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V 2nfN - kąt między dwiema próbkami, mierzony w odniesieniu do 
fazara składowej podstawowej sygnału, 

q = wtw
1 

- względna pulsacja sygnału, 
x

8 
- składowa kwadraturowa (prostopadła) fazora, 

xc - składowa synfazowa (bezpośrednia) fazora, 
r(k) - k-ta wartość sygnału dyskretnego, 
i(k), u(k) -dyskretne wartości przebiegu prądu lub napięcia, 

T
8

, Tak - stałe czasowe zanikania składowych aperiodycznych, 

I, I 8 , Ik, Iak- amplitudy odpowiednich składowych pradu, 

U, ua, Uk' Uak - amplitudy odpowiednich składowych napięcia, 
P - moc czynna, 

Q - moc bierna, 
z - impedancja, 
X(w) - charakterystyka widmowa amplitudy przebiegu x, 
X(jw) - charakterystyka ~idmowa zespolona przebiegu x, 
x* (jw) - wielkość zespoliona sprzę1:ona, 
l- sygnał zespolony (fazor), 

A- macierz stanu (HxH), 

X 
X 

{~j}- wektor parametrów modelu (lxH) (wektor stanu), 

Y 
{rj} -wektor 

{y .} - wektor 
.) 

estymat parametrów modelu (lxH), 

pomiarów (lxK) (wektor wyjścia), 

Y {yj}- wektor estymat pomiarów (lxK), 

G {g1 j}- macierz wagowa (K~K), 

H {hij}- macierz bazowa modelu (KxH) (macierz pomiaru), 

HG - macierz modelu, zmodyfikowanego zgodnie z macierzą wagową G, 

Hi - i-ty wiersz macierzy H, 
V {vj} -wektor błędów pomiarowych (lxK) (wektor zakłóceń pomiaru), 

W {wj}- wektor zakłóceń stanu (procesu) (lxH), 

K - macierz (wektor) wzmocnienia, 

E {e.}- wektor błędów estymacji 
_l 

{rj} -wektor błędów estymacji 

pomiarów, 

parametrów 

- macierz kowariancji 

p - macierz kowariancji 

l - macierz jednostkowa, 

u2 
- wariancja błędu, 

zakłóceń procesu, 

błędów estymacj i, 

z-l - operator opótnienia o l próbek. 

AT - macierz transponowana, 

A-l -macierz odwrotna, 

STOSOWANE SYMBOLE 

YCt) = dy(t)/dt- operacja różniczkowania, 

modelu sygnałowego, 



INT(a) - część całkowita, 

1 mod j- reszta z dzielenia i (mod j), 

E(.r) -

cov(X) 
var(.r) 

wartość oczekiwana, 

E(X XT) - kowariancja 
= E(x2) - wariancja. 

(macierz kowariancji), 

l. WSTĘP 
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Zapewnienie niezawodnego dostarczania energii elektrycznej oraz 

ograniczenie strat związanych z ewentualnymi awariami - to podstawowe 
zadanie układów automatyki i zabezpieczeń elektroenergetycznych. Niezwy­
kle odpowiedzialne funkcje, jakie pelnią te układy, stawiają duże wyma­
gania w stosunku do ich projektantów. Rozwój technologii systemów mikro­

procesorowych i metod cyfrowego przetwarzania sygnałów stworzy! nowe 
możliwości w dziedzinie zarówno zakresu zadań wypełnianych przez wspo­
mniane układy, jak i sposobu ich realizacji. Intensywne prace w tej 

dziedzinie są prowadzone już ponad dwadzieścia lat [100], [108]. 
W strukturze zabezpieczeń elektroenergetycznych można wyróżnić dwa 

zasadnicze elementy: człon pomiarowy, zbierający informacje o stanie 
nadzorowanych parametrów systemu,oraz człon decyzyjny, który po przetwo­

rzeniu tej informacji podejmuje decyzję z przewidzianego zakresu 

działań. Zastosowanie techniki komputerowej do realizacji zadań zabez­
pieczeń zmienia koncepcje funkcjonowania obu wymienionych elementów, a 
także sposób i zakres współdziałania zabezpieczeń z innymi układami 

automatycznego sterowania i nadzoru systemu elektroenergetycznego. W 

niniejszej pracy zanalizowano procedury związane z pomiarem wielkości 
elektrycznych w członach pomiarowych zabezpieczeń wykonanych w technice 
mikroprocesorowej. 

Cyfrowa realizacja pomiaru zmienia zasadniczo podejście do analizy 

i projektowania zabezpieczeń elektroenergetycznych. Wpływa na to z 

jednej strony odmienna struktura układu i jakościowo inne rozwiązania 

techniczne, a z drugiej - nowe procedury pomiarowe. Charakterystyczna 
jest przy tym ewolucja algorytmów pomiarowych. W pierwszych rozwią­

zaniach bazowano na procedurach realizowanych w układach analogowych, 
podczas gdy najnowsze algorytmy są tworzone według teorii cyfrowego 
przetwarzania sygnałów. 

Zasadniczym etapem w procesie przygotowania do podjęcia decyzji 

przez zabezpieczenie jest pomiar wielkości elektrycznych, które chara­

kteryzują stan nadzorowanego obiektu. Są to tzw. wielkości kryterialne 

zabezpieczeń. Ze względu na charakter procesów zachodzących w systemie 
elektroenergetycznym, wielkości te są w większości przypadków odnie-
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sione do podstawowej składowej przebiegu prądu i napięcia lub jej 

harmonicznych. 

Podstawowa trudność syntezy poprawnych algorytmów pomiaru wielkości 

kryterialnych zabezpieczeń wynika ze sprzeczności wymagań, jakie te 

algorytmy powinny spełniać. Główne z nich to: szybkość pomiaru oraz jego 

dokładność. 

Postulat krótkiego czasu reakcji zabezpieczenia na zakłócenie w 

nadzorowanym obiekcie wynika z jego podstawowej funkcji, która jest 

uwarunkowana technologicznymi charakterystykami systemu elektroenerge­

tycznego. w przypadku zabezpieczeń podstawowych chodzi przede wszystkim 

o zachowanie stabilności systemu elektroenergetycznego oraz ograniczenie 

zniszczeń wywołanych zwarciem. uważa się, że w sieciach najwyższych 

napięć uwarunkowany w ten sposób czas identyfikacji zakłócenia nie 

powinien przekraczać okresu podstawowej harmonicznej. W niektórych przy­

padkach przedział ten jest jeszcze mniejszy, gdyż ograniczają go 

właściwości toru pomiarowego (np. nasycanie się przekładników 

prądowych). 

Dokładność pomiaru jest jednym z zasadniczych parametrów mających 

wpływ na selektywność zabezpieczenia . Podstawowym problemem, jaki musi 

być w tym przypadku rozwiązany, jest estymacja wielkości kryterialnych 

zabezpieczenia w warunkach dużych zakłóceń, z możliwie minimalnym 

błędem. Należy przy tym zauważyć, że dokładność ta musi być utrzymana w 

warunkach bardzo dużych zmian sygnałów wejściowych. 

Efektywność wybranej metody estymacji w dużej mierze zależy od 

trafnego określenia modelu obserwowanego procesu i zakłóceń . Oznacza to 

wydzielenie w sygnale wejściowym cech, które mogą być opisane parametra­

mi modelu, i określenie charakteru pozostałych cech sygnału, które two­

rzą zakłócenie. Wybór jest dokonywany między dwoma podejściami do 

rozwiązania tego problemu. 

Pierwsze z nich zakłada stacjonarny model procesu i zakłóceń, a 

parametry tego modelu są wyznaczane według rekursywnej lub nierekursyw­

nej metody najmniejszych kwadratów. Na jej podstawie opracowano wi ele 

efektywnych algorytmów, które mogą być sprowadzone również do rachunkowo 

oszczędnej postaci. Algorytmy te są mało wrażliwe na zakłócenia wówczas, 

gdy mierzona wielkość jest określana na podstawie zbioru próbek sygnału 

wejściowego z przedziału (okna pomiarowego) o długości zbliżonej do 

okresu podstawowej harmonicznej. Teoretyczne uzasadnienie stosowania tej 

metody w obszarze zabezpieczeń elektroenergetycznych oraz jej ogranicze­

nia podano w f undamentalnej pracy [148]. 

Druga metoda zakłada w ogólnym przypadku probabilistyczny niesta­

cjonarny model zakłóceń, a model sygnałowy jest określony w postaci 

równań stanu, co w porównaniu z poprzednim podejściem umożliwia w sposób 



7 

bardziej adekwatny odzwierciedlić dynamikę procesu. Estymacja parametrów 

modelu sygnałowego jest w tym przypadku dokonywana według rekursywnego 

algorytmu metody najmniejszych kwadratów, który przy określonych 

założeniach zapewnia filtrację optymalną [2]. Takie podejście umożliwia 

najpełniejsze spożytkowanie informacji apriorycznej o obserwowanym pro­

cesie i występujących zakłóceniach. Pozwala także ustalić początkowe 

parametry estymacji statystycznie najbliżej spodziewanego rezultatu. 

Wymaga jednak obszernych badań w celu uzyskania wiarygodnych probabili­

stycznych charakterystyk procesu i zakłóceń. W dodatku, charakterystyki 

te nie zawsze mogą być użyte w odniesieniu do innych obiektów. Zastoso­

wanie tej metody estymacji sygnałów w zabezpieczeniach cyfrowych 

zapoczątkowały prace (38], (39]. 

Obie wspomniane metody podlegają ciągłej ewolucji i doskonaleniu z 

punktu widzenia ich zastosowania w konkretnych warunkach. Rozpatrywane 

są przy tym różnorodne kryteria oceny, takie jak: 

- zdolność tłumienia określonych składowych zakłócających (w mode-

lach probabilistycznych- wariancja błędów estymacji), 

- czas pomiaru, 

- arytmetyczna złożoność algorytmu, 

- koszt realizacji. 

Nale~y zauwa~yć, że w automatyce elektroenergetycznej chodzi nie 

tylko o dokładny pomiar obserwowanych wielkości, ale o pewne i szybkie 

wyodrębnienie obszarów pracy (awaryjny - normalny) nadzorowanego obie­

ktu. W związku z tym, niekiedy mogą być czynione ustępstwa w stosunku do 

dokładności pomiaru na rzecz szybkości oceny mierzonej wielkości. 

Zróżnicowane wymagania w odniesieniu do algorytmów pomiarowych oraz 

złożoność zjawisk przejściowych, występujących podczas zakłóceń w po­

szczególnych obiektaclł elektroenergetycznych, sprawia, że dziedzina ta 
' l l 

podlega nadal dynamicznemu rozwojowi. 1 

Prace ostatniego dziesięciolecia doprowadziły do powstania metod 

cyfrowego przetwarzania sygnałów, specyficznych dla szybkich pomiarów w 

elektroenergetyce. Charakterystyczne są tu między innymi algorytmy o 

zmiennej długości okna pomiarowego, łączące prostotę metod nierekursyw­

nych z dużą szybkością procedur rekursywnych (142), (163). Inne prace 

zmierzają do uproszczenia algorytmów opartych na filtrze Kalmana z za­

chowaniem cech estymacj i optymalnej [ 89) . Obserwuje się także rozwój 

metod adaptacyjnego przetwarzania sygnałów [42]. 

Mnogość powstających metod pomiaru wielkości kryterialnych, przy 

wzrastających wymaganiach w stosunku do tych układów, stwarza wiele 

trudności w ocenie ich przydatności do określonego zastosowania. 

Niniejsza praca dotyczy analizy algorytmów cyfrowego przetwarzania 

sygnałów, stosowanych w członach pomiarowych zabezpieczeń cyfrowych do 
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estymacji wielkości kryterialnych. Dokonano podziału błędów zwi~zanych z 

pomiarem tyc~ wielkości oraz przedstawiono metody oceny ich wartości, a 

tak2e sposoby eliminacji. Uwzględniono przy tym zarówno specyficzne 

cechy modeli sygnałowych, jak i estymatorów. Zasadnicza część pracy jest 

poprzedzona gruntowną analizą 2ródeł błędów wynikających z zastosowanej 

metody pomiarowej. Wią2e się to z potrzebą klasyfikacji istniej~cych 

algorytmów pomiarowych. Dokonano równie2 analizy podstawowych błędów, 

zwi~zanych z implementacj~ algorytmów w konkretnym układzie mikroproce­

sorowym. 

Algorytmy współczesnych zabezpieczeń cyfrowych są w zdecydowanej 

mierze tworzone na podstawie metod cyfrowego przetwarzania sygnałów, co 

wi~2e się, między innymi, z dyskretnym (a nie ciągłym) przedstawieniem 

odpowiednich zale2ności. W pracy jest stosowany taki właśnie zapis. 

Związki, kt~re w układach ciągłych są przedstawiane równaniami 

ró2niczkowo-całkowymi, przyjmują w tym przypadku postać równań 

ró2nicowych. Takie podejście, zdaniem autora, umo2liwiło uzyskanie 

jednorodnego, spójnego opisu du2ej grupy algorytmów stosowanych w 

zabezpieczeniach cyfrowych, tworząc jednocześnie wygodny matematyczny 

aparat ich syntezy i analizy. 

2, ŻRÓDLA BL!p)ÓW ALGORYTMÓW ZABEZPIECZENIOWYCH 

2.1. Struktura zabezpieczenia cyfrowego 

Zabezpieczenia elektroenergetyczne są układami, których celem jest 

identyfikacja miejsca i rodzaju zakłócenia w nadzorowanym systemie 

elektroenergetycznym oraz podjęcie decyzji odnośnie do likwidacji 

ewentualnej awarii. Ogólna struktura zabezpieczenia jest przedstawiona 

na rys. 2.1. 

Sygnał wyjściowy zabezpieczenia jest określany w członie decyzyjnym 

na podstawie wyniku porównania wielkości kryterialnej :r z wielkością 

odniesienia po uwzględnieniu warunków dodatkowych . Wielkość kryterialna 

:r odpowiada określonej wielkości fizycznej w nadzorowanym obiekcie, np. 

amplitudzie prądu lub napięcia, mocy itp., która w sposób najpełniejszy 

i łatwy do oceny mo2e określić granice rozdzielające obszary pracy nor­

ffialnej i awaryjnej tego obiektu . Wielkość ta jest określana w członie 

pomiarowym. 

Pojęcie dokładności pracy zabezpieczenia odbiega od kryteriów sto­

sowanych w odniesieniu do typowych układów pomiarowych lub systemów 

sterowania. Od zabezpieczenia wymaga się niezawodnej identyfikacji 

awarii lub przedziałów niebezpiecznej pracy systemu elektroenergetyczne­

go oraz podjęcia automatycznych działań, które mają na celu ograniczenie 



g 

skutków awarii oraz jej rozprzestrzeniania się. Podstawowymi parametrami 

określającymi efektywność funkcjonowania zabezpieczeń są: selektywność, 

szybkość działania, czułość i niezawodność [130], [170]. Właściwości te 

są wzajemnie powiązane i w dużej mierze zależą od dokładności toru po­

miarowego zabezpieczenia, którego podstawowymi elementami są prze­

kładniki pomiarowe i człon pomiarowy (rys. 2.1). 

System 

elektro-

energe-

tyczny 

sygnały pomocnicze 

Sygnały sterujące 

Człon 

pomiarowy 

1C 

Wielkości 
zadane 

Rys. 2.1. Struktura zabezpieczenia elektroenergetycznego 
Fig. 2.1. Block diagram of the power system protection 

Przekładniki pomiarowe mogą wprowadzić znaczny błąd w torze pomia­

rowym zabezpieczeń. W spotykanym zakresie zmienności mierzonych 

wielkości, przekładniki pomiarowe rozpatruje się zazwyczaj jako elementy 

nieliniowe. Dotyczy to zwłaszcza pr::ekładników prądowych. Najbardziej 

istotne dla pracy zabezpieczenia są błędy związane z procesem 

przejściowym w przekładnikach oraz błędy wynikające z ich nieliniowości 

( 157). Z punktu widzenia procedur realizowanych w członie pomiarowym, 

procesy zachodzące w przekładnikach pomiarowych można rozpatrywać 

łącznie ze zjawiskami w nadzorowanym systemie. W pracy nie prowadzi się 

analizy błędów przekładników pomiarowych oraz sposobu ich korekcji. 

Podstawowym elementem toru pomiarowego zabezpieczenia jest człon 

pomiarowy. Jest to przetwornik zamieniający wielkość dostępną pomiarowo 

y (prąd lub napięcie) na wielkość kryterialną x (rys. 2.1). Struktura 

członu pomiarowego zabezpieczenia cyfrowego jest pokazana na rys. 2.2. 

Nie odbiega ona zasadniczo od struktury typowego cyfrowego układu pomia­

rowego. Układ próbkująco-pamiętający (S/H) jest umieszczony zwykle przed 

multiplekserem analogowym (MPX), co umożliwia jednoczesne próbkowanie 

wielu mierzonych sygnałów. 

z punktu widzenia rozważań prowadzonych w pracy, najistotniejsze 

znaczenie ma blok cyfrowego przetwarzania sygnału. W tym bloku jest 

realizowany podstawowy algorytm zabezpieczenia. Układ ten jest zwykle 

wykonany w postaci wieloprocesorowego systemu cyfrowego [100]. 
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MPX 

Układ 

cyfrowego 

przetwarzania 

sygnału 

X 

Rys. 2.2. Struktura członu pomiarowego zabezpieczenia cyfrowego 
Fig. 2.2. Block diagram of the power protection measuring digital 

subsystem 

2.2. Błędy członu pomiarowego zabezpieczeń cyfrowych 

Jak wspomniano, zadaniem członu pomiarowego zabezpieczenia jest 

określenie wielkości kryterialnej x. W sensie metrologicznym oznacza to 

przetworzenie dostępnej wielkości wejściowej y w wielkość x (rys.2.2). W 

pierwszym etapie syntezy algorytmu pomiarowego, wielkość wejściowa y 

jest reprezentowana przez wyidealizowaną wartość y' , w której nie 

uwzględnia się zakłóceń. W ten sposób funkcja członu pomiarowego jest 

określona operacją, która definiuje obiekt pomiaru [169): 

x(t) = F{y' (t)} , (2 .1) 

gdzie: operator F{·} oznacza postulowane równanie przetwarzania członu 

pomiarowego. 

W przypadku zabezpieczeń cyfrowych mamy do czynienia z dyskretną 

procedurą pomiarową: 

x(k) = F{y'(k)} (2.2) 

Operator F{ ·} 

realizacja jest z 

oznacza przetwarzanie idealne, 

różnych względów niemożliwa. 

którego 

Mają na 

praktyczna 

to wpływ 

niezbędne z powodów techniczno-ekonomicznych uproszczenia procedury 

pomiarowej, a także zakłócenia w nadzorowanym systemie, objawiające się 

w postaci innego niż założono sygnału wejściowego oraz w samym członie 

pomiarowym (rys. 2.3). Zatem, zamiast procedury (2.2) wynik pomiaru 

będzie określony przez następującą zależność: 
Ą 

x(k) = Fr{Y'(k), v(k), w(k)} , (2 . 3) 

gdzie: Fr{·} -operator rzeczywistego przetwarzania. 
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Należy podkreślić, że w ogólnym przypadku operatory F{·}, Fr{·} nie są 

funkcjami, w związku z czym, np. ich argumenty mogą być przesunięte w 

czasie. 

Pomiar według zależności (2.3) jest obarczony błędem, którego 

wartość chwilowa jest określona następująco: 

x(k) = ;(k) - x(k) (2.4) 

Przedmiotem pracy jest analiza i ocena błędów związanych przede 

wszystkim z cyfrowym przetwarzaniem sygnałów w członie pomiarowym. Błędy 

w pozostałych elementach toru pomiarowego będą analizowane jedynie z 

punktu widzenia ich wpływu na wybór podstawowego algorytmu pomiarowego. 

Nie są również rozpatrywane błędy na skutek starzenia lub działania 

czynników losowych na układ pomiarowy. 

Człon pomiarowy zabezpieczenia cyfrowego jest przetwornikiem pomia­

rowym, w którym sygnał wyjściowy jest określony w rezultacie 

następujących działań: 

- normalizacji amplitudy sygnału wejściowego oraz jego filtracji 

(analogowej); 

- dyskretyzacji w czasie oraz w poziomie; 

- wykonania cyfrowego algorytmu pomiarowego w układzie o znanych 

parametrach. 

