==ROMA /“,f,._\‘
A:TRE o

NIVERSITA DEGLI STUDI

c

Scuola Dottorale EDEMOM

European Doctorate in Electronic Materials, Optoelectronics and Microsystems

XXI1V Ciclo

Strumentazione integrata su FPGA
per Power Quality: la metrologia

della frequenza

Sabino Giarnetti

Docente Guida

Prof. Maurizio Caciotta

Marzo 2012






Fate le cose nel modo piu semplice possibile,

ma senza semplificare.

Albert Einstein









Ringraziamenti

Il mio percorso di studi, cominciato un po’ di anni fa, e stato sicuramente
influenzato da un gran numero di amici e colleghi con cui ho condiviso opinioni
e dubbi che hanno rafforzato la mia capacita critica che consiste nella difficile
arte di saper porre le giuste domande, agli altri come a se stessi. Solo le giuste
domande possono avere risposte convincenti. Di questo ringrazio in particolar
modo le persone con cui ho collaborato piu strettamente, il professor Caciotta,
il professor Fabio Leccese e Cipriano Bartoletti, in rappresentanza di tutti

coloro di cui non avrei abbastanza spazio ad elencare.

Rileggendo i miei ringraziamenti che feci nella tesi di laurea magistrale mi
sono accorto che le persone fondamentali nella mia vita non sono cambiate. Il
che conferma il loro essere punti di riferimento sicuri ed affidabili della mia
esistenza. Tra queste devo ringraziare sicuramente mia madre e mio padre, che
per me hanno rappresentano il modello perfetto di fiducia reciproca su cui
spero di fondare anch’io il mio futuro. Ringrazio mia sorella, che € la persona
con cui ho condiviso i primi passi e che mi ha tracciato una strada sicura.
Ringrazio mio fratello, mio alter ego, che € l'unica persona disposta ad

ascoltare i miei sproloqui senza (spero) annoiarsi.

Devo ringraziare tutto il resto della mia famiglia , non solo anagrafica, solido
supporto ed esempio di unione, e le mie coinquiline i cui consigli mi hanno fatto

crescere da punti di vista che avrei altrimenti trascurato.



Il mio ringraziamento principale e rivolto alla persona con la quale ho
condiviso praticamente tutto nei mie ultimi dieci anni di vita, Anna Lisa. Grazie
a lei ho superato gran parte delle mie difficolta e fondo sulla sua fiducia e sul
suo estremo senso di responsabilita il mio futuro.

Voglio infine dedicare questo lavoro a zio Enzo una delle persone che piu ha

influito durante la mia infanzia nell ‘accrescere la mia curiosita verso la tecnica.



Abstract

I1 lavoro di tesi si colloca nell’ambito dei sistemi di monitoraggio per la power
quality. Questo lavoro fa parte di una linea di ricerca che ha come obiettivo
quello di sviluppare uno strumento integrato embedded su architettura Field
Programmable Gate Array (FPGA) per la misurazione accurata e
metrologicamente riferibile delle variazioni dei parametri tipici della power
quality e dell’individuazione e classificazione di eventi (interruzioni di diversa
durata, fenomeni transistori, disturbi impulsivi, ecc.). Le attivita svolte vanno
dallo studio di specifici algoritmi, fino allo sviluppo e la caratterizzazione di

elettronica dedicata.

In questo lavoro si affrontera, in particolare, il tema della misurazione della
frequenza di rete, parametro di grande importanza nella produzione,
trasmissione e distribuzione dell’energia elettrica in forma alternata. La stima
accurata di questo parametro ha grande rilevanza in relazione al significato
fisico delle sue fluttuazioni (squilibrio tra energia prodotta ed energia
consumata) e alla sua fondamentale utilita nel garantire la corretta applicazione
di numerosi algoritmi per la stima degli altri parametri ¢ ’identificazione di

eventi.

E’ stato effettuato uno studio della letteratura sui metodi di stima della
frequenza dando particolare rilievo alle prestazioni in regime non stazionario,

basato su osservazioni corte del segnale (pochi periodi).



Dalla teoria generale della massima verosimiglianza risulta che il metodo che
garantirebbe le migliori prestazioni in termini di accuratezza in queste
condizioni ¢ il fitting ai minimi quadrati. A causa della sua complessita di
calcolo, I’applicazione real-time di questo stimatore su sistemi embedded non é

stata quasi mai presa in considerazione.

Il contributo principale del lavoro sta nella rielaborazione del metodo ai minimi
quadrati introducendo un’approssimazione particolarmente adatta ai segnali
della rete elettrica. Lo sviluppo matematico é stato effettuato sia con un modello
di segnale a singolo tono che con un modello multi armonico. L’innovazione
della tecnica sta nella semplificazione del calcolo rispetto all’algoritmo di base ¢
nel fatto che viene evitata la ricorsione del calcolo favorendone effettivamente
un’implementazione hardware. L’algoritmo proposto permette di ottenere la
stima attraverso il calcolo delle radici di un polinomio i cui coefficienti
dipendono dal segnale osservato. A seconda del numero dei termini considerati
(e quindi del grado del polinomio) si ottengono livelli di approssimazione
differenti.

Le prestazioni sono state valutate effettuando una statistica su una serie di test,
con lo scopo di confrontare la bonta della stima nell’applicazione per la power
quality con I’algoritmo considerato in letteratura il pit conveniente in termini di
rapporto tra complessita di calcolo e prestazioni (la DFT interpolata). |
parametri del modello del segnale di test sono stati gestiti automaticamente per

simulare le variazioni tipiche che si possono riscontrare nei segnali di rete.

Il confronto ha mostrato che per segnali con SNR al di sotto di 90 dB e per

osservazioni molto corte, I’approssimazione di primo grado (equazione lineare e



quindi pit semplice) garantisce una stima migliore e piu stabile sia rispetto alle
approssimazioni di ordine superiore che rispetto alla DFT interpolata. Questo
rappresenta un grosso vantaggio in quanto, nelle condizioni considerate, la

soluzione dal calcolo piu semplice coincide con quella piu accurata.

Alla luce di quanto osservato per I’implementazione su FPGA ¢ stato scelto
I’algoritmo proposto nella sua versione di primo ordine con una stima basata

sull’osservazione di due soli periodi del segnale di rete campionato a 25 kHz.

Nell’ultima parte del lavoro ¢ stata proposta una possibile architettura
implementabile su FPGA con lo scopo di limitare la quantita di risorse
necessarie. E’ stata descritta la procedura per la generazione del codice HDL a
partire dallo schema funzionale in ambiente Simulink e dallo scaling delle
operazioni in virgola fissa per preservare 1’accuratezza dell’algoritmo simulato

in virgola mobile.
Il codice VHDL e stato infine sintetizzato per la programmazione su una scheda

di sviluppo della Xilinx basata su FPGA della famiglia Virtex6.

Sviluppi futuri prevedono 1’ottimizzazione dell’architettura e un testing
hardware real-time sfruttando una seconda FPGA come generatore di segnale di
rete.
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Figura 3.2 — Schema a blocchi dei principali componenti di base di una FPGA.
In alto & mostrato lo schema di un blocco logico(a sinistra) e lo schema di
una LUT (a destra). In basso & mostrata la struttura classica di un blocco
DSP (a sinistra) che si sta sempre pit affermando come oggetto centrale
nelle FPGA orientate all’esecuzione di algoritmi su segnali digitali. In
basso a destra & mostrato uno schema di un blocco di memoria dedicato. ....

Figura 3.2 — Schema a blocchi dei principali componenti di base di una FPGA.
In alto & mostrato lo schema di un blocco logico(a sinistra) e lo schema di
una LUT (a destra). In basso & mostrata la struttura classica di un blocco
DSP (a sinistra) che si sta sempre pit affermando come oggetto centrale
nelle FPGA orientate all’esecuzione di algoritmi su segnali digitali. In
basso a destra & mostrato uno schema di un blocco di memoria dedicato.
(Fonte: [Brundler]). c..coeeeeieieeieie ettt ere s

Figura 3.3 — Alcuni numeri di FPGA commerciali appartenenti alla famiglia
Virtex4 della Xilinx. Sono mostrate la quintita di risorse a disposizione in
termini di celle logiche di base e componenti dedicati (blocchi RAM,
DSP SLICES, ©CC...). tiiiiiiiiieiitii ittt

Figura 3.4 — Punti di forza nel confronto tra FPGA e processori DSP. (Fonte:
[BrUNGIEI]). coveeiecie ettt sttt sre e besre e e

Figura 3.5 — Campi di applicazione processori DSP e FPGA in funzione del
sample rate e del numero di operazioni necessarie per ogni campione. A
causa dell’abbassamento dei costi, il campo di convenienza dell” FPGA
nelle applicazione di elaborazione di segnali digitali si sta allargando.
(Fonte: [Brundler]). ..o

Figura 3.6 — Punti di forza nell’utilizzo della tecnologia FPGA o ASIC. (Fonte:
1570 Lo LT RSSO PP

Figura 3.7 — Costi totali per la produzione su piattaforma FPGA e ASIC in
funzione del volume di produzione e del costo di sviluppo iniziale. A
causa dell’enorme costo di progettazione iniziale (NRE) dello sviluppo su
ASIC, tale tecnologia conviene soltanto per grossi volumi di produzione.
La pendenza delle rette e indice del costo unitario: un ASIC, una volta
progettato, ha un costo unitario molto pit basso di una FPGA. (Fonte:
1= 0 Lo | =T o TSR

Figura 3.8 — Codice colore per i sample rate dei segnali .........c..cccooeveveiiniiiennnne

Figura 3.9 — (pagina a fianco) Schema a blocchi generale dell’architettura (in
alto). In basso sono mostrate le strutture interne dei blocchi LS1 ed LS......

Figura 3.10 — Andamento delle rampe di temporizzazione del sistema. Dall’alto
verso il basso sono mostrati: il segnale di ingresso, la rampa n, la rampa k
€ A TAMPA J. o
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Figura 3.11 — Schema dell’architettura intera del blocco “Integratori” (pagina
=10 [ L] 01 (=) USSP
Figura 3.12 — Schema dell’architettura interna del blocco “TERMINI KK”
all’interno del blocco “LS™. ...
Figura 3.13 - Schema dell’architettura interna del blocco “TERMINI KJ”
all’interno del blocco “LS™. ...
Figura 3.14 — Meccanismo per il calcolo dei termini misti da sommare.
L’esempio si riferisce al caso in cui il valore attuale dell’indice k sia 3. In
alto & mostrato il contenuto del buffer di ingresso, mentre il basso &
mostrata una tabella che indica le uscite dello switch S1 e del
moltiplicatore mull ad ogni valore della rampa che scandisce 1’indice j.
In accordo con la (3.3), dal moltiplicatore escono termini non nulli da
sommare SoItanto PEr K>j. ..ovcviiiiieiiiece e s
Figura 3.15 - Schema dell’architettura interna del blocco “TERMINI KK”
all’interno del blocco “LS1” (pagina precedente). ..........cocverereerrrnenieereennes
Figura 3.16 - Schema dell’architettura interna del blocco “TERMINI KJ”
all’interno del blocco “LS17. ..
Figura 3.17 - Schema dell’architettura interna del blocco “CALCOLO
RADICE ..ot
Figura 3.18 — | diversi tipi di rappresentazione in virgola fissa con limiti
superiori e inferiori in funzione dei parametri caratteristici. (Fonte:
[SIMUIINKFPUGT]). .ttt
Figura 3.19 — Esempio di precisione e range che si ottengono per diversi valori
dello scaling per un numero in rappresentazione a binary-point-only a 8
bit. (Fonte: [SIMUIINKFPUG])......ccciiiiiiiiiiisisese e
Figura 3.20 — Determinazione del range di variazione di una variabile a partire
da un set di andamenti relativi a diversi stimoli di ingresso...........c.ccceveneaee.
Figura 3.21 — Confronto tra I’andamento di una variabile in rappresentazione a
virgola mobile e virgola fissa (in alto). In basso ¢ mostrata la differenza
tra le due curve in alto (che appaiono sovrapposte) utile a determinare
I’efficienza del processo di scaling. La posizione della virgola fissa della
rappresentazione sumerica deve essere scelta per garantire la massima
precisione possibile e contemporaneamente coprire tutto il range di
variazione della variabile. ...
Figura 3.22 — Risorse necessaria alla sintesi del sistema (output di HDL Coder). ..
Figura 3.23 — Report post-sintesi dell’applicativo ISE della XIlinx. Sono
mostrate, per ogni tipologia di risorse disponibili, la quantita necessaria
all’implementazione, quella disponibile sul device scelto (in questo caso
Virtex6- XC6VLX240T-1FFG1156) e la percentuale di utilizzo..................
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Introduzione 1

Introduzione

Lo studio dei problemi legati alla distribuzione dell’energia elettrica ha avuto
origine con la nascita del sistema elettrico. Affinché 1’energia sia usufruibile non
basta trasportarla ma bisogna stabilirne e regolarne la “forma”, ossia garantire
che determinate caratteristiche della sua forma d’onda non si discostino troppo
da una condizione di idealita. Se cio non accadesse, si andrebbe in contro a
grossi problemi legati all’efficienza globale del sistema e alla sicurezza di
apparati e persone. Essendo I’energia elettrica il principale vettore energetico ed
essendo oggi Dattivita umana fortemente dipendente dalla disponibilita di

energia, la definizione della sua qualita & diventata fondamentale.

Da qualche decennio, infatti, la cosiddetta power quality é diventata una area di
ricerca a se stante, affiancata all’elettrotecnica. Il motivo va ricercato soprattutto
nel fatto che lo studio della rete, a causa della sua complessita e peculiarita,
richiede numerosi strumenti importati da diverse discipline di supporto. Basti
pensare che normalmente i sistemi di monitoraggio impiegati per analizzare la
rete richiedono studi avanzati nella sensoristica, nell’ acquisizione e
nell’elaborazione informativa del segnale a livello elettronico ed informatico. Le
informazioni acquisiste ed immagazzinate vengono spesso analizzate con
metodi statistici per trarre conclusioni sintetiche. Inoltre, la power quality si

deve occupare di mitigare gli effetti dei disturbi e di garantire la continuita
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dell’alimentazione, coinvolgendo temi propri dei sistemi di controllo e

dell’elettronica di potenza.

Bisogna aggiungere che, in questo scenario, gli interessi economici in gioco
sono molto rilevanti e 1’apertura dei liberi mercati elettrici sta spingendo nel
dare la possibilita di inserire vincoli di qualitd nei contratti stipulati da
distributori e fornitori. Introducendo fattori di tipo contrattualistico e quindi

legali, sorgono due esigenze primarie:

- Definire in maniera rigorosa i parametri di qualita;
- Stabilire le procedure di misurazione e le caratteristiche degli strumenti

di misura da utilizzare.

E’ evidente il ruolo che la metrologia sta assumendo in questo contesto, non
solo nella misura delle grandezze elettriche, ma anche nell’applicazione
distribuita della metrologia del tempo, a causa della classificazione di
interruzioni e disturbi su base temporale e del difficile problema di
individuazione delle responsabilita in caso di danni provocati dalla cattiva

qualita.

Nel presente lavoro si trattera, a diversi livelli, il problema della misurazione
della frequenza di rete. Tale parametro e di grande importanza nella rete elettrica
in quanto ¢ indice dell’equilibrio energetico tra la produzione e il consumo. Il
mantenimento di questa condizione di equilibrio € fondamentale per il corretto
funzionamento dell’intero sistema e di conseguenza la frequenza della tensione

di alimentazione risulta essere particolarmente stabile. Nonostante cio, la
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conoscenza accurata del valore della frequenza fornisce notevoli vantaggi in
quanto ¢ alla base di numerose tecniche per 1’identificazione di altri disturbi.
Inoltre, nel calcolo di alcuni parametri di importanza contrattualistica, si incorre
in errori di valutazione di alcuni parametri la cui definizione si basa sul periodo

del segnale.

In questo lavoro viene proposto un nuovo metodo di stima della frequenza
basato sul metodo dei minimi quadrati (e in particolari condizioni sulla teoria
della massima verosimiglianza). Il metodo ai minimi quadrati, qualora si utilizzi
un modello accurato del segnale, garantisce la migliore stima per la frequenza di
un segnale sinusoidale. Tuttavia, a causa della grande complessita
computazionale e alla ricorsivita del calcolo richiesto per la risoluzione del
problema, non viene normalmente considerato per applicazioni real-time su

sistemi embedded.

Il metodo proposto e testato in questo lavoro di tesi si prefigge di superare, in
determinate condizioni, i limiti del metodo ai minimi quadrati, pur conservando
Una notevole accuratezza. L’approssimazione che viene introdotta permette
contemporaneamente di semplificare il calcolo e renderlo non ricorsivo. Tali
innovazioni ne permettono I’implementazione in logica cablata e cid consente lo

sviluppo su tecnologia Field Programmable Gate Array (FPGA).

La tesi € strutturata in tre capitoli, con il tentativo di renderli, nei limiti del

possibile, indipendenti.
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Nella primo capitolo si trattera a livello generale la power quality, senza la
presunzione di voler essere esaustivi riguardo alla la classificazione dei disturbi
ed alle tecniche di misurazione. Dopo una parte introduttiva nel capitolo
verranno affrontati due macrotemi. Il primo, basato su studi condotti in
letteratura, riguarda le conseguenze della cattiva qualita in termini di problemi
tecnici indotti e di quantificazione delle perdite economiche attribuibili alla
power quality nel settore industriale e terziario. 1l secondo riguarda il tema del
monitoraggio come strumento per 1’acquisizione di informazioni utili sullo stato
di una sottorete elettrica. In questa sezione si presentera I’evoluzione di un
sistema di monitoraggio installato sul comune di Roma dal laboratorio di Misure
Elettriche ed Elettroniche di Roma Tre. L’evoluzione futura di questa rete di
monitoraggio, attraverso un sistema autonomo capace di un’analisi continua dei
segnali di rete metrologicamente riferibile, ha indotto la necessita di sviluppare
un sistema integrato per 1’analisi continua del segnale, di cui lo studio e lo

sviluppo del componente dedicato alla frequenza ¢ 1’oggetto di questa tesi.

Nel secondo capitolo della tesi si parlera direttamente del problema della stima
della frequenza. Dopo una presentazione sul tema specifico della frequenza di
rete, si passeranno in rassegna le principali teorie per la stima della frequenza,
analizzando i lori limiti e campi di applicabilita. Successivamente verra proposta
una tecnica che permettera di semplificare la stima della frequenza basata sulla
minimizzazione dello scarto quadratico. La tecnica verra derivata sia per un
modello di segnale puramente sinusoidale sia per un modello multi armonico. |
pochi lavori di rassegna nell’ambito della power quality giungono alla

conclusione che D’algoritmo piu conveniente in termini di accuratezza e
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complessita computazionale nella stima della frequenza di rete ¢ I’interpolazione
delle righe spettrali della trasformata discreta di Fourier (DFT interpolata). Per
questo motivo tale algoritmo € indicato come miglior candidato per
implementazioni su sistemi embedded. In chiusura del capitolo verranno
mostrati i risultati di un confronto tra gli algoritmi proposti e la DFT interpolata

in condizioni tipiche dei segnali di rete.

Nel terzo ed ultimo capitolo, dopo un’introduzione alla tecnologia FPGA e la
sua evoluzione verso applicazioni di elaborazione digitale dei segnali, verra
presentata una possibile implementazione dell’algoritmo proposto. Verra
progettata un’architettura di principio con la descrizione dei vari blocchi
funzionali, e verranno introdotte le varie fasi che portano alla sintesi del circuito.
In particolare verra esaminato il passaggio al sistema di numerazione a virgola
fissa, la generazione automatica del codice HDL e la simulazione del codice. In
conclusione verra presentato un esempio di sintesi del circuito come indicazione
delle risorse hardware richieste e la verifica di funzionamento tramite co-
simulazione hardware su una scheda di sviluppo basata su una FPGA della

Xilinx con tecnologia Virtex6.

Gli sviluppi futuri prevedranno una fase di ottimizzazione del circuito e
I’implementazione degli altri algoritmi di detection e monitoraggio dei parametri

che utilizzeranno I’informazione generata da questo modulo.
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Capitolo1l La Power Quality

1.1 Introduzione

Negli ultimi anni sta cambiando la maniera di intendere 1’energia elettrica. La
sua concezione di principale vettore energetico su cui si fonda praticamente
I’intera attivita umana si ¢ evoluta verso una concezione di prodotto di consumo,
al pari di altri prodotti industriali. Questo impulso € stato innescato dalla
liberalizzazione dei mercati energetici. L’impatto di questo cambiamento ha
introdotto la necessita di definirne una maniera per misurarne la qualita. In tal
senso € possibile attribuirle in prima istanza le caratteristiche qualitative per
analogia con la definizione di qualital di un generico prodotto, contenuta nella
normativa UNI EN ISO 9000-2005, secondo cui la qualita e il “Grado in cui un

insieme di caratteristiche intrinseche soddisfa i requisiti”.

La particolarita della qualita del prodotto “energia elettrica” risiede nel fatto che
essa ¢ strettamente legata al suo utilizzo. L utente consumatore puo influenzare
le caratteristiche qualitative dell‘alimentazione nell‘istante stesso in cui acquista
e consuma il prodotto. In questo contesto, il produttore e il distributore che

dovrebbero garantirne la qualita sono solo in parte responsabili di essa.
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Il problema principale che sorge, é la difficolta di attribuire le responsabilita per
i danni provocati da una cattiva qualita. Il tentativo di risolvere questo problema
individuando tecniche e procedure standardizzate sta stimolando enormemente
la comunita tecnica e scientifica, tenendo conto anche degli enormi interessi in
gioco.

Oggi la tendenza e quella di tentare di esplicitare gli obiettivi di qualita sia sotto
forma di contratti negoziati con i clienti, sia sotto forma di obiettivi precisi

concordati con l'autorita di

regolamentazione. In effetti un certo numero di regolamentatori hanno gia
definito degli obiettivi di PQ che devono essere soddisfatti dai sistemi di
fornitura di energia elettrica. In alcuni paesi le

autorita di regolamentazione possono anche imporre sanzioni in caso di mancato
rispetto degli obiettivi. Per poter raggiungere gli obiettivi prefissati & essenziale
che le parti interessate concordino sul metodo da utilizzare per la raccolta e la

presentazione dei dati di PQ.

In questo contesto, la metrologia assume un ruolo di fondamentale importanza.

1.2 Definizione di Power Quality

La definizione di “Power Quality” si ¢ evoluta nel tempo. Nelle varie definizioni
fornite dalle varie commissioni internazionali non mancano elementi di
contrasto che nascondono probabilmente la difficolta nel determinare in maniera

univoca le responsabilita.

La definizione data nel dizionario della IEEE ¢ la seguente:
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“il concetto di alimentare e mettere a terra le apparecchiature sensibili nel

modo in cui e adatto al funzionamento di tali apparecchiature”

La International Electrotechnical Commission (IEC), nella normativa IEC
61000-4-30, € la seguente:

“caratteristiche dell elettricita in un dato punto di un sistema elettrico, stimate

rispetto un insieme di parametri tecnici di riferimento”.

La prima definizione ¢ molto vaga, mentre la seconda richiede la precisa
determinazione di parametri tecnici di riferimento. Inoltre ¢ da notare 1’utilizzo
del termine elettricita, che dovrebbe comprendere i discostamenti dai valori
nominali sia della tensione che della corrente (e quindi della potenza). Per capire
cosa implichi questo tipo di definizione basti pensare che la corrente assorbita
da un utente dipende solo in parte dalla tensione che viene garantita
dall’operatore di rete; le sue caratteristiche dipendono fortemente dalla tipologia
di carico. Prima dell’esplosione dell’era digitale e della diffusione
dell’elettronica di potenza i carichi alimentati dalla rete erano di natura
prevalentemente lineare. Lo sviluppo tecnologico durante gli anni e in
particolare la diffusione di sistemi di alimentazione e di regolazione a
semiconduttori, se da un lato ha portato una serie di vantaggi di natura tecnica
ed economica, ha creato numerosi problemi proprio dovuti alla natura non
lineare del carico. Inoltre, i cambiamenti dei mercati e delle politiche
energetiche introdotti da molti paesi hanno portato all’introduzione di un nuovo
fattore di grande impatto sul sistema elettrico: la generazione distribuita di
energia. Sono principalmente questi due aspetti, ad aver fatto salire il livello di

attenzione e la sensibilita verso le problematiche della qualita dell’energia.
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Queste innovazioni hanno incrementato notevolmente il livello di disturbi sulla
rete elettrica e contemporaneamente hanno abbassato la soglia di tolleranza a tali
disturbi. Infatti, le apparecchiature di nuova generazione, sono essenzialmente
basate su controlli a microprocessore e risultano dunque essere piu sensibili alle
variazioni della qualita dell‘energia elettrica rispetto a quelle utilizzate nel

passato [Dungan].

In questo contesto va anche considerato che negli ultimi anni & fortemente
aumentato l’interesse della comunita scientifica per una possibile
ristrutturazione della rete di distribuzione con [’ausilio delle information

technologies (IT): le smart-grid.

Lo studio della power quality si pu0 suddividere nei seguenti settori
[Chattopadhyay]

Concetti fondamentali. Si occupa principalmente della definizione dei

parametri e di stabilirne i limiti di variabilita tollerabili.

Fonti. In questo settore si cerca di determinare le sorgenti dei disturbi. Come
detto in precedenza, e una grande sfida ingegneristica quella si individuare le

sorgenti dei disturbi della PQ nelle reti complesse.

Effetti. Lo studio di come gli utilizzatori soffrono i disturbi, in termini di

malfunzionamenti . Oltre all’aspetto tecnico, in questo settore si opera per
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tentare di quantificare globalmente gli effetti economico-finanziari di una cattiva

qualita.

Analisi e elaborazione. Questo settore ha lo scopo di fornire algoritmi efficienti
per la corretta stima dei parametri e individuazione di particolari disturbi. Si
occupa anche di effettuare studi statistici sulle occorrenze dei vari problemi

legati alla power quality.

Strumenti. In questo ambito vengono proposte le metodologie di
interfacciamento alla rete elettrica, e dispositivi di registrazione e analisi dei

segnali di rete.

Soluzioni. L’obiettivo di questa branca € di proporre metodi e dispositivi che
minimizzino la generazione dei disturbi o la probabilita di guasto di apparati

dovuti ad una scarsa qualita dell’energia.

Tutti questi ambiti sono fortemente interlacciati tra di loro. Per esempio €
difficile individuare le fonti e i danni causati da un disturbo senza una corretta
individuazione di essi, come ¢ altrettanto difficile stabilire i campi di variabilita

di un parametro se non si conoscono gli effetti che questa variazione comporta.
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1.3 Classificazione dei disturbi

| disturbi di PQ possono essere distinti nelle categorie di variazione ed evento,
in base all’entita dello scostamento dalla forma ideale; piccoli scostamenti delle
grandezze oggetto d‘indagine dalla forma d‘onda ideale sono intesi come
variazioni, quelle piu ingenti vengono classificate come eventi. Gli standard
EMC sono definiti a partire dal concetto di livello di compatibilita: per ogni
parametro si misurano in maniera continuativa le variazioni per poi ottenere una
distribuzione di probabilita; il livello di compatibilita viene definito come
I’intervallo in cui si ottiene una probabilita del 95% per le variazioni di quel
parametro.

Per gli eventi & invece necessaria una rivalutazione del concetto di livello di
compatibilita, a causa del fatto che si verificano saltuariamente (in alcuni casi
raramente). Spesso la compatibilita viene definita su basi statistiche (numero di
occorrenze in un anno). Dunque, piccole deviazioni dalla tensione nominale
(espressa in RMS) sono chiamate variazioni di tensione o fluttuazioni di
tensione; ampie deviazioni sono chiamate invece cadute di tensione,
sovratensioni, o interruzioni.

| disturbi che si possono considerare variazioni sono considerabili come segue:

e variazione dell‘ampiezza della tensione, che possono essere causate ad
esempio da variazioni di potenza attiva e reattiva assorbita dai carichi;
e variazione della frequenza di tensione, ovvero lo scostamento della

stessa dalla frequenza fondamentale relativa alla tensione nominale;
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e variazione della fase della tensione, rappresentato da un mutamento nel
tempo della fase rispetto a quella di riferimento;

e variazione dell‘ampiezza della corrente, in cui la corrente assorbita dai
carichi non é costante e determina una variazione della tensione di
alimentazione;

e dissimmetria delle tensioni di fase, generata solitamente da carichi
monofase che assorbono potenze attive e reattive non equilibrate sulle
tre fasi, che si manifesta nella differenza di ampiezza tra le tre fasi o in
uno sfasamento diverso da 120° delle stesse;

e squilibrio delle correnti di fase, questione del tutto analoga al punto
precedente;

e distorsione della tensione, che si concretizza nella presenza di
componenti a frequenza diversa dalla fondamentale (in Italia pari a 50
Hz). Essa € in genere dovuta a presenza di carichi non lineari e
trasformatori in saturazione;

e distorsione della corrente, questione analoga al punto precedente.

Possono essere invece considerati eventi i seguenti fenomeni di disturbo:

e interruzione della tensione, condizione in cui ai capi dei terminali di
alimentazione la tensione e prossima al valore nullo; in particolare per le
normative IEEE l‘interruzione si considera tale qualora il suo valore
scenda al di sotto dell*1% della tensione nominale. Secondo la normativa

IEC, tale limite € imposto al 10%. Interruzioni inferiori al minuto, sono
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considerate brevi, altrimenti vengono classificate come lunghe
interruzioni;

sottotensioni, con riferimento ad una temporanea riduzione
dell‘ampiezza di tensione di alimentazione seguita da un successivo
ritorno a regime; se il fenomeno e di breve durata viene chiamato buco di
tensione (voltage sag);

sovratensioni, con riferimento ad un temporaneo aumento dell‘ampiezza
di tensione di alimentazione seguita da un successivo ripristino; se il
fenomeno e di breve durata (intervallo di tempo compreso tra 10 ms e 60
s) e la tensione supera il 110% del valore nominale, si parla di voltage
swell;

eventi veloci (anche detti transienti), con riferimento a disturbi generici
di durata breve, tipicamente dell‘ordine di un ciclo di frequenza o

inferiori. In tal caso si parla di eventi transitori.

Per quanto riguarda le distorsioni & possibile effettuare una classificazione piu

accurata:

offset DC, o presenza di componente continua, potenzialmente originato
da un malfunzionamento di un raddrizzatore a semionda; esso puo
causare in alcuni casi, erosione elettrolitica degli elettrodi di messa a
terra;

armoniche, ovvero componenti sinusoidali di tensione (o corrente)

sovrapposte alla forma d’onda a frequenza fondamentale, a frequenze
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multiple intere di questa; sono solitamente originate da carichi e
dispositivi non lineari (alimentatori switching ad esempio). 1l tasso di
distorsione puo essere quantificato attraverso il parametro total harmonic
distortion (THD), definito come il rapporto in dB (o in percentuale), del
valore efficace delle armoniche e il valore efficace della fondamentale;

e interarmoniche, che sono componenti sovrapposte che non sono a
frequenza multipla intera della fondamentale e possono innescare
fenomeni di risonanza sulla rete elettrica; sono causa visibile di effetti di
flickering (sfarfallio) nelle lampade a fluorescenza e nei dispositivi di
visualizzazione a tubo catodico;

e notching, ossia disturbi periodici della tensione causato dal normale
funzionamento dei convertitori staticil5, quando la corrente € commutata
da una fase all‘altra; lo spettro armonico della tensione deformata
contiene tipicamente componenti a frequenza molto elevata,
difficilmente rilevabili con strumentazione ordinaria;

o fluttuazioni di tensione, sistematiche variazioni di tensione o serie di
cambiamenti casuali di tensione la cui ampiezza non supera i limiti
tollerati dalla normativa ANSI C84.1, di 0.9 a 1.1 pu; il termine flicker &
derivato dall‘impatto che la fluttuazione della tensione provoca sulle
lampade d‘illuminazione. La normativa IEC 61000-2-1 definisce al suo
interno piu tipi di fluttuazione e la IEC 61000-4-15 definisce la
metodologia e la strumentazione necessaria per la misurazione del

flicker.
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Infine con il termine anglosassone noise (rumore) si identificano tutti quei
fenomeni di disturbo con contenuto spettrale di ampia banda (fino ai 200kHz)
sovrapposti alla componente alla frequenza fondamentale; piu in generale si
include nel rumore qualsiasi deformazione delle grandezze elettriche che non é

classificabile come disturbo armonico o interarmonico.

La percezione del fenomeno di noise e spesso accentuata da connessioni a terra

non efficaci.

In Figura 1.1 & mostrata una tabella riassuntiva della classificazione IEC dei
principali disturbi che si possono verificare sulla rete elettrica. Come si puo
notare, la norma differenzia fortemente i1 disturbi in basa alla loro durata. E’
previsto cha alcuni disturbi abbiano durata inferiore ad un periodo della
fondamentale. L’individuazione di questi disturbi, come verra presentato nei
successivi capitoli, richiede 1’utilizzo di dispositivi capaci di effettuare

un’analisi continua del segnale ed algoritmi efficienti per la loro individuazione.
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Categoria Confenuto spettrale Duirata tipica Ampiezza di tensione
tipico tipica
ns 5 ns {tempo di salita) =50 ns
Transitori s 1 ps (tempo di 50 ns-1 ms
impulsivi salita)
ms 0.1 {tempo di salita) =] ms
bassa freq. <5kHz 0.3-50 ms 0 - 4 pu (per unita)
Transitori media freq. 5-500 kHz 20 us 0-3pu
oscillatori alta freq. 0.5-5 MHz 5 s 0-4pu
Variazioni sag 0.3-30 periodi 0.1-09pu
istantanee swell 0.5-30 periodi 1.1-18pu
Variazioni intermizion 0.5 periodi—3 s =0.1pu
momentanee sag 30D periodi—3 s 01-09pu
swell 30 periodi—3 s 11-14pu
Variazioni Intermiziont 3s—1min = 0.1 pu
temporanee Sag 35— 1 min 0.1-09pu
swell 3s—1min 11-12pu
intermiziont =1 min 0.0pu
WVariazioni di sottotensiond =1 min 08-09pu
lunga durata sovratensioni =1 min 1.1-12pu
dissimetrie permanente 0.5-2%
DC offset 0-01%
armoniche 0—100 kHz permanente 0-200%
inferarmoniche 0-5kHz permanente 0—2%
Distorsioni notching permanente
noise Banda larga permanente 0-1%
Flutt. tensione <25 Hz intermittente 01-7%
Var. freq. < 10s

Figura 1.1 — Classificazione IEC per i fenomeni elettromagnetici nei sistemi elettrici
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1.4 Effetti della cattiva Power Quality

La qualita dell‘energia elettrica ¢ oggi una parte fondamentale dei moderni
sistemi di potenza e delle macchine elettriche. L‘industria necessita sempre piu
di macchinari veloci, efficienti e produttivi i quali sono realizzati da apparati che
in larga parte risultano essere particolarmente sensibili alle comuni interruzioni
di energia elettrica. Quando il processo produttivo € interamente automatizzato,
l‘efficienza operativa delle macchine impiegate e il loro corretto controllo
diviene largamente dipendente dalla qualita dell‘alimentazione. L affidabilita e
la qualita dell‘energia elettrica crescono con la dipendenza sempre piu
accentuata della societa moderna dall‘impiego di circuiti di controllo digitali, sia
nelle apparecchiature destinate all‘uso domestico che in ambito industriale,

produttivo e del commercio elettronico.

Secondo Baggini [Baggini], i tre settori che risultano particolarmente sensibili
ai disturbi di alimentazione sono:

e |‘economia digitale, ovvero tutte quelle imprese che basano la propria
economia sulla memorizzazione e 1‘elaborazione dei dati, quali ad
esempio le industrie di telecomunicazioni e di produzione elettronica;

e i processi di produzione continua, ossia impianti di produzione che
lavorano in maniera continua materie prime come 1‘industria della carta,

del petrolio e dei metalli;
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e iservizi essenziali ed universali, consistenti in tutte le altre industrie
manifatturiere, i servizi idrici, gasdotti, i servizi di logistica e trasporto

merci come le ferrovie.

Se si considera la larga diffusione di elettronica di consumo nella societa civile a
tutti i livelli, nel primo punto possono essere inclusi anche le utenze cosiddette

“domestiche”.

In questo scenario il ruolo del monitoraggio della qualita dell’energia diventa
fondamentale non solo per individuare e quantificare i disturbi ma anche per
poter in qualche modo determinare con chiarezza le responsabilita, soprattutto
alla luce dei danni di natura economica subiti dagli utenti della rete (singolo

utilizzatore, industrie, societa di servizi...) a causa della cattiva qualita.

L’analisi effettuata in [Bhattacharyya] affronta il problema di quantificare e
qualificare gli effetti della cattiva power quality sulla base di numerosi indagini
condotte negli anni in tutto il mondo. In particolare viene affrontato il problema
da diversi punti di vista: quello del’utilizzatore dell’energia (dal privato
all’industria), quello degli operatori di rete e quello della produttore di
apparecchiature. L’analisi viene effettuata trattando separatamente gli effetti
tecnici e quelli economici. Nel seguito di questo paragrafo verranno sintetizzati i
risultati di alcuni dei piu importanti studi effettuati nel settore raccolti in
[Bhattacharyya]. Gli impatti tecnici ed economici verranno affrontati

separatamente.
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1.4.1 Impatti tecnici

Per quanto riguarda i problemi tecnici che affliggono gli utilizzatori di energia e
emerso che le industrie soffrono principalmente le interruzioni del servizio
(lunghe o corte). Il calo di tensione & il principale problema per le industrie di
semiconduttori, le industrie manifatturiere e anche per gli hotel e per chi opera
nel settore delle telecomunicazioni. | problemi di armoniche sono invece
percepiti principalmente dalle organizzazioni commerciali e dal settore dei
servizi, rappresentato da banche, negozi al dettaglio ecc. Un altro problema della
PQ che merita attenzione €& la presenza di transitori e sovratensioni nelle

abitazioni degli utenti.

Negli anni sono stati condotti degli studi atti a determinare la percezione della
qualita dell’energia da parte degli utenti, argomento molto difficile da trattare a
causa della scarsa cultura media in tema di distribuzione di energia [Leccese].
Nell’indagine “Leonardo Power Quality Initiative” (LPQI) condotta nel 2001, si
e cercato di sintetizzare quali sono gli impatti tecnici pit comuni che interessano
un utente a causa di fenomeni che avvengono sull’alimentazione di rete. I

risultati sono riassunti in Figura 1.2.

E’ stato riscontrato che la perdita di sincronizzazione nelle apparecchiature di
processo € un problema diffuso nelle industrie (principalmente per le industrie

con impianti di trasformazione).
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Inconvenienti riscontrati

Apparecchi colpiti

Problema di PQ analizzato

Blocco di computer e perdita di dati

Apparecchiature informatiche (che
sono sensibile al cambiamento del
segnale di tensione)

Presenza di perdite nella corrente di
terra che causa piccoli cali di
tensione nei conduttori di terra

affievolimento della luce

dispositivi di visualizzazione

Perdita di sincronizzazione nelle | Misure sensibili delle | Gravi distorsioni armoniche che
apparecchiature di lavoro apparecchiature di controllo di | creano zero-crossing addizionali
processo all’interno  di  un ciclo della
fondamentale
Danni a computer o apparecchi | Dispositivi elettronici come | Fulmini o sovratensioni dovuti alle
elettronici computer, lettori DVD ecc commutazioni (switching surge)
Sfarfallio, lampeggiamento o | Dispositivi di illuminazione e | Veloci fluttuazioni dell’ampiezza

della tensione (flicker)

Malfunzionamento di motori.
Surriscaldamenti, diminuzione
dell’efficienza, e invecchiamento

prematuro degli apparecchi

Motori e dispositivi di processo

Presenza di tensioni e correnti
armoniche nell’alimentazione

Inopportuno arresto dei dispositivi di
protezione

Relé, interruttori, contatori.

Distorsione della forma d’onda della
tensione

Rumori di interferenza nelle linee di
telecomunicazioni

Sistemi di telecomunicazioni

Interferenze causate da

elettrico

rumore

Figura 1.2 — Problemi rilevati dagli utenti e relative cause individuate nell’indagine “Leonardo Power

Quality Initiative” (LPQI) nel 2001
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Figura 1.3 - Frequenza delle conseguenze di disturbi di PQ nel settore dell’industria e del terziario come
percentuale dei casi analizzati (Fonte: [Bhattacharyya])

Il blocco dei computer e ’arresto delle apparecchiature di commutazione ¢ il
secondo maggior problema per le industrie. Per i settori dei servizi e deli
trasporti, i problemi agli interruttori e la perdita dei dati sono considerati i

problemi maggiori causati da una cattiva PQ.

Per quanto riguarda le sorgenti dei disturbi, in ambito industriale sono i sistemi
motorizzati e i convertitori statici di potenza. D’altra parte, nel settore terziario
sono principalmente le apparecchiature elettroniche (in particolare i loro
alimentatori) d immettere disturbi sulla rete elettrica. La Figura 1.3 illustra i
risultati della ricerca dell’LPQI che indicano la frequenza delle differenti

conseguenze della cattiva PQ per quanto riguarda le industrie e i settori dei
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servizi e dei trasporti. | dati sono espressi in percentuale rispetto ai casi

analizzati.
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Figura 1.4 — Utenze che soffrono di problemi legati alla PQ in diversi settori, espressi in percentuale del
totale dei casi (Fonte: [Bhattacharyya])

La Figura 1.4 mostra invece i risultati della ricerca dei dispositivi che
maggiormente sono affetti da uno dei problemi dell’alimentazione in ambito
industriale e di servizio. Si nota che gli apparecchi elettronici, oltre ad essere
una delle principali cause di disturbi, sono anche le utenze piu vulnerabili sia

nelle industria sia nei settori dei trasporti e dei servizi.
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La diffusione in larga scala dei controlli elettronici presenti praticamente
ovunque, spiega per quanto appena detto, 1’esplosione di interesse per i temi

della PQ.

Ulteriori studi circa la sensibilita ai disturbi in ambiente industriale sono giunti a
risultati del tutto analoghi, con in testa computer e apparecchiature basate su
micro processori (43%), seguiti da variatori di velocita (13%), apparecchi di
illuminazione (8%), motori (5%), relé (1%) e altri apparecchi (30%).

Ma la scarsa qualita dell’energia provoca notevoli problemi di natura tecnica

anche agli operatori di rete.

A causa del grande quantitativo di emissioni di PQ da parte degli utenti, e
difficile per I’operatore di rete mantenere un’alta qualita della tensione nel punto
di connessione dell’utilizzatore. Inoltre, garantire un elevato standard qualitativo
richiede grandi investimenti. Tra i vari problemi della PQ, diventa critica la
distorsione armonica. Grosse quantita di correnti armoniche incrementano , per
esempio, la domanda totale di potenza apparente della rete diminuendo il fattore
di potenza. Questo, a parita di potenza attiva trasportata sui cavi, richiede un
maggior flusso di corrente, con conseguente aumento di perdite per effetto Joule
e accelerazione del processo di invecchiamento. Imporre sanzioni per gli utenti
che producono armoniche non e attualmente fattibile a causa della mancanza di

adeguati dispositivi di misurazione e di accordi bilaterali.

Le correnti armoniche quando viaggiano su reti ad alta impedenza, inducono
anche una distorsione sulla tensione di rete: in situazioni estreme possono

cambiare i punti di zero-crossing della forma d’onda e questo incrementa il
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rumore e le interferenze elettromagnetiche nella rete, oltre ad indurre errori nei
dispositivi che utilizzano la frequenza di rete come riferimento temporale o nei

dispositivi di protezione di apparecchiature sensibili.

Peri gestori della rete elettrica, oltre ai cavi, anche trasformatori e i grossi
condensatori per la correzione di potenza (PFC) risentono in maniera consistente

dei disturbi che viaggiano sulla rete.

Problemi di carattere tecnico vengono infine riscontrati in fase di progetto nella
produzione di dispositivi di qualsiasi genere (dagli elettrodomestici alle
sofisticate apparecchiature di misura) che utilizzano I’alimentazione di rete. |
progettisti dovrebbero infatti caratterizzare il comportamento del dispositivo in
presenza di disturbi sull’alimentazione, in modo da limitare possibili danni.
Inoltre, in alcuni studi si mostra come molti apparecchi, in presenza di una
alimentazione disturbata emettono una maggiore quantita di disturbi,
contribuendo al peggioramento della qualita globale della tensione di rete.
D’altra parte il produttore non risponde di danni causati all’apparato causati da

un’alimentazione fuori norma.

1.4.2 Impatti economici

In questo paragrafo verranno presentati i risultati di analisi condotte negli ultimi
anni con lo scopo di quantificare in termini economici i danni provocati da
disservizi e disturbi nella rete elettrica. La stima delle perdite dovute alla cattiva

qualita della rete sono difficilmente quantificabili a causa dell’enorme incertezza
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nella definizione dei fattori in gioco. In particolare risulta difficile isolare le
diverse cause di un danno o attribuire un malfunzionamento ad un particolare
disturbo. Inoltre, mentre esistono delle cifre sulle perdite da parte degli
utilizzatori dell’energia, scarseggiano le stime dei danni subiti dagli operatori di

rete.

In [Manson] viene stimato che ogni anno si perdono piu di 150 miliardi di euro a
causa dei problemi sulla rete elettrica in ambito industriale. L’indagine ¢ stata
condotta nel biennio 2003-2004 su piu di 60 industrie operanti in differenti
settori. Alcuni studi si sono concentrati per capire quali fossero i disturbi con un
maggior impatto finanziario ed e risultato che la principale fonte di perdita
economica sono le interruzioni corte e lunghe congiuntamente ai buchi di

tensione.

other PQ
pr:l:!:'ms voltage dips
o 24%

tfransients &

surges short
28% . N . interruptions
harmonics long interruptions 19%
8% 13%

Figura 1.5 — Ripartizione percentuale dei costi attribuibili alla PQ tra i vari tipi di disturbi (Fonte:
[Bhattacharyyal])
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In Figura 1.5 e mostrata una ripartizione percentuale delle perdite attribuibili
alla scarsa PQ per diverse tipologie di disturbo. Come si puo vedere, anche i

transitori e le sovratensioni hanno effetti rilevanti.

Distribution of PQ costs in EU-25
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Figura 1.6 — Ripartizione dei costi dovuti a differenti cause di perdita in seguito a problemi per la power
quality indicata studio LPQI del 2008. (Fonte: [Bhattacharyya])

Nello stesso studio si stima una ripartizione del danno economico su diversi
aspetti rilevanti della produzione industriale e del settore terziario. In

particolare:

¢ il danneggiamento e malfunzionamenti delle apparecchiature

¢ il rallentamento del processo produttivo
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e il “work in progress” (WIP) che comprende il costo delle materie prime
perse e del lavoro per ripristinare i danni
e Il costo dell’inattivita dei dipendenti a causa dei disservizi.
In Figura 1.6 & mostrata la suddivisione percentuale delle perdite attribuibili ai
fattori appena citati nell’industria e nel settore terziario, estratta dall’indagine

LPQI 2008 [Manson].

In [Andersson] si effettua un’analisi per cercare di stimare le perdite finanziarie
in diverse tipologie di industrie a causa dei soli buchi di tensione. | risultati sono

sintetizzati in Figura 1.7.
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Figura 1.7 — Stima delle perdite finanziarie in diversi settori produttivi dovuti ai soli buchi di tensione.
(Fonte: [Bhattacharyya])
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Si pud notare che tutti i settori produttivi subiscono ingenti perdite ed in
particolare I’industria ad alto contenuto tecnologico, come le manifatture di

semiconduttori.

1.5 1l monitoraggio della power quality

Il monitoraggio della PQ & necessario per individuare i fenomeni
elettromagnetici in un particolare punto del circuito elettrico. Ci sono due motivi

per fare delle misurazioni della PQ:

e indagini a livello del singolo impianto, per risolvere specifici problemi;

e misurazioni di servizio, per ottenere i livelli di PQ generali in qualunque
parte della rete. Questi monitoraggi, basandosi su campionamenti
spaziali di vaste aree possono fornire importanti indicazioni circa lo stato

globale della rete e il flusso di disturbi.

Gli strumenti utilizzati nei monitoraggi della PQ devono supportare i
campionamenti di durata molto variabile, che puo essere di qualche ora come di
anni. Questi strumenti devono essere capaci di identificare e registrare le
caratteristiche di molti tipi di disturbi che possono essere molto rapidi
(microsecondi) , ma anche fenomeni di lunga durata (ore). Per rilevare e
registrare il primo tipo di fenomeni, come i transienti, sono richieste acquisizioni

a frequenze di campionamento alte e osservazioni praticamente continue.
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Un’acquisizione lunga e con sample rate molto elevato rende problematico
I’immagazzinamento dei dati a causa della grande quantita di memoria richiesta.
In molti casi, oltre ad una memoria di massa locale si ricorre all’invio di dati a

server remoti.

L’IEC 61000-4-30 fornisce i requisiti comuni per gli apparecchi di misura per
assicurare che gli strumenti prodotti da diverse aziende diano gli stessi risultati
dei parametri della PQ con un alimentazione a corrente alternata di 50/60Hz.
Questi standard assicurano che tutti gli strumenti utilizzino le stesse definizioni

per le variazioni e gli eventi.

Questi standard non forniscono informazioni a proposito della progettazione
dello strumento. Queste informazioni sono contenute in altri documenti come
I’IEC 61000-4-7 ¢ I’'IEC 61000-4-15.

Gli strumenti della PQ non dovrebbero avere solo una buon architettura
elettronica, ma dovrebbero anche supportare potenti software attraverso i quali

analizzare i dati misurati.

Un sistema di monitoraggio della PQ pud essere definito come un processo di
raccolta, analisi ed interpretazione di dati di misura grezzi volta a ricavare

informazioni utili circa il sistema elettrico in analisi [Dungan].

In origine, il processo di raccolta era solitamente implementato attraverso
misurazioni continuative di tensione e corrente effettuate in un esteso periodo di
tempo, mentre il processo di analisi e interpretazione dei risultati era svolto
manualmente dall‘essere umano. L avvento e la rapida diffusione dei personal

computer negli anni ‘80, ha enormemente contribuito alla realizzazione di
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sistemi di analisi assistita dei dati di misura e ha reso possibile oggi
I‘implementazione di funzionalita di elaborazione del segnale che,
congiuntamente all‘impiego dell‘intelligenza artificiale, fornisce all‘odierna
strumentazione di misura funzionalita di analisi (ad es. pattern recognition) ed

interpretazione automatica dei dati (gli expert systems).
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Figura 1.8 — Schema di un sistema di misura per il monitoraggio delle variazioni e degli eventi della PQ.
Fonte [Bollen]

In Figura 1.8 & mostrato uno schema tratto da [Bollen] che rappresenta un
sistema di prelievo ed elaborazione dei segnali di un punto di prelievo di una
rete di monitoraggio. Un sistema di elaborazione di questo tipo permette di
registrare ed analizzare sia le variazioni dei parametri di interesse che gli eventi.

La rilevazione e la caratterizzazione degli eventi richiede ingenti risorse
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hardware, in quanto non ammette un campionamento intermittente. E’ infatti di
grande importanza stabilire accuratamente I’istante in cui comincia e finisce
I’evento (anche da un punto di vista legale) e bisogna tenere in conto che molti
eventi hanno una durata molto breve, spesso inferiore ad un ciclo della

fondamentale.

La tendenza del mercato odierno e quella di inglobare tutte le funzioni
caratteristiche di una stazione di misura per la PQ in un unico strumento,
comprensivo di unita di memorizzazione dei dati grezzi (raw data), di unita di
calcolo ed elaborazione del segnale per la stima dei parametri, dispositivi di
visualizzazione dei dati, sistemi di comunicazione dedicati alla trasmissione del
dato elaborato (ad esempio via rete dati ethernet) e al collegamento con altri
dispositivi in una rete di monitoraggio della PQ. Queste reti di apparecchiature,
qualora distribuite sul territorio e facenti impiego di reti di telecomunicazione
geografica (WAN), vengono indicate con I‘acronimo SCADA (dall‘inglese
“Supervisory Control And Data Acquisition”). La struttura tipica di una rete
SCADA prevede un hardware MTU (“Master Terminal Unit”, 0 SCADA
server) collocato in un centro di controllo, ed uno o piu RTU (“Remote
Terminal Unit”) geograficamente distribuiti nei siti di monitoraggio e dotati di
opportuni sistemi di comunicazione per il trasferimento dei dati alla MTU. |
moderni sistemi di protezione e controllo delle reti elettriche, detti IED
(“Intelligent Electronic Devices”), possono comunicare con le reti SCADA per

inviare ulteriori dati di misura, oppure ricevere comandi di controllo dalla MTU.
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1.5.1 La rete di monitoraggio del Mealab

Lo strumento di analisi della PQ in possesso del Laboratorio di Misure
Elettriche ed Elettroniche, ¢ il risultato dell‘integrazione di sensori e trasduttori
di tensione e corrente, con un personal computer equipaggiato con una periferica
DAS (Data Acquisition System) e corredato di software per 1‘acquisizione, la
registrazione e l‘elaborazione dei dati di PQ, specificamente realizzato per i

propositi di ricerca del laboratorio.

Tale strumentazione & impiegata da circa 3 anni sul territorio di Roma in 4 siti
d‘interesse per il monitoraggio di parametri di PQ, presso delle cabine di
trasformazione da media tensione (MT) a bassa tensione (BT) di proprieta di
Telecom Italia SpA. La posizione sul comune di Roma dei quattro siti

mostrata in Figura 1.9.