Podział żródeł błędów jest uzależniony od sposobu i celu ich dal­

szej analizy. Z punktu widzenia projektowania oraz analizy pracy zabez­

pieczeń w różnych stanach systemu elektroenergetycznego uzasadnione 

jest wyszczególnienie następujących grup błędów: 

a) błędy aparaturowe, których żródłem są czynniki fizyczne; 

b) błędy algorytmiczne, których żródłem jest przyjęta metoda 

pomiarowa; 

c) błędy _wynikające ze struktury zabezpieczenia. 

Pierwsze z nich są związane z charakterystykami analogowych i 

cyfrowych przetworników użytych do budowy członu pomiarowego. Podstawowe 

z nich to: 

- graniczna częstotliwość próbkowania i przetwarzania A/C, 

- długość słowa przetwornika A/C, 

długość słowa rejestrów operacyjnych i pamięci procesora. 

Błędy algorytmiczne są związane z założoną procedurą pomiarową 

(algorytmem pomiaru wielkości kryterialnej). Procedura ta jest określana 

na podstawie przyjętego modelu zjawisk w nadzorowanym systemie (modelu 

sygnału odniesienia) oraz wymaganej funkcji zabezpieczenia. 

Błędy wynikające ze struktury zabezpieczenia są związane z przyjętą 

koncepcją określania miejsca i charakteru zakłócenia oraz sposobu i 

zakresu zbierania informacji. Na przykład, błąd oszacowania miejsca 
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zwarcia w nadzorowanej linii mo~na znacznie zredukować, jeśli pomiar 

będzie prowadzony na obu jej końcach. Ograniczenie liczby i zakresu 

pomiarów jest podyktowane czynnikami techniczno-ekonomicznymi. Analiza 

takich błędów wykracza poza kategorie metrologiczne, ma natomiast ścisły 

związek ze wspomnianą techniczną doskonalością zabezpieczenia. Czynniki 

te nie będą bezpośrednio analizowane w niniejszej pracy. 

Inny podział błędów mo~e wynikać z czysto metrologicznego podejścia 

do analizy działania członu pomiarowego. Prowadzi to do określenia jago 

charakterystyk metrologicznych, takich jak na przykład klasa niedo­

kładności ( 103]. W elektroenergetyce stosuje się je w odniesieniu do 

układów pomiarowych, wspomagających prowadzenie ruchu w systemie lub do 

rozliczeń ekonomicznych. Z powodów, o których wspomniano na początku 

niniejszego rozdziału, w stosunku do układów automatyki zabezpiecze­

niowej takie podejście nie jest stosowane. 

Konsekwencją tych zalo~eń jest uproszczenie definicji błędów. 

Przede wszystkim nie uwzględnia się takich parametrów, jak: temperatura, 

czas eksploatacji urządzenia oraz inne czynniki środowiskowe, nie 

związane bezpośrednio z obserwowanym procesem. Wynika stąd równie~ ogra­

niczenie liczby źródeł błędów, które będą rozpatrywane w dalszej części 

pracy. 

Zale~ność ( 2. 3) jest zdefiniowana w stosunku do warunków odniesie­

nia, które zazwyczaj oznaczają ustalony obszar pracy nadzorowanego 

systemu i układu pomiarowego. Błąd ze wzoru ( 2 . 4) zale~y wówczas od 

czynników losowych i tzw. błędu wzorcowania [103]. W przypadku procedury 

cyfrowego przetwarzania sygnałów błąd wzorcowania mo~na łatwo 

wyeliminować. 

Pomiar wykonywany przez zabezpieczenie jest z natury rzeczy pomia­

rem dynamicznym. Wprawdzie mierzone są takie "statyczne" wielkości, jak 

wartość skuteczna prądu lub napięcia, jednak właściwości dynamiczne 

calego układu istotnie wpływają na dokładność pomiaru z punktu widzenia 

jego zastosowania. Zatem zamiast równania (2.3) nale~aloby stosować 

odpowiednią procedurę dynamiczną, która "nadą~a" za zmianami mierzonej 

wielkości. Jeśli jednak procedura (2.3) została wzorcowana (wyskalowana) 

w stosunku do stanu ustalonego mierzonej wielkości, to ka~da jej zmiana 

spowoduje wystąpienie dynamicznego błędu pomiaru. 

Spotkać mo~na wiele ró~nych definicji błędu dynamicznego [72], 

(103], [169]. Poniewa~ w rozwa~anym przypadku z zalo~enia mamy do czy­

nienia z pomiarem dynamicznym, więc mo~na przyjąć, ~e błąd dynamiczny 

jest określony przez zale~ność ( 2. 4). Oznacza to, ~e wartość chwilowa 

błędu dynamicznego jest różnicą między wynikiem operacji zrealizowanej 

(2.3) a zdefiniowanym obiektem pomiaru (2.2). 

W wielu rozwa~anych dalej algorytmach, przy braku zakłóceń, 
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występuje stan ustalony mierzonej wielkości . Wówczas błąd dynamiczny 

można okr·eślić względem stanu ustalonego odpowiedzi: 

(2.5) 

Ta uproszczona definicja błędu ułatwia analizę dużej klasy rozważanych w 

pracy algorytmów. Zakłada się przy tym, że w warunkach odniesienia pro­

cedury Fr{·} i F{·} dają jednakowy wynik dla sygnału ustalonego: 

(xust(k) = Fr{y(k)} = F{y(k)})k~· Na rysunku 2.3 przedstawiono model 

.zakłóceń pomiaru sygnałów zabezpieczeniowych. 

zakłócenie zakłócenie 

procesu !v(k) pomiaru v(k) 

Model sygnałowy l l ;(kl procesu F 
Y' (k) y

0
(k) y(k)i r l 

+ x(kl 
-

l F l x(kl 

Y' (k) l l 

Rys. 2.3. Model zakłóceń pomiaru sygnałów zabezpieczeniowych 
Fig. 2.3. Representation of errors in power system protection 

measurements 

Stosowane są także inne miary błędu dynamicznego, takie jak:. błąd 

maksymalny lub średniokwadratowy [169]. 

2.3.Modele matematyczne sygnałów wejściowych zabezpieczeń 

z przeprowadzonych rozważań wynika, że charakter procedury pomiaro­

wej i dokładność pomiaru w istotny sposób zależą od modelu sygnału 

wejściowego oraz występującego zakłócenia. Z punktu widzenia analizy 

procedur pomiarowych stosowanych w zabezpieczeniach (a również w 

układach sterowania), pomiar można rozpatrywać jako identyfikację para­

metrów modelu sygnałowego. Takie określenie może być dopuszczone, jeśli 

analiza algorytmu będzie rozGzerzona o badanie adekwatności przyjętego 

modelu do sygnału rzeczywistego. Oznacza to, że model sygnałowy procesu 

powinien odzwierciedlać podstawowe jego cechy, idealizując je. W ten 

sposób konkretna realizacja procesu może być opisana modelami procesu i 

zakłóceń. Model sygnałowy jest również ściśle powiązany z charakterem 

wielkości kryterialnych zabezpieczenia. 

W zależności od sposobu opisu błędów pomiarowych i zjawisk 

związanych z generacją sygnałów dzieli się modele sygnałowe na dwie 

następujące grupy: 
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- deterministyczne, 

- stochastyczne. 

w modelu deterministycznym zarówno sygnał odniesienia, jak i 

zakłócenie są zdeterminowanymi funkcjami czasu o poszukiwanych parame­

trach. Ze względu na charakter procesów przejściowych, występujących 

podczas zakłóceń w systemie elektroenergetycznym, najbardziej szcze­

gółowe modele tej grupy mają zaz•.,.ryczaj strukturę różną dla prądu i 

napięcia. Przebieg prądu może być wyrażony następującym równaniem: 

n 
i(t) z 1cos(w1t-~ 1 ) + Iaexp(-t/Ta) +L Ikcos(wkt-~k) + 

k=2 

m 
+L I .exp(-t/T .) cos(w.t-~ . ), 

j=2 dJ dJ J J 

gdzie: m, n - liczba odpowiednich składowych oscylacyjnych prądu. 

w przebiegu napięcia zazwyczaj nie występuje składowa aperiodyczna. 

( 2. 6) 

Konieczność uzyskania szybkiej odpowiedzi członu pomiarowego zabez­

pieczeń wyrnaga stosowania uproszczonych modeli sygnałowych. Większość 

algorytmów pomiarowych opiera się na założeniu, że zasadnicza informacja 

o stanie nadzorowanego obiektu jest zawarta w podstawowej harmonicznej 

sygnału prądu lub napięcia. Model sygnałowy może być w tym przypadku 

określony w postaci fazara wymuszającej składowej harmonicznej: 

(2. 7) 

Fazę sygnału (2.7), określoną kątem~. wygodnie jest rozdzielić na dwie 

składowe: 

1/1 f/1 - a 

gdzie: a - kąt wskazujący na moment obserwacji przebiegu (punkt 

odniesienia), 

1{1 - faza sygnału względem tego punktu odniesienia. 

Jeśli model mierzonego sygnału y odpowiada części rzeczywistej 

fazara (2.7), to otrzymamy: 

X sin( f/l), 

X COS(I{I). 

( 2. 8) 

Składniki prawej strony równania (2.A) są określone przez składowe 

ortogonalne, odpowiednio: synfazową (xc) oraz kwadraturową (x
5

) względem 

sygnału y [165]. 

Model sygnału weJściowego y może być w podobny sposób rozszerzony o 

dodatkowe wielkości uwzględniające składową aperiodyczną oraz wyższe 
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harmoniczne. Liczba składników równania (2.8) jest często nazywana 

rzędem modelu sygnałowego. 

Modele stochastyczne są określane przez charakterystyki probabili­

styczne. Ich forma bywa ró~norodna, jednak w rozpatrywanych tutaj zagad­

nieniach modele stochastyczne są określane na wzór modeli determini­

stycznych, z tym że niektóre ich parametry mają charakter losowy. W 

związku z tym często nazywa się je modelami quasi-deterministycznymi 

(gdy model stochastyczny powstał przez stochastyczne uzmiennienie jakie­

goś parametru modelu deterministycznego [133], [165]). 

W ogólnym przypadku model stochastyczny przedstawia mierzony sygnał 

w postaci sumy sygnału użytecznego (odniesienia) y 
0 

(t) oraz sygnału 

błędu v(t): 

y(t) = y
0

(t) + v(t) (2.9) 

Sygnał u~yteczny y
0

(t) jest przedstawiany modelem deterministycznym 

lub probabilistycznym o znanej strukturze i nieznanych parametrach. 

sygnał błędu jest przedstawiany modelem probabilistycznym. Zazwyczaj 

zakłada się, ~e modelem sygnału błędu jest szum biały normalny. sygnał 

ten jest stacjonarny, ma zerową wartość 

rozkładem normalnym o znanej wariancji u 2 : 

E{x(t)} = o, 

var{v(t)} = E{v2 (t)} u2 

średnią i charakteryzuje się 

(2.10) 

Takie zało~enia są przyj~owane ze względu na mo~liwość stosowania 

bardzo efektywnego algorytmu estymacji optymalnej w postaci filtru 

Kalmana. Wart·ość oczekiwana błędu estymacj i jest wówczas zerowa, a wa­

riancja błędu !ależy od gęstości mocy zakłóceń i czasu pomiaru. Ten 

model zakłóceń jest równie~ potwierdzony badaniami symulacyjnymi dla 

du~ej klasy obiektów [ 42], [ 148]. W przypadku znacznej rozbie~ności 

między widmem empirycznym i zało~onym modelem . mo~na próbować zmieniać 

strukturę modelu lub godzić się na estymację suboptymalną. 

Struktura modelu sygnału u~ytecznego zale~y od charakteru zabezpie­

czanego obi ektu i jest ściśle powiązana z procedurą pomiarową. Na 

przykład, analogicznie do (2 .8), dwustanowy sygnałowy model probabili­

styczny jest wyra~ony równanie~: 

(2.11) 

Sposób uwzględniania zakłóceń procesu v(t) będzie podany w dalszej 

części pracy. 

Zjawiska zachodzące w obiektach elelektroenergetycznych są postrze­

gane jako procesy ciągłe 1 natomiast procedury pomiarowe zabezpieczeń 

cyf rowych operują na dyskretnych modelach sygnałowych. Fostacie dyskret-
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na i ciągła są powiązane znanymi zależnościami wynikającymi z twierdze­

nia o próbkowaniu (95). Niektóre techniczne i analityczne aspekty 

związane z konwersją analogowo-cyfrową będą poruszone w dalszej części 

pracy. 

Model dyskretny można otrzymać przez dyskretyzację czasu w rów­

naniach modelu ciągłego: 

tk = kT, tk+l = kT +T, 

gdzie: k - numer próbki. 

(2.12) 

Dyskretna postać równania (2.11) jest wówczas następująca: 

y(tk) = y(k) = x
5

sin(vk+a) + xccos(vk+a) + v(k) , 

gdzie: 

V = w T = 2rrT = ~ 
l T1 N 

w równaniu (2 .13) zakłada się równomierne 

częstotliwości: 

w1 l 
=-v-=T 

(2.13) 

próbkowanie o 

(2 .14) 

W algorytmach pomiarów cyfrowych są przetwarzane ciągi kolejnych 

próbek mierzonego sygnału. Jeżeli jest znana długość K takich ciągów, to 

równanie (2.13) powtarza się dla k =O, l, ... ,K-1, co wygodnie jest 

przedstawić w zapisie macierzowym: 

Y = H X + V , 
gdzie: 

Y [y1 y 2 ··· YK)T- wektor pomiarów, 

X [x1 x 2 ... xH]T- wektor parametrów modelu, 

H - macierz bazowa modelu (K x H) (macierz modelu) , 

V [v1 v 2 ... vK]T- wektor błędów pomiaru, 

K - liczba pomiarów, 

H - liczba parametrów modelu. 

(2.15) 

Struktura tego modelu sygnałowego jest przedstawiona na rys. 2.4. Z 

porównania z rys. 2 . 3 można wnioskować, że modele procesu generacji 

sygnału i jego pomiaru są wzajemnie odwrotne. 

Model określony równaniem (2.15) jest znany jako ogólny liniowy 

model regresji (103). Ze względu na swą postać jest także nazywany mode­

lem o strukturze równoleglej (nier ekursywnej) . Charakteryzuje się on 

tym, że wiąże ze sobą K kolejnych pomiarów, dla których parametry modelu 

X są stale. Dla rozpatrywanego wcześniej modelu dwustanowego równanie 

(2.15) przyjmuje następującą postać: 
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[::l [ ''"'"' coo(•) l 
[ 

vl 

l sin(v+a) cos(~+a) [ X s 
] + 

v2 

XC 
(2.16) 

sin( ~(K-l)+a) co s (v(K-l)+a) VK 

a) 
vl 

Y l b) 

Y 
H 

VK 

YK 

Rys. 2.4. Struktura równoleglego (nierekursywnego) modelu sygnałowego 
Fig. 2.4. Nonrecursive batch processer of a signal model 

Jeśli w modelu sygnałowym zostaną uwzględnione równie2 inne 

składowe, to wyrazi się w odpowiedniej rozbudowie macierzy H oraz wekto­

rów X i y. Na przykład, gdy do modelu zostanie włączona trzecia harmo­

niczna identyfikowanego sygnału, wówczas równanie (2.13) przyjmie 

następującą postać: 

y(k) (2.17a) 

+ x 53sin(3vk+a) + xc3cos(3vk+a) + v(k), k = O,l, ... ,K-1 

gdzie: x 53 , xc3 - parametry modelu trzeciej harmon~Cf;11ej sygnału. 

Macierz H modelu sygnałowego jest w tym przypadku zbudowana z 

następujących wierszy: 

Hj = [sin(v(j-l)+a) cos(v(j-l)+a) sin(3v(j-l)+a) cos(3v(j-l)+a}] 

(2.17b) 

Rekursywna postać równania ( 2 .15) umo2liw.:.a uwzględnienie zmiany 

parametrów procesu dla kolejnych próbek mierzonego sygnału. Model 

sygnałowy można wówczas opisać za pomocą znanych równań w przestrzeni 

stanów [ 2): 
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X<k+1) = A<kl X<kl + W<kl , (2.10a) 

Y(k) = H(k) X(k) + V(k) (2.18b) 

Macierz pomiaru H jest często (zwłaszcza w teorii sterowania) oznaczana 

przez c. Przyjęte oznaczenie jest uzasadnione tym, Ze macierz ta wywodzi 

się z macierzy modelu H w nierekursywnej reprezentacji sygnału. NaleZy 

jednak zauwaZyć, że struktura tej macierzy jest w obu przypadkach 

odmienna. TakZe liczba pomiarów K w modelach ( 2.15) i ( 2. 18) ma inne 

znaczenie, co można dostrzec, porównując rysunki _2.4 i 2.5. 

w przypadku modelu stacjonarnego, macierze A(k), H(k), W(k) i V(k) 

nie zaleZą od czasu: A(k) =A, H(k) =H, W(k) =W, V(k) = v. 
Strukt:Ira modelu ( 2.18) jest pokazana na rys. 2. 5. Liczba wyjść 

jest w rozpatrywanym zastosowani-u równa jedności, a macierz H 

przekształca się w H-elementowy wektor. 

Model stanowy moZe odnosić się równieZ do systemu deterministycz­

nego. W'edy wektory losowe W= V= Q, natomiast równania przekształcają 

się do postaci: 

X<k+l) = A(k) X(k) , 

Y(k) = H(k) X(k) 

(2.19a) 

(2.19b) 

Pominięcie zakłóceń w tych równaniach nie oznacza bynajmniej, Ze pomiar 

jest dokładny. Analityczne konsekwencje tych założeń będą rozpatrzone 

przy okazji syntezy algorytmów pomiarowych. 

Struktura macierzy w podanych równaniach zaleZy od przyjętej liczby 

stanów oraz od załoZenia co do stacjonarności modelu. 

W<kl X<k+1} X<k> 

Rys. 2.5. Struktura rekursywnego modelu sygnałowego 
Fig. 2.5. Recursive signal model 

V<kl 

Y<k> 

w modelu stacjonarnym elementy wektora stanu X są w warunkach usta­

lonych współrzędnymi fazorów, wirujących z prędkością kątową, 

odpowiadającą poszczególnym harmonicznym sygnału. W modelu dwustanowym 

określają one położenie fazora podst.awowej harmonicznej, a macierze 

modelu mają następującą strukturę: 



A<k> A [ 
cos(v) 

-sin(v) 

H!k) =H= [C l] 

sin(v)] 
cos(v) ' 
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(2.20) 

W modelu niestacjonarnym elementy wektora stanu podstawowej harmo­

nicznej przedstawiają współrzędne nieruchomego fazora. Struktura macie­

rzy modelu jest wówczas następująca: 

A(k) = A = [ Ol Ol] ' 
(2.21) 

H(k) = [sin(vk) cos(vk)] 

W obu pn:ypadkach wektor stanu ma postać: Y. (k) = [ x 1 (k) x 2 (k)] T = 

[.x
5

(k) xc(k)]T, a macierz Y jest skalarem przedstawiającym sygnal 

wyjściowy obserwowaneqo systemu. Niestacjonarność modelu jest zatem 

związana z postacią równań stanu - w przypadku (2.21) macierz H jest 

zmienna w czasie. Ze względu na okr~sowość jej wyrazów model ten jest 

niekiedy nazywany cyklostacjonarnym. 

Przedstawione modele sygnalowe procesu obserwowanego przez zabez­

pieczenie są podstawą syntezy odpowiednich procedur pomiarowych, które 

omówiono w kolejnych rozdzialach pracy. Ze względu na częste odwolywanie 

się do wymienionych dwóch modeli będą one dalej skrótowo nazywane 

odpowiednio: modelem regresji - o strukturze jak w zale:2:ności ( 2.15) 

oraz modelem zmiennych stanu - o strukturze jak w równaniach (2.18) lub 

(2 .19). 

3. ESTYMACJA PARAMETRÓW MODELI SYGNALUWYCH 

3.1. Wprowadzenie 

Ze względu na du:2: e zr6:2:nicowanie procesów przejściowych wystę­

pujących w czas i e zaklóceń w systemie elektroenergetycznym, w charakte­

rze wielkości kryterialnych przyjmuje się ró:2:ne wielkości fizyczne, na 

podstawie których mo:2:na w naj lepszy sposób ocenić stan nadzorowanych 

obiektów. Proces przetwarzania sygnalów pomiarowych w wielkości kryter­

i~lne odbywa się zazwyczaj w dwóch następujących etapach: 

- wstępne przetwarzanie sygnalów, 

- wlaściwy pomiar wielkości kryterialnych. 