Nei locali messi a disposizione da Telecom Italia, sono disponibili una linea
telefonica per il traffico voce e dati (ADSL) ed un segnale di sincronizzazione
(“clock™), utilizzato dal provider nelle proprie centrali di commutazione, e
direttamente fornito dall‘Istituto Galileo Ferraris di Torino (I.N.RI.M.), che

assicura un‘accuratezza del segnale fornito di una parte su 10™

Per assicurare il funzionamento del PC anche in caso di interruzione
dell’alimentazione di rete ¢ presente una batteria tampone da 60Ah, con
apposito caricabatterie e circuito di protezione (autonomia fino a 36h). Inoltre &
possibile controllare da remoto il PC attraverso una linea voce a toni DTFM, per
la verifica dello stato del sistema (operativo o spento, assenza di alimentazione)

ed eventuale intervento manuale sullo stesso (riavvio, accensione, spegnimento).
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Figura 1.9 — Posizione dei probe di misurazione della PQ gestiti dal MeaLab sul territorio del comune di

Roma

La linea dati ADSL permette al sistema di inviare periodicamente via internet i

dati elaborati di PQ ad un server centralizzato di raccolta, nonché offre la



La Power Quality 35

possibilita di effettuare controlli, manutenzione ed aggiornamento dei software
in modalita remota, attraverso una rete privata virtuale (VPN) supportata dal

software Hamachi.

In origine, il sistema di acquisizione dati (operazione di conversione analogico-
digitale) era basato su una scheda commerciale DAS prodotta dalla
Measurement Computing su bus PCI, in grado di effettuare la conversione
analogico-digitale su 16 canali d‘ingresso bipolari £5V, ad una frequenza di
campionamento complessiva e, ad una risoluzione di 12bit; la frequenza di
campionamento per canale e fissata dunque a , tenuto conto che venivano
sfruttati solo 8 dei 16 canali a disposizione. Quattro di questi canali sono
dedicati all‘acquisizione delle tensioni di rete elettrica {Vg, Vs, V1, Vn} |
restanti quattro canali per le corrispettive correnti di fase { Ig, Is, I, In }. Uno

schema funzionale del sistema utilizzato & mostrato in Figura 1.10.
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Figura 1.10 — Schema funzionale del probe di misura originario.

Al fine di rendere possibile 1‘acquisizione delle tensioni di rete elettrica sulla
scheda menzionata, si € reso necessario il condizionamento del segnale di
tensione mediante un banco di partitori di tensione in grado di ridurre
I‘ampiezza del segnale in ingresso alla scheda (canale per canale)
compatibilmente con le tensioni limite supportate dalla stessa. Il partitore di
tensione € stato realizzato con resistori caratterizzati da un‘incertezza del £0.1%,

ed un rapporto di divisione di 100 a 1.

L‘acquisizione dei segnali di corrente avviene per trasduzione operata da sensori

Rogowski, dispositivi elettrici specifici per la misurazione di correnti alternate e
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di tipo impulsivo; il dispositivo consiste in un cavo conduttore avvolto in foggia
elicoidale su di un supporto flessibile per formare una bobina; un‘estremita del
solenoide viene riportata all‘origine della bobina passando il cavo di ritorno
all‘interno del solenoide stesso, accorgimento che consente di mantenere libera
un‘estremita della bobina che risulta facilmente avvolgibile intorno ad un flusso
di corrente che si intende misurare sfruttando la legge di Ampére, ed al
contempo evitando d‘interferire con il conduttore stesso.

Il vantaggio principale del metodo Rogowski consiste nella non-invasivita della
misura rispetto agli altri metodi di misurazione quali trasformatori di corrente e
sensori ad effetto Hall. Inoltre, non essendo avvolta su un‘anima di ferro,
presenta un‘induttanza bassa che gli conferisce spiccata efficacia nella
misurazione di correnti che variano velocemente nel tempo ed elevata linearita
anche quando sottoposta a grandi correnti (dell‘ordine dei kA). La bobina di
Rogowski produce un segnale di tensione proporzionale alla derivata della
corrente che scorre nel cavo. Per ottenere un segnale proporzionale & quindi

necessario uno stadio di integrazione.

Tuttavia, il sistema presentava alcuni punti di debolezza, che si concentrano
sulla scheda di acquisizione dati DAS. La scheda di acquisizione presenta un
alto costo (un migliaio di euro) ed una scarsa affidabilita. Nell’utilizzo continuo
sono state necessarie diverse sostituzione in seguito alla rottura delle schede
presenti in alcuni dei siti. Inoltre, la scheda DAS commerciale non garantisce
I’acquisizione simultanea degli 8 canali, che si traduce in uno sfasamento
temporale dei campioni acquisiti. questo ¢ dovuto all‘impiego di un dispositivo

multiplexer e di un solo circuito di sample & hold (S/H). Pertanto, risulta
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successivamente oneroso e scomodo, riallineare temporalmente i campioni
relativi alle 8 grandezze che andrebbero misurate allo stesso istante di tempo.
Infine, 1‘impiego di una soluzione DAS basata su bus di comunicazione PClI,
implica necessariamente 1°utilizzo di un personal computer dotato di questa
tipologia di —slotl di espansione, escludendo la possibilita d‘impiego di
notebook e pit moderni netbook, questi ultimi di costi particolarmente contenuti
e di prestazioni paragonabili alla piattaforma VIA C7.

A causa dei problemi appena citati si & deciso di progettare una scheda di
acquisizione dedicata con interfaccia USB in modo da massimizzare la
flessibilita dello strumento. Una larga descrizione del sistema si puo trovare in

[Caciotta2] e qui si riporteranno i vincoli principali seguiti per lo sviluppo:

(@) Costi ridotti, al piu equivalenti, rispetto al corrispettivo prodotto
commerciale, gia dalla fase di prototipo.

(b) Piena compatibilita con il sistema precedente, sia in termini di
connettivita hardware che di utilizzabilita del software gia sviluppato.
Sostanzialmente é stato possibile utilizzare gli stessi mini-pc gia
utilizzati in precedenza. Le modifiche necessarie al software sono state
molto limitate. Si ¢ passato dall’utilizzo di driver proprietari (scarsa
flessibilita) ad una semplice gestione della comunicazione tramite
Virtual Com Port (VCP) su USB.

(c) Scalabilita e portabilita tra piattaforme hardware e sistemi operativi
differenti. Il sistema e facilmente adattabile a nuove piattaforme

hardware in caso di evoluzione verso interfacce di comunicazione piu
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recenti SATA, USB3, FireWire, PCI-Express e GigaEthernet e sistemi
operativi diversi.

(d) Base dei tempi (clock) di riferimento selezionabile, interno o esterno a
2048kHz. Questo requisito deriva da due distinte considerazioni: in
primo luogo, la possibilita di utilizzare un riferimento di tempo esterno
ad elevata accuratezza con validita metrologica; in secondo luogo,
Ieffettiva disponibilita di un segnale di riferimento siffatto nei siti
oggetto di analisi di PQ d‘interesse. La presenza di un clock interno,
garantisce 1‘utilizzabilita del DAS indipendentemente dalla disponibilita
di una base dei tempi esterna.

(e) Numero di campioni da acquisire selezionabile. Possibilita di scegliere
un numero desiderato di campioni consecutivi (relativi agli 8 canali) a
seguito di un comando di acquisizione (trigger) inviato via software da
PC.

(f) Stadi d’ingresso e condizionamento dei segnali su scheda. | partitori
di tensione sono stati integrati sulla scheda di acquisizione insieme agli
stadi di disaccoppiamento (buffer), necessari per adattare la tensione di
rete elettrica agli ingressi del DAS.

(9) Semplicita d’interconnessione con il PC e d’interfacciamento con il
software. La connessione con il PC € praticamente immediata.
L’interfacciamento con il software richiede soltanto 1’istallazione dei

driver VCP.
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Figura 1.11 — Schema del probe di monitoraggio nella sua versione attuale. La differenza é
sostanzialmente 1’utilizzo di una scheda di acquisizione dati esterna progettata ad hoc in laboratorio.

In Figura 1.11 & mostrato lo schema dei siti di monitoraggio della rete nella loro

versione attuale. In Figura 1.12 & invece mostrato uno schema funzionale della

scheda DAS realizzata.

La scheda DAS si basa su un ADC (MAX 1320) a 14 bit ad approssimazioni

successive (SAR) con 8 canali di ingresso con range bipolare £5V e frequenza di

campionamento fino a 200kS/s per canale. Questo ADC e stato scelto perché dotato

si sample and hold separati su ogni canale che permettono I’acquisizione simultanea

dei campioni.
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La logica di controllo ¢ sviluppata su una CPLD EPM 240 dell’Altera, che rende
facilmente aggiornabile il firmware se richiesto. La CPLD ha principalmente i
compiti di gestire il trasferimento dei dati dall’ADC all’interfaccia di

comunicazione e di gestire le temporizzazioni da clock locale o esterno.

La comunicazione USB avviene tramite I’integrato FT2232HQ che virtualizza due
porte seriali per una semplice gestione della comunicazione bidirezionale tra la
scheda e il PC.

Clock esterno Vr Ir Vs Is Vit It Vn In

L it
[ |
==
== - )

A____F]
| 14 bits word
usB K 8 bits word | I\J /

Figura 1.12 — Schema di principio della scheda DAS realizzata in laboratorio. Il cuore della scheda &
rappresentato da una CPLD riconfigurabile che gestisce la comunicazione con un ADC ad approssimazione
successive e un’interfaccia USB per la comunicazione con il PC.

Per la caratterizzazione metrologica, la scheda é stata calibrata utilizzando lo
standard di potenza FLUKE 5500A [Caciotta3]. Uno schema di come é stata
effettuata la calibrazione & mostrato in Figura 1.13. Lo standard di potenza é stato
controllato da un PC tramite interfaccia seriale Rs232. Per 1’esecuzione dei test &

stato realizzato un Virtual Instrument (VI) in ambiente LabView, seguendo gli
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standard tecnici per la calibrazione di dispositivi di acquisizione [IEC62008]. Dai
test e stata verificata una distorsione armonica media su ogni canale inferiore allo
0.02%, una linearita differenziale minore di 1 LSB. Il rapporto segnale rumore del

primo prototipo si & attestato intorno ai 70dB con segnali sinusoidali a 50Hz.

RS232 —_ Digital
input

Fluke 5500a Segnale

o |
T g o

-: \._4 /"\/

Figura 1.13- Schema di calibrazione della scheda di acquisizione.

Il software di controllo e calcolo dei parametri & stato sviluppato ad hoc in
piattaforma VB6, gia nella precedente versione del sistema. Il passaggio al novo
sistema ha richiesto delle modifiche atte sostanzialmente a sostituire il controllo
della vecchia scheda PCI tramite driver dedicati con una semplice comunicazione
su porta seriale per comunicare con la nuova scheda DAS. Altre importanti
modifiche sono state effettuare sugli algoritmi utilizzati per la stima dei parametri

(in particolar modo la frequenza e il livello delle armoniche) in linea con le
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evoluzioni degli studi effettuati. Il software, di cui in figura X ne & mostrata

I’interfaccia utente, ha quindi sostanzialmente le seguenti funzioni:

e Controllo e gestione della comunicazione con la scheda di acquisizione
(settaggio frequenza di campionamento e buffer di campioni da acquisire,
richieste di campionamento ad intervalli regolari settabili, ricezione dei
campioni delle tensioni e delle correnti)

e Calcolo dei parametri sui campioni acquisiti che sono sostanzialmente:

- Valori efficaci delle tensioni e delle correnti;

- Frequenza della fondamentale;

- Livello di ogni singola armonica di tensione e corrente (ampiezza e
fase);

- Calcolo delle potenze assorbite (apparente, attiva, reattiva, armonica);

- Fattore di potenza sulle varie fasi;

- Sequenza diretta inversa e omopolare del sistema trifase.

e Salvataggio su memoria locale dei parametri calcolati su file di testo

e Invio periodico di informazioni di sintesi ad un server remoto tramite
protocollo FTP. Il server remoto permette di accedere ai dati misurati
tramite un sito web. Un applicazione Java visualizza una mappa del comune
di Roma con sovrapposti dei layers rappresentativi dei vari parametri.

In Figura 1.14 ¢ mostrato uno screenshot dell’interfaccia del software.
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Figura 1.14 — Intefaccia del software di gestione della scheda e di calcolo dei parametri.
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Il sistema attualmente funzionante e in grado di monitorare le variazioni dei

parametri principali della PQ. | recenti aggiornamenti apportati con il nuovo

sistema di acquisizione ha apportato grandi vantaggi dal punto di vista

dell’affidabilita e una maggiore flessibilita di utilizzo. Inoltre, grazie al fatto che

la connessione e la comunicazione con il PC locale viene in maniera molto

semplice senza la necessita di utilizzare driver proprietari, si € notevolmente

sviluppata la portabilita del sistema verso nuove piattaforme pit moderne. Per
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esempio, il software di analisi e gestione del sistema potra essere rinnovato €
riscritto con linguaggi pit moderni (come Java, C# o VB .net) senza particolari
problemi di compatibilita. Nella fase di rinnovamento potranno essere
implementati anche algoritmi piu potenti ed efficienti, frutto di nuovi studi, per
il calcolo dei parametri.

Parallelamente al software e in corso un piu delicato processo di ripensamento
del sistema mirato ad un monitoraggio completo dei fenomeni della PQ. Oltre
alle variazioni dei parametri si vuole realizzare un sistema in grado di
individuare gli eventi e i disturbi transienti. Data la breve durata di questi
disturbi € necessario un campionamento del segnale senza soluzione di
continuita. Un architettura come quella attuale, basata su un PC non é sufficiente
a garantire questa condizione, dati i tempi necessari alla trasmissione dei dati e
ai tempi di esecuzione dello stack protocollare del sistema operativo. Per questo
motivo, si sta progressivamente concentrando 1’attenzione verso il progetto di un
dispositivo embedded di supporto o (addirittura autonomo) in grado di applicare
gli algoritmi base utili a calcolare i parametri necessari direttamente su
piattaforma hardware. Dato che I’attivita si sta volgendo in tale direzione, si ¢
avviato un processo di individuazione della priorita da dare allo studio dei

singoli algoritmi da implementare su dispositivi embedded.

Il parametro pit importante e pit complesso da stimare (come se ne discutera
largamente nel capitolo 2) e la frequenza della fondamentale del segnale di rete.
Scopo di questa tesi ¢ quindi quello di individuare attraverso un’analisi
approfondita gli algoritmi conosciuti in letteratura che permettano la migliore

stima di questo parametro nelle condizioni di lavoro di interesse.
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Una volta individuato tale algoritmo, si provvedera allo studio di una possibile
implementazione su piattaforma FPGA, con lo scopo di verificarne I’efficacia in

applicazioni real-time. Di questo ultimo punto se ne discutera nel capitolo 3.
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Capitolo 2  Lastima della
frequenza

2.1 La frequenza di rete

Come noto, I’energia elettrica viene trasmessa e distribuita in forma alternata,
cioe la tensione di rete idealmente dovrebbe avere un andamento nel tempo del

tipo:
v(t) = V2Vryssin(2mfyt)

dove Vgys € il valore efficace nominale della tensione (220V in Europa, 120V
in America) e f; € la frequenza nominale di rete (50Hz in Europa, 60Hz in
America).

Ovviamente, nella realta i valori di ampiezza e frequenza della tensione di rete
non sono costanti a causa dei flussi di energia presenti sulla rete. Inoltre, la
forma d’onda della tensione si discosta da quella ideale a causa di una serie di
distorsioni indotte dalle dinamiche stesse della rete, dalla produzione, al

trasporto e all’utilizzazione dell’energia.
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Gran parte delle attenzioni della comunita scientifiche si sono concentrate a
lungo sull’ampiezza della tensione, sulla distorsione della forma d’onda e
sull’individuazione e caratterizzazione di disturbi transitori; la stima della
frequenza fondamentale invece sta suscitando soltanto negli ultimi tempi un
certo interesse. Il motivo va ricercato nel fatto che in reti al elevato grado di
interconnessioni la frequenza risulta essere particolarmente stabile e non subisce
forti variazioni nel tempo. In Figura 2.1 € riportato un confronto tratto da
[Bollen] dove & mostrato il risultato di monitoraggi prolungati della tensione di

rete in varie nazioni.

50.2 50.2 50.2
50.15
— 501
I 5
=~ 50.05 I
g 7
g % 3
& 4085 B
[ g
499 i
4985
498 I 49.8
15 E 3 0 o 0 20 30 a0 985 10 20 20 a0
Time () Time (h) Time ()
50.2 50.2
50.15 50.15
W B0 50.1
z o
50.05 I 5005
a‘ -
g s g w0
€ o0 2 008
[ ) [
499 & 499
43,85 4385
4985 ] 20 30 [ 488, 0 20 30 30
Time (h) Time (h)

Figura 2.1 — Andamento della frequenza di rete misurata in Svezia (in alto a sinistra), in Spagna (in alto al
centro), nella costa est cinese (in alto a destra),a Singapore (in basso a sinistra) e in Gran Bretagna (in basso
a destra). (Fonte: [Bollen])
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Come si pud vedere nell’esempio le fluttuazioni di frequenza raramente
superano i +0.2Hz e nel caso della Spagna (in alto al centro) nei due giorni

considerati il discostamento dal valore nominale non supera di poco +0.05Hz.

Queste variazioni di per se non provocano particolari problemi alle
apparecchiature alimentate a causa della loro piccola entita. In ogni caso,
possono essere comunque individuati alcuni problemi che possono essere

direttamente legati alle fluttuazioni di frequenza [Bollen].

1. Malfunzionamento di orologi. Alcuni orologi utilizzano come base dei
tempi la frequenza di rete, in genere valutata attraverso lo zero-crossing.
Deviazioni dalla frequenza nominale causerebbero un’indicazione
temporale errata.

2. Variazione della velocita dei motori. La velocita di rotazione dei
motori in corrente alternata é strettamente legata alla frequenza di rete e
quindi segue le sue variazioni. Data la piccola entita delle fluttuazioni
questo, salvo particolarissimi casi, non rappresenta affatto un problema.
D’altro canto , se la frequenza ¢ soggetta a rapide e persistenze
fluttuazioni si potrebbero verificare danni meccanici ai motori.

3. Variazioni del flusso magnetico. Il flusso magnetico di macchine
rotanti e trasformatori potrebbe aumentare a causa della diminuzione
della frequenza. Lo stesso effetto si ottiene a causa di un aumento
dell’ampiezza della tensione. Dato che sulla rete € molto piu probabile

incorrere in aumenti di qualche percento dell’ampiezza che riduzioni
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della stessa entita della frequenza, questo problema é trattato
esclusivamente in relazione alla prima tipologia di eventi.

4. Intervento dei relays di protezione dei generatori. Tutti i generatori
connessi alla rete elettrica ruotano in modo sincrono (si potrebbe
affermare che la frequenza sia la stessa in tutta la rete); a causa del
distacco di un grosso generatore tutti gli altri generatori tenderebbero a
rallentare provocando una diminuzione della frequenza. Al fine di
evitare danni, i generatori sono provvisti di relays che distaccano i
motori se la frequenza scende al di sotto tipicamente di 49 Hz (in alcuni
casi addirittura 49.5Hz). 1l distacco a cascata dei generatori potrebbe

provocare grossi black-out.

Alla luce di quanto detto, la frequenza potrebbe sembrare un parametro
secondario nella power quality. In realta la conoscenza accurata della frequenza
merita particolare attenzione se si considera che le sue fluttuazioni sono un
indice dello stato energetico globale della rete. Infatti, come accennato in
precedenza i generatori interconnessi alla rete ruotano in modo sincrono per
produrre energia in alternata. L’energia rotazionale di tutti i generatori della rete
rappresenta con buona approssimazione la disponibilita energetica totale F,. In
contrapposizione alla generazione c’¢ ’energia consumata dagli utilizzatori
connessi alla rete elettrica P.. Quando queste due energie sono in equilibrio tutti
i generatori tendono a ruotare in modo da produrre una tensione alla frequenza
nominale. Quando invece si crea una discrepanza tra 1’energia prodotta e quella
utilizzata si verifica un’accelerazione o un rallentamento dei generatori. In

particolare la frequenza aumenta se si manifesta un surplus di energia generata
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(P, > P.) mentre diminuisce nel caso di deficit energetico (P, > F.). Questi
sbilanciamenti possono verificarsi per esempio a causa di distacchi o attacchi di
grossi generatori o utilizzatori. In ogni caso, i produttori di energia devono in
qualche modo prevedere I’andamento della richiesta energetica in modo da
programmare la produzione a breve e medio termine. Inoltre, i piu grossi
impianti di generazione sono provvisti di un sistema di controllo che modulano
I’energia meccanica sulle turbine in modo da compensare le fluttuazioni del

carico.

Volendo in qualche trovare un espressione per questo fenomeno si puo scrivere

if  fo
5c = 35 (P = Fe)

dove H rappresenta I’inerzia del sistema elettrico ¢ f€ la frequenza nominale. A
questo proposito bisogna evidenziare che esistono una serie di carichi che sono
sensibili piu che alla deviazione di frequenza dal valore nominale alla sua

variazione.

In Figura 2.2 &€ mostrato il rate di variazione della frequenza relativo ai segnali
registrati mostrati in Figura 2.1 [Bollen] calcolato su osservazioni mediate su un
minuto. Come si puo vedere anche il rate di variazione della frequenza in reti
fortemente interconnesse come quella dell’Europa continentale (la figura in alto
al centro é relativa alla Spagna) assume valori piuttosto piccoli. In sistemi

elettrici relativamente piccoli, come quello nord europeo (Svezia, in alto a
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sinistra) o quello della Gran Bretagna (in basso a destra) la frequenza mostra
rate di variazioni piu consistenti. Facendo riferimento alla (Errore. L'origine
riferimento non e stata trovata.) il parametro di inerzia H & quello che in
qualche modo rappresenta le caratteristiche della rete elettrica in esame. In
particolare con una topologia fittamente magliata e un gran numero di grossi

generatori interconnessi il valore di H tende a crescere mitigando le variazioni
della frequenza.
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Figura 2.2 — Variazione di frequenza di rete su un minuto, misurata in Svezia (in alto a sinistra), in Spagna

(in alto al centro), nella costa est cinese (in alto a destra),a Singapore (in basso a sinistra) e in Gran
Bretagna (in basso a destra). (Fonte: [Bollen])

Oltre alla conoscenza diretta del parametro per scopi di monitoraggio, la

conoscenza accurata della frequenza e di fondamentale importanza anche nella
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detection e nell’estrazione di disturbi transitori che si possono presentare sulla
rete. In [Radil] si mette in evidenza 1’importanza di una accurata stima della
frequenza della fondamentale e del livello delle armoniche al fine di individuare
disturbi transitori, impulsivi 0 comungue non armonici (componenti sinusoidali
a frequenze non multiple della fondamentale). Infatti, nell’analisi del segnale di
rete, si tende a trattare le armoniche separatamente dagli altri disturbi,
inserendole nel modello base della tensione di rete. La stima accurata del valore
della fondamentale permette di determinare in maniera accurata anche il livello
delle armoniche; di conseguenza & possibile isolare tutte le altre tipologie di
disturbo semplicemente analizzando la differenza del segnale di partenza e il
modello armonico ricostruito. 1l residuo cosi ottenuto si puo utilizzare in due
modi:
e Come allarme di presenza di disturbi con un semplice meccanismo a

soglia. Questo puo essere particolarmente utile in applicazioni real-time

per prendere tempestivi provvedimenti per la protezione di

apparecchiature sensibili

e Come segnale di partenza per una ulteriore analisi che individui e

classifichi i particolari disturbi tramite semplici analisi
Si noti che in entrambe le situazioni un errore di stima anche relativamente
piccolo sulla fondamentale e sulle armoniche, risulterebbe critico; infatti sul
segnale residuo comparirebbero delle componenti spurie che renderebbero

inefficaci i metodi suddetti.

Un esempio di applicazione si puo trovare nel sistema proposto in [Castaldo].

In questo lavoro viene proposto un metodo basato sull’individuazione di una
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fascia di tolleranza nel quale ci si aspetta sia contenuto I’andamento di un
periodo del segnale. Se i campioni registrati ricadono al di fuori di questa fascia
si rileva la presenza di un disturbo. L’efficacia di questo semplice sistema
risiede nella corretto settaggio delle soglie per ogni periodo del segnale. La
scelta & criticamente legata alla corretta stima della frequenza della

fondamentale.

Un’ulteriore considerazione ¢ che una  serie di parametri di interesse
metrologico sono definiti sul periodo del segnale (e quindi sulla frequenza della
fondamentale). Basti pensare al valore efficace, che rappresenta probabilmente il
parametro piu importante della tensione di rete in quanto su di esso si basano le
definizioni delle potenze. In [Wang] viene trattato il problema dell’errore di
calcolo del valore RMS relativamente al funzionamento dei relays di protezione
a controllo numerico. Il valore della grandezza RMS di un segnale periodico é

definita come:

1 T
Yrms = Tf y2(t)dt
0

La definizione quindi prevede che I’integrale venga effettuato esattamente su un

periodo del segnale.

Dato che operativamente sul segnale campionato si utilizza il valore
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Yrms =

N
Z y2[n]kAt 2.2

n=0

Z| -

dove At é il periodo di campionamento si commette un errore sistematico legato

all’approssimazione della finestra definito dalla seguente espressione:

cos <2 ((TW - %) frmr+ (p)) sin(2f Ty, )

Ty fs sin (% n)

ERMS =

dove f; € la frequenza di campionamento, Ty, = N/f; € la finestra di
osservazione, f & il valore vero della frequenza della fondamentale e ¢ € la fase

iniziale del segnale all’interno della finestra.

Tale errore, come mostrato in [Wang] puo causare interventi intempestivi o falsi
allarmi nei relays di protezione basati sul valore RMS. Una stima accurata di f
in real-time potrebbe essere usato per la correzione del valore RMS calcolato
secondo la (2.2), soprattutto quando e necessario proteggere dispositivi critici.

Questa serie di esempi ha lo scopo di mettere in evidenza che nell’elaborazione
digitale dei segnali per la power quality avere a disposizione il valore accurato
della frequenza della fondamentale rappresenta la base necessaria per il corretto

funzionamento di algoritmi e dispositivi per applicazioni real-time.
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D’altro canto, la stima della frequenza per segnali in regime quasi stazionario €
un tema largamente discusso in letteratura ma spesso sottovalutato nella power
quality. In particolare, la tendenza generale & quella di utilizzare algoritmi basati
sui coefficienti di Fourier e sulle sue interpolazioni. Tali approcci forniscono
risultati soddisfacenti se si considerano osservazioni del segnale abbastanza
lunghe (almeno 5 periodi). Questo ovviamente risulta sufficiente in condizioni
di normalita (stazionarieta del segnale). Ma la power quality ha lo scopo di
misurare 1 discostamenti dalla situazione “normale” per poter individuare le
situazioni critiche e cercare di porne rimedio. La maggior parte degli eventi
importanti in questo contesto sono accompagnati da fluttuazioni pit 0 meno
rapide di frequenza, e questo ovviamente fa venir meno la stazionarieta del
segnale. Da questa osservazione prende spunto la discussione che seguira.
L’obiettivo ¢ quello di proporre, a partire dall’analisi della letteratura, un
metodo alternativo a quelli classici capace di fornire una stima sufficientemente
accurata nel piu breve periodo possibile in modo da seguire le fluttuazioni di
frequenza anche in condizioni non stazionarie. Un vincolo fondamentale é
quello di contenere la complessita computazionale. Nell’ultimo capitolo sara
mostrata una possibile implementazione su FPGA dell’algoritmo proposto, il

che ne dimostra I’effettiva applicabilita in real-time.
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2.2 Lateoria della stima

La stima dei parametri di un segnale campionato & un tema noto in letteratura e
largamente utilizzato in diversi ambiti. Il concetto di base puo essere espresso,
in via del tutto generica, come un problema di individuazione di una funzione g,
funzione dei campioni del segnale, che permetta di calcolare la stima 6 del

parametro 6.