Podzial t e n j est umowny i w du:2:ym stopniu uzasadniony stosowaniem 

odmiennych metod przetwarzania sygnalów w obu wymienionych etapach . 

Wstępne przetwarzanie sygnalów, któremu poświęcony jest bie:2:ący i 
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następny rozdział, ma na celu kształtowanie odpowiednich charakterystyk 

częstotliwościowych i dynamicznych calego algorytmu oraz formowanie 

sygnałów pośrednich o zadanych wzajemnych zale:2:nościach czasowych. Są 

one powiązane z wielkościami dostępnymi pomiarowo za pomocą modeli sy­

gnałowych. Zatem ta faza przetwarzania sygnałów sprowadza się do oceny 

(estymacji) parametrów modeli sygnałowych. Parametrami tymi są najczę­

ściej składowe ortogonalne fazera podstawowej harmonicznej sygnału prądu 

lub napięcia. 

Wa:2:ną cechą charakteryzującą poszczególne metody estymacji jest 

błąd oceny szukanych parametrów. W większości przypadków stosuje s i~ 

średniokwadratowe kryterium oceny tego błędu [148]. Wywodząca się stąd 

metoda najmniejszych kwadratów (MNK) jest podstawową procedurą w proce­

sie projektowania cyfrowych estymatorów parametrów sygnałów . 

W n1n1ejszym rozdziale przedstawiono zasady syntezy algorytmów 

wywodzących się z metody najmniejszych kwadratów, w których model pomia­

rowy jest zapisany w formie równru\ regresji lub równań stanu. 

Wyjściowym zalo:2:eniem w pierwszym przypadku jest niezmienność para­

metrów modelu w zbiorze obserwacji ( le:2:ących w oknie pomiarowym), na 

podstawie których dokonuje się oceny ich wartości. Podstawowy algorytm 

estymacji ma zatem postać nierekursywną (jednoczesne pr~etwarzanie 

wszystkich pomiarów). W zakończeniu rozdziału dokonano analizy wariancji 

błędów tych algorytmów. 

Rekursywna wersja MNK oparta jest na przedstawieniu sygr.alowego 

modelu procesu w postaci równań stanu. Umo:2:liwia to uniknięcie ograni­

czeń odnośnie ~o niezmienności parametrów modelu, które są w tym przy­

padku przedstawione w postaci wektora stanu. Znanym sposobem identyfika­

cji tego wektora jest zastosowanie obserwatora stanu [63]. Po spełnieniu 

pewnych zalo:2:eń metoda ta prowadzi do filtracji Kalmana. Wywodzące się 

stąd algorytmy będą omówione w dalszej części pracy. 

3.2. Metoda najmniejszych kwadratów 

3.2.1. Matematyczne podstawy metody 

Metoda najmniejszych kwadratów jest najbardziej rozpowszechnionym 

kryterium oceny dokładności procedur pomiarowych. Algorytmy oparte na 

MNK są równocześnie wygodnym narzędziem wygładzania (filtracji) sygnałów 

przedstawiających dane pomiarowe. 

W klasycznej postaci MNK odnosi się do modelu pomj_arowego, 

wyra:2:onego w formie równań regresji (2.15): 

Y = H X + V , ( 3.1) 
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dla którego poszukuje się modelu wyników pomiaru, opisanego związkiem 

[83]: 

Y H X ( 3. 2} 

Idea metody najmniejszych kwadratów polega na określeniu takich 

estymat x j parametrów modelu, dla których suma kwadratów błędów esty­

macji pomić:lrów: 

(3.3} 

jest najmniejsza. 

w ogólnej metodzie najmniejszych kwadratów, w charakterze kryterium 

estymacj.i,jest stosowana ważona suma kwadratów błędów (3.3}: 

Miara J 2 , zgodnie z równaniami (3.2} oraz (3.3}, jest funkcją po­

szukiwanych estymat określonych wektorem X. Minimalna wartość tej miary 

względem wektora X występuje wówczas, gdy spełnione są następujące 

warunki: 

= o f i = l, 2, ... ,H, 
a xi 

co mo~na napisać w postaci macierzowej: 

a X 
= a a X [(H X - YJ T G (H X - Y) J 

= 2 HT G H X - 2 HT G Y = o f 

skąd otrzymuje się tzw. rów~anie normalne: 

(3.5} 

( 3. 6} 

( 3. 7} 

które jest podstawą syntezy wielu algorytmów pomiarowych. Stąd, estymata 

wektora parametrów X jest określona równaniem: 

X T PG HG Y f ( 3. B} 

gdzie: 

PG (H~ HJ-1, ( 3. 9} 

HT G HTG . ( 3 .lO} 

Z równaniami (3.8}-(3.10} łączą się bardzo u~yteczne własności 
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statystyczne MNK. Jeśli elementy wektora błędów modelu sygnałowego V 
( 3 .l) są nieskorelowane i podlegają rozkładowi normalnemu z wartością 

oczekiwaną: 

E(V) = O 

oraz macierzą kowariancji: 

a macierz wagowa jest wybrana -zgodnie z zależnością [ ~. 68]: 

• 

gdzie: u 2 = E(v2 ) - wariancj~ błędu pomiaru wielkości y, 

( 3 .ll ) 

(3.12) 

(3.13 ) 

to estymator (3 . 8) charakteryzuj e sie minimalną warian~ją błędów 

estymacj i ( 9] . Ponadto, na podstawie założenia ( 3 .11), z uwzględnie­

niem równań (3.1) oraz (3.8)-(3.10), łatwo wykazać, że błąd estymacj i 

wektora X: 

X = X - X ( 3. 14 ) 

ma wartość oczekiwaną: 

E(X) = o ( 3.15 ) 

(estyrnator jest nieobciążon.y), a PG (ściśle j : u 2 PG- punkt 3.4 ) j est 

macierzą kowarianc j i błędów estymacji. Równanie (3 . 8) wr az z warunkami 

(3.9)-(3.15) tworzy niere kursywny algorytm estyrnacji Gaussa-Markowa. 

Pierwiastki kwadratowe z elementów d i agonalnych macier~y PG (odchyleni e 

standardowe) można uważać za błędy pomi arowe estyrnaty X [10]. Przy speł­

nieniu warunków (3.11)-(3.13) błędy te są najmniejsze. 

Jeśli założyć, że błędy v wszystkich pomiarów są jednakowe, to 

macierz kowariancji (3.12) jest określona następująco: 

(3.16) 

W modelu deterministycznym elementy macierzy wagowej G określają 
znane a priori '#Jarunki poszczególnych pomiarów (stopień ich dokład­

ności). Równanie (3.16) odpowiada wówczas założeniu, że macierz wagowa G 
= 1 (u2 

= 1), co jest równoważne ternu, że brak jest statystycznej infor­

macJl. a priori o wielkościach estymcwanych. \"l tym przypadku algorytm 

(3.8) przyjmuje ~astępującą postać: 
A T 
X= P H Y , (3. 17) 

gdzie: 

p (3.18) 
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Jest to tzw. nierekursywny algorytm Gaussa [9]. 

Równanie (3.17) przedstawia podstawowy algorytm MNK, podczas gdy 

równanie (3.8) odpowiada postaci uogólnionej lub zmodyfikowanej. Modyfi­

kacja algorytmu podstawowego jest dokonana przez znaną a priori macierz 

wagową G· Macierz H jest tutaj macierzą modelu sygnałowego, natomiast 

macierz HG uwzględnia warunki pomiaru i jest w dalszym ciągu 

macierzą modelu pomiarowego. W podstawo·HYM algorytmie estymacji 

Macierz p (oraz pG) ma następującą strukturę: 
-1 

[pll p12 plH l [ ąll 
p = p21 p22 P2H q21 

PM1 PM2 PHH qH1 l 
nazywana 

(3 . 19) 

Na podstawie wzoru (3 .18) (lub (3. 9)) wyrazy qij można obliczyć według 

zaleznośf'i: 

K 

qij = I h~. 
1=1 ~ 

hlj l (3. 20) 

gdzie: 

hlj - wyrazy macierzy H , 

K 

h~i l: h .1 j=1 J 
g ji (3.21) 

Można zauważyć, że dla G= 1, HG =H, zatem: h~i = hil' 

Po uwzględnieniu zależności (3.19)-(3 . 21) algorytm estymacji (3.8) 

można napisać w następującej postaci skalarnej: 

A K H 
x . =I (I p.l h]~l ) Y]· 
~ j=1 1=1 ~ -

i 1,2, ... ,H (3.22) 

W równaniu (3.22) wyrażenie ujęte w nawiasy jest zależne od przyjętego 

modelu pomiarowego, a odpowiadające mu wartości mogą być obliczone 

wcześniej. poza procesem estymacji. 

Wyrażenia (3.8) (postać wektorowa) oraz (3.22) (postać skalarna) 

przedstawiają rozwiązanie układu równań algebraicznych, które dla K>M są 

nadokreślone. Dodatkowo, elementy diagonalne macierzy PG przedstawiają 

wariancję błędów tego rozwiązania . W przypadku modelu dwu3tanowego układ 

równań ma po~tać (2.16). 

Na podstawie równania (3.22) można sformułować następujące wnioski, 

przydatne w projektowaniu rozpatrywanych estymatorów: 

- Pomimo rozbudowanego niekiedy modelu sygnałowego (modelu wysokie­

go rzędu), spośród H wielkości estymcwanych xi' w algorytmach zabezpie­

czeń cyfrowych korzysta się tylko z niektórych z nich. są to przede 

wszystkim estymaty określające składową podstawową obserwo;.ranego 
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sygnału. Pozostałe estymaty określają parametry wyższych harmonicznych 

lub składow~j aperiodycznej i zazwyczaj nie ma potrzeby ich obliczania. 

- Uproszczenie algorytmu mo:l:na uzyskać przez zmniejszenie liczby 

mnożeń w poszczególnych składnikach ( 3. 22) . Mozna tego dokonać przez 

odpowiedni dobór macierzy HG (od której również za:i.eży macierz PG), 
zwłaszcza, jeśli macierz PG jest diagonalna, to estymatory składowych 

ortogonalnych sygnału harmonicznego są określone równaniami (3.8) , 

gdzie: 

X [xs 
~ T 
xc] , 

[yl 
T [Y( O) Y( l) ... y(K-l)]T y2 ... yK] = 

l 
(3.23) Y 

[~:l [ h 5 (0) h
5

(1) h
5

(K-l) l ' hc(O) hc(l) hc(K-1) 

Po uwzględnieniu wprowadzonych oznaczeń można napisać następ•1jące 

równania est~natorów składowych ortogonalnych sygnału: 

K-1 
Ps L hs(j) y(j) l 

j=O 
(3.24) 

K-1 
Pc L hc(j) y(j) l 

j=O 

gdzie: Ps' Pc - diagonalne elementy macierzy PG \i wierszach, odpowia-
A A 

d"ljących składowym x
5 

oraz xc, 
T h

5
{j), hc(j) - elementy wierszy macierzy HG' odpowiadające s kła-

dowym x
5 

oraz xc. 

Na ich podstawie można określić amplitudę i fazę sygnału: 

X 
A 2 

+ X c 

X s 
rp arctan - A-

xc 

(3.25) 

Jeśli zostanie wybrany taki model pomiarowy, 2e współczynniki h
5

, 

he będą przyjmować wartości całkowite, (a zwłaszcza l, -l), to oblicza­

nie estyrr.at zgodnie z wzorem (3.24) staje się bardzo proste. Modyfikacja 

macierzy H może również prowadzić do pożądanej zmiany cz~sto­

tliwościowych lub dynamicznych własności tych estymatorów. 

Modyfikacje estymatara podstawowego (3.17) mogą być przeprowadzonP. 
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za pomocą macierzy wagowej G zgodnie z wzorami (3.8)-(3.10). Jednak 
zazwyczaj wygodniej jest tego dokonać bezpośrednio przez dobór macierzy 

HG· Macierz wagowa jest wtedy określona następującym równaniem (na pod­
atawie (3.10)): 

(3.26) 

NaleZy zauwazyć, Ze modyfikacje algorytmu podstawowego mogą prowadzić do 
naruszenia warunków optymalnej estymacji, co wiąZe się ze wzrostem 
wariancji błędów. Jeśli macierz G jest niediagonalna, to błędy pomiarowe 
są wzajemnie zaleZne. Korekty mogą być jednak celowe, jeśli w ich wyniku 
uzyska się istotne korzyści obliczeniowe lub poprawę poZądanych 

właściwości algorytmu. 
W procesie projektowania opisanych algorytmów wychodzi się zatem od 

określenia macierzy modelu pomiarowego HG' która jest utworzona na pod­
atawie funkcji zachowujących geometryczne podobieństwo z modelem obser­

wowanego sygnału. Stąd teZ metody te są często nazywane metodami odwzo­

rowania krzywych (ang. curve fitting technique) [121], [142]. 

3.2.2. Rekursywny algorytm MNK 

Przedstawiony algorytm opiera się na zaloZeniu, Ze estymcwane para­
metry procesu są stale w oknie pomiarowym o szerokości, odpowiadającej K 

ostatnim pomiarom . Podstawowa postać tego algorytmu jest wyraZona w 
formie równań (3.24). W przypadku estymacji sygnału, procedury te naleZy 
powtarzać dla kolejnych zbiorów mierzonych próbek. Proces ten mozna 
uprościć, korzystując z rezultatów estymacji w poprzednich krokach. 
Prowadzi to do algorytmu rekursywnego. 

Ogólny rekursywny algorytm MNK wyprowadza się, rozszerzając kryte­
rium minimalnej waZonej sumy kwadratów (3 . 6) na k kolejnych obserwacji 
ciągu sygnałowego ( 168]. Szerokość okna pomiarowego jest przy tym dla 

kaZdej obserwacji równa K pomiarów. Wstępnie zakłada się, Ze dla 
wszystkich k obserwacji wartość estymcwanych parametrów jest stała 

(X= X<k)). 
Dla kolejnej i-tej obserwacji równanie (3.7) przyjmuje następującą 

postać: 

Dla wszystkich k obserwacji otrzymamy: 

k 
L 

i=l 

k 
L 

i=1 

(3.27a) 

(3.27b) 
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Po wyłączeniu wektora X(k) uzyskujemy [168]: 

X<k> = P(k) 8(k) , 

gdzie: 
k 

p-1 (k) E HT(1) G H<1> , 
1=1 

k 
8(k) =E HT(1) G Y<i> 

1=1 

(3.28) 

(3.29a) 

Jeśli równanie (3.28) zapisać również dla obserwacji (k-1)-szej, to 

po uproszczeniu uzyska się rekursywną postać wyrażenia (3.29a): 

MNK: 

p-1 (k) = p-1 (k-1) + HT(k) G H(k), 

8(k) = 8(k-1) + HT(k) G Y(k) 
(3.29b) 

Na podstawie tych równań można określić rekursywną postać algorytmu 

X<K> X<k-1) + P<k-1) HT<k> [G-1+ (3.30a) 
+ H(k) p(k-1) HT(k)]-1[Y(k) - H(k) X<k-1)] l 

P(k) P<k-1) - P<k-1) HT(k) [G-1+ 

+ H<k> P<k-1) HT(k)]-1 H<k> P<k-1), 
(3.30b) 

gdzie: P(k), podobnie jak w algorytmie (3.8), jest macierzą 

błędów estymacji. 
kowariancji 

W tym przypadku można uwzględnić dynamikę procesu generacji wektora 
X, zakładając, że zmienia się on w kolejnych krokach obserwacji według 
określonej liniowej zależności. 

W warunkach deterministycznych zależność ta jest określana równaniem 

[9]: 

X<k+1) A<k> X(k), (3.31a) 

gdzie: A(k) -macierz (HxH), określająca sposób zmiany wektora X-

Pomiar wówczas odbywa się również zgodnie z założeniami determini­

stycznymi, zatem w równaniu (3.1) pomija się błędy: 

Y(k) = H(k) X<k> (3.31b) 

Struktura równania (3.31b) jest oczywiście inna niż równania (3.1), gdyż 

tym razem wektor Y(k) przedstawia mierzoną wielkość tylko w jednym 
kroku. Można zauważyć, że równania (3.31) tworzą deterministyczny model 

procesu generacji sygnału i jego pomiaru (2.19). 

Po podstawieniu równania ( 3. 31a) do ( 3. 30), po niezbędnych prze-
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kształceniach oraz uwzględnie.niu, :te G = l, uzyskuje się następujący 

algorytm MNK dla warunków deterministycznych: 

X(k) = A(k-1) X(k-1) + K(k) [Y(k) - H(k) A(k-1) X(k-1)], 

P1 (k) = A(k-1) p(k-1) AT(k-1), 

K(k) P1 (k) HT(k) [l + H(k) p 1(k) HT(k)]-1, 

P(k) p1 (k) - K(k) H<k> p1 (k) 

(3.32a) 

(3.32b) 

(3.32c) 

(3.32d) 

Wyra:tenie w nawiasie kwadratowym ( 3. 32a) jest wektorem błędów oceny 

pomiarów, 
bie:tących 

estymacji. 

a K(k) jest macierzą wzmo~nienia. Poniewa:t nie zale:ty ona od 
parametrów, mo:tna ją zatem określić przed rozpoczęciem 

Równania ( 3. 32b-d), na podstawie których jest obliczany wektor 

K(k), mo:tna tak:te zapisać w następującej formie: 

p-1 (k) = (AT(k-1))-l p-1 (k-1) A-1 (k-1) + HT(k) H(k), 

K<k> = P<k> HT(k) 
-1 T Warunek początkowy: p (O)= H (O) H(O). 

(3.32e) 

(3 . 32f) 

Rekursywne rozwiązanie w formie równań ( 3. 32) jest mo:tl i we, gdy 

macierz P(k) jest nieosobliwa. W przeciwnym razie nie udaje się rozdzie­

lić procesu generacji sygnału od jego pomiaru w przedstawiony sposób 
( 9]. 

W warunkach probabilistycznych model generacji sygnału jest rozsze­

rzony o stochastyczny proces zakłóceń. Sygnałowy model procesu i 

pomiarów jest przedstawiony w postaci ogólnych równań stanu (2.18) 

(model Gaussa-Markowa): 

X<k+l) = A<k> X<k> + W(k), 

Y(k) = H<k> X<k> + V(k) 

(3.33a) 

(3.33b) 

-· -- W ·odniesi-eniu do· zakłóceń pomiaru V(k-) ·i· procesu W(k) zakłada - aię, 

:te są nieskorelowane w czasie, co oznacza, :te ich macierze kowariancji 
mo:tna zapisać następującymi związkami [168]: 

E(V(i) VT(j)) = R<i > ~ij , 

E(W(i ) WT (j)) = Q(i) ~ij l 

gdzie: 

~ij = { 
l i j 

o i .. j 

Zakłada się ponadto 1 :te zakłócenia 

wartością oczekiwaną: E(W(k)) 

nieskorelowane: E(V(k) WT(k)) =O. 

(3.34a) 

(3.34b) 

te mają :"'"ozklad normalny z zerową 

E(V(k)) O oraz są wzajemnie 
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Zastosowanie modelu (3.33) w równaniach (3.30) prowadzi do rekur­

sywnego rozwiązania MNK w warunkach probabilistycznych. Gdy macierz 

wagowa zostanie wybrana zgodnie z równaniem (3.13), wówczas rozwiązanie 

to charakteryzuje się minimalną wariancją błędów estymacji. Uzyskany 

algorytm jest następujący: 

X(k) = A(k-1) X<k-1) + K(k) [Y(k) - H(k) A(k-1) X(k-1)] l 

p
1

(k) = A(k-1) P<k-1) AT(k-1) + Q(k-1), 

K<k) P 1 (k) HT(k) [R(k) + H(k) P 1 (k) HT(k)]-1 , 

p(k) 

(3.35a) 

(3.35b) 

(3.35c) 

(3.35d) 

Równania te przedstawiają rekursywny algorytm Gaussa-Markowa. W 

porównaniu z algorytmem ( 3. 31) korzysta się tu z informacji o parame­

trach błędów procesu i pomiarów, co prowadzi do optymalnej oceny estymc­

wanych wielkości. 

Należy zwrócić uwagę na warunki początkowe wymagane do rozpoczęcia 

rekursywnego rozwiązania: 
-l 1. Początkowa wartość macierzy kowariancji P(O) = ~ (p (0) = O), 

co oznacza, że brak jest jakiejkolwiek wstępnej informacji o wartościach 

wektora X(O) z wyjątkiem tego, że wartość oczekiwana E(X(O)) = O. 

2. Pierwsza ocena X (l) poszukiwanego rozwiązania może być doko­

nana po H pomiarach Y(i) na podstawie algorytmu nierekursywnego (3.8). 

Wynika stąd również minimalna liczba wierszy macierzy H, równa liczbie 

estymcwanych parametrów H. 

Można zauważyć, że algorytm (3.35) jest uogólnieniem rekursywnego 

rozwiązania MNK dla warunków deterministycznych (3.32), gdzie zgodnie z 

przyjętym modelem: Q(k) =O, R(k) = 1. 
Również w tym przypadku równania (3.35b-d) można przekształcić do 

następującej postaci: 

[A(k-1) P<k-1) AT(k-1) + Q(k-1)]-l + 

+ HT(k) R-1 (k) H(k), 

K(k) = P<k> HT(k) R- 1 (k) 

(3.35e) 

(3.35f) 

Gdy są spełnione założone warunki początkowe, wówczas dla k = l 

równanie (3.35e) jest równoważne zależności (3.9). Algorytm zbudowany z 

równań (3.35a) i (3.35e-f) tworzy zatem procedurę "samostartującą• 

(jeśli macierz R(k) jest nieosobliwa). 

Ograniczenia wprowadzone przez wymienione warunki początkowe zosta­

ją usunięte w przypadku rekursywnego algorytmu z minimalnym średniokwa­

dratowym błędem estymacji. W tym przypadku zamiast kryterium (3.5) 
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zakłada się minimalizację kwadratowej normy wektora kowariancji błędów 

estymacji E(X XT) [9): 

A 2 • 
E((x1 - x 1 ) ) ~ m1n, i= 1, 2, ... ,H (3.36) 

Prowadzi to do znanego rekursywnego rozwiązania w formie filtru Kalmana, 

który, przy doda·tkowych zało:l:eniach o niezale:l:ności wektorów błędów 

estymacj i X od mierzonych wielkości Y: E( X Y) = O oraz od wielkości 

estymcwanych X: E(X XT) = O, przyjmuje postać równań (3.35). Warunki 

początkowe są wtedy określone przez macierz kowariancji p(O), charakte­

ryzującą dokładność oceny początkowej wartości wektora stanu X(O), przy 

czym E(X(O)) = X(O). Usunięte jest w tym przypadku ograniczenie co do 

mo:l:liwości odwracania macierzy R(k), gdy:l: macierz R- 1 (k) nie występuje w 

tym algorytmie. 

Podane procedury, związane ze stanowym modelem sygnałowym, są pod­

stawą wielu efektywnych metod estymacj i sygnałów. Rekursywny algorytm 

MNK
1
oparty na stanowym modelu deterministycznym,przybiera postać obser­

watora stanu, a jego rozszerzenie na przypadek probabilistyczny wyra:l:a 

się w postaci filtru Kalmana. Ich analiza zostanie przeprowadzona w 

dalszej części pracy . 

W pewnych szczególnych przypadkach rekursywny algorytm MNK mo:l:na 

równie:!: uzyskać na podstawie równań (3.24). 

3.3. Nierekur.sywne algorytmy estymacji parametrów sygnału 

3.3.1. Dwustanowy algorytm Fouriera 

Algorytmy oparte na modelu sygnałowym, określonym przez składniki 

szeregu Fouriera, często są nazywane algorytmami Fouriera. Najprostszy 

dwustanowy model tej postaci jest określony równaniem (2.13), przy czym 

struktura macierzy modelu H przyjmuje formę jak w zale:l:ności (2 .16). 

Funkcje bazowe modelu są pokazane w postaci ciągłej na rys . 3.1. Elemen­

ty macierzy H są zale:l:ne od częstotliwości próbkowania oraz szerokości i 

poło:l:enia okna pomiarowego względem tych funkcji. Zatem, j-ty wiersz 

macierzy H jest określony następującym wektorem (rys. 3.1): 

V [sin(vj +a- 2 (K+1)) cos(vj +a- }<K+l))] 

(3.37) 

gdzie: a - kąt przesunięcia funkcji względem środka okna pomiarowego. 

Poszukiwane estymaty ;
5

, ;c mogą być określone zgodnie z równaniem 

(3.8), przy czym zakłada się, :l:e macierz wagowa: G= l· Macierz p ma w 

tym przypadku następującą strukturę: 
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(3.38) 

Rys. 3.1. Funkcje bazowe dwustano­
wego modelu Fouriera; N = 8, K 6 

Fig. 3.1. Base functions for a 
Fourier signal model; N = a, K 6 

Elementy tej macierzy mo~na obliczyć przez podstawienie (3.37) do 

(3.38). Korzystąjąc z wzorów zamieszczonych w Dodatku A, otrzymamy: 

K 
q L sin2(vi +a- _2v(K+1)) = ~2 - sin(vK~ cos(2a) 

11 i=1 2 Sln (V) ' 

K 
L sin(vi +a- ~(K+1)) cos(vi +a- ~(K+1)) 

i=l 

K 2 
L cos (vi +a- ~(K+1)) 

i=1 

sin(vK) sin(2a) 
2 s1n(v) 

K + sin(vK) cos(2a) 
2 2 s1n(v) 

(3.39) 

Jak wspomniano w 

wówczas, gdy macierz p 
p. 3.2.1, prosta postać algorytmu występuje 

jest diagonalna. Warunkiem tego jest zerowanie 

się wyrazów ą12 i ą21 . Zachodzi to wtedy, gdy: 

a = o 
lub 

N K = l 2 , l - całkowite. 

(3. 40) 

Odpowiada to zało~eniu, ~e model pomiarowy jest symetrycznie umieszczony 

w oknie pomiarowym lub szerokość okna jest wielokrotnością połowy okresu 

podstawowej harmonicznej mierzonego sygnału. Poniewa~ elementy niediago­

nalne p 12 i p 21 macierzy p reprezentują współczynniki wzajemnej korela­

CJI ciągów tworzących macierz modelu, więc ich znikanie w wyniku 

spełnienia warunków (3.40) oznacza ortogonalizację tych ciągów w oknie 

pomiarowym . 

Estymatory składowych wektora X są wówczas określone równaniami 
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V sin(vj +a - 2 (K-l)), 

cos(vj + o: - ~(K-1)), 
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( 3. 41) 

= _1_ = 2 sin(v) 
Ps ą11 K sin(v) - sin(vK) cos(2a) ' 

(3.42) 
1 2 sin(v) 

Pc = ą22-= K s1n(v) + s1n(vK) cos(2a) 

Wielkości p
5

, Pc są współczynnikami skalującymi w równaniach 

(3.24), a jednocześnie odwzorowują wartości wariancji błędów estymacji 

składowych, odpowiednio x
5 

i xc. 

3.3.2. Trzystanowy algorytm Fouriera 

Przedstawiony algorytm mozna rozszerzyć na większą liczbę stanów 

przez odpowiednią rozbudowę macierzy modelu H· Jeśli w modelu tym 

uwzględnić zakłócenia w postaci składowej aperiodycznej, to j-ty wiersz 

macierzy H będzie mial następującą strukturę (rys. 3.2): 

Hj = [sin(vj +a -~(K+l)) 

gdzie: 

V cos(vj + a - 2 cK+l)) exp(bj + {3)], 

(3.43) 

Foniewaz wektor (3.43) definiuje model podstawowy algorytmu (model 

pomiaru jest zgodny z modelem sygnału), zatem w estymatorze (3.8) naleZy 

przyjąć, podobnie jak w przypad-

ku dwustanowym, G= l· W rezul-

tacie estymacj i uzyska się 

wektor X = [; ; ; ] T, gdzie 
A s c a 
xa - estymata składowej aperio-

dycznej. Macierz p-1 ma tym 

razem wymiar (3x3). MoZna spraw­

dzić, Ze w ogólnym przypadku 

(dla dowolnej wartości stalej 

czasowej Ta) macierz p nie jest 

diagonalna. 

Gdy celem algorytmu jest 

estymacja tylko składowych orto­

gonalnych x
5

, xc' wówczas można 

dokonać znacznych uproszczeń 

Rys. 3.2. Funkcje bazowe trzystanowe­
go modelu Fouriera 

Fig. 3.2. Base functions of a 3-state 
Fourier model 
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algorytmu. W tym celu nale~y poszukiwać takiej macierzy pomiarów HG' aby 

w macierzy PG zniknęły niediagonaln~ ele~enty dwóch pierwszych wierszy, 

tj. wierszy związanych z estymatarni x
5 

i xc. 
Załó~my, ~e wiersze zmodyfikowanej macierzy HG mają następującą 

strukturę: 

[

sin(vj+a --;(1<+1)) 

HGj= cos(vj+a - ~(K+1)) 

exp(bj+/3) 

(3 . 44) 

-1 
Wyrazy dwóch pierwszych wierszy macierzy PG , określone zgodnie z 

(3.20), są zatem następujące: 

K 
ą11 = L [sin(vi +a- ;(K+1)) + d

5
] sin(vi +a- ~(K+l)), 

i=l 

K 
ą22 = L (cos(vi +a- ~(K+l)) +de] cos(vi +a- ~(K+l ) ) , 

i=l 

q21 

q13 

K 
L [sin(vi +a- ~(K+l)) + d

5
] cos(vi +a- ~(K+l)), 

i=l 

K 
L [cos(vi ~(K+1)) + de] sin(v1 V + a - + a- 2 cK+l)), 

i=l 

K 
~(K+l)) L [sin(vi + a - + ds] exp(b1 + 13) l 

1=1 

K 
ą23 = L [cos(vi +a- ~(K+!)) +de] exp(b1 + 13) 

1=1 

(3.45a) 

(3.45b) 

(3.45c) 

Współczynniki d
5 

i de mo~na obliczyć z warunków zerowania się 

równań (3.45b, c). Równania te mo~na przekształcić, korzystając z 

zale~ności podanych w Dodatku A. Jednoznaczne rozwiązanie otrzymuje się 

dla K = lN, 1- całkowite, gdy wyra~enia określające ą12 i ą21 przyjmują 
wartości zerowe i nie zale~ą od d

5 
i de. Przyrównując równania (3.45c) 

do zera, otrzymamy: 

gdzie: 

~ 

cos(~) sin(a + ~) 
cos(v/2) 

cos(~) cos(a + ~) 
cos(v/2) 

arctg ( 1 + exp(b) tg(v/2) ) . 
l - exp(b) 

(3.46) 

Poniewa~ w uzyskanym algorytmie wielkość xa nie podlega estymacji, 
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więc trzeci wiersz w estymatorze (3.8) moZe być pominięty. Dwa pierwsze 

wiersze w tym zapisie macierzowym prowadzą do równań { 3. 24). W ten 

sposób dla K = N, rozpatrywany estymator trzystanowy został zredukowany 

do algorytmu dwustanowego. Macierz PG moZna obliczyć zgodnie z wzorem 

(3.9), przy czym macierze H oraz HG mają wiersze o następującej struktu­

rze: 

Hj = [ -sin{vj +a - v/2) -cos(vj +a- V/2) ], 

{3.47) 

gdzie: wyrazy d
5

, de są wyznaczone zgodnie z {3.46). 

Latwo sprawdzić, Ze wielkości p 11 = l/ą11 oraz p 22 = l/ą22 przyjmu­

ją takie same wartości jak w algorytmie dwustanowym. Estymator skła­

dowych ortogonalnych sygnału jest określony równaniami (3.24), gdzie: 

-sin(vj +a + v/2) + d
5 

-cos{vj + a + v/2) + de (3.48) 

Ps = Pe = 2/N 

Szczególny przypadek rozpatrywanego algorytmu uzyska się zakła­

dając, Ze stała eza.sowa składowej aperiodycznej modelu sygnałowego dąZy 

do nieskończoności (T8~ m). Macierz modelu sygnałowego jest wtedy zbudo­

wana z wierszy: 

Hj = [ sin(vj +a -~{K+l)) cos(vj + a - ~(K+l)) l l (3.49) 

Jeśli interesuje nas najprostszy algorytm oceny składowych x
5

, xc 
sygnału, to naleZy dla tego modelu powtórzyć wywód określony równaniami 

{3.44)-{3.46). W równaniach (3.45c) naleZy podstawić: exp{bi + ~) = l. 

Rozwiązanie prowadzące do diagonalizacji macierzy PG uzyskuje się 

wówczas dla a= O {model symetryczny względem środka okna pomiarowego). 

Macierz H jest określona zgodnie z (3.37), a wiersze macierzy HG przyj­

mują następującą postać: 

gdzie: 

de 

[sin(vj - ~(K+l)) 

. K V 
sl.n-2-

. V 
K s1.n 2 

cos(vj- ~(K+l)) +de], (3.50) 

Wielkość de ma taką wartość, Ze suma próbek składowej synfazowej 

modelu pomiarowego w oknie jest równa zeru { niezaleZnie od szerokości 

okna rys. 3. 3) . Współczynniki estymatorów sygnału przyjmują 

następującą postać: 
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hs{j) 

he U> 

l 
Ps ąll 

l 
Pc ą22 

sin(vj - v - 2 (K-l)) 
K V 

cos(vj - ~(K-1)) -
sin-2-

K sin ~ 

(3.5la) 

2 

K -~~· Sl.n V 
(3.5lb) 

2 K sin v 

K2sin v + K sin(Kv) - 4 ctg ~ sin2 K V 
-2-

Rys. 3.3. Ilustracja zmian modelu dwustano­
wego z kompensacją składowej stalej w zale­
żności od szerokości okna pomiarowego 

Fig. 3.3. Modification of a 2-state model 
with d.c. component compensation for varia­
ble data window width 

Dla modelu pełnookresowego (K = N) algorytm jest równoważny dwusta­

nowemu algorytmowi Fouriera, natomiast w przypadku modelu pólokresowego 

(K = N/2) otrzymujemy: 

sin(vj +~) - 2 
2 N . V ' 

4 
. 2 V 

N Sl.n T 

sl.n 2 

(3.52a) 

(3.52bi 
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3.3.3. Dwustanowy algorytm Walaha 

w celu zmniejszenia liczby operacji arytmetycznych w przedstawio­

nych algorytmach stosuje się uproszczony model pomiarów. Najbard;dej 

upowszechniona modyfikacja macierzy pomiarów polega na zamianie bazowych 

funkcji sinus/kosinus na odpowia-

daj~ce im funkcje prostokątne o 

wartościach (-1, l). Ponieważ 

funkcje te pokrywają się z funk­

cjami Walsha do IV rzędu wł~cznie, 

więc wywodzące się st~d procedury 

s~ nazywane algorytmami Walsha 

[ 134] • Wygodnie jest więc korzy­

stać z następujących ich defini­

cji: 

sin((2i- 1)r) 
wal21-1(r) ~ lsln((21 l)r)l ' 

cos(2ir) 
wal21(r) • lcos(21r) l 

(3.53) 

l 

l t"1 
l l 

:: 
l l 
l l ' l l 
! L 
l 
l 
l 
l 

l 
l 
h--
l 

h 

, 

, 

- _, 

r /hs l 
i ! 
l 

l l l 

l l 
! 

i i 

i _, l ~--' l 

l r-i 

f---he i l ! l 

! l l' l 
l 

l 

IJ l 
l 

i l 

K·V l 

Aby otrzymać dwustanowy esty­

mator Walsha, należy postępować 

podobnie jak w przypadku estymate-

Rys. 3.4. Funkcje bazowe dwu­
stanowego modelu Walsha 
Fig. 3.4. Base functions for 
3-state Walsh signal model 

ra Fouriera, z tym że macierz 

pomiarów He trzeba utworzyć z elementów 

i II rzędu (rys. 3.4): 

określonych funkcjami Walaha I 

(3.54) 

Elementy macierzy PG można obliczyć na podstawie (3.9) (lub w po-

staci rozwiniętej (3.20)). Po uwzględnieniu, że macierz H jest 

określona zgodnie z wzorem (3.37), a He- według (3.54) otrzymamy: 

1C 
ą11 - L wal1(vi +a- ~(IC+1)) sin(vi +a- ~(IC+1)), 

1=1 

1C 
ą22 ~ L wal2(vi +a- ~(IC+l)) cos(vi +a- ~(IC+1)), 

i=1 

1C 
L wal1(vi +a- ~(IC+1)) cos(v1 +a- ~(K+l)), 

i .. l 

1C 
q 12 = .r wal2 (vi +a- ~(IC+1)) sin(vi +a- ~(K+l)) 

~=1 

(3.55) 

Analityczne przedstawienie rezultatów tych sum prowadzi w ogólnym 

przypadku do zawiłych zależności. Można wszakże zauważyć, że wyrazy ą12 
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i q 21 równie~ przyjmują wartości zerowe przy warunkach (3.40). 

Współczynniki q 11 i q22 są określone prostymi zale~nościami dla pół- i 

pełnookresowego okna pomiarowego: 

l 
l 

sln(v/2) 

q l l .. q 2 2 = ......."~2--r::-.-­
sin(v/2) 

dla K • N/2 , 
(3.56) 

dla K =N 

Dla innej długości okna nalety je obliczyć na podstawie (3.55). 

Składowe ortogonalne sygnału motna określić zgodnie z równaniami 

(3.24), gdzie: 

hs(}> • wal1(vj + O( - ~('K-1)) l 

he(}) .. wal2 (vj + (X - ~('K-1)) l (3.57) 

Ps • 1/ąll' Pc l/ą22 . 
3.3.4, Trzystanowy algorytm Walaha 

Podobnie jak w p. 3.3.2 należy poszukiwać zmodyfikowanej macie:t·zy 

pomiarów, która wraz z macierzą bazową H (3.43) określi parametry trzy­

stanowego estymatera Walsha. 

Zakładamy, ~e wiersze macierzy He 
są określone następującym wektorem 

(rys. 3.5) .: 

HeJ ·-
[ 

wal1 (vj+oc- ~('K+l)) 
wal2 (vj+oc- ~('K+l)) 

exp(bj + f3) 

+ ds ]T 
+ d c 

(3.58) 

Elementy macierzy p~1 wyrata­

ją się związkami podobnymi do za­

leżności (3.45), przy czym. funk­

cje sinfćos należy zamienić na 

wal1 twal2 • Wartości współczynników 

d
8 

i d
0 

określają warunki zerowa­

nia się wyrazów q 12 , ą21 , q 13 , 

ą23 • Podobnie jak w modelu Fourie­

ra, jednoznaczne rozwiązanie wy­

stępuje dla pełnookresowego okna 

pomiarowego ('K 

otrzymujemy: 

N). Wówczas 

i 
! l 

l: 
l l 

l 

h 

l l 
l l 
l l 
~ L------i-1 

l 
l 
l 
r---, -1 

l 

l ........ 1 

r--
1 
l 
l l 

l! 
'--~--r· J 

""- 'r----+-J_' 1 ' : ~ ~/Q 
l .----------!.--

Rys. 3.5. Funkcje bazowe trzy­
stanowego modelu Walsha 
Fig. 3.5. Base functions for 
3-state Walsh signal model 
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~) 
l - exp(c)(2 exp(-bks> - l) 

d s wal1 (a: + 2 l + exp(c) 
(3. 59) 

~) 
l - exp(c)(2 exp(-bkc) - l) 

de wal2 (a: + 2 l + exp(c) 

gdzie: 

N c • 2 b, b- jak w (3.43), 

k 8 • INT(~ + 0,5) mod ~ , 

kc ~ INT(~ + 0 1 5 + ~) mod ~ 

Estymatory składowych ortogonalnych są ró~ie2 określone równaniami 

(3.24), przy czym: 

p .. s 

= -wal2 (vj +a:+~) +de , 

p = sin(v/2) 
c 2 

gdzie: d
8 

i de są określone równaniami (3.59). 

(3.60) 

Mo2na zauwa2yć, 2e dla zało2onej długości okna pomiarowego (Kc N), 

współczynniki p
8 

i Pc są takie same. jak w przypadku dwustanowego algo­

rytmu Walaha (3.56). 