6 = g(x[0],x[1], ..., x[N — 1])

Da un punto di vista prettamente qualitativo le procedura di stima consistono nel
separare nella maniera piu efficiente possibile la componente deterministica

dalla componente aleatoria del segnale di partenza.

x[n] = d[n; 6] + w[n]

La componente d & la componente deterministica funzione del parametro 6,
mentre la componente w e la componente aleatoria che non dipende dal

parametro da stimare.

Cio significa che per poter effettuare una stima di parametro bisogna formulare

un modello del segnale, che coincidera con d[n; 8].
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La teoria della stima si basa quindi sulla definizione di una densita di probabilita
che misuri qual é la probabilita che si possa manifestare il segnale x[n] per ogni

valore possibile del parametro 6.

E’ quindi possibile assegnare al segnale una funzione di densita di probabilita
(PDF):

p(x[0],x[1], ..., x[N — 1]; 6)

Tale PDF sara ovviamente funzione dei campioni del segnale e sara parametrica
rispetto a 8. La forma della funzione dipendera fortemente dalla distribuzione
del rumore. Il discorso puo essere generalizzato ad un numero qualsiasi di

parametri.

Per esempio, ipotizzando che la funzione w[n] sia una realizzazione di un

processo gaussiano a valor medio nullo e varianza o si puo scrivere:

1 1 N-1
p(x;6) = (Zro )7z ¥P [_FZ(X[TL] —d[n, 9])2]

Che rappresenta la probabilita che si possa osservare il segnale x in funzione del

valore del parametro 6. Tale funzione é chiamata funzione di verosimiglianza.

Si noti che la derivazione di questa PDF é stata fatta senza nessuna ipotesi sul

parametro 6. In pratica si e supposto che il parametro sia deterministico ma non
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si conosce la sua statistica. Questo tipo di approccio é chiamato stima classica di

un parametro.

Se invece si conosce la statistica dei parametri da stimare (la loro PDF) di puo
sfruttare questa conoscenza a priori per produrre una stima. Il parametro 6 &

quindi inteso come una realizzazione di un processo aleatorio.

In questo caso la stima puo essere ottenuta partendo dalla seguente relazione:
p(x,0) = p(x|6)p(6)

Dove p(8) rappresenta la conoscenza a priori del parametro 8, mentre p(x|6)

rappresenta la nostra conoscenza dei campioni condizionata alla conoscenza di
0.

Questo tipo di approccio & chiamata stima Bayesiana.

In questa trattazione verranno applicati soltanto approcci di tipo classico.

2.2.1 Il limite inferiore di Cramer-Rao

La bonta di uno stimatore depolarizzato si pud misurare dalla varianza della

stima che produce. Infatti, per uno stimatore depolarizzato deve risultare che
E(B)=06
Cioe il valor medio delle stime effettuate deve coincidere con il valore vero del

parametro. La misura della variabilita della stima, data dalla varianza & quindi

un indice di bonta. Piu la varianza é piccola, migliore é lo stimatore.
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La possibilita di determinare un limite inferiore alla varianza di uno stimatore é
particolarmente utile nella pratica. Infatti fornirebbe un banco di prova con il
quale confrontare le prestazioni di una serie di stimatori. Da un altro punto di
vista questo limite indica I’impossibilita fisica di trovare uno stimatore
depolarizzato la cui varianza sia minore di tale limite. Il metodo del calcolo del
limite inferiore di Cramer-Rao (CRLB) é quello piu semplice e di uso piu
immediato.

Dato che si parla della stima dei parametri di un segnale nel rumore, la bonta
della stima sara certamente legata alla funzione di densita di probabilita (PDF)
del rumore. Inoltre, affinché sia efficace il processo di stima la PDF deve
dipendere dai parametri da stimare. Piu € forte questa dipendenza piu efficace
sara il processo di stima. Nel caso limite in cui la PDF non dipende dai

parametri non sara possibile effettuare la stima.

E’ possibile dimostrare [Kay] che la varianza della stima di un parametro di uno

stimatore depolarizzato deve soddisfare la seguente disuguaglianza:

1
2 .
_E 0% Inp(x; 0)]

var(@) =

007

Che ¢ un indice della massima accuratezza che uno stimatore depolarizzato puo

raggiungere nelle condizione di rumore descritto dalla p(x; 0).

Nel caso si voglia stimare un vettore di parametri
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0 = (6,6, ..6,]"

bisognera estrarre un vettore di CRLB, uno per ogni parametro.

Si puo dimostrare, inoltre, che
var(@i) = [1_1(0)]ii
dove I(0) € la matrice d’informazione di Fischer, definita come

0% Inp(x;0)

[1(8)];; = —El 36,6,

Quindi, i CRLB saranno gli elementi posti lungo la diagonale della matrice

d’informazione di Fischer invertita.

2.2.2 Calcolo del CRLB per una sinusoide

Ipotizzando di avere un segnale sinusoidale di cui bisogna stimare ampiezza
frequenza e fase iniziale sporcata da rumore gaussiano bianco w[n] con varianza

0.2

x[n] = Acos(2rfy + ¢) + win]
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si puo stabilire quali sono i CRLB dei tre parametri per uno stimatore

depolarizzato. A tale scopo va valutata la matrice di informazione di Fischer:

as[n 0] ds[n; 6]

26, 6,

[1(6)];; =

n=0
e facendo le seguenti semplificazioni

N-1

Z n'sin(4nfon + 2¢) = 0

n=0

Ni+1

N-1
1

N z ntcos(4mfyn + 2¢) =~ 0

n=0

si ottengono i seguenti valori per la matrice di informazione

N-1 N-1

1 1 N
[1(8)],1 = EZ cos’a = o ( —cos 2a> 252
n=0 n=0
N-1 N-1
1 ) TA )
[1(9)]12=——22A2nncosasma=——2 nsin2a =~ 0
o o
n=0 n=0

= =
[1(8)];3=—— ) Acosasina =—— ) sin2a =0
207
n=0

0—2
n=0
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[1(8)],, = Z A2(2rn)?sin? a = (ZZA)Z Z n? (

n=0

(2mA)2 ,
= 202 Z"
n=0

1

n

N-—
nAZ
n=0

1% iy
[1(0)],3 = —ZZ 22mnsin? a =
n=0

< NA?
[1(8)]33 = Z A%sin®a ~ —

202

1 1 5
5 ~pcos2a

quindi la matrice di informazione di Fisher diventa la seguente:

N 0 0
2
N-1 N-1
1 2.2 2 2
1(0)=—20 2A°m Zn A Zn
o n=0 n=0
N-1 N A2
0o ey M
TA n >
n=0

E, dopo I’inversione si ottiene

)
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~ 2072
var(A) = N

var(ﬁ,) = 2
(2m)?nN(N? — 1)

202N — 1)

var(¢3) = 77N(N—+1)

A% .
dove nn = 7oz © il rapporto segnale rumore. Il CRLB della frequenza decresce al

crescere del’SNR. E’ da notare anche che CRLB decresce con ’inverso di N3.

2.3 La massima verosimiglianza e i minimi quadrati

Quando risulta particolarmente difficile trovare in forma chiusa lo stimatore a
minima varianza (o semplicemente non esiste) si puo ricorrere alla ricerca di
uno stimatore a massima verosimiglianza (MLE) che risulta essere
asintoticamente efficiente. In altre parole questo significa che uno stimatore a
massima verosimiglianza tende ad essere uno stimatore ottimo se la stima viene

effettuata su un numero sufficientemente grande di campioni del segnale.
Dal punto di vista operativo il MLE e il valore del parametro 8 che massimizza
la funzione di verosimiglianza p(x; 6).

Per quanto riguarda la stima di un segnale immerso nel rumore va notato che il
MLE si avvicina al CRLB per bassi valori dell’SNR.
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Nel caso il rumore in cui € immerso il segnale & gaussiano bianco a media nulla

e varianza o la funzione di verosimiglianza assume la seguente forma

1 1 N-1
P(x;0) = Gy o [—ﬁ;(x[n] - dln, 9])2]

In questo caso é possibile trovare il MLE massimizzando la funzione di

verosimiglianza logaritmica asintotica definita come

N
In(p(x;0)) = — 5 In(2ro?)

N-1 23

La ricerca del massimo si puo effettuare ponendo la derivata della precedente
espressione uguale a 0 e risolvendo rispetto a 6. Se si generalizza alla stima di

pit parametri si deve risolvere la seguente, dove 8 ¢ il vettore dei parametri.

oln( p(x;0)) _

00 0

Estendendo il discorso alla stima di un vettore di parametri @ in rumore

gaussiano si ottiene la seguente forma per la funzione di verosimiglianza,
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1

1
2m)N2det/2(C) P [

Piam—dmmfﬁ%ﬂﬂ—ﬂmﬂﬂ

p(x;0) =

dove C ¢ la matrice di covarianza del rumore.

| metodi che si basano su una funzione di verosimiglianza si fondano sulla
conoscenza o sull’ipotesi che il rumore del segnale (cio¢ la parte stocastica non
contemplata nel modello) abbia una PDF nota. Questo permette di mettere in
piedi criteri di ottimalita che determinino la bonta della statistica adoperata. In
molti casi pratici non si conosce a priori questa distribuzione oppure sarebbe
troppo complicato costruire uno stimatore basato sulla funzione di

verosimiglianza.

In questo contesto 1’approccio piu utilizzato ¢ la tecnica dei minimi quadrati
(Least Squares, LS). Va messo in evidenza che 1’utilizzo di questa tecnica non
richiede nessuna assunzione probabilistica del segnale. Se da un lato questo
permette di semplificare notevolmente gran parte dei problemi pratici d’altro

canto non permette di definire delle performance statistiche.

E’ da notare che in alcuni casi lo stimatore che viene definito con questo
approccio puo risultare operativamente identico a quello definito per mezzo
della funzione di verosimiglianza. Ovviamente, mentre in quest’ultimo caso
sono definiti dei vincoli operativi (rispetto delle ipotesi) ed € possibile
determinarne a priori le performance statistiche nel caso dei minimi quadrati non

esiste ne 1’una ne 1’altra cosa.



La stima della frequenza 67

Se si considera un segnale campionato x[n],
x[n] = d[n; 6] + w[n]

I’unica cosa necessaria per I’applicazione del metodo dei minimi quadrati per la
stima di un parametro 6 ¢ il modello deterministico del segnale d[n; 6].

A differenza dei metodi a massima verosimiglianza non si fa nessuna ipotesi
probabilistica sul rumore w[n].

La bonta della stima in questo caso dipendera fortemente da quanto bene il
modello scelto rappresenta il fenomeno.

Come visto in precedenza, la varianza della stima é considerata una misura della
bonta dello stimatore. Tale varianza & una misura della discrepanza tra il valore
vero del parametro e quello stimato. Il metodo dei minimi quadrati, alla luce di
questo, cerca di minimizzare il quadrato degli scarti tra i campioni del segnale
misurato x[n] e quelli del segnale stimato d[n; 8]. Ci si trova ancora una volta
di fronte ad un problema di minimizzazione. Infatti la stima 8 & il valore 6 che

minimizza la seguente espressione:

N-1
Li5(0) = ) (xln] = dl, 0])? 24
n=0

cioe:
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éLS =arg mein]LS(B)

Come si puo facilmente verificare allo stesso risultato si giunge nel caso dello
stimatore a massima verosimiglianza nel caso di rumore bianco a valor medio
nullo. Infatti massimizzare I’espressione (2.3) equivale a minimizzare

I’espressione

N-1
Jus(8) = ) (xlnl - dln, 6])?
n=0

E lo stimatore puo essere quindi espresso come:
Oy = 0,5 = arg mein]ML )

E’ evidente che in questo caso la sima coincide. La differenza sta nel fatto che in
presenza di un rumore con una PDF di natura diversa lo stimatore a massima
verosimiglianza sarebbe diverso e sarebbe possibile ridefinirne le prestazioni in
funzione delle caratteristiche del rumore. Lo stimatore con approccio ai minimi
quadrati, per quanto detto all’inizio del paragrafo, resterebbe immutato; in ogni

caso con i minimi quadrati nulla si saprebbe a priori circa la bonta della stima.

Per quanto riguarda la bonta della stima risulta che uno stimatore a massima

verosimiglianza € non polarizzato e approssima il CRLB per N — oo, cioe
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E(By,) - 6
var(éML)—aCRLB

Questo non e generalmente vero per una stima ai minimi quadrati.

2.3.1 Caso lineare

Un modello di un segnale é lineare se é possibile scrivere:
x=HO0+w

Dove x e la sequenza dei campioni osservati, @ e il vettore dei parametri da
stimare w € la realizzazione di un processo gaussiano a valor medio nullo e
varianza o2 e H & la matrice dei coefficienti (matrice di osservazione). E’ da
notare che in un modello lineare la matrice dei coefficienti non dipende dai
parametri da stimare 8. Questo rappresenta un grande vantaggio perché permette
di effettuare la stima in forma chiusa. Dal punto di vista computazionale questo

rappresenta un grande vantaggio in quanto non richiede dei processi iterativi.

E quindi la matrice di covarianza di 8 sara 1-1(6). —per verificare se questa
condizione é soddisfatta per un modello lineare si puo procedere nel modo

seguente:
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dlnp(x;0) 0 SN 1 r
—_— - —| - 2 — —_— —_ —
%0 30 In(2mo?) 557 (x—HO)' (x— HG6
= 19 [xTx —2xTHO + OTHTHO]
20200

e sfruttando le identita

ob’o
00

00746 246
00

per una matrice simmetrica A, si ottiene:

dinp(x;60) 1
%8 =§[HTx—HTH0]

e assumendo che HT H sia invertibile:

dlnp(x;0) H'H
06 - g2

[(HTH) *HTx — 0]

Dalla quale si puo dedurre [Kay] che:

2.5
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0 =(H'H)H"x

T
1(0) =

o2

Questo implica che uno stimatore lineare € uno stimatore depolarizzato a
minima varianza (MVU) e quindi la sua matrice di covarianza C; (data da

171(8)) coincide con il limite inferiore di Cramer-Rao:

Cy=1"1(0) = CRLB = ¢*(HTH)™*

Un discorso analogo puo essere fatto per il metodo ai minimi quadrati.

2.3.2 Caso non lineare

In molti casi la matrice di osservazione H dipende dai parametri da stimare 6.
Quando cio accade si dice che il problema e non lineare.

Dal punto di vista operativo questa situazione complica notevolmente il
problema della massimizzazione della funzione di verosimiglianza in quando

non piu esprimibile in forma chiusa.

In questi casi bisogna ricorre a metodi numerici di ricerca a griglia o iterativi.

Questa € la situazione che si presenta nella maggior parte dei casi.
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Per esempio, uno degli algoritmi ricorsivi piu usati in questi casi € il metodo di
Newton-Raphson che si basa sulla linearizzazione della derivata per ottenere ad
ogni passo del processo una nuova stima piu vicina al valore effettivo rispetto al
valore precedente. In particolare, ponendo
dln( p(x;6))

a0

e sviluppando in serie di Taylor troncata al primo ordine, si ottiene:

g@) = 2.6

dg(6
9 ~ g0 + 22 (6 g,)
9=90

dove 6, € la prestima del parametro 6. Dalla prestima & possibile calcolare il

valore della prima iterazione 6, sfruttando la precedente relazione nel modo

seguente:

g(6o)
0y = 0p — ——o—
LU0 dg(e)

dao =6,

In generale € possibile calcolare il nuovo valore della stima al passo k+1 a

partire dal stima al passo k usando la seguente formula:
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0
Oks1 = O — dal ?9() )

2.7
0=0

E’ da notare che man mano che raggiunge il vero valore per il quale si annulla
g(6), 0,...tende ad avere lo stesso valore di 6,. Sostituendo la (2.6) nella (2.7)

si ottiene

0% Inp(x; 9)] 6lnp(x 0)

0k+1 =8k_[ 692 0=0
=Ugk

Questo risultato mette in evidenza che se in prossimita dello zero della massimo
dellap(x;0) la derivata seconda del secondo termine assumesse un valore
molto piccolo 1’algoritmo potrebbe non convergere e si innescherebbero delle
oscillazioni. Un altro problema che si potrebbe riscontrare & la presenza di
massimi locali. L’algoritmo potrebbe convergere ad uno di questi massimi
raggiungendo una stima sub ottima. Quest’ultimo problema puo essere
efficacemente evitato se la prestima 6, e sufficientemente vicina al massimo

assoluto.
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2.4 Metodi di stima parametrica per una sinusoide

In questo paragrafo verra derivato lo stimatore a massima verosimiglianza nel

caso di un segnale x[n] esprimibile come:

x[n] = Acos(2rfyn + ¢) + w[n]

Nel caso il rumore w[n] sia gaussiano a valor medio nullo e varianza o. In
questa ipotesi, per quanto detto in precedenza, lo stimatore a massima
verosimiglianza coincide con quello ai minimi quadrati. Nel proseguio del
paragrafo verra mostrato come sia possibile derivare dalla massima
verosimiglianza il metodo di stima basato sulla massimizzazione del
periodogramma, che rappresenta il raccordo tra la teoria della stima e I’analisi di
Fourier, che rappresenta di gran lunga lo strumento piu utilizzato nella stima
spettrale. Verra quindi analizzata la trasformata discreta di Fourier e le sue
tecniche di interpolazione delle righe spettrali per aumentarne la risoluzione in

frequenza.

2.4.1 Stimatore a massima verosimiglianza e minimi quadrati

Nel caso la sinusoide sia immersa in un rumore gaussiano a valor medio nullo e
varianza o, la funzione di verosimiglianza da massimizzare risulta essere la

seguente:
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N-1
1 1
p(x;6) = ———exp [——Z (x[n] — Acos(2nfon + $))?

2
(2no?)z 20% L=

dove A>0, e 0 < f; < 1/2 (frequenza normalizzata). Lo stimatore a massima
verosimiglianza pu0 essere quindi ottenuto minimizzando la seguente

espressione rispetto ai tre parametri:

N-1
JCA, for$) = ) (xln] = A cos(mfymn + $))? 28
N=0

Nelle ipotesi indicate, per quanto detto in precedenza, lo stimatore a massima

verosimiglianza coincide in questo caso allo stimatore ai minimi quadrati (LS).

E’ evidente che il problema ¢ lineare per ’ampiezza ma non lineare per fase e

frequenza.

Riscrivendo la (2.8) nel modo seguente

N-1
J(A, fo, ) = Z (x[n] — A cos ¢ cos(2mfyn) — A sin ¢ sin(2mfyn))?
N=0

Ed eseguendo la trasformazione

a; = Acos
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a, = Asing

si ottiene

N-1

Jar,az fo) = ) (xln] = acos@ufyn) - aysin(@ufym)’
n=0

Rendendo il problema lineare su a; e a, e non lineare in f,

Da a, e a, sara possibile ricavare nuovamente A e ¢ sfruttando la relazione

inversa:

A= /af+a%

¢ = arctan (2)

241

Ponendo

c=[1 cos2nfy ..

s=[0 sin2nfy ..

Si ottiene

2.9

cos 2rfo(N — DT

sin 2rfy (N — 1)]7



La stima della frequenza e

J'(ay, a3, o) = (x —ajc— a;s)"(x — a;c — ays)

=(x—Ha)"(x— Ha) 2.10

dove a =[a; a,]" e H = [c s].

La funzione da minimizzare su « € la stessa del caso lineare della (2.5); quindi

la soluzione sara data da

a= (HTH)_lHTx 211

Bisogna mettere in evidenza che H dipende da f; che ¢ I’altro parametro da

stimare.

Riscrivendo la (2.10) sostituendo ad & 1’espressione della sua stima @ data dalla
(2.11) si ottiene

J'(ay, a3, fo) = (x — Ha)" (x — Ha)
J'(ay,az,fo) = (x —HH"H)"'"H"x)"(x — HHH"H)"*H" x)
J'(ay,az, fo) =x"(I — H(H"H)"'H")x
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essendo I — H(HTH)"*HT una matrice idempotente (cioé vale la proprieta
A% = A).
Per trovare f, si deve minimizzare J' su f,che significa massimizzare la

seguente
xTH(H"H) *H x
che, risulta essere pari a

T 1
[ch [cTc cTs] [ch
sTxl LsT¢ sTs sTx

2.12
Lo stimatore a massima verosimiglianza per una sinusoide immersa in rumore
gaussiano a valor medio nullo (che coincide con lo stimatore ai minimi quadrati)

e quindi

-1
c’c cTs] [ch
sTc sTs sTx

3 3 x|’
= = qar max[ ] [
fomr = fors g il P
uesta massimizzazione va effettuata in maniera iterativa. Una volta ottenuta 7,
0

si possono calcolare in forma chiusa @&, e @&, dalla (2.11) e quindi A e ¢
sfruttando la (2.9).
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Bisogna osservare che dal punto di vista della complessita computazionale la
stima della frequenza sfruttando la (2.12) puo risultare molto onerosa. Infatti, e

richiesta I’inversione di una matrice ad ogni passo dell’iterazione.

2.4.2 1l periodogramma

Un metodo diretto per la stima spettrale di un segnale ¢ il calcolo del
periodogramma e definito come

N-1 2

Z x[nlexp(—j2rfn)

n=0

I(f) = 2.13

2|~

che corrisponde sostanzialmente allo spettro di densita di potenza per un segnale
campionato x[n]. Si noti che il periodogramma é definito per qualunque valore
dif.

Nel caso di un tono sinusoidale immerso nel rumore, la stima £, della frequenza
del tono puo essere quindi ottenuta massimizzando I(f) su f.

N-1 2

Z x[n]lexp(—j2nfn)

n=0

fo = mjgxl(f) =m]§x

Come nel caso della stima a massima verosimiglianza, la ricerca del massimo va
effettuata in  maniera iterativa. Rispetto allo stimatore a massima
verosimiglianza, 1’espressione da massimizzare in questo caso risulta
notevolmente piu semplice; questo rappresenta senza dubbio un vantaggio, ed e

il motivo per il quale tutte le tecniche basate sulla trasformata di Fourier
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(compreso il periodogramma) sono largamente utilizzate nella pratica per la

stima spettrale.

Tuttavia tale stima mostra dei limiti in alcune condizioni applicative che
possono essere illustrati osservando che il periodogramma puod essere Visto

come un’approssimazione della funzione di verosimiglianza (2.12).

Infatti, considerando la (2.13) si puo ottenere la (2.12) nelle seguenti condizioni:

NC s = NS c =y cos 2 fynsin 2nfyn = N sin4mnf,
n=0 n=0

T

1
£~z 2.14
N 2
sTs 1
N 2

In modo che la (2.12) si trasformi nella

[cxr
S X

-1
[ch
sTx

Che pu0 essere scritta esattamente nella forma (2.13)

\]
N|[= o

Da notare che adesso la matrice da invertire non dipende piu da f,, il che rende

il calcolo piu agevole.

Ricordando che f, € la frequenza normalizzata



La stima della frequenza 81

dove f; e la frequenza di campionamento del segnale, si puo osservare che le
approssimazioni (2.14) sono valide in generale per N — oo; questo implica che il
periodogramma tende asintoticamente a coincidere con la funzione di
verosimiglianza [Hayes]. Quindi, per finestre di osservazioni fino a qualche
periodo del segnale la massimizzazione del periodogramma fornisce una stima

errata della frequenza.

2.4.3 1l periodogramma discreto, la DFT e la DFT interpolata

| valori del periodogramma alle frequenze f, = k/N con k =0,1,..N —1, in
riferimento alle approssimazioni fatte nella (2.14) coincidono con i valori della

funzione di massima verosimiglianza per gli stessi valori di frequenza.
Quindi e possibile definire una versione discreta del periodogramma

N-1 2

> xlnlexp(—j2nfin)

n=0

I(fi) =

Z| -

In cui i valori coincidono con i rispettivi della funzione di verosimiglianza.
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Si noti che lo stesso discorso vale per il modulo della Trasformata di Fourier
Discreta (DFT)

N-1

D xlnlexp(~j2nfin)

n=0

DFT(f) =

2|

L’enorme importanza che questa trasformata ha nell’elaborazione digitale dei
segnali sta notoriamente nel fatto che esiste un algoritmo veloce per calcolarne i
valori, la Fast Fourier Transform (FFT). La FFT pu0 essere calcolata se N & una
potenza di 2. La bassa complessita computazionale ha reso la FFT 1’algoritmo

pil utilizzato nelle applicazioni DSP hardware per la stima spettrale.

Nelle applicazioni per la stima di frequenza il grosso limite di tali algoritmi e la

risoluzione.

Infatti, potendo calcolare soltanto i valori della frequenza normalizzata f;, =

k/N, larisoluzione risulta essere pari a

1

A =N+ Tw

dove Ty, € la durata della finestra di osservazione del segnale. Questo implica
che per avere risoluzioni in frequenza adeguate bisogna calcolare la trasformata
su osservazioni il piu possibile lunghe. Questo diventa un problema nel caso sia

necessario effettuare una stima osservando solo pochi periodi del segnale.
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L’approccio piu frequente in letteratura per aumentare la risoluzione in
frequenza della DFT si basa su tecniche si interpolazione del picco. Queste
tecniche, che cadono sotto il nome di DFT interpolata (IpDFT), consistono nel
proporre una formula che leghi i valori del picco della DFT e dei suoi primi

vicini ad un parametro correttivo della frequenza.

L’interpolazione appare una tecnica particolarmente adeguata se il picco (e i
valori adiacenti dello spettro) contengono la maggior parte della potenza totale
del segnale.

In letteratura esistono diversi algoritmi di interpolazione, di cui un confronto &
mostrato in [Bischl] dal quale evince che il metodo che offre effettivamente le
prestazioni migliori nella stima della frequenza & quello proposto da M. D.
Macleod in [Macleod]. In effetti, la maggior parte dei metodi proposti non sono
caratterizzabili statisticamente ed hanno natura empirica. Al controrio, Macleod

dimostra nel suo lavoro che il suo algoritmo tende asintoticamente al CRLB.

L’algoritmo calcola il termine di correzione come di seguito illustrato. Ponendo

T=Y, R; = Re[Y;T*]

Dove Y, é il valore massimo dello spettro complesso (nella forma classica dei

numeri complessi) e k ¢ I’indice della riga spettrale corrispondente.

__ Rka — Rpens
2Ry + Ry41 + Ri—1

14
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metodo ai minimi quadrati

si calcola § come

La stima della frequenza del segnale risultera essere:

. fi _ (k+8)
fmcl—(k+5)N— TW

Il grande vantaggio di questo metodo é la bassa complessita computazionale
richiesta e 1’ottima accuratezza nella stima. Ma, come verra mostrato in seguito,
anche questo metodo mostra dei limiti in accuratezza per finestre di durata

comparabile con un periodo del segnale.