3.3.5. Pięciostanowy alqoryt• Fouriera 

Rozpatrywane trzystanowe algorytmy identyfikacji składowych ortogo­

nalnych sygnału mogły być zredukowane do postaci dwustanowej. przy zna­

nym zakłóceniu aperiodycznym. To zało2enie nie zawsze mo2e być 

spełnione. 

Bardziej ogólny model składowej aperiodycznej zawartej w sygnale 

jest przedstawiany w postaci kilku pierwszych składników rozkładu 

funkcji wykładniczej w szereg Taylora [105], [121]. Dla j-tej próbki 

tego sygnału otrzymamy: 

xaebj • xa + xa(bj) + x
8

(bj) 2 + ••• = 

xal + xa2(vj) + xa3(vj)2 + .•• 

gdzie: b- jak w (3.43). 

(3.61) 

Po uzupełnieniu dwustanowego modelu Fouriera trzema pierwszymi 

wyrazami rozkładu (3.61) uzyskuje się pięciastanowy model sygnałowy: 
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H· • J 

ain(vj + a - ~(Jt'+l)) 

coa(vj + a - ~(Jt'+l)) 

(v(j-1)) 2 

v(j-1) 
l 

Ą 

T 

(3.62) 

Eatymowany wektor X ma w tym przypadku naatępuj~cą strukturę: 

(3.63) 

Ą Ą 

gdzie: r 41 , r 42 , r 43 - eatymaty współczynników modelu (3.61). 

Zazwyczaj celem eatymacji s~ jedynie składowe i
5 

i ic wektora X, 
które a~ określone przez dwa pierwsze wiersze równania ( 3. 8) (G = 1 ) • 
Jeśli estymatory tych składowych zapisać w 
postaci równań (3.24), to współczynniki 

wagowe h
5 

oraz 
naatępuj~co: 

motna .określić 

(3.64) 

gdzie: 

hj1 elementy ·macierzy H, okre­
ślonej zgodnie z (3.62), 

P11 , p 21 - elementy dwóch pierwszych 
wierazy macierzy p. 

Z.atwo sprawdzić, te elementy p
11 

i 
p 22 macierzy p s~ określone takimi samymi 
zaletnościami jak w algorytmie dwuatanowym 
(3.42). 

Parametry równań (3.64) nie zalet~ od 
stalej czasowej składowej aperiodycznej, a 
więc jej wartość nie wpływa na skuteczność 
pomiaru sygnału w szerokim zakresie zmian 
tego typu zakłócenia. Współczynniki modelu 
pomiarowego określonego przez wyratenia 
(3.64) dla Jt' • N • 16 są pokazane na rys. 
3.6. 

0,25 

u 
\ 
' !/ 

l V 

, 
j 
" 11 
li 

11 
li 
l ; 
l! 
l i n 
l 15 

l 'l . l 
" l • . l 

\ ' ; l 

\li :: 
l 'l u 

Rys. 3.6. Współczynniki e­
stymatora dwustanowego po­
wstałego na podstawie pię­
ciastanowego modelu pomia­
rowego; Jt'=N•l6 
Fig. 3.6. 2-state estima­
tor coefficienta for 5 -
state signal model; K=N=l6 
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w podobny sposób mogą być budowane estymatory wyłszych rzędów, 

uwzględniające rozbudowane modele zakłóceń lub słutące do pomiaru takte 
innych składowych harmonicznych sygnału. 

3,3,6, Algorytm Fouriera z modelem pomiarowym dostosowany. do 

długości okna 

Podstawowy estymator Fouriera z oknem pomiarowym krótszym od okresu 
podstawowej harmonicznej jest wratliwy na zakłócenia w postaci składowej 
ape~iodycznej [59]. W celu redukcji tych 
błędów, ujawniających się w charakterysty­
ce częstotliwościowej, proponuje się sto­
sowanie modelu pomi~rowego z funkcjami 
ortogonalnymi o okresie równym długości 

okna [156]. Wtedy, przy krótkim oknie 
pomiarowym, równiet parzysta funkcja bazo­
wa ma zerową wartość sumy współczynników, 
co prowadzi do fHtracji składowej stalej 
(rys. 3. 7). 

Macierz pomiarów przyjmuje ~ tym 
przypadku następującą postać: 

T 

[

sin( ~(vj+« ~(K+l)))l 

cos( ~(vj+« ~(K+l))) 
(3.65) 

Macierz PG jest diagonalna dla « = O (mo­
del symetryczny względem środka okna po­
miarowego). Elementy macierzy p~1 motna 
obliczyć podobn.ie jak w poprzednich algo-
rytmach. Ostateczne 
następujące: 

N- K sin(-2- v) 
. N- K 

2 s~n(~ v) 

zaletności są 

sin(4-! ~) 
. N + K ' 

2 un(~ v) . 

. (N - K ) N + K s~n - 2- v sin(~ v) 
q 22 = --. -(--:N:F-_--.::K_)_ + 

2 
. (N + K ) 

2 s~n ~ v s~n ~ v 

h 

Rys.3.7. Ilustracja zmian 
modelu dwustanowego o czę­
stotliwości dostosowanej 
do szerokości okna pomia­
rowego; «=O 
Fig. 3.7. Modification of 
a 2-state model with fun­
damental frequency matched 
deviation of the estima­
tion error vezsus window 
width; «=O 

(3.66) 

Estymatory składowych ortogonalnych motna w tym przypadku równiet 
określić za pomocą równań (3.24), gdzie: 
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hs(j) • -sin( ~(vj 1C + }>l l 

hc(j) = -cos( ~(vj + }>l (3.67) 
l 

Tak:te i tym razem macierz modelu mo:te być zbudowana na podstawie 
funkcji Walaha o częstotliwości dostosowanej do szerokości okna pomia­
rowego. 

3,ł. wariancja bł.dów eat,.acji 

Metoda najmniejszych kwadratów dostarcza bezpośrednio informacji o 
wielkości bl.dów estymacji. Miarą wariancji błędów estymowanych parame­
trów są diagonalne elementy macierzy PG (3.9). Jeśli macierz wagowa G 
spełnia zale:tność (3.13), to znaczy jest odwrotnością macierzy kowarian­
cji błędów pomiarowych, estymacja jest optymalna w sensie kryterium 
(3.5). Równość ta nie jest spełniona w przypadku doboru macierzy G zgod­
nie z warunkami modyfikacji algorytmu. Rozpatrzmy jak wpływa to na zmia­
nę wariancji błędów estymacji. 

Błąd estymacji (3.14) mo:tna zapisać następującym równaniem: 

- ,.. T 
X • X - X • PG HG (Y - H X) , (3.68a) 

sk4d na podstawie (3.1) otrzymamy: 

X .. PG ~V (3.68b) 

Macierz kowariancji tego błędu jest określona następującym równaniem: 

cov(X) .. E(X XT) • PG H~ R HG P~ , 

gdzie: R • E(V VT). 

Dla R • u21 otrzymamy: 

(3.69) 

(3.70) 

Jeśli G • l, to kowariancja cov(X) jest wyraltona bezpośrednio przez 
macierz p: 

- 2 cov(X) = u p (3. 71) 
G= I 

W przypadku algorytm~w o,..partych na modelu Fouriera, wariancje błędów 
estymacji składowych z

8
, re s4 więc wyra~one przez współczynniki p

8
, pc: 



(3.72) 

gdzie: p
8

, Pc- współczynniki określone zgodnie z (3.42). 

Zale2ność ta określa równie2 wariancje estymatera trzystanowego z 
modelem ( 3. 50), przy czym współczynniki p

8 
i Pc nalety obliczyć na 

podstawie (3.5lb). 
Do obliczenia wariancji błędóW dwustanowego algorytmu Walaha nalety 

posłuty~ się równaniem (3.70), gdzie macierze PG i HG &4 określone jak w 
p. 3.3.3. Otrzymamy diagonaln4 macierz kowariancji z elementami: 

2 - 0'2 K 
O'JCS 2 l . 

ąll 

2 ... 0'2 J( 

u re 2 
q22 

(3.73) 

gdzie: ą11 , ą22 - współczynniki, określone zgodnie z (3.55). 

W przypadku algorytmu Fouriera z modelem opartym na funkcji harmo­
nicznej o częstotliwości dostosow11nej do szerokości okna pomiarowego, 
macierze PG i HG są określone na podstawie (3.37) i (3.65). Po . podsta­
wieniu ich do (3.70) otrzymamy: 

2 K 
0'--2- l 

2 ąll 

0'2 J( 
2 l 

2 q22 

(3.74) 

gdzie: ą11 , ą22 - współczynniki, określone zgodnie z równaniem (3.66). 

Analizę wariancji wygodnie jest prowadzić w odniesieniu do błędu 
estymacji amplitudy. Estymator ten jestĄ określo~y równaniem (3.25). Gdy 
znane są wariancje błędów składowych r

8 
oraz re, wariancję amplitudy 

motna obliczyć na podstawie znanego prawa propagacji błędów [lO]: 

2 . Ą 

O'JC • var(r) = (3.75) 

Dla uproszczenia analizy motna przyjąć: r
8 

-= xc. Wtedy uzyskuje się 

prostą postać tego wyratenia: 

2 + 0'2 
tT2 = u rs xc 

r 2 (3.76) 

z punktu widzenia syntezy rozpatrywanych estymatorów wa2ne jest 
ustalenie wpływu takich parametrów, jak częstotliwość próbkowania oraz 
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szerokość okna pomiarowego na dokładność pomiaru. 
Zale~ność wariancji estymacji amplitudy od szerokości okne pomiaro­

wego jest wygodnie przedstawić w odniesieniu do przypadku, gdy okno 
pomiarowe jest równe okresowi podstawowej harmonicznej . Dla podstawowego 
algorytmu Fouriera otrzymujemy: 

CT2 N 
XJC -=r-

CTXN lt[l - ( sinp"K) lt Sl.n V 

2 
cos(2oc)) ] 

(3. 77) 

Względne odchylenie standardowe (bł4d względny) jest kwadratowym 
pierwiastkiem z wyra~enia ( 3. 77). Jego przebieg pokazano na rys. 3. 8 
(oc • O). Widać, ~e bl4d estymacji szybko wzrasta, gdy _szerokość okna 
pomiarowego zmiejsza się poni~ej polowy okresu podstawowej harmonicznej. 
z analizy wyrdenia ( 3. 77) wynika, ~e bl4d ten w niewielkim stopniu 
zale~y ąd częstotliwości próbkowania (dla stosowanych praktycznie w 
zabezpieczeniach zakresów N • 8 •• 20) i jest zbli~ony do błędów estymata­
ra ci4głego [138]. 

6 

2 

o.s 
Rys. 3.8. Względne odchylenie 
standardowe błędu estymacji w 
zale~ności od szerokości okna 
pomiarowego; N=l6 
Fig . 3.8. Relative standard 
deviation of the estimation 
error versus window width; 
N=l6 

~2 
XK 
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Rys. 3.9. Wariancja błedu estymacji 
amplitudy dla podstawowego algorytmu 
Fouriera (a), algorytmu Walaha (b) oraz 
algorytmu o zmiennej częstotliwości 
funkcji bazowych w oknie pomiarowym (c) 
Fig. 3.9. Variation of the signal ma­
gnitude estimation error for the basie 
Fourier algorithm (a), the Walsh algo­
rithm (b) and the algorithm with varia­
ble base function frequency with 
respect to data window (c) 
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Na rysunku 3.9 pokazano zmiany wariancji bl~dów amplitudy w 
zaletności od szerokości okna pomiarowego dla trzech rótnych algorytmów. 
Blędy algorytmu opartego na funkcjach harmonicznych o częstotliwościach 

dostosowanych do szerokości okna (krzywa c) są bardzo dute dla krótkich 
okien. Wynika to z nieadekwatności modelu do obserwowanych przebiegów. 
Algorytm silnie wzmacnia zakłócenia w postaci składowych o wysokiej 
częstotliwości . Wariancja podstawowego algorytmu Fouriera z modelem 
składowej synfazowej (3.50) przesuniętej do zera jest nieznacznie mniej­
sza. Dla pólokresowego okna pomiarowego rótnica ta wynosi ok. B\. 

Interesujące jest, te dla bardzo 
krótkich okien pomiarowych blędy pod- IJ~ 
stawowego algorytmu Fouriera są wi~ksze 
od błędów algorytmu Walaha (rys. 3 . 9, 

krzywe a i b) • Jest to związane z du2ą 
2 

wariancją urs tego estymatara dla 
krótkich okien (współczynnik p

8 
w 

zaletności (3.42) przybiera dute 

wartości). 

Zale2ność wariancji od częstotliwo­
ści próbkowania dla pólokresowych algo­
rytmów Fouriera i Walaha pokazano na 

rys. 3.10. 

Wariancja błędów estymacji chara­
kteryzuje statystyczne własności algory­
tmu. W przypadku algorytmów opartych na 
modelach stacjonarnych bardziej prak-

1,0 

O, B 

0,6 

0,4 

0,2 
N 

,. 812162024 

Rys. 3.10. Zale2ność warian­
cji blędu estymacji od czę­
stotliwości próbkowania dla 
pólokresowego algorytmu Fou­
riera (a) oraz Walaha (b) 
Fig. 3.10. Variation of the 
estimation error versus 
sampling frequency for the. 
half-wave Fourier (a) and 
Walsh algorithm 

tyczną miarą ich własności jest charakterystyka częstotliwościowa. 

3.5. Podsumowanie 

1. W niniejszym rozdziale zestawiono podstawowe algorytmy oceny 
parametrów modeli sygnało"'Ych stosowane w zabezpieczeniach cyfrowych. 
Wspólną bazą tych estymatorów jest metoda najmniejszych kwadratów. 
Przedstawiono ró2ne warianty tych algorytmów odnoszące się do modeli 
deterministycznych i probabilistycznych o strukturze nierekursywnej oraz 

rekursywnej. Omówiono warunki zastosowania poszczególnych metod oblicze­

niowych. 
2 . wywodzące się z metody najmniejszych kwadratów algorytmy mo2na 

podzielić na następujące grupy związane z przyjętym modelem sygnałowym i 
kryterium estymacji: 

a) kryterium minimalnej sumy błędów pomiaru (3.4), (3.5): 
- w warunkach deterministycznych: nierękursywny i rekursywny 

algorytm Gaussa; 
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- w warunkach probabilistycznych: nierekursywny i rekursywny 

algorytm Gaussa-Markowa; 

b) kryterium minimalnej sumy wariancji błędów estymacji (3.36): 

filtr Kalmana. 
Dla modelu probabilistycznego, niezależnie od przyjętego wyjścio­

wego kryterium estymacji, w obu algorytmach rekursywnych uzyskuje się 

jednakowe zależności. Dlatego w literaturze również rekursywny algorytm 

MNK Gaussa-Markowa jest nazywany filtrem Kalmana [9). Należy jednak 

pamiętać o nieco innych założeniach, które w przypadku metody Gaussa­
Markowa wymagają przyjęcia nieskończonej wartości początkowej macierzy 

kowariancji błędów estymacji p(O). Wiąże się to również z innym sposobem 
rozpoczęcia procesu obliczeń według tego algorytmu w porównaniu z 

filtrem Kalmana. 

3. Wyprowadzona została ogólna metoda syntezy nierekursywnego algo­

rytmu MNK z deterministycznym modelem sygnałowym o zadanej strukturze 

macierzy pomiarów. Pokazano, że obszerna grupa znanych algorytmów iden­

tyfikacji składowych ortogonalnych sygnału może być przedstawiona w 
jednolitej postaci algorytmu MNK. Modyfikacje tych algorytmów wyrażają 

się w postaci odpowiedniej struktury modelu pomiarowego, co prowadzi do 

zmiany wartości macierzy wagowej G (gdy model użyty do pomiarów jest 

identyczny z modelem sygnałowym, wówczas G =l)· Macierz ta ma tu jednak 

inne znaczenie niż w algorytmie probabilistycznym - nie tyle odzwiercie­

dla dokładność poszczególnych pomiarów, i l e stopień odstępstwa modelu 

użytego do pomiaru od modelu sygnałowego. Ważną cechą takiej reprezenta­

cji estymatorów jest możliwość łatwego porównania wielkości błędów oceny 
mierzonych parametrów procesu w zależności od rodzaju zastosowanego 

algorytmu. 

4. ALGORYTMY WSTĘPNEGO PRZETWARZANIA SYGNALÓW 

4.1. Wprowadzenie 

Na podsatwie omówionych w poprzednim rozdziale algorytmów można 

określić wybrane parametry obserwowanych sygnałów. Jak wspomniano, pro­

ces ten odbywa się na etapie wstępnego przetwarzania sygnałów. W przy­

padku zabezpieczeń cyfrowych chodzi zazwyczaj o estymację składowych 

ortogonalnych podstawowej.harmonicznej prądu i napięcia. Na ich podsta­
wie można następnie określić takie wielkości kryterialne, jak: amplituda 

prądu lub napięcia, impedancja, moc itp. 

Funkcje wstępnego przetwarzania wynikają zatem z algorytmów pomiaru 

wielkości kryterialnych. Głównymi narzędziami stosowanymi w tej fazie 
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przetwarzania są: 

- filtracja cyfrowa, 

- korelacja cyfrowa, 

- obserwatory stanu, 

- filtracja Kalmana. 

Każda z wymienionych procedur jest związana z właściwym jej modelem 

sygnałowym procesu i pomiaru. folode l sygnałowy oparty na równaniach r 'e­

gresji (2.15) implikuje zastosowanie nierekursywnego {blokowego) sposobu 

przetwarzania w celu identyfikacji parametrów tego modelu. Charaktery­

stycznym przykładem są tu metody filt~acji nierekursywnej oraz korelacji 

cyfrowej. Model zmiennych stanu {2.18) jest podstawowym modelem dla 

obserwatora stanu lub filtru Kalmana. 

Inny podział powyższych rnetod odnosi się do sposobu ich analizy. 

Metody oparte na modelach deterministycznych lub quasi-stochastycznych 

stacjonarnych tworzą grupę tzw. metod fourierowskich. Podstawowe w:l:a­

ściwości tych algorytmów są przedstawiane w postaci charakterystyk 

częstotliwościowych oraz czasowych (113]. 

Algorytmy oparte na stanowych modelach stochastycznych są zaliczane 

do metod kalmanowskich. Podstawowe ich włeściwości są opisywane chara­

kterystykami probabilistycznymi, takimi jak wartość oczekiwana lub wa­

riancja. 

Oddzielną grupę stanowią procedury nieliniowe, jednak w tej fazie 

przetwarzania nie znalazły one większego zastosowania. Wyjątkiem może 

być prosty obliczeniowo filtr medianowy [116]. 

W niniejszym rozdziale podano sposób syntezy podstawowych metod 

identyfikacji tych parametrów sygnału prądu i napięcia, które są podsta­

wą do określanja wielkości kryterialnych zabezpieczeń. Pokazano, że 

poszczególne metody cyfrowego przetwarzania sygnałów można wyprowadzić z 

omówionych poprzednio algorytmów estymacji. 

4.2. Filtracja cyfrowa 

F i l try cyfrowe są dyskretnymi przetwornikami ciągu sygnałów 

wejściowych y{n) w ciąg syg!lałów wyjściowych x{n), przy czym sygnał 

wejściowy podlega określonej modyfikacji. Ta modyfikacja ma zazwyczaj na 

celu oddzielenie sygnału od zakłóceń [166]. 

Dalej zostaną rozpatrzone te charakterystyki filtrów, które łączą 

się z ich zastosowaniem jakc elementów członów pomiarowych zabezpieczeń. 

Algorytm przetwarzania sygnału t-1 filtrze cyfrowym może być 

określony następującym równaniem różnico·".ym (57): 
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K-1 L 
x(k) =L a(i) y(k-i) +L b(1) x(k-1) , (4.1) 

i=O 1=1 

gdzie: a(i), b(i) -współczynniki filtru, 

które pokazuje, że wartość bieżąca sygnału wyjściowego zależy od K 

ostatnich wartości sygnału wejściowego (łącznie z bieżącym) oraz od L 

poprzednich odpowiedzi filtru. Na podstawie równania (4.1) można uzyskać 

filtry o różnym sposobie realizacji i różnych właściwościach. 