2.5 L’algoritmo proposto: una versione non ricorsiva
del metodo ai minimi quadrati
Per quanto visto in precedenza, il metodo dei minimi quadrati coincide con lo

stimatore a massima verosimiglianza nel caso in cui il residuo del segnale

osservato abbia effettivamente una distribuzione di probabilita gaussiana a valor
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medio nullo. L’utilizzo di tale algoritmo in alcune applicazioni € limitato dal
fatto che non offre una soluzione in forma chiusa e necessita di una soluzione di
tipo ricorsivo per la ricerca del minimo del tipo illustrato nel paragrafo 2.3.2.
Inoltre il calcolo ad ogni iterazione risulta gravoso a causa della necessita di
invertire una matrice. Tale complessita computazionale ha di fatto escluso
questa categoria di algoritmi da applicazioni real-time. In questo paragrafo verra
proposta una soluzione che permette il calcolo approssimato in forma chiusa
dello stimatore ai minimi quadrati. L’approssimazione ¢ valida in certe
condizioni che sono sicuramente rispettate nel caso di segnali di rete.
Nell’applicazione per la power quality ¢ inoltre evitato il problema della
prestima della frequenza a causa del fatto che in qualsiasi condizione il valore
vero si discosta di poco dal suo valore nominale, come visto nel paragrafo

introduttivo di questo capitolo.

Il calcolo dello stimatore approssimato avverra sia nel caso di un modello di

segnale a singolo tono del tipo:
g(t,w, A, @) = Asin(wt + @)

Sia nel caso si consideri un modello multi armonico del tipo:

Narm

g(t,w,A @) = Z Ay sin(kot + @)
k=1
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metodo ai minimi quadrati

2.5.1 Modello a singolo tono

Come gia discusso in precedenza il problema della minimizzazione di questa
funzione e di natura non lineare rispetto ad w e ¢ e non permette di ottenere la
soluzione esatta in forma chiusa. In [Caciotta] il problema viene affrontato nel
caso in cui la frequenza oscilli intorno ad un valore noto, come nel caso della
frequenza di rete. 1l metodo proposto permette di giungere ad una soluzione in
forma chiusa del problema valida intorno alla frequenza centrale. In seguito

verra presentata una rielaborazione del calcolo.

Considerando il caso analitico tempo continuo 1’espressione della funzione da

minimizzare puo essere scritta in forma integrale nel modo seguente:

J(t,0) = j (y(t) — Asin(wt + ¢))?dt
0

T
= f (y(t) — A cose sin(wt) — A sing cos(wt))?dt
0

L’estremo superiore T, rappresenta la durata della finestra di osservazione del

segnale stesso e pud assumere qualunque valore.

ponendo:

a = Acos@

p = Asing
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si ottiene

J(t,0) = f (v(t) — a sin(wt) — B cos(wt))?dt
0

Questa forma risulta conveniente per il calcolo in quanto il problema € ora non

lineare soltanto rispetto alla variabile w.

La minimizzazione nelle variabili a e £ si ottiene calcolando le derivate parziali

e uguagliandole a 0.

6_] =0= fT(y(t) — a sin(wt) — B cos(wt))(— sin(wt))dt
oa 0
6_] =0= fT(y(t) — a sin(wt) — B cos(wt))(— cos(wt))dt
ap 0

Svolgendo i prodotti indicati sotto il simbolo di integrale si perviene alla forma

seguente:

aj sin? (wt)dt + ﬁj cos(wt) sin(wt) dt = J y(t) sin(wt) dt
0 0 0

T T

cos(wt) sin(wt) dt = f y(t) cos(wt) dt
0

I jOTsinz (wt)dt + ajo
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metodo ai minimi quadrati

A questo punto é possibile svolgere gli integrali calcolabili,lasciando inalterati

quelli che dipendono da y(t),ottenendo:

T sin(Q2wT) +p sin?(wt)

2 4w 2w So
T sin(2wT) sin?(wt)
(E 4w > ta 20 Co

avendo posto

So = J y(t) sin(wt) dt
0

Co = J y(t) cos(wt) dt
0

Invertendo le relazioni precedenti si ricavano le espressioni per o e § seguenti:
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. . 2
(Z + sm(ZwT)) S, — sin“(wt) C

a(w) = 2 4w 2w
@)= T2 sin?QQwt) _ sin*(wt)
4 16w? 4w?
2.15
T sin(2wT) sin?(wt)
5~ Co — So
B(w) = 2 4w 2w
- T? sin?Rwt)  sin*(wt)

4 16w?2 4w?

Si noti che le due espressioni calcolate sono funzione di w.

A questo punto e possibile calcolare la derivata rispetto ad w sostituendo ad a e

B le espressioni a(w) e B (w) appena trovate. Si ottiene:

0

T
% =2 f(y(t) — a(w) sin(wt) — B(w) cos(wt))(—a(w)t cos(wt)
0

+ B(w)tsin(wt) — a'(w) sin(wt) — B'(w) cos(wt)) dt

Svolgendo i prodotti e separando gli integrali si ottiene:
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metodo ai minimi quadrati

o T T |
Vi 2|—a(w) J. y(t)t cos(wt) dt + B(w) f y(t)t sin(wt) dt
0 0

T T
—d(w) f y(t) sin(wt) dt — B'(w) f y(t) cos(wt) dt
0 0

+ (a(w)? — ,B(w)z)f t cos(wt) sin(wt) dt
0

T T

+ a(w)p(w) ftcosz(wt) dt — f t sin?(wt) dt

0 0

+ (B(w)d (w) + a(w)ﬁ’(w))f cos(wt) sin(wt) dt
0

T T
+ a(a))a’(a))f sin?(wt) dt + B(w)B'(w) f cos?(wt) dt
0 0

Gli integrali presenti nell’espressione che non contengono il segnale in esame

y(t) possono essere risolti in forma chiusa, ottenendo:
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9 _

T T
P -2 <J;) t cos(wT)y(t) dt> al(w)+ 2 <j; t sin(wT)y(t) dt> B(w)

—1—2T?w? + cos(QwT) + 2Tw sin(2wT)
+2 Y

-1+ 2T?w? + cos(2wT) + 2Tw sin(2wT)
+ = ) a(@)p(@)

(—2Tw cos(QwT) + sin(RwT))(a(w)? — f(w)?)
+ 4w?

T
-2 <f sin(wT)y(t) dt> a'(w)
0

5 <T sin(2wT)

2 4w

>a(a))a’(w)

-2 <]Tcos(a)T)y(t) dt) B'(w)
0

2Tw + sin(2wT))B(w)B' (w)
+ 2w

| SIn(@I?*(B@)a' (@) + a(@)p' (@) _

w

0

Ponendo

Ci(w,T) = fOTy[t]ti cos(wt)dt
Si(w,T) = fOTy[t]ti sin(wt)dt

si ottiene
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metodo ai minimi quadrati

;—({) = —-2C(w,Ta(w) + 25;(w, T)B(w)
N 2(—1 —2T%w? + cos(Za)ZT) + 2Tw sin(2wT)
8w
N -1+ 2T?w? + cos(820(:)2T) + 2Tw Sin(sz))a(w)ﬁ(w)
(—2Tw cos(QwT) + sin(RQwT))(a(w)? — f(w)?)
+ 4w?

T sin(2wT)
—25)(w, Ta’(w) + Z(E — T)a(a})a’(w)

2Tw + sin(2wT))B(w) L' (w)
2w

| SIn(@I?*(B@)a' (@) + a(@)p' @) _

w

= 2Cp (0, T)B"(w) +

0

La pulsazione del segnale pud essere quindi calcolata in maniera ricorsiva

cercando il valore di w che annulla I’espressione precedente tenendo in conto la

(2.15). La complessita dell’espressione la rende operativamente poco sfruttabile.

Per questo motivo facendo opportune osservazioni non solo si pud semplificare

I’espressione ma si puo giungere ad una soluzione in forma chiusa valida in un

opportuno range.

La prima considerazione riguarda la finestra di osservazione T. Come detto in

precedenza si puo il calcolo é valido per qualunque valore di T. Per questo

motivo é possibile scegliere per T non un valore fisso ma un valore adattivo in
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modo che la finestra di osservazione sia esattamente pari ad un numero intero di
periodi di y(t)

2T
T=n— conn €N
w

In questa condizione le espressioni diventano decisamente piu maneggevoli.

Risulta

w
a(@) = —Sy(®)
w
B(w) = —Co(w)
@'(©) = — (@)

, w
B'(@) = ~—5:(0)
ed ovviamente

Ci(w) = fonzn/wy(t)ti cos(wt)dt

Si(w) = fonzn/w y(t)ti sin(wt)dt

In queste condizioni si ottiene la seguente espressione per la derivata rispetto ad

w:
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metodo ai minimi quadrati

08 1
LS(@) = 5 = — (Co()? = $5(@)?
2.16
+ 2w(Co(w)S; (w) — 50(0))61(0))))

La pulsazione che minimizza la (2.16) é quindi quella per la quale:

1 2 2
E(Co(w) — So(®)? + 2w (Co()S; (@) — So(w)C1(w))) =0

Quindi, I'utilizzo di un estremo di integrazione adattivo semplifica

notevolmente la funzione di cui andranno ricercati gli zeri.

L’obiettivo che ci si prefigge € quello di evitare la ricorsione. Sfruttando lo
sviluppo in serie di Taylor, considerando che le funzioni dipendenti da w sono

tutte derivabili, deve valere la relazione:

o)

1 9'LS(w)
E (w—-Q)=—m =0
, i! Jdwt
i=0 w=0

dove si considera lo sviluppo centrato intorno ad un determinato valore della
pulsazione indicato con Q. Se la pulsazione incognita w del segnale y(t)
presenta piccole variazioni intorno a €, si puo arrestare lo sviluppo in serie

considerando un numero finito di termini:
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g

10'LS
Z i! Jdwt
i=0 w=

Chiamando dw il discostamento della pulsazione reale w da Q
ow= w—1

e indicando con LS® (w)la derivata parziale i-esima rispetto ad w di LS(w) si

puo scrivere:

g

1 |
ZFLSU)(Q) Sl =0
i=0

La ricerca degli zeri € quindi ricondotto alla risoluzione di un polinomio di

grado g:

g
Zai&ui =0 217
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metodo ai minimi quadrati

La (2.17) risulta risolvibile in forma chiusa fino a g=4. In questo modo la
ricorsione ¢é evitata ed e sufficiente calcolare le prime g derivate di LS(w) che
contengono i termini dipendenti dall’osservabile y(t). Questi termini vanno tutti
calcolati in w = Q. L’unica accortezza sta nel fatto che nel calcolare LS® (w) si
dovra tener conto della dipendenza da w degli estremi di integrazione degli

integrali presenti nella (2.16).

Qui di seguito e mostrato il calcolo delle prime tre derivate di LS(w), evitando

di esplicitare le dipendenze da w.
LSW(w) = % (2(=C1S + CoS1) + 2CoCo™ — 28450 ™ + 200 (5, Co™
- 50C1(1) - C1So(1) + C051(1)))
LS@(w) = % (2(Ce™)2 = 2(5e™)2 + 4(5:6, P — 5,6, = €,5,
+ €S, ™) + 26, = 28,5,? + 2w(—2¢, Vs,
+2C,M85, M+ 8,6,P — 5,6, — €,85,P + €,5,?)
LS® (@) = %(6%(1)60(2) —65,08,® + 6(—2¢,Vs5,® + 2¢,V5,®

+ 5160 = 800, P = €15, + €085, P) + 2C,6,® — 25,5,
+ 2035,V ¢,® - 35,70, -3¢, Y5,® +3¢,Ms, @
+ 816 = 800, = €15,® + €,5,®))

Tutti i termini Ci(k) e Si(k) presenti nelle espressioni sono calcolabili; di seguito

sono riportate le espressioni ottenute:
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2nrY
Co(l) ==5 - w2
(€]
@ = —c, + dnn(nrY'™ +Yw)
w?*
@) 8n3n3Y®  24n?m?2y®  12nmy  8nindY
Co’' =853 — - - +
0 3 w® w> w* w*
50(1) =0
2.2
¢ @ _ _g _4nn Y
0 2 (1)3
@) 8nir3Y®M  12n%n?Y
SO = _C3 + ws + (U4
2.2
c®_ g _4117'[ Y
1 2 (1)3
@ _coy an’m?2nnY D + 3Yw)
1 3 5
W
@ 16n*rtYy @ 64n3mdY®  48n’n?y  16n'mty
! * w” w® w> w>
51(1) = (;
3.3
¢@_ _g _8nn Y
1 3 w?
@) 16n*mty®  32n3m3y
Sl == _C4 + w6 + ws

dove
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metodo ai minimi quadrati

Y = Y(t)|t=2nn/w

dy(t)
O AN
Y dt

t=2nm/w

v - d?y(t)
dt?

t=2nm/w

2.18

Questi tre valori possono essere calcolati per via numerica a partire dai campioni

del segnale osservato.

Sostituendo ora le espressioni di Ci(k) e Si(k) appena mostrate nelle LS® (w)

precedentemente calcolata, si ottengono le espressioni delle prime tre derivate

da utilizzare nello sviluppo in serie di Taylor.

C? 2wCS S22  2wC,S
Ls(w):_o_—lo__0+ 0-1
nm nm nm nm

LSV (w) = —

4YCo 2wC} L 20CC; | BnmYS, 4GSy 4YS) 20S?

w? nm nm w?
2058,S,
nr

+

nm w nm
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16m2Con%Y 2C3Spw  6C,8;0  6C;S,w  2CoS;w
LS(Z)(a)) - _ ;) + 320 291 + 1220 0°3
w mn mn mn mn
24nCnY  8mConY®  6CE2 2C,C, 8C,Y 8C,Y
—+ — = + +—-
w w mn mn w w
16m?n?S, YD 8rnS,Y® 282 65,5, 8mnY? 8S,Y
— + -—+ + +
w* w3 n mn w* w?
5 48n%m2Yyy®  48nnY @  16n?m?y@c, 48nnyM(,
LS®(w) = - — - -
w® w> w® w>
32n3m3YMe, 24YC, 32n*m?YC, 64n’m?YM(,
+ 5 - yam 4 - 4
w w w w
2anmYVC, 12YC, 6wC? 8wCiC; 2wCyCy
+ + — + -
w3 w? nm nm nm
32n3m3Y @S,  64n?m?YMs, 32nm3YS, 8C;S,
+ + — +
w® w> w* nmw
16n?m2Y @S,  48nnY VS, 24YS, 64n’m?YS,;
- 5 - 4 - 3 T 3
w w w w
12C,S, 48nmYS, N 24C,S, 6wS? N 12YS;  4C,S,
nm w2 nm nm w nm
N BwS1S3  2wSySy
nm nm

A questo punto, tenendo in conto la (2.17) e possibile calcolare i coefficienti del

polinomio

1 1
LS(Q) + LSMD(Q) - Sw + ELS(Z) (Q) - dw? + ELS(?’) (Q) - 8w =0
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metodo ai minimi quadrati

e calcolarne in forma chiusa le radici con i metodi noti in algebra. Tra le
soluzioni va considerata quella con la parte reale piu piccola in modulo, e
qualora questa condizione si verifichi su una soluzione complessa il valore

stimato di Sw sara la parte reale di quest’ultima.

Si noti che per quanto le espressioni di LS® (w) possano sembrare complesse,
in realta il loro calcolo e particolarmente conveniente dal punto di vista
computazionale. Infatti, le uniche operazioni richieste sono somme e prodotti, il
che ne rende particolarmente vantaggiosa 1’implementazione su dispositivi

elettronici dedicati.

Fino ad ora i calcoli sono stati sviluppati per via generica, senza fare riferimento
al caso particolare. Quindi il calcolo é valido in generale. Come esempio di
interesse in questo lavoro si pud analizzare il caso della frequenza della tensione
di rete. In questo caso e conveniente centrare lo sviluppo in serie di Taylor

intorno alla frequenza nominale della rete elettrica europea:
Q = 2150 rad

Dovendo calcolare gli LS®(Q) operativamente si calcolano i termini
Co,C1,C,,C3 € Sy,51,5,,55 espressi dalla [riferimento] imponendo w = Q =
2m50. L’estremo di integrazione che rappresenta la finestra di osservazione del
segnale dovra essere un multiplo intero del periodo nominale della frequenza di

rete

21

T=n6=n-0.025

Per n = 1, quindi considerando un solo periodo nominale del segnale, risultera

T = 0.02s. A questo punto, tenendo presente che Y ¢ I’ultimo valore che il
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segnale assume alla fine della finestra di osservazione, y(T), € necessario
calcolare per via numerica le Y e Y®) dati dalla (2.18) ad esempio utilizzando
il metodo alle differenze finite non centrato. Dal punto di vista operativo,
avendo sicuramente a che fare con i campioni y[n] con n=1,2..N del

segnale y(t), risultera:

Y = y[N]
3 1
1 — fy[N] —2y[N —1] +7y[N —2]
s At
y® — 2y[N] = 5y[N — 1] + 4y[N — 2] — y[N — 3]

At?

dove At ¢ I’intervallo di campionamento. Gli integrali C; ed S; potranno essere

calcolati numericamente come

N
C; = z y[n](At n)* cos(Q At n) At

n=1

N
S; = Z y[n](At n)*sin(Q At n) At

n=1
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metodo ai minimi quadrati

Come visto all’inizio del capitolo le variazioni della frequenza della tensione di
rete sono molto piccole e quindi si puo limitare 1’analisi in un range di +1Hz

rispetto alla frequenza nominale.

Qui di seguito sono mostrati i risultati ottenuti nella stima della frequenza con
segnali del tipo sin(2mft) con 49Hz<f<51Hz. In particolare, sono confrontati
gli errori di stima considerando le soluzioni nel caso lineare, quadratico ottenute

dalle radici delle seguenti equazioni:

caso lineare: LS(Q) 4+ LSW(Q) 6w =0
ico: €y . L ENG) L S02
caso quadratico: LS(Q) + LSV (Q) - dw + > LS9 (Q) - Sw“ =0

caso cubico: LS(Q) + LSD(Q) - dw + %LS(Z)(Q) Sw? + %LS@(Q) Sw3 =0

| grafici si riferiscono ai casi in cui si considera un solo periodo nominale del
segnale (T=0.02s) con un numero di campioni pari a N=100000 (Figura 2.3 e
Figura 2.4)e N=1000 (Figura 2.5 e Figura 2.6).

Come si puo notare, nell’intervallo di frequenze di interesse 1’errore di stima
ottenuto utilizzando le soluzioni nel caso quadratico e cubico non si discostano
molto. Inoltre nel secondo caso, con una frequenza di campionamento piu bassa,
non solo il margine si riduce ma per frequenze maggiori di 50Hz la stima
ottenuta con la quadratica €, seppur di poco, migliore di quella ottenuta con la
cubica. Questo é dovuto alle incertezze introdotte dal calcolo degli integrali e

delle derivate numeriche [riferimenti]. Da questo scaturiscono due
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considerazioni: la prima € che é sostanzialmente non conveniente il calcolo del
termine di quarto ordine LS™®(w) perché aumenterebbe la complessita
computazionale dell’algoritmo senza apportare evidenti vantaggi in termini di
accuratezza della stima; d’altro canto, in particolari situazioni si potrebbe
addirittura evitare di considerare il termine di terzo grado LS®)(w) nel calcolo,

limitandosi a risolvere molto banalmente un’equazione di secondo grado.

T=0.02 N=100000
0.01

B I S N B - quadratica| |

----- cubica

-0.02

-0.03

errori [Hz]

-0.04

-0.05

-0.06

49 49.2 49.4 49.6 49.8 50 50.2 50.4 50.6 50.8 51
frequenza [Hz]

Figura 2.3 — Confronto tra gli errori assoluti commessi nella stima della frequenza con il metodo proposto
nel caso si utilizzino le soluzioni dell’equazione di primo grado (lineare), di secondo grado (quadratica) o
di terzo grado (cubica). E’ stato considerato per il test 100000 campioni di una sinusoide di durata 0.02s
(un periodo della frequenza nominale).



L’algoritmo proposto: una versione non ricorsiva del 104

metodo ai minimi quadrati

| x10° T=0.02 N=100000
T

[
— lineare

0.8

----- cubica

0.6

0.4

0.2

errori [Hz]
o
™
L

0.2 —r

oal” / \
-0.6 / \
// \\
7%19 49.2 49.4 49.6 49.8 50 50.2 50.4 50.6 50.8 51
frequenza [Hz]

Figura 2.4 — Zoom sull’asse y della figura 2.3.

T=0.02 N=1000
0.01

I— \ —lineare
00l =~ |77~ - quadratica |
-===- cubica

-0.02

-0.03

Shunpigg

-0.04

-0.05

-0.06

-0.07

a9 49.2 49.4 49.6 49.8 50 50.2 50.4 50.6 50.8 51
frequenza [Hz]

Figura 2.5 - Confronto tra gli errori assoluti commessi nella stima della frequenza con il metodo proposto
nel caso si utilizzino le soluzioni dell’equazione di primo grado (lineare), di secondo grado (quadratica) o
di terzo grado (cubica). E’ stato considerato per il test 1000 campioni di una sinusoide di durata 0.02s (un
periodo della frequenza nominale).
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x10° T=0.02 N=1000

8

6

4 g

oo™
"
e

2
—_ — lineare
i / ------ - quadratica
s " o~ 0 cubica [
o
s —7

//
_—
-2 o
-_ﬂ",../‘

-4 .

-6 /

-8

49 49.2 49.4 49.6 49.8 50 50.2 50.4 50.6 50.8 51

frequenza [Hz]

Figura 2.6 - Zoom sull’asse y della figura 2.5.

In Figura 2.7 sono riportati gli errori assoluti medi commessi nella stima della
frequenza di un segnale sinusoidale in funzione della frequenza di
campionamento. | quattro grafici sono relativi a segnali di durata differente,

espressa in periodi della fondamentale nominale.
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metodo ai minimi quadrati

errore medio

errore medio

B 1 periodo
10 I I
—S—lineare
—&—quadratica
—6—cubica
9\9‘“———69‘9\, — ¢
-3
10
10" T~
\6\
10°
1.5 2 25 3 35 4 4.5
fe x10
(a)
» 3 periodi
10
< y ——— D
10°
107
%’\s\(
’\ — 5 ———o—F
10° —
‘t’\e
-6
10 15 2 25 3 35 4 4.5 5
fe x10°*

errore medio

errore medio

» 2 periodi
—©—lineare
—&—quadratica
—6—cubica
¢
107 ——o— < )
G
10" \
\\Qﬁ’\e
;\9
10°
15 25 3 3.5 4 4.5 5
f(cb) x 10
B 4 periodi
10
10°
10™*
N—
10° )\6\‘”\6
>
10°
1.5 25 3 35 4 4.5 5
x10"

(d)

Figura 2.7 — Andamento dell’errore di stima medio per le soluzioni lineari, quadratiche e cubiche in
funzione della frequenza di campionamento per segnali di test di durata 20ms (a), 40ms (b), 60ms (c)
e 80ms(d).
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Si puo sicuramente notare che ’accuratezza della soluzione lineare mostra una
sostanziale indipendenza sia dalla durata del segnale che dalla frequenza di
campionamento. Il fatto che la stima non migliori all’aumentare del numero di
campioni considerati del segnale € indice del fatto che la soluzione
dell’equazione lineare ¢ uno stimatore polarizzato. Per quanto riguardale
soluzioni delle equazioni di secondo e terzo grado (quadratica e cubica), si puo
notare che le due soluzioni praticamente tendono a coincidere per periodi di
osservazione brevi e basse frequenze di campionamento. Questa analisi mostra
sostanzialmente che , per applicazioni real-time che richiedono finestre di
osservazione brevi, non c¢’¢ una grossa convenienza nell’utilizzare
approssimazioni di ordine superiore. Infatti, il limitato contributo in termini di
accuratezza introdotto non giustificherebbe 1’incremento di complessita

computazionale che ne deriva.

2.5.2 Modello multiarmonico

Il modello a singolo tono é utile a livello teorico, ma nella pratica spesso si ha a
che fare con segnali non monofrequenziali. In particolare, il caso di diretto
interesse riguarda un modello di segnale in cui € prevista la presenza di
componenti armoniche, a frequenza multipla di quella del tono fondamentale. In

questo caso il modello da utilizzare € del tipo:
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metodo ai minimi quadrati

Narm

g(t,8) = z A sin(kwt + @)

k=1

Dove vengono considerare N, componenti armoniche. La componente
relativa a k=1 e la fondamentale. In questo caso, il numero dei parametri da
stimare ¢ 2N, + 1, cioé la pulsazione w e le ampiezze e fasi di ogni

armonica, A, € ¢. La funzione da minimizzare in forma integrale € in questo

Ccaso
Narm 2
T
J(t,8) = f y(t) — Z A sin(kot + @) | dt
0 k=1

Come nel caso ad una sola componente anche in questo caso il problema della

stima e lineare in A; ma non lineare in w € ;. Anche in questo caso si pud

scrivere
T Narm 2
J(t,6) = f y(©) - Z (g sin(kwt)+By cos(kwt)) | dt
0 k=1

Dove una volta stimati a,, e S,si potranno calcolare gli A e ¢, per mezzo delle
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A =y ay + B

@ = —tan~?! (ﬂ) 2.19
Bk

In questo modo il problema é non lineare soltanto in w. Per questo motivo e
possibile calcolare i valori di a; e f) che minimizzano J(t,8) in maniera
analoga al caso a singolo tono per poi sostituire tali espressioni nella (2.19). A
questo punto si potra minimizzare rispetto ad w che risultera I’unico parametro
incognito.

Il calcolo si sviluppa in maniera del tutto analoga al caso a singolo tono. Per
questo motivo, valendo le stesse considerazioni fatte in precedenza verranno

omessi alcuni passaggi matematici.

Nell’ipotesi di finestra adattiva

si definiscono

Cix(w) = fonzn/wy(t)ti cos(kwt)dt

Six(w) = fonzn/wy(t)ti sin(kwt)dt
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metodo ai minimi quadrati

Risolvendo il sistema lineare che minimizza la j(t, 8) rispetto ad a; € S Si

ottiene:

ar(w) = n% So,k (w)

Bi@) = ~Co ()

Calcolando le derivate prime

w
@' (@) = —k Cy (@)

W
Br'(w) = — Ek S1k(w)

Minimizzando rispetto ad w si ottiene I’espressione della funzione ai minimi

quadrati nel caso multi armonico:
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0= aJ(t, )
T dw
(2kwCo p (w)S1 k(W) 4 Cox(w)? B 2kwCy  (@)Sox(w) B
mn mn n
Narm NaTm ( )2
Sox(w ,
=) ) T KT
k=1 j=1
47%C, (w)Cy 1 (w
J 'o,]( )Cox( )' k%]
\ (? — k*)nr

e tenendo conto che valgono le

2y

CO,k(l) = —k51,k - F

4rn(mnY® + wY)

CO,k(Z) = —k*Cyp +

(1)4
So,k(l)(w) =kCy i
A2 kn?Y
So,k(z)(w) = —k2Sy, — ——
)
An?m?y

1) — —
Cri(w) = kS w3

an’n?(BwY + 2mnY D)
w5

Cl,k(Z)(w) = —k?Cs ), +

Sl,k(l) (w) = kCy
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metodo ai minimi quadrati

8km3n3Y

Sl,k(Z)(w) = _k253,k - 2
Q)

Quindi, omettendo le dipendenze da w si possono calcolare i termini utili allo

sviluppo in serie di Taylor:

(2kwCop(w)Sy k(W) + Cox(w)? B 2kwCy g (0)Sox(w) 4
mn ) n
NarmNaTm 2
S
LS(w) = Z . —#. k=j
k=1 j=1 n
4j%2Cy (w)Cp o (w
) '0,1( )Cox(w) k|
\ (? — k*)nm

LSD(w) =

( 2k2wCopCop  2k*wCl),  4kCypSor 4YCop
n n n w?

2k2wSy 1Sk 2k?wS?, 8mknYSy, 4kYS;, ,
TS 4 — =+ = — =, k=]

z m m w? )

= {

k=1 j=1 B 8j2YCy,; B 8j2Y Cox B 4j3Co xS1,j
(G2 —kDHw? (2-k>w? (j2-k?)nn

_ 4kCo, Sy

\ D
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LS®(w) =

( 2k3(UC3’kSO’k n 6k3a)Cl’kSZ’k 6k3a)62’k51’k 2k3a)CO’kS3’k
mn mn mn mn

167T2k2n2YC0’k 4y 247Tk2nYC1’k n ZkZCO’kCZ‘k _ 6k2C12,k _

w3 w? m m

8k2YCy, 8mnYMCy, 8YCoy 6k%SoiSoyk  2k2SE
+ - -—+ + = —
w w w mn mn

16m2kn2Y®s 8rknyY Vs 8kYS 8mnY?2
— Z < O,k+ 1,k+ 1,k+ ' k =j

w? w3 w2 w?
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w4(]'2 _ kZ) w4(]'2 — kZ) nn(]-z — kZ)

16j2YCy; s 16j2YCoj 4j*Cy;Cop s 16j2kYS,
wS(]'Z — kZ) (1)3(]2 — kZ) n-n(l'Z — kZ) wZ(]'Z — kZ)

8j3kSy Sy 1653YS, ; 32mj%nY?
. n_n(jz _ kz) wZ(]'Z — kZ) w4(]'2 _ kz) ’

k#j

Anche in questo caso si otterra il valore della deviazione dw dalla frequenza

nominale Q cercando le radici del polinomio

LS(Q) + LSD(Q) - 6w =0

arrestando lo sviluppo al primo ordine, oppure del polinomio
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1
LS(Q) + LSMW(Q) - dw + ELS(Z) (Q)-6w?=0

considerando anche il termine del secondo ordine.

2.6 Confronto degli stimatori

Ai fini dell’applicazione in esame, ¢ utile testare le prestazioni dei modelli
proposti nelle condizioni tipiche dei segnali della rete elettrica. In [Ramos] viene
effettuato un confronto tra una serie di algoritmi largamente utilizzati in
applicazioni per la power quality.

Nella Figura 2.8 sono mostrati gli errori di stima percentuali ottenuti con
I'utilizzo dei diversi metodi su tre tipologie diverse di segnale. Il segnale pulito e
una sinusoide pura a 50Hz, quello rumoroso ¢ il segnale pulito con sovrapposto
un rumore bianco con SNR di 40dB mentre quello distorto &€ un segnale con
sovrapposte una 5a armonica (1%) e una 9a armonica (5%). Per tutti i segnali
sono stati considerati 5 periodi con una frequenza di campionamento di 50kS/s.
Gli algoritmi confrontati sono i seguenti: trasformata Chirp-Z, DFT interpolata
(Ip-DFT), filtro di Kalman, Sine Fitting, Trasformata Wavelet (CWT), Short
Time Fourier Transform (STFT) e 1’algoritmo MUSIC.
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Ip-DFT Filtrodi | Sine Hilbert
Kalman | Fitting Trasform

Pulito 0.5984 0.0008 0.0013 0.0201 0.0201 0.002
(%)

Rumoroso 0.68 0.14 1.16 0.14 0.14 0.1 7.66 1.82
(%)

Distorto (%)  0.5984 0.0004 0.0164 0.0024 0.0201 0.02 1.5459 0.002

Figura 2.8 — Confronto tra gli errori percentuali di diversi algoritmi per la stima della frequenza di rete per
tre diverse tipologie di segnale (pulito, con rumore gaussiano e con distorsione armonica). Sono stati
considerati 5 periodi di un segnale sinusoidale a 50Hz campionato a 50kS/s. [Fonte: P. M. Ramos, A. C.
Serra, “Comparison of frequency estimation algorithms for power quality assessment™].

La conclusione del lavoro, considerando anche la complessita computazionale
che penalizza fortemente algoritmi come la trasformata Chirp-Z, il filtro di
Kalman e il Sine Fitting, ¢ che operativamente 1’utilizzo della trasformata di

Fourier interpolata € conveniente sotto tutti i punti di vista.

Da tale risultato si e deciso di utilizzare come algoritmo di riferimento nei test
effettuati la DFT interpolata. In particolare verra utilizzato 1’algoritmo di

Macleod presentato nel paragrafo 2.4.3.

2.6.1 Descrizione dei test

Al fine di valutare le prestazioni degli algoritmi sono stati effettuati una serie di
test. Tali test hanno lo scopo di simulare situazioni operative reali. | parametri
per i quali si sono valutate le prestazioni degli stimatori in termini di errore

medio e varianza sono principalmente 2:
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e Ladurata della finestra di osservazione

e |l rapporto segnale-rumore (SNR)
Operativamente, tutti i test sono stati condotti sintetizzando segnali con durata
specifica (espressa in numero di periodi della frequenza nominale) e SNR
specifico.
Per ogni combinazione durata-SNR sono stati generati 1500 segnali di prova.
Per il caso a singolo tono i segnali sono del tipo:

g(t,w, A, @) = A;sin2ufit + ¢;) + n(t)

dove i parametri f;,A; e ¢; vengono settati seguendo una casistica
rappresentativa dei segnali di power quality.
Piu nel dettaglio per ogni segnale da generare il parametro f e stato scelto come

realizzazione di un processo gaussiano con valor medio 50 e deviazione
standard 0.15 (Figura 2.9), mentre il parametro A come realizzazione di un
processo gaussiano a valor medio 2202 e deviazione standard 10 (Figura
2.10). Per quanto riguarda la fase iniziale ¢; € stata scelta una distribuzione di

probabilita uniforme nell’intervallo 0-27.
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Figura 2.9 — Funzione di densita di probabilita del processo di scelta della frequenza dei segnali di test.
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Figura 2.10 — Funzione di densita di probabilita del processo di scelta dell’ampiezza del segnale nei test
effettuati.

Per il caso multi armonico i test sono stati effettuati con la stessa procedura del

caso a singolo tono ma con un modello di segnale del tipo:
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gt,w, A, @) = Ay; sin(2rfit + @q;) + Ay sin(2u2f;t + @4;)

+ As; sin(2r3f;t + @3;) + n(t)
Cioe e stato utilizzato un segnale con la fondamentale, la seconda armonica
(rappresentativa delle armoniche pari) e la terza armonica (rappresentativa delle

armoniche dispari).

Per la frequenza f e I’ampiezza della fondamentale A,; sono state utilizzate le
stesse distribuzioni del caso a singolo tono e tutte le fasi ¢q;, @,; € @3; Sono
state determinate per mezzo di una distribuzione uniforma nell’intervallo 0 - 2.
L’ampiezza della seconda armonica ¢ stata estratta da una distribuzione
uniforme tra 0 e il 2% dell’ampiezza della fondamentale, mentre I’ampiezza

della terza armonica varia tralo 0 e il 5% della fondamentale.

2.6.2 Test per il caso a singolo tono

In questo paragrafo sono riportati i risultati ottenuti con le modalita discusse nel
paragrafo precedente, per diversi valori dell’SNR e diverse durate del segnale,
espresse in numero di periodi della frequenza nominale. I valori dell’SNR scelti
vanno da 40dB a 120dB con passo di 10dB. Le finestre di osservazione del

segnale considerate sono di 1, 2, 3, 4 e 5 periodi.

| test sono stati svolti in maniera automatica per mezzo di una funzione Matlab
appositamente implementata. Tutti i segnali sono stati sintetizzati con una
frequenza di campionamento di 25kHz, che corrisponde a 500 campioni per
periodo della frequenza nominale.
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Nei grafici che seguono sono riportati 1 risultati ottenuti in termini di valore

medio e varianza dell’errore di stima. Tutte le scale verticali sono logaritmiche.

Le curve mostrate in Figura 2.11, Figura 2.12, Figura 2.13, Figura 2.14 e Figura
2.15son0 relative alle tre stime ottenute con il metodo proposto tramite le
soluzioni dell’equazione lineare, quadratica e cubica, la stima ottenuta tramite la
DFT interpolata (algoritmo di Macleod) e la stima a massima verosimiglianza.
Quest’ultima ¢ stata mostrata perché ai valori di SNR considerati coincide
praticamente con il CRLB (vedi paragrafo 2.2.2) . Di seguito € riportata la

legenda comune a tutti i grafici:

LEGENDA

I LS — approssimazione lineare

LS — approssimazione quadratica
I LS — approssimazione cubica
I [p-DFT (Macleod)

HENENNNI| Massima Verosimiglianza
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Figura 2.11 — Confronto dell’errore medio ¢ varianza delle stime degli algoritmi proposti nel caso a
singolo tono e la DFT interpolata per diversi valori dell’SNR. Tratteggiato il CRLB. La durata dei segnali
di test & di 20ms.
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Figura 2.12 - Confronto dell’errore medio e varianza delle stime degli algoritmi proposti nel caso a
singolo tono e la DFT interpolata per diversi valori dell’SNR. Tratteggiato il CRLB. La durata dei segnali
di test & di 40ms.
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Figura 2.13 - Confronto dell’errore medio e varianza delle stime degli algoritmi proposti nel caso a singolo
tono e la DFT interpolata per diversi valori dell’SNR. Tratteggiato il CRLB. La durata dei segnali di test ¢
di 60ms.
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Figura 2.14 - Confronto dell’errore medio e varianza delle stime degli algoritmi proposti nel caso a singolo
tono e la DFT interpolata per diversi valori dell’SNR. Tratteggiato il CRLB. La durata dei segnali di test &
di 80ms.
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Figura 2.15 - Confronto dell’errore medio e varianza delle stime degli algoritmi proposti nel caso a singolo
tono ¢ la DFT interpolata per diversi valori dell’SNR. Tratteggiato il CRLB. La durata dei segnali di test ¢

di 100ms.

| grafici mostrano che le stime ottenute utilizzando le soluzioni della quadratica

e della cubica (e soprattutto queste ultime) soffrono la presenza del rumore.

Questo & dovuto al fatto che i valori Y, che rappresentano le derivare i-esime

del segnale osservato nell’istante finale della finestra di osservazione, possono

essere fortemente modificate dal rumore istantaneo presente sugli ultimi

campioni del segnale. Questo € evidente anche dal fatto che la soluzione lineare,

che nel caso ideale ¢ ovviamente la meno accurata, per bassi valore dell’SNR

produce la stima pit stabile. Infatti, questa non dipende né da Y che da Y®,

Mentre la soluzione cubica che dipende da entrambe le derivate risulta presenta

sempre una varianza molto piu alta degli altri metodi, la soluzione quadratica

offre ottime performance per alti valori dell’SNR.
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In Figura 2.16 sono mostrati gli errori assoluti pit bassi che si sono ottenuti per
ogni combinazione SNR-numero di periodi. Il colore dello sfondo di ogni cella
indica, utilizzando gli stessi colori della legenda, quale algoritmo ha prodotto la

stima piu accurata.

120 | 13 | 7E-4 | 6E-4 | 6E-4 | 8E-4

110 § 263 | 1E4 | 9E-4 | 9E-4 | 9E-4

100 f 463 | 363 | 1E3 | 1E3 | 9E-4

90 | 73 | 463 | 4E-3 | 2E-3 | 1E-3

80 J 9E3 | 563 | 4E-3 | 2E-3 | 1E-3

70 Y 1e2 | 7E3 | 6E-3 | 4E3 | 2E-3

60 J3e2 | 93 | 8E-3 | 6E-3 | 3E-3

50 Qse2 | 12 | 1E2 | 8E-3 | 7E3

40 J o2 | 262 | 1E2 | 1E2 | 1E2

Figura 2.16 — Comparazione dei migliori risultati in termini di errore medio ottenuti per diversi valori di
SNR e numero di periodi considerati. I colori indicano I’algoritmo che ha fornito la migliore prestazione nel
caso particolare. In rosso la soluzione di primo ordine dell’algoritmo proposto, in verde la soluzione di
secondo ordine dell’algoritmo proposto e in grigio la stima tramite la DFT interpolata (Macleod).
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2.6.3 Test per il caso multiarmonico

In questo paragrafo sono mostrati i grafici ottenuti nel caso multi armonico.
Valgono le stesse considerazioni e la stessa legenda mostrata nel paragrafo
precedente. In questo caso manca la curva relativa alla soluzione cubica. Infatti,
il suo utilizzo non risulta conveniente per quanto detto in precedenza, oltre a
mostrare nel caso multi armonico un consistente aumento della complessita

computazionale.

Di seguito, in Figura 2.17, Figura 2.18, Figura 2.19, Figura 2.20 e Figura 2.21
sono mostrati i grafici di errori medi e varianze delle stime ottenute con gli

algoritmi citati per diversi valori di SNR e per diverse durate del segnale.

1 periodo fc =25 kHz 1 periodo fc =25 kHz
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N
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40 60 80 100 120 40 60 80 100 120
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Figura 2.17 - Confronto dell’errore medio e varianza delle stime degli algoritmi proposti nel caso multi
armonico e la DFT interpolata per diversi valori dell’SNR. Tratteggiato il CRLB. La durata dei segnali di
test & di 20ms.
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Figura 2.18 - Confronto dell’errore medio e varianza delle stime degli algoritmi proposti nel caso multi
armonico ¢ la DFT interpolata per diversi valori dell’SNR. Tratteggiato il CRLB. La durata dei segnali di
test e di 40ms.
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Figura 2.19 - Confronto dell’errore medio e varianza delle stime degli algoritmi proposti nel caso multi
armonico e la DFT interpolata per diversi valori dell’SNR. Tratteggiato il CRLB. La durata dei segnali di
test & di 60ms.
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Figura 2.20 - Confronto dell’errore medio e varianza delle stime degli algoritmi proposti nel caso multi
armonico ¢ la DFT interpolata per diversi valori dell’SNR. Tratteggiato il CRLB. La durata dei segnali di
test e di 80ms.
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Figura 2.21 - Confronto dell’errore medio e varianza delle stime degli algoritmi proposti nel caso multi
armonico e la DFT interpolata per diversi valori dell’SNR. Tratteggiato il CRLB. La durata dei segnali di
test & di 100ms.
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In Figura 2.22, allo stesso modo del caso precedente, sono stati raccolti i valori
dell’errore di stima piu bassi tra tutti gli algoritmi per ogni coppia di valori

SNR-numero di periodi. Il colore delle sfondo di ogni cella indica 1’algoritmo

piu accurato.

1 2 3 4 5
120 | 1e-3 | 4E-4 | 3E-4 | 3E-4 | 3E4
110 § 263 | 8E-4 | 564 | 4E-4 | 4E-4
100 | se3 | 1E3 | 9E-4 | 7E-4 | 7E-4
90 | 9E3 | 263 | 263 | 1E-3 | 9E4
80 | 1E2 | 33 | 3E3 | 1E3 | 9E4
70 | 3e2 | 663 | 4E3 | 263 | 1E3
60 | 4E2 | 9E3 | 6E-3 | 4E-3 | 3E3
50 Joe2 | 1E2 | 9E3 | 7E3 | 5E3
40 | 1e1 | 3E2 | 1E2 | 9E-3 | 9E-3

Figura 2.22 - Comparazione dei migliori risultati in termini di errore medio ottenuti per diversi valori di
SNR e numero di periodi considerati. I colori indicano I’algoritmo che ha fornito la migliore prestazione
nel caso particolare. In rosso la soluzione nel caso multi armonico di primo ordine dell’algoritmo
proposto, in verde la soluzione di secondo ordine e in grigio

(Macleod).

la stima tramite la DFT interpolata
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2.6.4 Considerazioni

Cio che evince dall’analisi appena effettuata ¢ che 1’algoritmo proposto nella
versione quadratica ha prestazioni superiori, generalmente, soltanto in caso di
SNR>100dB. Dal punto di vista operativo questa condizione richiederebbe
specifiche troppo stringenti sulla conversione A/D del segnale. La versione
lineare offre le prestazioni migliori, anche in confronto alla DFT interpolata per
bassi valori dell’SNR, in particolare con finestre di osservazioni brevi (fino a 3

periodi). Una breve finestra di osservazione é preferibile per due motivi:

1. Siriduce il numero di campioni su cui effettuare il calcolo. Dal punto di
vista operativo questo si traduce in minore richiesta di memoria (buffer)
e un minor numero di operazioni richieste per il calcolo.

2. Inunaanalisi real-time della frequenza il sistema € piu pronto nel

seguire eventuali variazioni rapide.

Se a questo si aggiunge il notevole risparmio in termini di complessita
computazionale della soluzione lineare rispetto alla quadratica, € chiara la
convenienza operativa dell’utilizzo della prima procedura. Questo € il motivo
per il quale si ¢ scelto di sviluppare su architettura FPGA 1’algoritmo proposto
nel caso lineare. La versione scelta & quella multi armonica: la presenza effettiva
delle armoniche altererebbe le prestazioni del metodo ai minimi quadrati con

modello a singolo tono. Questo rende possibile I'utilizzo dello stimatore per
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segnali a singolo tono soltanto con un prefiltraggio del segnale per

I’abbattimento delle armoniche [Caciotta3].
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Capitolo 3  Sviluppo su FPGA

3.1 Introduzione

L’hardware digitale sta diventando il mezzo primario con cui vengono realizzati

sistemi di controllo e di elaborazione del segnale.

La tecnologia FPGA, o field programmable gate array, continua ad acquisire
importanza. Dalla loro invenzione nel 1985 le FPGA sono cresciute, da piccole
logiche integrate fino a ricoprire ruoli riservati ai piu potenti circuiti integrati e
ora al processamento del segnale digitale. La tecnologia delle FPGA risulta
vincente per vari motivi, che verranno analizzati, per capire come mai € stata

scelta questa piattaforma per questo lavoro.

A livello piu alto si potrebbe dire che le FPGA sono chip riprogrammabili.
Configurando opportunamente i collegamenti tra i blocchi logici contenuti al
loro interno si possono implementare in questi circuiti funzionalita hardware
personalizzate senza avere la necessita di aggiungere o togliere componenti. Si
possono sviluppare applicazioni di calcolo digitale tramite il software e
compilarle in un file che descrive come i componenti dovranno essere collegati.
Inoltre le FPGA sono riconfigurabili in tempi molto brevi e possono cambiare

radicalmente la loro funzione a seconda del codice che viene compilato. Nel
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passato la tecnologia delle FPGA era disponibile solo per gli esperti che
comprendevano i dettagli della programmazione digitale dell'hardware. Lo
sviluppo di strumenti di progettazione di alto livello sta cambiando questa
"regola non scritta”, con nuove tecnologie che utilizzano diagrammi a blocchi o
anche codice scritto in linguaggio C, direttamente in circuiti digitali a livello
hardware. Lo sviluppo della tecnologia FPGA in tutti i settori dell'industria e
spinto dal fatto che le FPGA presentano i vantaggi degli ASIC e dei sistemi
sviluppati su personal computer. Le FPGA infatti sono affidabili e veloci, ma
non richiedono produzione in volumi elevati come i sistemi custom. Presentano
inoltre la stessa flessibilita del software installato su una piattaforma di tipo PC,
senza per0 andare incontro a limiti di risorse o di processi eseguibili. Al
contrario delle CPU standard infatti le FPGA sono sistemi che lavorano in
parallelo e operazioni diverse non competono necessariamente per le stesse
risorse. Ogni applicazione indipendente e assegnata a una porzione dedicata del
circuito e puo funzionare in maniera autonoma senza nessuna influenza dagli
altri blocchi. Il risultato & che le performance dei vari blocchi non variano al

variare del carico di lavoro.

Ogni FPGA é composta da un numero finito di elementi di risorse, con
connessioni programmabili che permettono di implementare i circuiti digitali

riconfigurabili.
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Figura 3.1 — Schema della struttura interna di una generica FPGA. (Fonte: [Brundler]).

Uno schema degli elementi principali di cui € composta una FPGA é mostrato in
Figura 3.1.Gli elementi di base che caratterizzano I’architettura interna sono i

blocchi logici.
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Figura 3.3 — Schema a blocchi dei principali componenti di base di una FPGA. In alto & mostrato lo schema
di un blocco logico(a sinistra) e lo schema di una LUT (a destra). In basso & mostrata la struttura classica di
un blocco DSP (a sinistra) che si sta sempre piu affermando come oggetto centrale nelle FPGA orientate
all’esecuzione di algoritmi su segnali digitali. In basso a destra ¢ mostrato uno schema di un blocco di
memoria dedicato. (Fonte: [Brundler]).

A basso livello i blocchi di logica configurabile sono composti da due sotto-
elementi, Flip-Flop e LUT (tabelle di verita). Questa € una considerazione
importante, poiché ci sono differenze tra le varie famiglie di FPGA nel modo in
cui queste risorse vengono gestite e pacchettizzate insieme. Le FPGA Virtex-1l

hanno due Flip-Flop e due LUT per ogni cella logica, numeri che sono
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aumentati con I’introduzione delle Virtex-5 (quattro Flip-Flop e quattro LUT).
Anche I’architettura delle LUT si ¢ evoluta, aumentando il numero di ingressi

logici da quattro a sei.

Il numero di porte logiche elementari contenute all’interno delle FPGA e stato
usato per molto tempo come riferimento per confrontare la potenza di calcolo di
vari modelli di FPGA e per confrontare le FPGA con gli ASIC, ma con
I’evolversi della tecnologia e dell’organizzazione interna delle FPGA

I’attenzione si ¢ spostata sul contenuto delle celle logiche, che riescono a

descrivere meglio la potenza e la versatilita di uno specifico modello di FPGA.

Configurable Logic Blocks (CLBs)(!) Block RAM
Amray®® | Logic Dist';‘i:xuted XtremeDSP| 18 Kb B'f::k I:?:::;:ocr Ethernet T::a::::‘iﬁl Tﬁl I.T:;r
Device Row x Col | Cells Slices | RAM (Kb) Slices? | Blocks |RAM (Kb)|DCMs|PMCDs| Blocks MACs Blocks Banks | VO

XC4VLX15 B4 x 24 13,824 | 6,144 98 32 48 864 4 0 N/A N/A N/A 9 320
XC4VLX25 96 x 28 24,192 | 10,752 168 48 72 1,296 8 4 N/A N/A N/A " 448
XC4VLX40 128x 36 | 41,472 | 18432 288 64 96 1,728 8 4 N/A N/A N/A 13 | 640
XC4VLX60 128 x 52 | 59,904 | 26,624 416 64 160 2,880 8 4 N/A MN/A N/A 13 | 640
XC4VLX80 160 x 56 | 80,640 | 35,840 560 80 200 3,600 12 8 N/A N/A N/A 15 | 768
XC4VLX100 | 192 x 64 | 110,592 | 49,152 768 96 240 4,320 12 8 N/A N/A N/A 17 | 860
XC4VLX160 | 192x 88 | 152,064 | 67,584 | 1056 96 288 | 5184 | 12 8 N/A N/A N/A 17 | 960
XC4VLX200 | 192 x 116 | 200,448 | 89,088 | 1392 96 336 | 6,048 | 12 8 N/A N/A N/A 17 | 960

Figura 3.4 — Alcuni numeri di FPGA commerciali appartenenti alla famiglia Virtex4 della Xilinx. Sono
mostrate la quintita di risorse a disposizione in termini di celle logiche di base e componenti dedicati
(blocchi RAM, DSP slices, ecc...).

La presenza delle LUT nei blocchi logici ha il compito di rendere
personalizzabile la funzione logica di ogni singola cella, ovvero una lista
predefinita di uscite per ogni combinazione possibile dei segnali logici in

ingresso. (con ovvia similitudine alle mappe di Karnaugh).
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La possibilita piu interessante offerta dall’utilizzo delle LUT ¢ quella di ridurre
il numero di cicli di clock necessari per “calcolare” 1’uscita di una rete di porte
logiche. Nello sviluppo di circuiti per ’FPGA ¢ una convenzione interporre i
Flip-Flop per assicurare la sincronia e la velocita delle operazioni, ma in questo
modo risulta evidente che la propagazione dell’uscita subisce un ritardo pari

(come minimo) a quello introdotto dai Flip-Flop stessi.

Per ogni transizione del segnale di clock, un Flip-Flop “blocca” il valore al suo
ingresso e lo mantiene in uscita fino alla prossima transizione. Separare le varie
operazioni da eseguire con i Flip-Flop permette di massimizzare la frequenza di
esecuzione delle singole operazioni, assicurando al tempo stesso la sincronia dei

segnali

Gli odierni FPGA sono inoltre dotati di un‘architettura che comprende blocchi
dedicati alle funzioni di Digital Signal Processing. Questo ha permesso
al’FPGA di riscuotere un crescente successo in una vasta gamma di
applicazioni che un tempo erano appannaggio esclusivo dei tradizionali
processori DSP. Le FPGA di fascia bassa sono utilizzati spesso come co-
processori per alleggerire il lavoro dei DSP, ma i dispositivi di fascia alta sono
in grado di farsi carico per intero delle piu complesse applicazioni di Digital

Signal Processing.

Inizialmente I'introduzione di questi circuiti aveva il solo scopo di consentire un
risparmio delle risorse del dispositivo: la realizzazione di un moltiplicatore in
forma “soft”, cio¢ tramite una opportuna programmazione del tessuto logico,
avrebbe infatti comportato lo “spreco” di centinaia di elementi logici. Quello

che invece sta succedendo, € che a causa dell’enorme banda richiesta dalle
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odierne applicazioni (video processing per esempio) , gli FPGA “DSP oriented”
stanno diventando in pratica una nuova categoria di dispositivi, composti da un
certo numero di unita DSP capaci di lavorare in parallelo. In questo particolare
scenario, il tessuto logico programmabile sta diventando una risorsa subordinata

alle funzioni del Digital Signal Processing.

3.1.1 I vantaggi del’FPGA

I vantaggi dell’utilizzo di questo tipo di tecnologia sono evidenti se si
confrontano alcuni punti essenziali nella progettazione di circuiti a larga scala di
integrazione utilizzati per 1’elaborazione digitale dei segnali, come

microprocessori, DSP e ASIC.