Jeśli w strukturze filtru występują sprzężenia zwrotne, tzn. po­

przednie sygnały wyjściowe · są używane do obliczania aktualnych sygnałów 

wyjściowych (nawet gdy to sprzężenie obejmuje tylko fragment struktury 

filtru), to jest to filtr rekursywny (z realizacją rekurs~~ną). W prze­

ciwnym razie marny do czynienia z f1ltrem nierekursywnym [7]. 

Podstawowe właściwości filtrów są przedstawiane w postaci charakte­

rystyk częstotliwościowych oraz czasowych. Charakterystyki częstotli­

wościowe są związane z analizą transmitancji filtru, która może być 

określona przez obliczenie transformaty Z równania (4.1): 

X(Z) 
H(Z) = Y(Z) 

K-1 . 
E a(i)z-~ 

i=O 
L 

1- [b(1)z-1 

1=1 

(4.2) 

Postać widmową transmitancji (4.2) uzyskuje się przez podstawienie: 

z exp(jwT), gdzieT-okres próbkowania sygnału: 

H(jw) 

K-1 
E a(i)exp(-jwT) 

i=J 
L 

l- E b(1)exp(-jwT) 
1=1 

(4. 3) 

Właściwości dynamiczne filtru są określone przez jego charaktery­

styki czasowe. Podstawową charakterystyką jest odpowiedź impulsowa h(k), 

która przedstawia sygnał wyjściowy przy wymuszeniu sygnałem impulsowym, 

modelowanym deltą Kroneckera 6(i) (3.34). 

w zależności od charakteru odpowiedzi impulsowej, filtry cyfrowe 

dzielą się na dwie grupy: układy o skończonym czasie trwania odpowiedzi 

impulsowej - SOI (ang. FIR - finite impulse response) oraz układy o 

nieskończonym czasie trwania odpowiedzi impulsowej - NOI (ang. IIR -

infinite irnpulse response) [166]. Podział ten nie zawsze pokrywa się z 

podziałem na filtry rekursywne i nierekursywne. Na przykład, rekursywna 

realizacja może odnosić się zarówno do filtrów SOI jak i NOI. Ponieważ 

jednak podstawową realizacją filtru SOI jest algorytm nierekursywny, 
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więc powszechnie są stosowane te ostatnie określenia. 

4.2.1. Filtry o skończonej odpowiedzi impulsowej 

Sygnał wyjściowy filtru nierekursywnego (SOI) jest otrzymywany w 

wyniku dyskretnego splotu sygnału wejściowego z jego charakterystyką 

impulsową [3]. Odpowiada to zało~eniu, ~e w równaniu (4.1) znika człon 

rekursywny (b(l) =O, l= l, ... ,L). Podstawowe równanie filtru SOI rno~na 

zat~11 z'apisać w następującej postaci: 

K-1 
ick> =I hCi)yCk-i> , 

i=O 
(4.4) 

gdzie: h(i) jest impulsową odpowiedzią filtru, która rno~e przyjmować 

wartości ró~ne od zera jedy~ie w przedziale zmian argumentu 

i = O, ••• ,K-1. 

Wa~ną cechą filtrów nierekursywnych jest prosty sposób otrzymania 

liniowej charakterystyki fazowej. Latwo rno~na uzyskać dwa filtry o 

zbli~onych charakterystykach amplitudowych oraz o stałej ró~nicy faz w 

cał~n zakresie częstotliwości. Filtry mają liniową charakterystykę 

wtedy, gdy ich odpowiedzi impulsowe spełniają warunek [166]: 

h(i) -h(K-1-i) (4.5a) 

lub 

h(i) = h(K-1-i), (4.5b) 

~nacza, 2e odpowiedź impulsowa jest funkcją parzystą lub nieparzystą 

wz." _.;dem osi, wyznaczającej środek okna pomiarowego. Charakterystyki 

fazowe filtrów, których odpowiedzi impulsowe spełniają zale~ności (4.5), 

są przesunięte wzajern~ie o kąt n/2 w całym zakresie częstotliwości. Ta 

właściwość jest bardzo wa~na dla przetwarzania sygnałów zabezpieczenio­

wych, gdyż na wyjściu wąskopasmowych filtrów SOI o parzystej i nieparzy­

stej charakterystyce impulsowej otrzymuje się estymaty wzajemnie ortogo­

nalnych sygnałów [53]. 

Jest znanych wiele metod projektowania filtrów SOI ( 45], [57]. 

Uniwersalne metody nie znalazły dużego zastosowania w projektowaniu 

filtrów do celów autornatyki zabezpieczeniowej. Przetwarzanie na bieżąco 

nakłada ograniczenia na szerokość okna pomiarowego, częstotliwość prób­

kowania i zło~oność obliczeniową algorytmu - stąd optymalizacja cha­

rakterystyki częstotliwościowej nie zawsze jest zabiegiem priorytetowym. 

Do projektowania filtrów SOI na potrzeby zabe2pieczeń cyfrowych 

jest najczęściej używana metoda odwzorowania krzywych. Zale~ności 

uzyskane w poprzednim rozdziale można zatem bezpośrednio stosować do 

projektowania ornawianych filtrów. 

z porównania równań (3.24) i (4.4) można zauwa~yć, ~e filtr niere-
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kursywny jest estymatorem wartości chwilowych sygnału. Są one wyznaczane 

w kolejnych krokach, zgodnie ze zmianą indeksu k, na podstawie K ostat­

nich pomiarów \>T artości y. Zasadę tę 

pokazano na rys. 4.1. Niezmienny 

model sygnałowy (okno pomiarowe) jest 

przesuwany wzdlu:l: obserwowanego sy­

gnału i dla kolejnych jego polo:l:eń, 

wyznaczonych okresem próbkowania T, 

odbywa się obliczanie estymat zgodnie 

z algorytmami określonyroi w p. 3. 3. 

wyrazy odpowiednich wierszy macierzy 

modelu pomiarowego (3.23) są więc 

wBpółczynnikami filtru, natomiast p
5 

i Pc (3.24) są wielkościami skalu-

ją cym i. 
Równania filtrów opartych na 

estymatorach (3.24) są więc nastę­

pujące: 

K-1 
p

5 
E h (i)y(k-i) 

i=O 5 

K-1 
xc(k) = Pc E h (i)y(k-i) 

i=O c 

Rys. 4.1. Zasada estymacji sy­
gnału za pomocą filtru niere­
kursywnego 
Fig. 4.1. Principle of signal 
estimation by use of a nonre­
cursive filter 

(4. 6) 

Warunkiem stacjonarności filtrów (4.6) jest niezmienność charakte­

rystyk impulsowych h
5 

i h
0

• W rozpatrywanych w p. 3.3 algorytmach waru­

nek ten jest spełriony, gdy w modelach pomiarowych zalo:l:y się a = const. 

Jeśli ponadto a = O, to dla fil t rów ( 4. 6) są odpowiednio spełnione 
A A 

warunki (4.5) i wielkości wyjściowe x
5

(k), xc(k) tworzą estymaty ortogo-

nalnych składowych obserwowanego sygnału. W tym przypadku estymatory 

amplitudy i fazy zachowują równie:l: postać (3.25). 

Efektywność obliczeniowa estymatorów filtracyjnych zale:l:y od wielu 

czynników, takich jak: rodzaj modelu pomiarowego, szerokość okna, 

częstotliwość próbkowania. W ogólnym przypadku liczba mno:l:eń mo:l:e być 

zredukcvo~~ana o polowę na podstawie symetrii charakterystyki impulaowej, 

wynikającej ze związków (4.5). Dla wielu modeli, zwłaszcza pełno­

okresowych, podobna symetria zachodzi równie:l: względem osi połoZonej w 

1/4 i 3/4 długości okna pomiarowego. 

Symetria dwuetanowego modelu Fouriera pozwala uzyskać efektywne 

algorytmy o realizacji rekursywnej [ ~ 42]. w przypadku okna pełnookre­

sowego otrzymujemy: 
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x
8

(k) xc(k-1) sin v + x
5

(k-l) COS V 
(4.7) 

Ą 

+ ;(y(k) xc(k) = xc(k-1) COS V - JC
8

(k-l) sin v - y(k-N)), 

natomiast dla okna półokresowego: 

Ą Ą 

x
5

(k) xc(k-1) sin v + x
5

(k-l) COS V 
(4.8) 

Ą 

+ ;(y(k) 
N 

JCC(k) "' JCC(k-1) COS V - JC
8

(k-l) sin v + y(k - 2)) 

Jak widać, obie składowe ortogonalne są określone w wyniku czterech 

operacji mnożenia. (nie licząc skalowania). 

Największe korzyści pod względem uproszczenia obliczeń przynosi 

model Walsha, który nie wymaga mnożeń. W przypadku okna pełnookresowego 

otrzymujemy (gdy N/2- parzyste): 

N - l N-l 2 
Ą 

L L x
5

(k) Ps(- y(k-i) + y(k-i)), 

i o i N 
2 (4.9) 

N 
- l ~-1 N-1 4 4 

Ą 

L L L xc(k) Pc(- y(k-i) + y(k-i) - y(k-i)), 

i o i N i ~ 4 4 

gdzie: 
Ps = p = sin(v/2) 

c 2 

Gdy okno pomiarowe nie jest wielokrotnością połowy okresu podstawowej 

harmonicznej, algorytmy rekurs}~ne stają się bardziej złożone. 

Zależność charakterystyki częstotliwościowej omawianych filtrów od 

szerokości okna pomiarowego można prześledzić na przykładzie podstawo­

wego algorytmu Fouriera. Na rysunku 4.2 pokazano charakterystyki 

częstotliwościowe filtrów składowych ortogonalnych dla różnej szerokości 

okna, przy częstotliwości próbkowania odpowiadającej N = 16. 

Można zauważyć, że w miarę skracania okna pomiarowego pogarszaj(\ 

się właściwości częstotliwościowe filtru, co objawia się przede wszyst­

kim zwiększeniem wzmocnienia wyższych częstotliwości w stosunku do 

częstotliwości podstawowej. Jest to znany fakt wzrostu rozmycia widma 

estymatora przy zmniejszaniu się okna czasowego. Właściwość ta może być 

powiązana z podobnym wzrostem wariancji błędów estymatorów opartych na 

tych samych modelach pomiarowych (p. 3.4). Jeśli bowiem sygnał wyjściowy 

x(i) filtr\.! pobudzonego szumem białym o wariancji u 2 ma widmo mocy 

Gx(f), to jego wariancję można obliczyć według zależności (57): 
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* f 

= 2(]'.2 I 2 IH (f) ldf, (4.10) 
f o 

gdzie: 

IH(f)l -moduł transmitancji filtru, 
* f fT/2. 

Równanie (4.10) wiąże wariancję estymatara z jego właściwościami 

widmowymi. 

W 1niarę skracania okna pomiarowego filtr składowej synfazowej wzma­

cnia również składową stalą sygnału. Jest to niekorzystne ze względu na 

możliwość wystąpienia w mierzo-

nym prądzie zakłócenia w postaci 

wolno zanikającej składowej 

aperiodycznej. Sposób eliminacji 

tego zakłócenia polega na stoso­

waniu rozbudowanego modelu sy­

gnałowego lub na takiej modyfi­

kacji modelu dwustanowego, że 

funkcja wagi filtru składowej 

synfazowej ma sumę współczyn­

ników równą zeru. Na rysunku 4 . 3 

pokazano charakterystyki filtrów 

składowej synfazowej opartych na 

modelu trzystanowym (3.49) oraz 

na modelu dwustanowym, w którym 

okres funkcji bazowej jest rów-

ny długości okna pomiarowego 

(3.65). Widać, że w wyniku mody­

fikacji charakterystyki im­

pulsowej he filtr stal się 

niewrażliwy na składową stalą. 

l, O 

Rys. 4.3. Charakterystyki częstotli­
wościowe amplitudy pólokresowego fil­
tru składowej synfazowej (N=16): l­
według modelu(3.49); 2 - według mo­
delu (3.65) 
Fig. 4.3. Frequency response of a 
halfe-wave direct component filter 
(N=l6): l- according to the model 
(3.49); 2 - according to the model 
(3.65) 

Podobnie można postąpić również w przypadku bardziej złożonych 

modeli pomiarowych. 

4.2.2. Filtry o nieskończonej odpowiedzi impulsowej 

Filtry NOI są w ogólnym przypadku określone równaniem (4.1), jeśli 

przynajmniej jeden współczynnik członu rekursywnego b(l) jest różny od 

zera. 

Zarówno metody projektowania, jak i struktury tych filtrów mogą być 

różnorodne (95], [ló6]. Dzięki występującemu w filtrze sprzężeniu zwrot­

nemu, obserwuje się efekt nieskończonej pamięci, przez co aproksymację 
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zadanej charakterystyki amplitudowej mozna osiągnąć mniejs:z:ym kosztem 

obliczeniowym ni:2: w filtrach nierekursywnych. Dużą trudność sprawia 

jednak kształtowanie charakterystyki fazowej [53] . 

O mo:2:liwości zastosowania tych filtrów w członach pomi arowych decy­

dują następujące charakterystyki: 

- filtry rekursywne mają zazwyczaj gorszą dynamikę w s t osunku do 

filtrów nierekursywnych o podobnej charakterystyce amplitudowej; 

- kłopoty z kształtowaniem charakterystyki fazowej utrudnia ich 

zastosowanie w znanych algorytmach pomiarowych; 

- filtry rekursywne są wra:2:liwe na niedokładność współczynników. 

Projektmilanie filtrów rekursywnych mo:2:e przebiegać na drodze 

dyskretnej aproksymmacji charakterystyki zadanego filtru analogowego lub 

przez bezpośrednią syntezę. Istnieje na ten temat bogata literatur a 

[57], [166]. 

Jedną z mo:tliwych form realizacji filtru rekursywnego jest tzw. 

struktura kaskadowa szeregowo połaczonych filtrów II rzędu. Transmi­

tancja takiego filtru jest określona równaniem [53]: 

H/2 
H(z) n 

i=l 

gdzie: H- liczba biegunów transmitancji filtru (rząd filtru) , 

G(z) - transmitancja części nierekur~ywnej filtru. 

(4 .11) 

W filtrze nieparzystego rzędu o podanej strukturze jeden z 

elementów równania (4.11) jest I rzędu (b2 =O). 

Stosowanie filtrów rekursywnych niskiego rzędu jest związane z tym, 

że długość stanu przejściowego wąskopasmowego filtru azybko wzrasta ze 

wzrostem liczby członów rekursywnych [ 140]. W omawianym przypadku nie 

u:2:ywa się zwykle filtrów powy:tej IV rzędu. W auton.atyce elektroenerge­

tycznej większe zastosowanie znalazły filtry rekursywne budowane według 

modeli stanowych. 

4.3. Korelacja cyfrowa 

Korelacja cyfrowa, zastosowana do wydobywania sygnału z szumu, 

oparta jest na podobieństwie dwóch sygnałów do siebie [44]. Miarą tego 

podobieństwa jest funkcja korelacji wzajemnej, definiowana jako suma 

iloczynów odpoNiednich ciągów h(i), y(i), reprezentujących sygnały [3): 

K-1 
xh (j) =I h(i-j)y(i) , 

Y i=O 
(4.12) 

gdzie: j =O, l, ... ,m- przesunięcie obu sygnałów. 
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W przypadku identyfikacji sygnałów, jednym z ciągów w zaleZności 

(4.12) jest mierzony sygnały, a drugim- model sygnałowy h. W interesu­

jącym nas przypadku uZytecznym modelem sygnałowym jest funkcja sinusoi­

dalna. Ze względu na ortogonalne właściwości tej funkcji dla uzyskania 

pełnej informacji o stopni•1 jej korelacji z sygnałem y wystarczy obli­

czyć zaleiność (4.12) d)a dwóch wartości przesunięć j, odpowiadających 

kątowi rr/2. Zatem zamidst zaleZności (4.12) moZna napisać dwa równania, 

w których funkcjami odniesienia (funkcjami korelującymi) są ortogonalne 

funkcje sygnałowego modelu harmonicznego (bez przesunięcia). MoZna zau­

waZyć, Ze równania te będą wówczas identyczne z modelem rozwaZanego w 

p. 3.3 estymatera dwustanowego. Odnosi się to równieZ do bardziej rozbu­

dowanego modelu sygnałowego. 

W przypadku analizy sygnału na bieZąco korelowane są ze sobą dwa 

przebiegi: identyfikowany i odniesienia w oknie pomiarowym (i = O, l, 

• .. ,K-1), . które przesuwa się wzdłuZ obu tych sygnałów w miarę 

pojawiających się nowych danych pomiarowych (rys. 4. 4). W analizowanych 

w p. 3.3 algorytmach odpowiada to zmianie kąta a o wartość wielkości v 
( 3. 37) pomiędzy kolejnymi połoZeniami okna pomiarowego. W ten sposób 

korelacyjna metoda identyfikacji składowych harmonicznych sygnału, opar­

ta na estymatorach (3.24), jest określona równaniami: 

K-1 
p

5 
E h (k-i)y(k-i) 

i=O 5 

K-1 
xc(k) = Pc E h (k-i)y(k-i) 

i=O c 

NaleZy zauwaZyć, Ze estymatory 

korelacyjne (4.13), w odróZnieniu od 

filtrów (4.6), są w ogólnym przypad­

ku niestacjonarne, gdyZ funkcje 

korelujące h
5

, he zmieniają się wraz 

z przesuwaniem się okna pomiarowego. 

Właściwości korelacyjnych esty­

matorów amplitudy mozna wyprowadzić 

z właściwości fil tró\~ nierekursyw­

nych, jeśli funkcje korelujące są 

okresowym przedłu:Zeniem odpowiedzi 

impulsowych porównywanych filtrów 

[ 113]. Można zauważyć, Ze związki 

(4.6) i (4.13) róZnią się kierunkiem 

osi czasu funkcji korelującej 

względem odpowiedzi impulsowej. Na 

(4.13) 

Rys. 4.4. Zasada korelacyjnej 
metody estymacji sygnału 
Fig. 4.4. Principle of the cor­
relation 'method of signal esti­
mation 
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podstawie właściwości przekształcenia Fouriera rnoZna stwiedzić, Ze w 

konsekwencji tego, postacie widmowe porównywanych estymfitorów są 

sprzęZone. Estymatory (4.6) i (4.13) są zatem, przy omówionych warun­

kach, równowaZne sobie w zakresie charakt.erystyki widmowej (zachodzi 

jedynie róZnica w fazie widma). RównieZ właściwosci statystyczne tych 

estymatorów są identyczne, gdyZ oparte są na tej samej metodzie oceny 

błędów. 

RóZnice dotyczą wspomnianej juZ niestacjonarności estymatera kore­

lacyjnego (ze względu na okresowość funkcji korelującej jest to niesta­

cjonarność cykliczna), sposobu realizacji algorytmu oraz charakterystyk 

czasowych. 

Rezultatem operacji określonej przez estymator korelacyjny jest 

współczynnik korelacji (nieunorrnowany), który przy zgodności sygnału z 

modelem jest warto~cią !tałą. W wyn1ku wykonaniaA algorytmu (4.13) otrzy­

muje się składowe x
5

, xc nieruchornego wektora .l!_, który charakteryzuje 

stopień podobieństwa funkcji korelujących h
8

, he do mierzonego sygnału 

y. W przeciwieństwie zatem do filtrów, które redukują zakłócenia w sy­

gnale, nie zmieniając jego charakteru, estymatory korelacyjne określaj~ 

• jedynie wzajemne zaleZności między sygnałami: mierzonym i odniesienia . 

Trudno jest zatem posługiwać się charakterystyką częstotliwościową w 

odniesieniu do tego estymatera korelacyjnego ze względu na jego niesta­

cjonarność. Charakterystyka częstotliwościowa jest natomiast stosowana 

do opisu właściwości estymatera mocy (amplitudy) sygnału. Ogólna postać 

estymatera korelacyjnego wynika ze sposobu obliczania amplitudy wektora 

na podstawie jego składowych ortogonalnych i jest określona równaniami 

(3.25). Charakterystyki częstotliwościowe tych estymatorów są analogicz­

ne do charaktery-,tyk estymatorów filtracyjnych i będą analizowane w 

dalszej części pracy. 