Sfruttando il parallelismo le FPGA superano la potenza di calcolo dei DSP
rompendo il paradigma dell'esecuzione di istruzioni in modo seriale, realizzando
quindi piu operazioni per singolo ciclo di clock, inoltre I'esecuzione di codice a
livello hardware e piu veloce, tempi di risposta minori e funzioni specializzate

non facilmente realizzabili su altre piattaforme.

Molte delle funzioni base utilizzate nelle elaborazioni Dsp si basano sulla
ripetizione di operazioni identiche e quindi si prestano in modo ottimale all'uso
di architetture parallele. Se per esempio si deve ripetere un’operazione che
coinvolge una moltiplicazione per ognuno degli N campioni di un buffer, un
processore Dsp tradizionale, normalmente impiega il suo Mac (moltiplicatore-

accumulatore) per N iterazioni consecutive. In un FPGA, al contrario, é
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possibile utilizzare N moltiplicatori distinti e quindi ottenere il risultato in un
solo colpo di clock. Inoltre la possibilita di configurare i singoli blocchi DSP di
un FPGA e di usare I’array di porte logiche di contorno per collegarli tra loro,
rende possibile,  creare una struttura hardware perfettamente adattata
all'algoritmo. Al contrario, le risorse hardware dei tradizionali processori DSP

sono predeterminate e quindi non offrono lo stesso livello di flessibilita.

Un ulteriore vantaggio offerto dagli FPGA consiste nella possibilita di dosare il
grado di parallelismo per raggiungere il migliore compromesso tra prestazioni e
area di silicio occupata. Infatti, quando la frequenza di clock del dispositivo é
molto maggiore della frequenza di campionamento del segnale da elaborare,

diviene possibili realizzare un multiplex temporale delle risorse hardware.

Nella Figura 3.5 sono confrontati i punti di forza delle FPGA e dei DSP.
Considerando che , in ogni caso, il design di una FPGA pu0 risultare abbastanza
complesso e il costo unitario € comunque maggiore di quello di un DSP, si puo
individuare qual ¢ I’area di convenienza di una o dell’altra architettura in
funzione del Sample Rate e del numero di operazioni richieste per ogni

campione Figura 3.6.
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Parameter FPGA Dsp
System performance \)
Multi-channel architecture J
Many operations per sample J
Many conditional operations g
Floating point J
Absolute power consumption :j

Figura 3.5 — Punti di forza nel confronto tra FPGA e processori DSP. (Fonte: [Brundler]).

A causa della diminuzione dei costi e della semplificazione del disign di una
FPGA tramite appositi tool, sta diventando sempre piu conveniente 1’utilizzo di

FPGA per I’implementazione di algoritmi numerici.

Da un punto di vista prettamente commerciale, la tecnologia FPGA offre
flessibilita e possibilita di prototipazione rapida senza per questo imporre tempi
lunghi di progettazione e rischiare ritardi nell'inserimento del prodotto nel
mercato. si puo testare un concetto e verificarlo senza fabbricare per questo
integrati personalizzati (costosi e difficili da progettare) si possono poi
implementare modifiche incrementali e passarle su FPGA per la verifica in ore
piuttosto che mesi. Sono disponibili infatti diverse tipologie di hardware sul
mercato, con varie tipologie di input e output gia connessi a un FPGA
programmabile. Questo mette I’FPGA in una posizione di vantaggio rispetto allo

sviluppo su ASIC.
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Figura 3.6 — Campi di applicazione processori DSP e FPGA in funzione del sample rate e del numero di
operazioni necessarie per ogni campione. A causa dell’abbassamento dei costi, il campo di convenienza
dell’ FPGA nelle applicazione di elaborazione di segnali digitali si sta allargando. (Fonte: [Brundler]).

Nella Figura 3.7 ¢ mostrato un confronto tra i punti di forza tra I’architettura
FPGA e I’architettura ASIC. E’ chiaro che, essendo un hardware personalizzato,
I’ASIC offre notevoli vantaggi dal punto di vista delle condizioni di
funzionamento, delle dimensioni e del consumo di potenza. D’altro canto ¢

evidente lo svantaggio dell’assenza di riconfigurabilita.

Estendendo 1’analisi ai costi connessi allo sviluppo sulle due piattaforme si deve
considerare che i costi di sviluppo (non recurring engineering, NRE) di un ASIC

sono di molto superiori a quelli delle soluzioni hardware basate su FPGA.
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Parameter FPGA ASIC
Clock frequency J
Power consumption J
Form factor J
Design security 9
Reconfiguration ,J
Redesign risk (weighted) |J
NRE J
Time to market .:3

Figura 3.7 — Punti di forza nell’utilizzo della tecnologia FPGA o ASIC. (Fonte: [Brundler]).

L'investimento iniziale degli ASIC e giustificabile per chi deve produrre
migliaia di integrati in un anno, ma molti utenti finali hanno bisogno di
hardware personalizzato per sistemi che coinvolgono decine o al massimo
centinaia di pezzi. La natura intrinseca dei sistemi riprogrammabili riduce i costi
di fabbricazione e i tempi. Al variare delle specifiche di progetto nella fase di
sviluppo, i costi per aggiornare il design di un progetto basato su FPGA sono
praticamente trascurabili comparate a quelle analoghe per la riprogettazione di
un ASIC.
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Figura 3.8 — Costi totali per la produzione su piattaforma FPGA e ASIC in funzione del volume di
produzione e del costo di sviluppo iniziale. A causa dell’enorme costo di progettazione iniziale (NRE)
dello sviluppo su ASIC, tale tecnologia conviene soltanto per grossi volumi di produzione. La pendenza
delle rette € indice del costo unitario: un ASIC, una volta progettato, ha un costo unitario molto piu basso di
una FPGA. (Fonte: [Brundler]).

In Figura 3.8 sono mostrate le aree di convenienza per quanto riguarda il costo
totale in funzione del volume di produzione. E’ evidente che a causa di un costo
iniziale di progettazione di gran lunga inferiore, per bassi volumi di produzione

lo sviluppo su FPGA é vantaggioso rispetto a quello su ASIC.

Va comunque osservato che spesso I’FPGA viene utilizzato in fase di
prototipazione di un ASIC [Deschamps], in virtu del fatto che la base della
progettazione delle due architetture risiede su codici descrittivi dell’hardware
come VHDL o Verilog. In altre parole, la fase iniziale dello sviluppo di una
FPGA o di un ASIC coincide.
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Inoltre, le FPGA sono aggiornabili sul campo, e non richiedono il tempo e le
spese di sviluppo di veri circuiti ASIC personalizzati. | protocolli di
comunicazione digitale per esempio, hanno specifiche che cambiano nel tempo e
hardware basato su ASIC deve essere sostituito per evitare problemi di
compatibilita. Le FPGA al contrario possono implementare le modifiche
necessarie. Man mano che un sistema raggiunge la maturita si possono apportare

modifche funzionali senza riprogettare le PCB o cambiare I'hardware.

3.1.2 Il caso in esame

Come dichiarato alla fine del precedente capitolo, I’obiettivo che ci si prefigge ¢
quello di implementare su hardware dedicato 1’algoritmo proposto per la stima
della frequenza di rete. Per lo sviluppo ¢ stata scelta I’architettura FGPA

sostanzialmente per i seguenti motivi:

1) Inriferimento alla Figura 3.6, 1’algoritmo che si vuole realizzare si trova
nella parte sinistra del grafico, relativa ad un basso sample-rate. Questo €
dovuto al fatto che il segnale di rete € un segnale a bassa frequenza.
Considerando le armoniche e i disturbi che dovrebbero essere rilevati la
frequenza di campionamento del segnale che si utilizzera sara di 25kHz.
Nonostante il relativamente basso sample rate, se si considera la
necessita in questa sede di sviluppare 1’algoritmo in modalita sliding-
window, il numero di operazioni necessarie per ogni campione

risulterebbe troppo alto per lo sviluppo su un processore DSP. La
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possibilita di parallelizzazione offerta dall’architettura FPGA permette di

superare questo limite.

2) L’algoritmo proposto potrebbe avere campi di applicazione in cui
potrebbe essere giustificato lo sviluppo su ASIC. In questo caso, la
progettazione su FGPA rappresenterebbe la fase di prototipazione per

sviluppi futuri.

Per la generazione del codice VHDL necessario alla sintesi del circuito, € stata
una delle soluzioni piu usate sia nel campo della ricerca che in quello
industriale. Tale soluzione si basa sostanzialmente sull’implementazione
dell’architettura a livello sistemico con il noto software di simulazione di sistemi
dinamici Simulink®. Una volta ottenuto uno schema a blocchi perfettamente
funzionante in floating-point si deve riportare ogni singolo blocco di calcolo in
rappresentazione fixed-point, con tutte le accortezze che ne conseguono. Lo
sviluppo di algoritmi per l'implementazione su FPGA infatti, richiede una
modellazione precisa e accurata delle caratteristiche a virgola fissa che incidono

sulla performance funzionale.

Una volta verificato il funzionamento dell’algoritmo in fixed-point, con
Simulink HDL Coder € possibile generare automaticamente codice VHDL e
Verilog personalizzabile e indipendente dal target partendo dai modelli, che puo
essere sintetizzato per l'implementazione FPGA. E possibile aggiornare il
modello per modificare velocemente il codice e quindi rigenerare il codice e
trasferirlo a strumenti a valle per la sintesi, il posizionamento, il

reindirizzamento e il download del bitstream in un FPGA.
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E possibile riutilizzare un modello Simulink come testbench per verificare
un'implementazione FPGA attraverso la cosimulazione. Con EDA Simulator
Link, e possibile simulare I'implementazione in simulatori HDL, ad esempio
ModelSim, e utilizzare Simulink per creare lo stimolo, simulare il modello di
riferimento e confrontare i risultati attesi con quelli effettivamente prodotti dalla
simulazione. Questo approccio elimina la necessita di trasferire manualmente i
vettori di test e consente di identificare gli errori progettuali gia nelle prime fasi

dello sviluppo.

3.2 L’architettura proposta

La prima fase per I’implementazione dell’algoritmo su FPGA consiste nel
progettare un modello architetturale usando blocchi funzionali. Uno strumento
particolarmente adatto a questo scopo € I’applicativo Simulink© della Math
Works largamente utilizzato in ambito scientifico ed industriale per la
simulazione di modelli dinamici. Lo sviluppo su questa piattaforma é
particolarmente conveniente anche in funzione del fatto che la stessa Math
Works fornisce dei tools aggiuntivi per la generazione automatica di codice
VHDL a partire dall’architettura progettata. Nel seguito di questo paragrafo
verra presentata una possibile architettura per lo sviluppo dell’algoritmo

presentato nel capitolo precedente.
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In Figura 3.10 &€ mostrato uno schema a blocchi generale del sistema e nei due
riquadri lo schema interno dei blocchi LS e LS1. In questo modo, sara possibile
descrivere ’architettura interna di tutti i sottosistemi mostrati. Nel prosieguo

della discussione sara dedicato un sottoparagrafo ad ognuno dei blocchi.

| diversi colori negli schemi sono indicativi dei rate di ogni segnale. In
particolare, per la scelta effettuata, € riportata in Figura 3.9 la legenda dei codice

colore.

Color Description Value

B Fixed in Minor Step [0,1]

B Discrete 1 2.0833e-007

P Discrete 2 8.6892e-006

B Discrete 3 4e-005
Discrete 4 0.00020854

P Discrete 5 0.005005
Hybrid Mot Applicable

Figura 3.9 — Codice colore per i sample rate dei segnali

I blocchi di colore giallo indicano che all’interno avviene almeno una
transizione di rate di almeno un segnale. Si noti che per il segnale di ingresso y
(blu) e stata scelto un periodo di campionamento di 40us che corrisponde ad una
frequenza di 25kHz. La massima frequenza di lavoro del sistema (rosso) € di
circa 4.8MHz. Questo dipende da una scelta sul tempo di calcolo che verra

trattata piu in dettaglio in seguito.
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Figura 3.10 — (pagina a fianco) Schema a blocchi generale dell’architettura (in alto). In basso sono mostrate
le strutture interne dei blocchi LS1 ed LS.

3.2.1 Blocco “Generatore Rampe”

In questo blocco sono presenti tre generatori di rampa implementati per mezzo
di contatori limitati. Avendo fissato la frequenza di campionamento del segnale
a 25kHz e la larghezza della finestra di osservazione a due periodi della
fondamentale (40ms).

Le durate delle rampe sono tra di loro legate e dipendono dalla scelta che si
effettua per lo sliding-window. In particolare, va scelto il salto temporale tra un
ciclo e I’altro che determina la percentuale di sovrapposizione delle finestre ad
ogni ciclo di calcolo. Al limite si potrebbe scegliere un salto di un solo
campione, che permetterebbe di ottenere un nuovo valore della stima della
frequenza ad ogni nuovo campione ricevuto. D’altro canto si potrebbe scegliere
un meccanismo senza sovrapposizione e in questo caso si otterrebbe un valore di
frequenza ogni 40ms. La scelta e dettata anche dal fatto che piu si accorciano i
tempi di calcolo piu sale la criticita della frequenza di funzionamento del
dispositivo.

Come compromesso, in questo progetto, é stato scelto un meccanismo sliding
con sovrapposizione al 87.5% (sette ottavi). Questo determina un salto pari ad

un quarto del periodo della 50Hz, che corrisponde a 5ms.
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La rampa piu lenta, quella che determina la durata del calcolo deve quindi
durare Sms. Nell’architettura prevista la rampa che scandisce il calcolo e quella
che effettua la scansione di k. Il contatore deve quindi contare 24 in un tempo
pari a 5ms. In realta, il tempo di calcolo é stato scelto in maniera che tutti gli
intervalli di temporizzazione in gioco (compreso quello di campionamento del
segnale y(t)) siano multipli interi di quello piu piccolo. Per questo motivo il
tempo di durata della rampa non e esattamente 5.005ms ma Quindi il conteggio

avviene con un rate di

- 0.005005 _ 2 085 - 10~
k= 24 = A. S

La rampa che scandisce j deve effettuare una scansione intera ogni incremento
della rampa di scansione di k. Quindi

At; = ﬂ =~ 8.689-10°°

724

La scansione temporale per il calcolo degli integrali deve avvenire anch’essa ad
ogni incremento della rampa di scansione di k. 1l conteggio deve avvenire da 0 a

1000. Il rate risulta quindi:

Aty
= = 2.083-1077
1001 083-10

At,,

In realta si sarebbe potuta garantire I’esprimibilitd in multipli interi lasciando il
tempo pari a 5ms e scegliendo una frequenza di campionamento per il segnale
y(t) di 25.025kHz invece di 25kHz come & stata considerata in questa

trattazione. Ai fini della simulazione € comunque equivalente.
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In Figura 3.11 sono mostrate le rampe generate in un periodo della 50 Hz.

Dall’alto verso il basso sono rappresentati il segnale y(t), la rampa n, la rampa k
e larampa j.

4
#10

a0

| | |
i} 0.002 0004 0006 0.008 oot o1z o014 0016 LNk noz

Figura 3.11 — Andamento delle rampe di temporizzazione del sistema. Dall’alto verso il basso sono
mostrati: il segnale di ingresso, la rampa n, la rampa k e la rampa j.

3.2.2 Blocco “Integratori”

Questo blocco ha il compito di calcolare i valori dei parametri S, € Cy, j definiti
dalle (riferimento formula) a partire dai campioni del segnale di ingresso. Lo
schema di questo blocco & mostrato in Figura 3.12. Sullo schema sono state

indicate delle parti che richiedono particolari commenti.

Parte A
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La parte A dello schema e costituita sostanzialmente da un buffer di ingresso di
1000 campioni, che ha lo scopo di memorizzare gli ultimi 1000 campioni
ricevuti in ingresso. In uscita al buffer e presente un vettore che contiene tutti i
campioni registrati in ogni posizione di memoria. Lo switch S1 ha lo scopo di
mantenere i valori dei campioni per il tempo necessario al calcolo. Infatti,
nell’ingresso centrale viene inviato un segnale di controllo, che consiste in un
impulso positivo nell’istante in cui 1’indice k passa dal valore 24 al valore 1,
cio¢ nell’istante in cui termina un ciclo di calcolo e ne inizia un altro. Lo switch
fa passare 1’ingresso della porta superiore (il contenuto del buffer) quando arriva
I’impulso, mentre fa passare 1’ingresso della porta inferiore (1’uscita all’istante
precedente) in assenza dell’impulso. In altri termine il meccanismo ¢ quello di

un sample and hold.

Nell’oggetto M1 entra il vettore in uscita di S1 e la rampa di scansione
temporale. Il vettore viene quindi serializzato. La durata della rampa di
scansione temporale (da 0 a 1000) é 24 volte piu piccola di quella per la
scansione delle armoniche (k). In Figura 3.11 ¢ riportato 1’andamento delle
rampe. In questo modo il contenuto del vettore in uscita da S1 viene riproposto
serialmente 24 volte all’uscita di M1 per effettuare il calcolo degli integrali per

tutte le armoniche.
Parte B

La parte B funge da generatore di segnale per il calcolo degli integrandi. dei

termini Sy, e Cy . Infatti, il segnale di ingresso y(t) va sempre moltiplicato sia
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per sin(kQt) per il calcolo degli S, sia per cos(kQt) per il calcolo dei Cyy,

dove Q = 2150 e k ¢ I’indice dell’armonica.

La soluzione scelta si basa sull’utilizzo di 2 Look-Up Table bidimensionali,
nelle quali sono registrati i campioni di 20 ms di seno e coseno (500 campioni
alla frequenza di campionamento utilizzata) per le pulsazioni che vanno da Q a
24Q. Ogni LUT contiene quindi 12000 campioni. In ingresso alle due LUT ci
sono due rampe per la scansione temporale e quella delle armoniche. La
scansione temporale, data la periodicita dei segnali viene effettuata modulo 500
sulla base della rampa temporale principale. In questo modo si é evitato di

registrare nelle LUT ulteriori 12000 campioni.

La scelta delle LUT permette di evitare 1’utilizzo di algoritmi per il calcolo di
funzioni trigonometriche (come il CORDIC) che aumenterebbero la complessita

e la latenza delle operazioni.
Parte C

La parte C ¢ composta dai sei blocchi che eseguono 1’integrazione numerica.
L’integrazione avviene come una somma cumulativa che viene resettata al
termine di ogni rampa di scansione temporale. | blocchi di sottocampionamento
hanno il compito di estrarre all’uscita dei sommatori i valori della somma
cumulativa al termine di ogni rampa di scansione temporale. In questo modo,
alle uscite dell’intero blocco Integratori si presenteranno in maniera sequenziale

i valori degli integrali per ogni armonica.



152

L’architettura proposta

- 0
M 2 i y dt 2 sin
g BN
» | ydttsin
g
hcl_\\_ 2-D T{u) ]
ul 5
i LLL.__ =in < y dt sin
Sin
o 2-D T{u)
LL..._.__ cos » ] y dt cos
LuTZ2
L . y dttcos
Lo B

|\"_Mu y dt t"2 cos




Sviluppo su FPGA 153

Figura 3.12 — Schema dell’architettura intera del blocco “Integratori” (pagina seguente)

3.2.3 Blocco “LS — Termini KK”

Questo blocco ha lo scopo di calcolare 1’espressione

24

z 2k0Cy 1Sk N Cox’ 2kQCixSox  Sox’
mmnm mnm mm mm

k=1

Per il calcolo dei termini LS di ordine O (riferimento formula X). Per
minimizzare il numero di moltiplicatori da utilizzare si pud riscrivere

I’espressione nel modo seguente, raggruppando i termini:

24

2k0 1.,
;E (Co,k51,k — Cl,kSO,k) + p (Co,k — Sok )

e ricordando che Q = 250 e n = 2;

24

1
> 100 k (CouSue = CuSon) + 5= (Cox® = So®)
k=1
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Figura 3.13 — Schema dell’architettura interna del blocco “TERMINI KK” all’interno del blocco “LS”.
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Lo schema mostrato in Figura 3.13 mostra 1’architettura di calcolo. In uscita,
vengono sommati tutti i termini relativi ad ogni k. La somma viene ovviamente

resettata all’inizio si una nuova rampa di scansione delle armoniche.

3.2.4 Blocco “LS - Termini KJ”

Questo blocco effettua il calcolo dei termini misti

24 24

4j° CO](w)COR(w) .
ZZ A 31

Se si sviluppassero i calcoli utilizzando direttamente [’espressione appena
mostrata, ’architettura risulterebbe abbastanza complessa. Per semplificare il
calcolo si puo utilizzare la seguente osservazione. Se si immaginano i termini
misti come elementi di una matrice 24x24, I’espressione precedente sarebbe data

dalla somma di tutti i termini della matrice

24 24 . 23 .. 224
ZZ 31 32 m .. 324

241 242 243 I

l 1,2 1,3 . 1,24\‘
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dove 1 numeri rappresentano gli indici corrispondenti ai termini di ogni
posizione e 1 quadratini neri indicano 1’assenza dell’elemento.
Sommando i rispettivi termini simmetrici rispetto alla diagonale si puo riscrivere

la precedente somma come

m 12+21 13+31 .. 124+241
23 24 / - 23+32 .. 224+ 24,2\
Z Z n n . 324+243 | 3.2
=1 5 : ; ; /
] ] | ] ||

Questa operazione presenta due vantaggi:

e [’espressione dei termini si semplifica

Z Z —(COJCOk) k +j 3.3

=1j=k+1

e come si pud vedere i termini k,j non dipendono pit dagli indici.
L’espressione precedente si ottiene sommando due termini identici della
(3.1) ad indici invertiti.
e la scansione degli indici si semplifica in quanto si puo utilizzare
I’architettura mostrata in Figura 3.14.
Ricordando che le uscite degli integratori (in questo caso si utilizzano soltanto
le i le uscite di C,) escono sequenzialmente per ogni valore di k. Il buffer B1

registra i valori di C,; man mano che arrivano dal blocco precedente. In questo
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modo, il primo elemento del vettore di uscita del buffer sara il nuovo valore
arrivato e puo essere considerato il Cy. Questo valore ¢ disponibile all’uscita
del selettore M1. A questo punto, effettuando una scansione dell’indice j
attraverso una rampa 24 volte piu rapida di quella di k, si riesce prima

dell’arrivo del successivo valore di Cy ;, a calcolare tutti i termini necessari.
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Figura 3.14 - Schema dell’architettura interna del blocco “TERMINI KJ” all’interno del blocco “LS”.

Lo switch S1 ha lo scopo di fornire il fattore moltiplicativo 2/z in comune a tutti

i termini quando si verifica la condizione k-j>0 mentre fornisce uno zero,
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annullando il successivo prodotto quando la precedente condizione non €

verificata.

Posizione nel buffer

Contenuto del buffer

1 2 3 4 5 6 24
Cos) | Coo | Coalm) | Cozam=1) | Coas =1 | Copaa=D| ... | Coaln=1
j k-j>0 ? Out S1 Uscita mull
1 Si 2In (2/m)Cy 3(n)Co2(n)
2 Si 2/m (2/m)Cy 3(n)Co 1 (n)
3 No 0 0
4 No 0 0
5 No 0 0
6 No 0 0
24 No 0 0

Figura 3.15 — Meccanismo per il calcolo dei termini misti da sommare. L’esempio si riferisce al caso
in cui il valore attuale dell’indice k sia 3. In alto ¢ mostrato il contenuto del buffer di ingresso, mentre il
basso & mostrata una tabella che indica le uscite dello switch S1 e del moltiplicatore mull ad ogni
valore della rampa che scandisce I’indice j. In accordo con la (3.3), dal moltiplicatore escono termini
non nulli da sommare soltanto per k>j.
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Questo serve sia a limitare la somma secondo la (3.3), sia a permettere
I’esclusione automatica dalla somma dei termini C, , relativi al precedente ciclo
di calcolo. In Figura 3.15 é mostrato uno schema del meccanismo.

All’uscita del moltiplicatore mull durante la scansione su j escono, in pratica, i
termini della terza colonna (k=3) della matrice della (3.2).

Il sommatore all’uscita del modulo (di architettura identica a quella mostrata nel
paragrafo precedente) viene resettato alla fine di ogni scansione di k e quindi
alla fine di ogni ciclo di calcolo. In quell’istante infatti si ottiene la somma di

tutti i termini della matrice della (3.2).

3.2.5 Blocco “LS1 - Termini KK”

Questo blocco calcola I’espressione

24
szZQCOJkCZ,k 2k2QCE,  4kCyySox 4YCOIk+2kZQSOIkSZ’k

mm mm m 02 mm

k=1
2k20S2,, | BTknYSor  4KYSy
mm 02 Q

Che per convenienza di calcolo puo essere scritta nella forma
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24

2k*w 5 5
Z (CO,kCZ,k + So xSk — Ciy — Sl,k) -
L

4kC1‘kSO‘k 4Y Co i
mm w?

| BTknYSor  4KYSy
w? )

Lo schema del blocco € mostrato in Figura 3.16.

3.2.6 Blocco “LS1 — Termini KJ”

Questo blocco deve calcolare la seguente somma doppia

24 24 . . . .
Z Z _ 8]2YCOJ' 8]2YC0,k 4]3C0_k51’j 4]2kCO,jSI,k
=1 ]:1 (]

2 — k2)Q?2 o (j2 — k?2)Q? - (j2 — k?)nm - (j2 — k?)nm’ k#j

Applicando lo stesso metodo visto per i termini kj del blocco LS, sommando i

termini ad indici invertiti la precedente puod essere riscritta come:

Narm—1 Narm

8 4 ]
z Z _EY(COJ + Cox) — - (JS1,jCox + KS1kCo ;). k +j
k=1 j=k+1

Anche in questo caso la dipendenza dagli indici si semplifica notevolmente.
Osservando lo schema del blocco mostrato in Figura 3.17, dato che gli integrali
S1» compaiono sempre moltiplicati per n, nel buffer di ingresso B2 vengono

registrati direttamente i valori del prodotto nS, ,,.
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Figura 3.16 - Schema dell’architettura interna del blocco “TERMINI KK” all’interno del blocco “LS1”
(pagina precedente).
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Figura 3.17 - Schema dell’architettura interna del blocco “TERMINI KJ” all’interno del blocco “LS1”.
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Il meccanismo & del tutto analogo a quello illustrato nel paragrafo 2.2.3. In
questo caso sono presenti due buffer per immagazzinare i valori necessari a

calcolare tutti i termini misti.

3.2.7 Blocco “Calcolo Radice”

Le uscite dei blocchi LS e LS1 rappresentano i coefficienti di ordine 0 e 1

dell’equazione lineare

a0+a1'50)=0

Che fornisce la soluzione cercata 6w, che rappresenta il discostamento della

frequenza del segnale di ingresso dalla pulsazione nominale.

Volendo esprimere il discostamento in frequenza la soluzione sara:

_bw a,

6f

T 2m 21 ay

Il blocco calcolo radice, mostrato in Figura 3.18, effettua questa operazione e il
sottocampionamento dell’uscita che va ad estrarre soltanto i valori di fine

calcolo di ogni ciclo.



Sviluppo su FPGA 165

Figura 3.18 - Schema dell’architettura interna del blocco “CALCOLO RADICE”.