DuZą zaletą estymatorów korelacyjnych jest prosta realizacja rekur­

sywna. Wynika t~ ze struktury równań (4.13) oraz z periodyczności 

funkcji korelujących. Jeśli w charakterze tych funkcji zastosować 

składniki modelu dwustanowego (3.41), te przy pełnookresowym oknie 

pomiarowym otrzyma~y: 

A 
x

5
(k) x

5
(k-1) + Ps(y(k) - y(k-N)) hs(k)' 

A 
- y(k-N)) xc(k) xc(k-l) + Pc(y(k) hc(k)' 

(4.14) 

gdzie: 

h
5

(k) -sin(vk V 
+ 2), 

hc(k) -cos(vk V p = ~ + 2)' p = s c N 

Zależności (4.14) wynikają z faktu, Ze h(k) h(k-N). Podobna 
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symetria zachodzi także dla pólokresowego okna pomiarowego: h(k) 

-h(k-N/2). Estymator rekursywny ma wtedy następującą postać: 

gdzie: 

h
8

(k) 

'hc(k) 

x
8

(k-1) + p
8

(y(k) + y(k-N/2)) h
8

(k), 

xc(k-1) + pc(y(k) + y(k-N/2)) hc(k), 

V -cos(vk + 2 ), 

• }{ V s~r.(v + 2 ), 4 
Ps = Pc = N 

(4.15) 

Podobną strukturę n:ają również rekursywne estymatory zbudowane na pod­

stawie funkcji Wal s ha. Uzyskuje się wtedy dodatkowe uproszczenie ze 

względu na eliminację mnożenia [113]. 

Interesująca jest analiza właściwości rekursywnego algorytmu opar­

tego na modelu trzystanowym (3.48). Rozpatrzmy równania estymatorów dla 

pełnookresowego okna pomiarowego. Po podstawieniu do równań (4.13) 

zależności ( 3. 48), w ·których a = a
0 

+ vk, otrzymamy: 

N-l 
X (k)=_l. L (-sin(v(k-i)+a

0
+ ;)+ s N 

i=O 

X (k)=_l. 
N-1 L (-cos(v(k-i)+a

0
+ ;)+ c N 

i=O 

gdzie: a
0 

- początkowa wartość kąta a, 

.s - jak w (3.46). 

cos(l') 

cos(.S) 

sin(oc
0

+ vk + eS) 
)y(k-i), 

cos(v/2) 

(4.16) 

cos(a
0

+ vk + ó) 
)y(k-i), 

cos(V/2) 

Gdy zapisze-my równania ( 4. 16) dla dwóch kolejnych kroków k-1, k, 

otrzymamy algorytlr rekursywny. Po dokonaniu niezbędnych przekształceń 

otrzymamy: 

Xz(k) xz(k-1) + h
8

(k) Ay(k), 

(4.17) 
xR(k) xR(k-1) + h c(k) Ay(k), 

x
8

(k) Ps(xz(k) + d
8

(k+1) I:y(k)), 
(4.18) 

xc(k> Pc(xR(k) + dc(k+1) LY(k)), 

gdzie: 

Ay(k) y(k) - y(k-N) 1 

N-1 
I:y(k) I:y(k-1) + Ay(k) =I y(x-i), 

(4.19) 

i=O 
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h
5

(k) -sin(vk + a + V/2), o 

hc(k) -cos(vk + a + V/2), o 

cos c5 sin(a
0

+ vk + c5) (4.20) 
d

5
(k) 

cos(v/2) 

cos c5 coa(a
0

+ vk + c5) 
dc(k) = 

cos(v/2) 

Ps = Pc = 2/N 

Równania (4.17) przedstawiają estymatory korelacyjne sygnału według 

modelu dwustanowego (bez skalowania), a równania (4.18) uzupełniają je o 

model składowej aperiodycznej. Strukturę tego algorytmu pokazano na 

rys. 4.5. Widać, ~e algorytm jest niezwykle oszczędny obliczeniowo . Do 

określenia kolejnej wartości estymaty jednej składowej sygnału w modelu 

trzystanowym nale~y wykonać dwa mno~enia ; 

Rys. 4.5. Struktura trzystanowego algorytmu korelacyjnego (dla 
jednej składowej ortogonalnej) 

Fig. 4.5 Block diagram of a 3 - state correlation algoritP~ for 
one orthogonal signal component 

Dalsze uproszczenie ~lgorytmu mo~na uzyskać przez zastąpienie mode­

lu Fouriera t .rzystanowym modelem Walaha ( 3. 60) . Struktura algorytmu 

pozostaje nie zmieniona, a współczynniki równań (4.17) i (4.18) wyra~ają 

sie następującymi związkami: 

h
5

(k) -wal 1 (vk + a o + V/2) 1 

hc(k) -wal2 (vk + a + V/2), o 

l - exp(c)(2 exp(-bk
5

) - l) 
d

5
(k) wal 1 (vk + a + V/2) o l + exp(c) 

( 4 .21) 

1 - exp(c)(2 exp(-bkc) - l) 
dc(k) = wal 2 (vJr + a 0 + V/2) 1 + exp(c) 

gdzie: b, c, k
5

, kc- jak w (3.59). 
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Zgodnie z równaniami ( 4.18) estymcwane wielkości są określane na 

podstawie ró:l:nicy Ay próbek sygnału w odstępie równym długości okna 

pomiarowego oraz sumy próbek ~Y w oknie (wielkość ~Y jest tak:l:e oblicza­
na rekursywnie- (4.19)). 

Charakterystyki widmowe rozważanych algorytmów 5ą przedstawione w 

dalszej części pracy. 
Po zanalizowaniu estymatorów korelacyjnych i filtracyjnych, opar­

tych na tych samych modelach pomiarowych, mo:l:na sformułować następujące 

wnioski: 
l. Porównanie charakterystyk częstotliwościowych może odnosić się 

jedynie do estymatorów amplitudy i fazy sygnału. 
2. Rezultatem korelacji jest ciąg współczynników liczbowych, okre­

ślających stopień podobieństwa sygnału i funkcji korelującej, podczas 

gdy na wyjściu filtru uzyskuje się odpowiednio zmodyfikowany sygnał 

pomiarowy. 

3. Estymatory korelacyjne dla pełno- i pólokresowych okien pomiaro­

wych mo:l:na przedstawić w prostej postaci rekursywnej, która zazwyczaj 

prowadzi do bardziej oszczędnych obliczeniowo algorytmów niż w przypadku 

filtrów. 

4. Z punktu widzenia estymacji amplitudy i fazy sygnału, 

właściwości statystyczne (błędy) i częstotliwościowe obu typów estymato­

rów są jednakowe (jeśli są oparte na tych samych modelach pomiarowych). 

Jednak podstawą syntezy jest zwykle, w przypadku algorytmów filtracyj­
nych - :l:ądana charakterystyka częstotliwościowa, a w przypadku korelacji 

- :l:ądany kształt funkcji korelującej. 

4.4. Observatory stanu 

Rozpatrzmy deterministyczny stanowy model sygnałowy {2.19): 

X(k+1) = A(k) X<k), (4.22a) 

Y<k> = H<k> X<k> (4.2 2b) 

Odpowiada mu następujący rekur sywny algorytm MNK oceny wektora stanu 

(3.32a): 

A A 

X(k+l) = A(k) X(k) + K(k+1)[Y<k+l) - H(k+l) A(k) X(k)] (4.23) 

Do określenia macierzy wzmocnienia (macierzy wagowej) Kw równaniu 

( 4. 23) można stosować procedurę ( 3. 32). Większą swobodę kształtowania 

właściwości tego estymatera uzyskuje się jednak przez wyznaczenie macie­
rzy K na podstawie a.nalizy jego właściwości dynamicznych. 

Jeśli aproksymację wektora X(k+l) prowadzić na podstawie wielkości 
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mierzonych w poprzednim kroku {predykcja), to równanie (4.23) wyrazi się 

w następującej formie: 

(4.24) 

Równanie ( 4. 24) jest zr.ane jako obserwator stanu systemu ( 4. 22) 
(obserwator Luenbergera pełnego rzędu [51)) . Gdy spełnione są warunki 
obserwowalności systemu (4.22) oraz stabilności równania (4.24), wówczas 

za pomocą tego obserwatora mozna ocenić wektor stanu X· Podstawą domnie­
manej zbieZności stanu obserwatora X(k) do stanu systemu X(k) jest 
załoZenie o ich jednakowej strukturze (rys.4.6). Dynamikę procesu 
zbiezności moZna prześledzić, rozpatrując błąd stanu: 

X(k+l) = X(k+l) - X<k+l) (4.25) 

Po uwzględnieniu zaleZności (4 . 22) i (4.24) otrzymamy: 

x<x+l> = ~<x> x<x>, (4.26a) 

gdzie: 

'(k) = A<k> - K(k) H<k> (4.26b) 

Przebieg błędu jest zatem zaleZny od macierzy ~, którą dla danego 

obserwatora określa się przez macierz wzmocnienia K· 

m ode 

obse 

V(k) 

W<k> X(k+1) l lz-1 l X<k> l l * 
Y<k> 

l j l 
H<k> 

l 

l A<k> l 
l l l procesu 

l K<k> l 
l l - Ą 

Y(k) 
Ą 

X<k+1) l IZ-1 l X<k> l l 
l J l 

H<k> l 

l A(k) l 
rwator l l 

Rys. 4.6. Model sygnałowy procesu i jego obserwator stanu 
Fig. 4.6. Dynamie process and its state observer 
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Synteza obserwatora stanu sprowadza się zatem do określenia macierzy 
K, która zapewnia określone właściwości dynamiczne równania (4.26a). 
Sposoby doboru tE::go wektora są dobrze znane w teorii sterowania [51], 
[ 63]. Rozpatruje się przy tym oddzielnie stacjonarne i niestacjonarne 
obserwatory stanu. 

4.4.1. Stacjonarne obserwatory stanu 

W przypadku stacjonarnego systemu ( 4. 22) macierze parametrów są 

niezależne od czasu: A(k) = A, H(k) = H· W rozważanym przypadku obserwa­
tor stanu służy do pomiaru prądu lub napięcia, zatem wielkość mierzona 
według (4.22b) jest skalarem: 

y(k) = H(k) X(k) , (4.27) 

gdzie: H(k) =H- wektor pomiarów lxH, H- liczba stanów systemu (4.22). 

Obserwator ( 4. 24) jest Rtabilny, gdy wartości własne macierzy f 
(4.26b) spełniają następujący warunek: 

~~il<l, i= l, 2, .•• ,H, (4.28) 

przy czym równanie charakterystyczne macierzy f ma postać: 
H-1 H det[AI -A+ K Hl 7 1 + 7 2A + ... + 7~ +A 

(4 . 29) 
(A- A1 )(A- A2 ) ... (A- AH) O 

Przebieg błędu, a zatem i dynarniczna charakterystyka obserwatora 
są zależne od położenia wartości własnych macierzy f. W szczególności, 

gdy wszystkie wartości własne są położone w początku ukł.adu współ­

rzędnych (na płaszczyżnie zespolonej), tzn: 

det[AI -A + K Hl (4.30) 

wówczas błąd (4.26a) w H -tym kroku obserwacji wyrazi się zależnością : 

X(H) =~(H-l) ~(H-2) ... ~(O) X(O) =o (4.31) 

Ten typ obserwatora nosi nazwę obserwatora o odpowiedzi dead-beat [26], 
[51]. Stan modelu określa się w najgorszym przypadku w H -tej obserwa­
CJ L Zmieniając położenie biegunów macierzy ł przez dobór macierzy 
wzmocnienia K, można kształtować charakterystyki dynamiczne obserwatora 
stanu. Sposób określenia macierzy K przy zadanych biegunach macierzy f 
jest podany w Dodatku B. 

Struktura modelu sygnałowego przedstawionego w postaci stacjonarnych 
równań stanu zależy od rodzaju zakłóceń występujących w mierzonym sygna­
le. Para macierzy (A, H) może być określona następująco: 
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A 

o l ' (4.32) H 

gdzie: 

[ 

cos{vi) 

-sin(vi) 

sin(vi)]
1 

i 

cos(vi) 
l, 2, ... ,p -macierz stanu i-tej 

harmonicznej, 
(4.33) 

Hi= [O 1], i= l, 2, ... ,p -wektor pomiarów i-tej harmonicznej, 

para macierzy odnosząca się do modelu składowej 
aperiodycznej. 

Ka~dej parze (Ai' Hi) odpowiada wek·tor stanu: 

(4.34) 

Składowa aperiodyczna mo~ e być przedstawiona jednym składnikiem. 

Wtedy analogicznie do zale~ności (3.43} otrzymamy: 

A A 

Aa = (exp(b)], Ha= [1], Xa = (xa] (4 .35 ) 

Jeśli Ta~~, to: Aa =[l]. 

Gdy składową aperiodyczną aproksymować trzema pierwszymi wyrazami 

rozkładu funkcji wykładniczej w szereg Taylora { 3. 61), wówczas otrzy­

mamy: 

V 

l 

o 
~l·~- [l O OJ, {4.36) 

Rozpatrywany obserwator rna strukturę pozwalającą estymować składowe 

ortogonalne poszczególnych harmonicznych sygnału, stąd te~ jest nazywany 

spektralnym obserwatorem stanu (25]. 

Algorytm projektowania obserwatora stanu do estymacji składowych 

sygnału zabezpieczeniowego jest następujący: 

1. Określić model sygnałowy procesu (liczbę składowych harmonicz­

nych oraz sposób aproksymacji składowej aperiodycznej). 

2. Wybrać wartości własne macierzy '11 { 4. 26) zgodnie z warunkiem 

{4.28) dla poszczególnych składowych wektora X· 

3. Na podstawie algorytmu podanego w Dodatku B okr-eślić wektor 

wzmocnienia K. 
4. Zbadać charakterystyki estymatara (4.24) dla zadanych sygnałów 

wejściowych. 
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Przy wyborze biegunów macierzy f należy się kierować znaną zasadą, 

że zbliżanie bieguna do początku układu współrzędnych prowadzi do 

szybszego zanikania stanu przejściowego z czym wiążą się większe przere­

gulowania. 

4.4.Z. Niestacjonarne obserwatory stanu 

Obserwator stanu oparty na niestacjonarnym modelu sygnałowym ma 

zmienną w czasie macierz wzmocnienia. Jeśli rozważyć uklad o stałym 

okresie próbkowania, to latwo sprawdzić, że model sygnałowy równoważny 

rozpatrywanemu poprzednio procesowi stacjonarnemu ma następującą stru­

kturę macierzy parametrów: 

A(k) = A = IHxH , 

[ sin(vki) 

[ (vk) 2 vk 

(4.37) 

cos(vki)] 

l] dla trzyelementowego modelu składowej 
aperiodycznej. 

Równoważność obu procesów odnosi się do sygnału y, natomiast zmien­

ne stanu mają w obu przypadkach inny charakter. W obserwatorze stacjo­

narnym zmienne stanu, opisujące składowe ortogonalne poszczególnych 

harmonicznych sygnału, przedstawiają fazery wirujące z prędkością kątową 

odpowiednią dla danej harmonicznej. W obserwatorze niestacjonarnym 

zmienne stanu przedstawiają współrzędne nieruchornego wektora, którego 

poleżenie zależy od fazy danej harmonicznej. Można tu zauważyć analogię 

do rezultatów ·estymacji sygnałów metodą filtracji i korelacji. 

Synteza obserwatora niestacjonarnego jest bardziej klepotliwa niż w 

przypadku stacjonarnym. Wektor wzmocnienia K(k) można również określić z 

warunku (4.31), przy czym macierze '(i) zmieniają się w czasie. w przy­

padku jednowyjściowego obserwatora o odpowiedzi dead-beat otrzymamy 

[50 l: 

K<kl 

gdzie: 

.. 

F<kl 
k-1 
n 'Ilu> 
j=O 

(mnożenie lewostronne), 

'łl(j) = A(j) - K(j) H<jJ, 

col(i) -numer dowolnej kolumny macierzy poprzedzającej, tak 

wybranej, że mianownik (4.38a) jest różny od zera. 

(4.38a) 

(4.38b) 

(4.38c) 

W przypadku obserwowalnej pary (A, H) można zawsze tak wybrać kolu­

mny macierzy F(k), ~e mianownik (4.38a) jest ró~ny od zera. Współczyn­

niki wzmocnienia K(k) dla składowych harmonicznych tworzą, po osią-
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gnięciu stanu ustalonego, okresowy ciąg powtarzający się z częstotli­

wości~ identyfikowanego fazora. 

Ze względu na zmienny w czasie wektor K właściwości rozpatrywanego 

obserwatora są różne w stanie ustalonym i nieustalonym (tuż po urucho­

mieniu procesu obserwacji). Poprawny (najszybszy) pomiar parametrów 

zaburzenia w nadzorowanym systemie nastąpi wówczas, gdy początek obser­

wacji pokryje się z momentem wystąpienia tego zaburzenia (zwarcia). 

Uruchomienie procesu estymacji _powinno zatem nastąpić w wyniku detekcji 

wystąpienia zakłócenia w systemie. 

Obserwator stacjonarny ma stały współczynnik wzmocnienia i jego 

właściwości nie zależą od momentu rozpoczęcia obserwacji. 

4.5. Filtracja Kalmana 

4.5.1. Algorytm filtracji 

Filtr Kalmana jest optymalnym estymatorem parametrów procesu sto­

chastycznego, który jest opisany ~astępującymi równaniami stanu (2.18): 

X<k+l) A<k> X<k> + W<k), _ 
(4.39) 

Y(k) = H<k) X<k) + V(k), 

gdzie poszczególne wielkości opisano w p. 2.3. 

Kryterium optymalności stanowi minimalna suma wariancji błędów 

estymacji (3.36). Jeśli proces (4.39) spełnia określone wymagania, 

wyszczególnione w p. 3.2.2, to poszukiwany estymator jest opisany 

równaniami (3.35). Uporządkowana sekwencja obliczania tych równań tworzy 

następujący algorytm filtru Kalmana: 

(i) k = o, 
przygotowanie modelu procesu i pomiarów w postaci następujących 

danych: 
Ą 

X(O) - początkowa wartość estymowanego wektora stanu, 

P(O) - początkowa wartość macierzy kowariancji błędów estymacji, 

A(i), i O, 1, ... -macierz stanu, 

H(i), i l, 2, ... -macierz pomiarów, 

Q(i), i O, 1, ... -macierz kowariancji zakłóceń procesu, 

R(i), i l, 2, ... -macierz kowariancji zakłóceń pomiaru. 

(ii) Określenie macierzy wzmocnienia K(k) i macierzy kowariancji błędów 

estymacji P(k): 

P 1 <k+l) = A(k) P(k) AT(k) + Q(k), 

K<k+l) Pl(k+l) HT(k+l) [H(k+l) pl(k+l) HT(k+l) + R(k+l)]-1 , 

P(k+l) [l - K<k+l) H<k+l)] p 1 (k+l). 
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(iii} Estymacja wektora stanu: 
A A A 

X(k+l) = A(k} X<k> + K<k+l) [Y(k+l) - H<k+l) A(k} X(k}]. 

(iv} k = k+l, 

powrót do kroku (ii). 

Widać, Ze wielkości określane w drugim kroku powyZszego algorytmu 

nie zaleZą od wielkości estymcwanej. Wektor wzmocnienia K(k) moZe być 

zatem obliczony wcześniej, poza procesem filtracji. 

Filtr Kalmana ma strukturę podobną do obserwatora stanu (rys. 4.6 -

wraz z zakłóceniami} i jest niekiedy nazywany optymalnym obserwatorem 

stanu [51]. 

System określony równaniami (4.39} jest w ·ogólnym przypadku niesta­

cjonarny. JednakZe nawet w przypadku stacjonarności systemu (4.39}, 

filtr Kalmana jest układem niestacjonarnyurn ze względu na zmienną w 

czasie ~acierz wzmocnienia K(k). Podobnie zatem jak nierekursywny algo­

rytm MNK i niestacjonarny obserwator stanu, filtr Kalmana ma właściwości 

zmieniające się w czasie. W celu poprawnej identyfikacji sygnału 

związanego z awarią w zabezpieczanym obiekcie, uruchomienie filtru 

Kalmana powinno być poprzedzone detekcją wystąpienia zakłócenia w 

systemie. 

4.5.2. Zasady projektowania filtru 

Synteza filtru 

(4.39), określenie 

wzmocnienia K(k). 

Kalmana obejmuje opracowanie modelu sygnałowego 

warunków początkowych oraz obliczenie macierzy 

w przypadku stosowania filtru Kalmana do estymacji składowych 

ortogonalnych sygnału mierzonego przez zabezpieczenie, model sygnałowy 

jest opracowywa.ny na podstawie równań (4.32}-(4.37} uzupełnionych o 

modele zakłóceń. Struktura i parametry modelu w duZym jednak stopniu 

zaleZą od przeznaczenia filtru. 