3.3 Rappresentazione in virgola fissa

Nella progettazione di architetture di calcolo su hardware digitale bisogna
prestare particolare attenzione alla rappresentazione dei numeri. In particolare i
numeri reali devono essere necessariamente approssimati. Esistono due grosse
categorie di rappresentazione numerica che sono la rappresentazione a virgola
mobile (floating-point) e la rappresentazione a virgola fissa (fixed-point). Per
entrambe le rappresentazioni la lunghezza della parola digitale (numero di bit)
deve essere fissata. Ma, a parita di lunghezza della parola, il range di numeri
rappresentabili & decisamente diverso: quello della rappresentazione a virgola
fissa & estremamente piu piccolo. Nella maggioranza delle applicazioni pratiche,
per garantire un errore di quantizzazione accettabile ed evitare overflow
numerici, quando si utilizza la rappresentazione a virgola fissa si puo ricorrere
alla tecnica dello scaling. Tale tecnica permette di aumentare/comprimere il
range numerico a costo di un aumento/riduzione dell’errore di quantizzazione,

tenendo ovviamente fisso il numero di bit.
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Data I’effettiva convenienza nella gestione del numero della rappresentazione a
virgola mobile, ci si chiede quali sono i motivi per il quale in numerose
applicazioni hardware di elaborazione digitale del segnale di utilizza la virgola

fissa. La risposta sta nelle sequenti considerazioni [SimulinkFPUG]:

* Dimensioni e consumo di potenza — | circuiti logici di un hardware in virgola
fissa sono molto meno complicati dei rispettivi in virgola mobile. Cio implica
che uno stesso schema di calcolo occuperebbe un’area su chip di gran lunga
inferiore se implementato in virgola fissa rispetto alla virgola mobile. Di
conseguenza, a parita di altre condizioni, anche il consumo di potenza del
circuito risulterebbe decisamente minor. Questo rappresenta un grande
vantaggio se il dispositivo deve funzionare alimentato a batterie. Un minor

assorbimento di potenza significa anche una minore produzione di calore.

* Richiesta di memoria e tempo di calcolo —Generalmente, il calcolo in virgola

fissa richiede una minor quantita di memoria e un tempo inferiore.

* Costo —Per produzioni in larga scala, ['utilizzo della virgola fissa si
ripercuote positivamente sul rapporto prezzo/costo del dispositivo, implicando

significativi risparmi.

Alla luce di guanto detto, una volta implementato lo schema di calcolo e
testatone il funzionamento in virgola fissa, bisogna effettuare la conversione in

virgola fissa di ogni operazione presente nello schema. Nel seguito del paragrafo
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verra descritto piu in dettaglio la tecnica dello scaling e come e stato applicata

all’architettura in esame.

3.3.1 Scaling

Come detto in precedenza, il range dinamico dei numeri a virgola fissa € molto
limitato se confrontato con quello dei numeri a virgola mobile della stessa
dimensione. Per poter utilizzare correttamente la rappresentazione a virgola fissa

€ necessario che ogni numero o variabile debba essere “scalata”.

Per spiegare come funziona lo scaling si deve mettere in evidenza che ogni
numero in virgola fissa pud essere rappresentato in maniera generica come

seqgue:

V=V=SQ+B

dove:

* V e il numero reale che si vuole rappresentare in virgola fissa.

« V ¢ il valore approssimato di V che pud essere espresso in virgola fissa.
* Q e il codice binario che rappresenta il valore(stored integer) .

« S = F 21 ¢ la pendenza (slope).

* B ¢ il bias.



Rappresentazione in virgola fissa 168

La pendenza S é composta di due parti:

« 2f1 specifica la posizione della virgola nel numero binario. fl is the fixed

power-of-two exponent.

* F ¢ il fattore di correzione della pendenza. Deve essere compresotrale2 (1 <

F<2).

Una versione semplificata dello scaling si puo ottenere ponendo F=1 e B=0; in
questo modo lo scaling si ottiene semplicemente specificando la posizione della
virgola fissa nella parola digitale. Questa rappresentazione & chiamata binary-
point-only. 1l vantaggio di questa tecnica e di ridurre il numero di operazioni

aritmetiche da compiere per effettuare operativamente lo scaling.

In Figura 3.19 sono mostrate le varie tipologie di rappresentazione dei humeri in
virgola fissa con il range (limite inferiore e superiore) e la precisione. Queste
indicazioni sono date in funzione del numero di bit con cui si rappresenta il
numero (ws) e la posizione della virgola fissa (fl). Sia ws che fl devono essere
ovviamente dei numeri interi. Si noti che per fl=0 la rappresentazione a virgola
fissa corrisponde con la rappresentazione dei numeri interi. Un’altra cosa da
tenere in conto e che il valore di fl puo essere anche negativo oppure maggiore

di ws.
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Low Limit

High Limit

Default
Scaling
(~Precision)

Unsigned
Integer

0

T

1

Signed
Integer

_2w5—1

2“'5—1_1

Unsigned
Binary
Point

(2w - 1)24

2-1'1

Signed
Binary
Point

_2w5717ﬂ

(2ws-1. 9)21

2'1'1

Unsigned
Slope
Bias

s(2"5-1)+b

Signed
Slope
Bias

-s(2="H +b

s@" 1-1)+b

Figura 3.19 — | diversi tipi di rappresentazione in virgola fissa con limiti superiori e inferiori in funzione
dei parametri caratteristici. (Fonte: [SimulinkFPUG]).

A titolo di esempio, in Figura 3.20 sono mostrati come variano range e

precisione per numeri a virgola fissa a 8 bit (ws=8) in formato binary-point-only

con fs che variada -1 a 8.

Operativamente, 1’obiettivo ¢ quello di ottenere la maggiore precisione possible

per ogni operazione presente nello schema funzionale dell’algoritmo. La

precisione é limitata dalla pendenza descritta in precedenza, che deve essere resa

la piu piccola possibile mantenento un range abbastanza grande da evitare

overflow numerici.
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Range of Signed
Values (Low,

Range of Unsigned

Scaling | Precision High) Values (Low, High)
2 2.0 -256, 254 0, 510

20 1.0 -128, 127 0, 255

21 0.5 -64, 63.5 0,127.5

22 0.25 -32, 31.75 0, 63.75

P 0.125 -16, 15.875 0, 31.875

2: 0.0625 -8, 79375 0, 159375

P 0.03125 -4, 396875 0, 7.96875

b 0.015625 -2, 1984375 0, 3.984375
20 0.0078125 -1, 0.9921875 0, 1.9921875
2 0.00390625 -0.5, 0.49609375 0, 0.99608375

Figura 3.20 — Esempio di precisione e range che si ottengono per diversi valori dello scaling per un
numero in rappresentazione a binary-point-only a 8 bit. (Fonte: [SimulinkFPUG]).

Se ci si riferisce ad una particolare variabile V all’interno dello schema,

bisognera innanzitutto conoscerne i valori minimi e massimi tra cui varia.

Ovviamente questo é possibile facendo delle considerazioni sulle caratteristiche

degli stimoli di ingresso dell’algoritmo. In ogni caso, utilizzando uno scaling del

tipo binary-point-only, bisognera porre

max(V) = 27 (max(Q))
min(V) = 2 (min(Q))
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Dove max(Q) rappresenta il limite superiore rappresenta il numero intero
relativo al piu grande codice binario rappresentabile con un dato numero di bit

ws e analogamente min(Q) il piu piccolo. Nello specifico, risultera:

(max(Q)) =2"S -1
(min(Q)) =0

Quindi, risolvendo rispetto a 2fsi ottiene

_max(V) —min(V) max(V) —min(V)

2f1 = =
max(Q) — min(Q) 2ws — 1

Quindi la determinazione di fl, se si lavora a lunghezza della parola fissa, puo

essere fatta sulla base della sola conoscenza del range di variazione di V.

La determinazione dei range di variazione di ogni parametro va effettuata
partendo da conoscenze a priori sulle caratteristiche degli stimoli esterni. Nel
caso in esame si assume che il segnale sia una sinusoide campionata con
ampiezza massima pari al fondo scala rappresentabile con il formato numerico
di ingresso e frequenza che varia in un intervallo tra 49 e 51 Hz. La fase iniziale

del segnale puo essere un numero qualunque compreso tra 0 e 2.

Per stabilire il range di ogni variabile sono state effettuate una serie di
simulazioni facendo variare le caratteristiche del segnale di stimolo e

registrando i valori massimi e minimi che raggiungeva la variabile (Figura 3.21).
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Questa operazione pone dei vincoli sull’utilizzo dell’algoritmo. Il fatto di aver
dimensionato i range basandosi su segnali con frequenza che variano tra 49 e 51
Hz non assicura il corretto funzionamento dell’algoritmo dal punto di vista
numerico. L’intervallo scelto ¢ ovviamente abbondantemente largo per la
casistica di fluttuazioni di frequenza che si misurano sulla rete elettrica, come

mostrato nel paragrafo 2.1.

max(V

max(V)-min(V)

min(V

v

\ Andamento della variabile
durante differenti simulazioni in

determinate condizioni di fase
frequenza e ampiezza del segnale

Figura 3.21 — Determinazione del range di variazione di una variabile a partire da un set di andamenti
relativi a diversi stimoli di ingresso
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Ovviamente, € sempre possibile ricontrollare se sullo schema in fixed point si
verificano degli overflow e riscalare localmente e in maniera empirica la
rappresentazione di quella particolare variabile. Questa analisi pud essere
effettuata con un tool messo a disposizione di Simulink chiamato Fixed Point
ToolBox. Tale strumento permetti di loggare una serie di segnali all’interno

dello schema e verificare eventuali overflow delle variabili durante una
simulazione.

T T T T T

2001~ [——FpA_double —|2.05e+005
100~ | — FPA_fixed24 —1.02e+005

0

e

3
-1.02e+005

Real World Value
jer Val

2.05e+005 8
£

-3.07e+005

-4.1e+005

-500 [ [ [ [ [ —-5.12e+005
0.045 0.05 0.055 0.06 0.065
Time

Differenza

05

Real World Value
Integer Value

[
0.045 0.05 0.055 0.06 0.065
Time

Figura 3.22 — Confronto tra I’andamento di una variabile in rappresentazione a virgola mobile e virgola
fissa (in alto). In basso & mostrata la differenza tra le due curve in alto (che appaiono sovrapposte) utile a
determinare I’efficienza del processo di scaling. La posizione della virgola fissa della rappresentazione

sumerica deve essere scelta per garantire la massima precisione possibile e contemporaneamente coprire
tutto il range di variazione della variabile.
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In Figura 3.22 & mostrato un esempio dei controlli che e possibile fare durante il
processo di scaling per verificare che 1’accuratezza non si degradi troppo a causa
del rumore numerico. I grafici mostrano ’uscita del sommatore che genera
’uscita del blocco LS — TerminiKK. Nel grafico ne ¢ mostrato I’andamento con
la simulazione in virgola mobile a precisione doppia (double) e quello con lo
schema scalato in virgola fissa con lunghezza delle parole fissa a 24 bit. Le due
curve si sovrappongono e per mostrarne il discostamento in basso € mostrato

I’andamento della differenze tra le due curve.

A causa delle intricate dipendenze reciproche delle variabili, il processo di
scaling richiede numerose controverifiche ogni volta che si modifica la
posizione della virgola fissa di una di esse. Questo serve in quanto un eventuale
errore introdotto pud propagarsi ed amplificarsi lungo la catena di calcolo

diventando inaccettabile.

Ad ogni modo, lo scaling finale & stato effettuato avendo come obiettivo di
contenere 1’errore numerico dell’uscita del sistema entro una quantita inferiore a
5-10™. In questo modo, ’errore numerico ¢ al massimo un ordine di grandezza
inferiore rispetto all’accuratezza dell’algoritmo in condizioni di rapporto segnale
rumore di 70-80dB, che rappresenta una situazione “normale” nelle applicazioni

reali.
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3.4 Generazione del codice VHDL e simulazione del

sistema

Un linguaggio di descrizione dell’hardware (HDL) ¢ un linguaggio informatico
progettato per la descrizione formale dei circuiti elettronici. Puo descrivere una
funzionalita del circuito, la sua struttura e i segnali di stimolo per simularne il
funzionamento. Un modello HDL & una descrizione testuale della struttura di un
sistema elettronico e della sua evoluzione temporale. A differenza di un
linguaggio di programmazione standard, la semantica e la sintassi di un HDL
comprende delle indicazioni esplicite alla temporizzazione e alla
concorrenzialita delle operazioni, che sono degli attributi fondamentali per il

funzionamento dell’hardware.

Il VHSIC (very high speed integrated circuits) hardware description language
(VHDL) e, insieme a Verilog, lo standard piu utilizzato per | linguaggi di

descrizione dell’hardware.

Tutti i software di sintesi di circuiti su dispositivi logici programmabili (PLD)
riescono ad effettuare le procedure di sintesi del circuito sul chip ricevendo

come input il codice HDL.

MathWorks fornisce uno strumento per Simulink, HDL Coder, capace di
generare automaticamente il codice HDL a partire da uno schema a blocchi
Simulink funzionante e contenente soltanto formati numerici a virgola fissa
(compresi gli interi). Ovviamente nella fase di design dello schema bisogna

rispettare alcuni vincoli, soprattutto per quanto riguarda i blocchi funzionali
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sistema

utilizzabili. Infatti soltanto un piccolo sottoinsieme dei blocchi che mettono a

disposizione le librerie di Simulink sono traducibili direttamente in HDL.

Una volta verificata la compatibilita, HDL Coder genera in file di testo differenti
tutti i codici HDL relativi ai sottosistemi presenti nello schema. Un altro grande
vantaggio che offre questo tool é la gestione automatica della temporizzazione
del circuito, generando un blocco specializzato chiamato “timing controller”.
Questo blocco serve a generare i segnali di enable per tutti le sezioni che

viaggiano a rate diversi a partire da un unico clock di riferimento.

In Figura 3.23 ¢ mostrato il report delle risorse necessarie all’implementazione
del sistema, generato da HDL Coder che sintetizza gli elementi di base necessari

alla sintesi del circuito sotto esame.

Multipliers 48
Adders/Subtractors 106
Registers 2101
RAMs 0
Multiplexers 1051

Figura 3.23 — Risorse necessaria alla sintesi del sistema (output di
HDL Coder).

Simulink permette anche di confrontare la sua simulazione del sistema con un
simulatore di codice HDL, che testa il funzionamento logico del codice

generato. Uno dei piu noti simulatori di codice HDL in commercio € ModelSim.
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La cosimulazione dello schema funzionale e del simulatore HDL permette di
verificare se il codice generato si composta in modo corretto e produce, almeno
dal punto di vista logico le stesse uscite. Infatti & possibile monitorare le uscite
delle due simulazioni e la loro differenza simultaneamente. Questo permette di
individuare immediatamente anomalie e apportare correzioni allo schema
funzionale. A questo punto si generera un nuovo codice HDL per effettuare una
nuova cosimulazione. Quando la differenze sara nulla il codice HDL sara pronto

per essere sintetizzato sull’FPGA.

3.5 Sintesi del codice e cosimulazione hardware

Questo paragrafo ha lo scopo di commentare alcuni report ottenuti in seguito
alla sintesi hardware dell’architettura proposta. I processo di generazione dei
file di bitstram ¢ quasi completamente automatizzato e [’utente si puo limitare a
settare delle strategie atte ad incrementare le prestazioni di velocita o di

occupazione di area sul chip.

Il processo diventa particolarmente critico nel caso si vogliano ottenere
prestazioni temporali elevatissime (alte frequenza di clock). Dato il sampling
rate relativamente basso in questa applicazione non esistono particolari criticita

da questo punto di vista.

3.5.1 Sintesi del codice HDL

Il codice HDL € il punto di partenza per programmare una FPGA. Tutti i

produttori forniscono dei software in grado di generare un file di bitstream
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necessario per la configurazione del dispositivo. Il processo di generazione

passa attraverso tre fasi fondamentali che sono

e Sintesi

e Mapping

e Place & Route
Nel processo di sintesi, il codice HDL viene tradotto in blocchi hardware
sintetizzabili tramite la logica a diposizione. Il mapping, una volta selezionato il
modello di FGPA e relativo pakage, serve a mappare i blocchi logici nelle
risorse fisiche disponibili. 1l Place and Route serve a individuare la migliore

disposizione della logica e i percorsi dei collegamenti del circuito.

Non c¢’¢ una soluzione univoca ai problemi affrontati nelle varie fasi, e per
questo motivo, i tool di sviluppo permettono di selezionare una strategia a
seconda delle prestazioni che si vogliono ottenere. Ad esempio di puo effettuare
un place & Route che minimizzi i ritardi combinatori della logica, che permette
di ottenere le migliori performance in termini di frequenza di clock massima
adoperabile. In altri casi puod invece risultare utile minimizzare I’area occupata

sul chip dal circuito.

Ad ogni step vengono prodotti dei report, utili a capire dove intervenire

eventualmente se non sono raggiunti gli obiettivi che erano stati prefissati.

A titolo di esempio, in Figura 3.24. & mostrato il report post sintesi generato
dall’applicativo ISE della Xilinx, nel processo di sintesi dell’architettura
mostrata nel paragrafo 3.2. La sintesi e stata effettuata su di una FPGA della
famiglia Virtex6, la XC6VLX240T-1FFG1156. Vengono riportate le risorse
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necessarie alla sintesi del circuito confrontate con quelle disponibili sul

dispositivo, con la relativa percentuale di utilizzo.

Device Utilization Summary (estimated values) o
Logic Utilization Used Available Utilization
Mumber of Slice Registers 335886 301440 11%G
MNumber of Slice LUTs 36038 150720 23%
Mumber of fully used LUT-FF pairs 24577 45347 54%
Mumber of bonded I0Bs 44 600 7%
Mumber of BUFG/BUFGCTRLS 2 32 6%
MNumber of DSP48E 1= az 763 10%%

Figura 3.24 — Report post-sintesi dell’applicativo ISE della XIlinx. Sono mostrate, per ogni tipologia di
risorse disponibili, la quantita necessaria all’implementazione, quella disponibile sul device scelto (in
questo caso Virtex6- XC6VLX240T-1FFG1156) e la percentuale di utilizzo.

Il tool di sintesi genera anche un report per la temporizzazione del circuito dove
sono stimati i ritardi massimi di propagazione dei segnali che impongono dei
limiti sulle frequenze del clock di sistema. Un report di temporizzazione
accurato viene fornito soltanto dopo il processo di place e route, nel quale
vengono effettivamente decise le posizioni del chip dei vari componenti e i vari

percorsi delle connessioni.

3.5.2 Cosimulazione hardware

Una volta generato il file di bitstream si deve programmare I’FGPA per

verificarne il corretto funzionamento. Questo e reso possibile in maniera



Sintesi del codice e cosimulazione hardware 180

semplice attraverso la co-simulazione hardware. Questa tecnica permette,
sfruttando dei kit di sviluppo presenti sul mercato, di generare gli stimoli dal PC,
inviarli tramite protocollo JTAG o Ethernet (se disponibile) alla scheda di
sviluppo su cui ¢ montata ’FPGA ¢ reinviare al PC le uscite elaborate. In questo
modo é possibile cosimulare il sistema a livello software e hardware e
confrontarne le uscite in modo da verificarne la coincidenza. Quando cio accade

si puo affermare che la logica implementata funziona correttamente.

Tuttavia la cosimuazione hardware non riesce a fare una vera € propria
simulazione real-time. La temporizzazione dei segnali di ingesso (compreso il
clock) non é quello di funzionamento vero e proprio. Non permette quindi di
stabilire se il sistema € in grado di funzionare correttamente alle corrette

frequenze.

Il software realizzato per la co-simulazione & il System Generator della Xilinx.
Questo applicativo sfrutta il motore di Simulink per la gestione del tempo e puo
essere utilizzato per la progettazione e la simulazione di architetture da
implementare sfruttando delle librerie ottimizzate per i device Xilinx. 1l progetto
avviene piu a basso livello rispetto all’approccio Simulink HDL Coder e
permette la generazione diretta del bitstream senza passare per la generazione
del codice HDL.

Come gia illustrato, in questo lavoro si & preferito generare il codice HDL con
HDL Coder. System Generator e stato utilizzato esclusivamente per la

cosimulazione hardware.
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L’utilizzo del codice HDL generato esternamente da System Generator ¢
possibile per mezzo di oggetti chiamati “Black Box” che permette di inserire nel
progetto codice VHDL o Verilog esterno. Quando viene importato del codice
VHDL in una Black Box & necessario modificare un file di configurazione
scritto in linguaggio Matlab che definisce le caratteristiche e i sampling rate dei
segnali di ingresso e di uscita del top-module del codice. Inoltre su questo file,
se il codice HDL che descrive il sistema é contenuto in file multipli, bisogna
listare i percorsi di ogni file sequendo la struttura gerarchica, dai blocchi piu
“interni” a quelli piu “esterni”.

Dopo aver scelto il device appropriato e la modalita di comunicazione (JTAG o
Ethernet) System Generator fa partire il processo di sintesi del progetto
includendo in maniera trasparente i blocchi dedicati alla comunicazione.
L’occupazione effettiva su FPGA risultera, di conseguenza, maggiore.

Per il progetto in esame & stata effettuata una cosimulazione hardware

utilizzando la scheda di sviluppo ML605 della Xilinx, basata su una FPGA della
famiglia Virtex 6 XC6VLX240T-1FFG1156.
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Conclusioni e sviluppi futuri

La frequenza € uno dei parametri fondamentali nello studio della power quality.
11 suo interesse nella metrologia sta nel fatto che consente di garantire un’elevata
accuratezza nella stima di tutti gli altri parametri fondamentali. Questo aspetto
diventa di centrale interesse nei monitoraggi real-time per la cattura di eventi
che avvengono sulla rete elettrica e nell’ottica dell’evoluzione della

contrattualistica energetica basata sulla qualita.
Alla luce di questo, il presente lavoro si é basato su due obiettivi principali:

e Studiare il problema della stima della frequenza nell’elaborazione
digitale dei segnali con lo scopo di proporre un algoritmo che garantisca
elevata accuratezza ed elevata prontezza per applicazioni real-time.

e Una volta individuato 1’algoritmo proporne un’architettura
implementabile su FPGA e verificarne il funzionamento

Per quanto riguarda il primo punto, da una analisi della letteratura € emerso che
sebbene il sistema piu efficiente sia il fitting sinusoidale basato sul metodo dei
minimi quadrati, nelle applicazioni real-time non ne & quasi mai considerato
I’utilizzo a causa di problemi legati alla complessita e alla natura ricorsiva
dell’algoritmo di base. Il giusto compromesso tra complessita e accuratezza ¢ in

molti casi indicato nella DFT interpolata.
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In questo lavoro di tesi si propone un algoritmo basato sulla minimizzazione dei
quadrati in una sua versione approssimata che ne semplifica notevolmente il
calcolo e ne evita la ricorsione. Questa approssimazione si presta
particolarmente alla natura dei segnali di rete, nei quali le deviazioni di

frequenza dal valore nominale sono molto contenute.

E’ stata condotta un’analisi comparativa dell’accuratezza della stima del metodo
proposto (con diversi gradi di approssimazione) e la versione piu accurata della
DFT interpolata, in condizioni che simulano le caratteristiche del segnale di rete
e per diversi valori del rapporto segnale rumore. In particolare, si € voluta
effettuare 1’analisi tenendo in conto anche la durata della finestra di

osservazione, in termini di numero di periodi della fondamentale ideale.

Si e riscontrato che per valori del rapporto segnale rumore tipici del segnale di
rete e dei comuni sistemi di acquisizione, se si considera un’osservazione molto
breve del segnale (da uno a tre periodi) 1’approssimazione proposta ha
un’accuratezza superiore a quella della DFT interpolata. Fatto interessante ¢ che
a quei livelli di SNR ¢ proprio I’approssimazione di ordine piu basso (e quindi
meno complessa) a fornire la stima pit accurata e piu stabile.

Tale risultato si € ottenuto sia con un modello a singolo tono che con un modello
multi armonico, quest’ultimo sicuramente piu rappresentativo del segnale di

rete.

La complessita computazionale dell’algoritmo proposto ¢ leggermente superiore
a quella della DFT interpolata, ma 1’applicazione su finestre brevi compensa in

parte questo svantaggio permettendo il calcolo su un numero minore di
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campioni. Inoltre, le buone prestazioni con finestre brevi rendono I’algoritmo
pit pronto nel seguire variazioni di frequenza rendendolo particolarmente adatto

in numerose applicazioni real-time.

L’ultima parte ¢ consistita nella progettazione di una architettura orientata
all’implementazione su FPGA. E’ stato progettato uno schema funzionale
dell’algoritmo sfruttando la piattaforma di Simulink, in virta della disponibilita
di tool di fast prototyping per la generazione automatica del codice HDL, della
gestione della rappresentazione numerica a virgola fissa e della generazione di

un file di bitstream per la configurazione dello FPGA.

Allo stato attuale si € riusciti a verificare il funzionamento su FPGA per mezzo
di co-simulazione hardware, con stimoli generati da PC, sulla scheda di sviluppo
Xilinx ML605 basata su una FPGA della famiglia Virtex 6 (XC6VLX240T-
1FFG1156).

Sul fronte dello sviluppo del FPGA si sta procedendo su due fronti:

e Ottimizzazione dell’architettura e della gestione dello scaling della
virgola fissa per riuscire a sintetizzare ’algoritmo su FGPA piu piccole e
quindi meno costose. L’obiettivo di riferimento ¢ la Spartan6 xc6sIx150
della Xilinx. La famiglia Spartan6 & una versione piu economica ma
orientata al Digital Signal Processing.

e Implementazione di un sistema di generazione del segnale di test per la
power quality per testare 1’algoritmo su FPGA in condizioni di
temporizzazione “true-time”. E’ attualmente in fase di sviluppo

un’architettura da sviluppare su FGPA della famiglia Spartan3, gestibile
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tramite interfaccia seriale da PC. Lo scopo di questo dispositivo sara
quello di simulare un segnale di rete digitalizzato in uscita da un ADC le

cui caratteristiche siano controllabili.

Piu a lungo termine questo lavoro si inserisce nella progettazione di un
dispositivo stand alone capace di effettuare il monitoraggio delle variazioni
di parametri di power quality ed identificazione e registrazione di eventi. La
FPGA di cui si ¢ discusso in questa sede sara 1’elemento principale di
calcolo, in quanto la frequenza fa da supporto a numerosi algoritmi di stima

ed individuazione dei disturbi.

L’evoluzione dell’attivita prevede infatti di estendere la rete di monitoraggio
della power quality sul comune di Roma che adesso € composta da quattro
punti di prelievo. In futuro & in programma di aggiungere qualche decina di
nuovi siti che permetteranno uno studio completo sulle dinamiche di
diffusione dei disturbi, individuazione delle sorgenti e caratterizzazione della

rete elettrica urbana.

In ultima analisi, data la diffusione di circuiti integrati per il controllo della
power quality anche negli apparati di largo consumo, si immagina di poter
sviluppare su chip ASIC sistemi di calcolo e stima di diversi parametri

caratterizzanti la power quality.
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