W zabezpieczeniach linii elektroenergetycznych model związany z 

pomiarem napięcia jest zazwyczaj dwustanowy. Przyjmuje się, Ze zakłó­

cenia pomiarowe mają charakter szumu białego z zanikającą wykładniczo 

wariancją [43): 

(4.40a} 

gdzie: 

(4.40b) 

u~ zakładana wariancja błędu pomiaru napięcia po zwarciu na 

linii, 

L1 , R1 - jednostkowe parametry linii dla składowej zgodnej, 
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d - polowa długości linii, 

Rf oczekiwana wartość razystancji w miejscu zwarcia. 

Proces generacji napięcia można przyjąć losowo niezmienny i stąd 

macierz kowariancji zakłóceń procesu Qu(k) = O. 

Model sygnałowy toru pomiaru prądu powinien być bardziej rozbudowa­
ny ze względu na możliwość wystąpienia składowej aperiodycznej o długim 
czasie zanikania. Odpowiadający temu proces jest niestacjonarny ze sto­

sunkowo dużą wartością początkową wariancji zakłóceń składowej aperio­
dycznej. Dla trzystanowego mode-lu macierz Qi (k) może być przedstawiona 

następująco: 

(4.41) 

gdzie: ą11 ,ą22- wariancje procesu dla składowych ortogonalnych (przyjmu­
je się równe zeru lub bardzo małe), 

ą33 -wariancja procesu generacji składowej aperiodycznej. 

Wariancja błędów pomiaru prądu jest w tym przypadku określona podo­

bnie jak dla napięcia. 
W przypadku zabezpieczeń różnicowych transformatora proces genera­

cji sygnału musi uwzględniać zarówno rozbudowany algorytm zabezpieczenia 

(badanie stanu nasycenia rdzenia), jak i możliwość znacznego odkształce­

nia prądu zwarciowego. Stosuje się wówczas modele 5-11-stanowe [90], 

[106]. 
Dokładne określenie struktury modelu oraz jego parametrów wymaga 

badań symulacyjnych w układzie zbliżonym do projektowanego. 

4,6, Przekształcenie procedur rekursywnych w filtry nierekursywne 

W punkcie 3.2.2 podano zasady tworzenia rekursywnych procedur esty­

macji z algorytmów nierekursywnych. Czynność odwrotna prowadzi do algo­
rytmów, na podstawie których można projektować filtry nierekursywne. 

Postępowanie takie można traktować jako metodę syntezy filtrów nierekur­

sywnych, których charakterystyki widmowe opisują właściwości częstotli­

wościowe wyjściowych algorytmów rekursywnych w stanie ustalonym [80]. 
Podstawowe r-ównanie estymacji według rekursywnego algorytmu MNK 

(3.32) lub (3.35) można przedstawić w następującej postaci: 

X<k> 
gdzie: 

~(k) X<k-1) + K<k> Y(k), 

f(k) = [l - K(k) H(k) l A<k>, 

k = l, 2, ... f (4.42a) 

(4.42b) 

przy tym, tak jak we wzorze (2.18), zakłada się, że model sygnałowy jest 
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określony H-elementowym wektorem stanu X z L-elementowym wektorem pomia­
rów y, 

Ą Ą Ą 

Poniewat poprzedni~ wielkości estymowane: X (k-1), X (k-2), ••• ,X (l) 
są równiet obliczane według tego algorytmu, więc podstawiaj4c je kolejno 
do równania ( 4. 42a) uzyskamy następującą nierekursywn4 reprezentację 

tego estymatora: 

X(k) = F<k> Y<k> + F<k-1) Y<k-1) + .•• + F<l> Y<l> + 

+ f(k) ł(k-1) •.• f(l)X(O), 
gdzie: 

F(l) f(k) f(k-l) ... f(2) K(l), 

F(2) = f(k) f(k-l) ... f(3) K(2), 

F<k-1) = f(k) K<k-1), 
F(k) • K<k), 
Ą 

(4.43a) 

(4.43b) 

X(O) = O - zgodnie z zaloteniem do algorytmów (3.32), (3.35). 

Ciąg macierzy F(i) motna ogólnie zapisać następuj4cym równaniem: 

F(i) = T<I> K<i>, i= 1, 2, ... , k 

gdzie: 
T(k) .. l l 

k-i-1 
T(i> ... n t<k-j), i= 1, 2, ... ,k-l 

j=O 

Struktura wektorów Y(i) jest następuj4ca: 

YO> 
Y(2) 

[Y( O) 

[Y( l) 

Y<k> = [y(k-1) 

Y( l) 

y(2) 

y(L-1)) T, 

y(L))T, 

T y(k) ... y(k+L-2)) • 

(4.44a) 

(4.44b) 

(4.45) 

Liczba pomiarów L w modelu sygnałowym musi spełniać zalotenia 
określone przez rekursywny algorytm MNK: L ~ H. 

Jeśli nalety utworzyć filtr nierekursywny o strukturze ( 4. 43) i 
szerokości okna pomiarowego obejmującego K ostatnich pomiarów, to wekto­
ry pomiarów Y(i) mają strukturę jak we wzorze (4.45), gdzie k • K-L+l. 

Równanie macierzowe (4.43a) mote być zapisane w formie H oddziel-
Ą 

nych zaletoości dla poszczególnych składowych wektora x. Powstale w ten 
sposób równania mają postać filtrów nierekursywnych (4.6). Współczynniki 
tych filtrów są utworzone z sum odpowiednich składników macierzy F. N~ 

przykład, dla filtru odpowiadającego pierwszej składowej wektora X 
otrzymamy: 
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h
1

(0) 

hl(l) 

hl (i) 

l 
fl,l 

l 
f 1,2 

2 
+ fl,l 

i-1 i fi+L-2 - dla (K-L !S fl,L + fl,L-1 + ..• + 
1,1 

~-L ~-L+l 
l ,L + l ,L-l 

~-L+l 
l,L 

- element (m,n) macierzy F(i) ={fi }. m,n 

(4.46) 

i !S L-l)A(K-L>l) 

hl (K-2) 

hl (K-1) 

gdzie: t!,n 
Otrzymujemy zatem następujący algorytm projektowania filtrów nierekur-

sywnych opartych na stanowych filtrach rekursywnych: 

(i) Według algorytmu (3.32) lub (3.35) zaprojektować estymator rekur­

sywny o strukturze (4.42), H-tego rzędu o L ~ H wejściach 

pomiarowych. 

(ii) Wybrać szerokość okna pomiarowego K i zgodnie z zale~nością (4.44) 

obliczyć macierze F(l), F(2), .•. , F(K-L+l). 

(iii) Na podstawie (4.46) określić współczynniki filtru nierekursywnego 

dla poszczególnych składowych wektora x. 
W ogólnym przypadku współczynniki filtru nie spełniają warunków 

(4.5) i charakterystyka częstotliwościowa fazy jest nieliniowa. Jednak~e 

fazy pary filtrów nierekursywnych, odpowiadających w modelu stano.,.-ym 

składowym ortogonalnym, ró2nią się równie2 o rr/2. zapewnia to ortogo­

nalność estymcwanych sygnałów. 

Właściwości pierwotnego filtru rekursywnego oraz powstałego z niego 

filtru nierekursywnego pokrywają się, gdy liczba wejść L filtru rekur­

sywnego odpowiada szerokości okna pomiarowego K filtru nierekursywnego. 

Gdy zwiększa się stosunek L/K, uwidacznia się uśredniające działanie 

filtru nierekursywnego. 

Charakterystyki omawianych filtrów mogą być modyfikowane przez 

zmianę liczby wejść pierwotnych estymatorów rekursywnych. Na rysunku 4.7 

pokazano znormalizowane 

filtrów nierekursywnych, 

ró~nej liczby wejść L. 

zale~nością: 

charakterystyki 

odpowiadających 

impulsowe 

filtrowi 

pełnookresowych 

dwustanowemu dla 

Normalizacja została przeprowadzona zgodnie z 

(4.47) 

gdzie: hc(N;l) - wartość współczynnika pełnookresowego filtru składowej 
synfazowej dla środka symetrii charakterystyki impulso­
wej. 
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h s 
1.0 

Rys. 4.7. Znormalizowane charakterystyki impulsowe filtrów niere­
kursywnych uzyskanych przez przekształcenie· dwustanowego filtru re­
kursywnego: a - filtr składowej kwadraturowej; b - filtr składowej 
synfazowej; K = N = 16 
Fig . 4.7. Normalized unit response of nonrecursive filters obtained 
by transformation of 2-state recursive filter; a - the quadrature 
component filter; b - the direct component filter; N = K = 16 

Zwiększenie liczby wejść pierwotnego estymatara rekursywnego powo­
duje większe wygładzanie efektu ucięcia funkcji impulsowej filtru niere-
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kursywnego. Efekt ten jest również widoczny na charakterystykach widmo­

wych (rys. 4. 8) . w tym przypadku poprawie charakterystyki w zakresie 

większych częstotliwości towarzyszy poszerzenie listka głównego i uwy­
datnienie składowej stalej w filtrze składowej synfazowej. W celu jej 

eliminacji, można stosować model trzystanowy (3.43). 

Omówiona metoda jest wygodnym narzędziem projektowania nierekursyw­

nych filtrów do estymacji składowych ortogonalnych identyfikowanego 

sygnału. 

Zaprezentowane w tym rozdziale procedury pomiaru parametrów sygnału 

można podzielić na dwie grupy w zależności od sposobu przedstawienia 

obserwowanego procesu. Są to metody wywodzące się bądź z nierekursywnych 
modeli regres]l., bądż z równań stanu. Pierwsze z nich prowadzą do 

filtrów nierekursywnych lub algorytmów korelacji cyfrowej, drugie - do 

obserwatorów· stanu, w tym również filtrów Kalmana . 

ze w~ględu na statyczny, z założenia, charakter modelu regresji, 
metody pierwszej grupy są zazwyczaj określane właściwościami widmowymi. 

w przeciwieństwie do nich, obserwatory stanu są przetwornikami dyna­

micznymi, a zasadą ich funkcjonowania jest likwidacja uchybu pomiarowe­

go. Podstawą ich oceny są przede wszystkim charakterystyki dynamiczne 
oraz (w przypadku filtru Kalmana) szybkość zanikania wariancji błędów 

estymacji. 
Obie grupy filtrów zachowują się podobnie w stanie ustalonym i 

wówczas ich właściwości mogą być porównywane na podstawie przedstawionej 

poprzednio transformacji . 

5. ALGORYTMY POMIARU WIELKOŚCI KRYTERIALMYCH 

5.1. Wprowadzenie 

Wielkości kryterialne zabezpieczeń cyfrowych odpowiadają zazwyczaj 

określonym wielkościom fizycznym opisującym stan obwodu prądu przemien­

nego związanego z nadzorowanym obiektem. Dlatego te~ wielkości te odno­

szą się do podstawowej lub wybranych harmonicznych sygnału prądu i/lub 

napięcia. Dyskretnym modelem takiego przebiegu, próbkowanego w odstępach 
kątowych v, może być następujący sygnał zespolony (fazor): 

JL(k) = Yc(k) + j y9 (k) = Y exp(j(qvk + P)) (5.1) 

Gdy znar.e są estymaty sygnałów zespolonych prądu i napięcia, można 

łatwo określić złożone wielkości występujące w c:harakterze kryteriów 

oceny stanu obiektu. Schemat przetwarzania sygnałów według tej zasady 

pokazano na rys. s ·.l. Bloki określone jako filtry przedstawiają w 
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ogólnym przypadku cyfrowe przetworniki sygnału, działające na zasadzie 
splotu, korelacji lub innej, najczęściej liniowej, operacji wykonywanej 

na sygnale wejściowym. 

Y Formowanie xc+j x
8 

sygnału 
zespolonego 

Formowanie 
wielkości 

kryterialnej 

Estymacja sygnału zespolonego 
Eatymacja wielkości 

kryterialnej 

Rys. 5.1. Struktura algorytmu pomiaru wielkości kryterialnej według 
modelu sygnału zespolonego 

Fig. 5.1. Block diagram of a signal processer for orthogonal compo­
nents determination 

Schemat na rys. 5 .l odnosi się zarówno do układów, w których 

składowe ortogonalne są określane na zasadzie jednoczesnego przetwarza­
nia sygnałów w oknie pomiarowym (model regresji), jak równieZ do przy­
padku obserwatorów stanu (model stanowy). Deterministyczne obserwat.ory 

stanu, czy tez filtry Kalmana z procedurami nieliniowymi (rozszerzone 
filtry Kalmana) pozwalające bezpośrednio estymować wielkości kryterial­
ne, nie znalazły, jak na razie, szerszego zastosowania w omawianej dzie­
dzinie. 

Dalej zostaną przedstawione niektóre algorytmy przetwarzania 
sygnałów, prowadZ"\Ce do estymacj i podstawowych wielkości kryterialnych 
zabezpieczeń cyfrowych. 

5.2. Estymacja sygnału zespolonego 

5.2.1. Zastosowanie filtrów cyfrowych 

Do estymacji składowej rzeczywistej xc i urojonej x
8 

sygnału 

lonego !_, na podstawie pomiaru rzeczywistego sygnału y, moZe 
układ składający się z przynajmnie :l dwóch przetworników (rys. 

zespo­
słuZyć 

5 .l) . 

ZałóZmy, Ze są to liniowe filtry stacjonarne, określone następującą 

charakterystyką widmową: 

H
1 

(jw) 

gdzie: 

71 (w) arg( H 
1 

(jw) ) , l 

( 5. 2) 

l, 2. 



71 

Gdy na ich wejście zostanie podana rzeczywista częsć sygnalu (5.1): 

y(k) Yc(k) =Y cos(qvk + P), (5.3) 

wówczas w stanie ustalonym sygnały wyjściowe wyra:Zą się zale:Znościami: 

x 1 (k) Y IH1 (jw) l cos(71 (w) 

x 2 (k) Y IH2 (jw) l cos(72 (w) 

.Je:Zeli .,. 1 (w) ~ 72(w), to 

za pomocą sygnałów ( 5. 4) mo :Zna 

okreśrić wyjściowy sygnał ze­
spolony o postaci jak na rys. 

5 .1. Zaklada się przy tym, :Ze 

sygnal..r_(k) będzie odwzorowany 

za pomocą sygnału ~(k) 

~1 (k), z u~zględnieniem zmiany 
jego amplitudy i fazy. Dostępne 

pomiarowo sygnały x 1(k) i x 2 (k) 

są rzeczywistymi składowymi 

fazorów.!:1 (k) i.!:2 (k) (rys. 5.2 
- oznaczenia na tym rysunku 

odpowiadają zało:Zeniu, :Ze 

IH1 (Jw)l IH2 (Jw)l 1). 
Składowe fazora ~(k) są okre-
ślone następującymi 

ściami (rys. 5.2): 

a x
1 
(k), 

zale:2:no-

xc(Jt) 

x
5

(k) 

gdzie: 

b x
1
(k)- c x

2
(k), 

l 
a=-- - - b 

+ qvk +tł), 
(5.4) 

+ qvk + tł) 

Im[J(kJ] 

Rys. 5.2. Ilustracja metody otrzymywa­
nia składowych ortogonalnych sygnału 
Fig. 5.2. Vector representation of the 
orthogonal components 

(5.5a) 

cos(ł17(w)) 

IH1 (jw) l IH1 (jw) l sin(ł17(W)) 

l (5.5b) 
c = ----------

IH2(jw) l sin(t.T(w)) 

ł17(W) = 72 (w)- 7 1 (w). 

Nale:Zy zauwa:Zyć, :ze odwzorowanie (5.5a) mo:Ze być równie:Z zdefinio­
wane w postaci innej kombinacji sygnałów x 1 , x 2 • 

Wyrażony przez ortogonalne składowe sygnał Ek) = xc(k) + j x
5

(k) 

mo:2:e być traktowany jako estymata sygnalu _L(k). Po przekształceniu 

równań (5.4) i (5.5) uzyskuje się estymatory ' postaci biegunowej 

sygnału _zjk): 
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r
8

(k) 
~(k) - arctg r (k) - T1 (w) - qvk 

c 

(5.6a) 

(5.6b) 

Estymator sygnału zespolonego (rys.5.1) mo~e być tak2e rozpatrywany 
jako filtr (w ogólnym przypadku przetwornik cyfrowy) o współczynnikach 

zespolonych. W przypadku rzecz1wisteqo sygnału wejściowego (5.3) ustalo­
ny sygnał wyjściowy mo2e być określony zgodnie z równaniem: 

r(k) = x_(k) H(jw), 

gdzie: 
H(jw) =a H1(jw) + j(b H1 (jw) -c H2 (jw)) = IH(jw)J ejT(w) 

(5.7a) 

(5.7b) 

Współczynniki a, b, c (5.5b) nale2y określić dla pulsacji w= w
0

, tj. 
pulsacji identyfikowanego sygnału. 

W przypadku filtrów SOI, r9wnanie uzyskanego w ten sposób filtru 

zespolonego ma następujlłCił postać [143]: 
.1(-1 

..!Jk) .. L [a h 1 (i) + j(b h 1 (i)- c h 2 (i))] y(k- i), (5.8) 
i .. O 

gdzie: h 1(i), h 2 (i) -funkcje impulsowe filtrów składowych. 

Nale2y zauwa2yć, 2e wielkości H1 (jw) i H2 (Jw) Sił transmitancjami 
filtrów o współczynnikach rzeczywistych, zatem [95]: 

(5.9) 

Właściwość ta nie odnosi się natomiast do transmitancji H(jw) z równania 
(5.7b). Dlatego filtr zespolony nale2y analizować odmiennie dla wymusza­
jlłcych sygnałów rzeczywistych i zespolonych. 

W danym przypadku właściwości filtru zespolonego o transmitancji 
H(jw) mo2na zbadać, zapisując harmoniczne wymuszenie y(k) z równania 
(5.3) w postaci sumy fazorów o przeciwnych kierunkach wirowania: 

(5.10a) 

Równanie ( 5. 7 a) przyjmie wówczas następu jąc.ą postać: 

..!Jk) = ~ ej(ąvk + ~) H(jw) + ~ e-j(qvk + ~) H(-jw), (5.10b) 

gdzie H(jw) jest określone zgodnie z równaniem (5.7b), natomiast H(-jw) 
wyra2a się zale2nością: 
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II(-jw) =a H~(jw) + j(b H~(jw)- c H;(jw)) = IH(-jw)l ejor(-w) 
(5.11) 

W celu określenia widmowych właściwości rozważanego filtru wy­
starczy prześledzić araplitudę i fazę sygnału ... ! .. Jk) dla częstotliwości 

o~ w~ n, gdy Y= 1 .. 
Równanie (5.10b) można zapisać w następującej postaci: 

...!.._(k) 

gdzie: 

Y(HA(jw) cos(qvk +P) +j H8 (}w) sin(qvk + P)), 

H (jw) + H (-}w) 
2 

H(jw) - H(-jw) 
2 

(5.12a) 

(5.12b) 

Po przekształceniu równania (5.12a) otrzymuje się następującą 

zależność, określającą odpowiedź filtru zespolonego na rzeczywisty har­

moniczny sygnał wymuszający: 

...!.._(k) 

gdzie: 

A(W) 

B(w) 

~(w) 

((w) 

ej~(w) Y (A(w) cos[qvk + P + ((w)) + 

+ j B(w) sin(ąvk + P + ((w))] , 

IH(jw) l + IH(-jw) l 

2 

IIH(jw) l - IH(-jw) li 

2 

or(w) + 7(-w) 

2 

7(W)- 7(-w) 

2 

(5.13) 

(5.14a) 

(5.14b) 

Równanie ( 5. 13) przedsta\'lia elipsę (rys. 5. 3b), której duża oś jest 
odchylona od osi rzeczywistej o kąt ~(w). Połowa długości dużej osi jest 
określcna przez wielkość A(w), a małej- B(w). Położenie i kształt eli­
psy dla danego filtru jest funkcją częstotliwości. 

Wraz ze zmieniającą się fazą koniec fazora sygnału ...!.._(k) porusza się 
po elipsie, przyjmując dwie skrajne wartości amplitudy wyznaczone osiami 
A(w), B(w). W celu określenia amplitudowej charakterystyki często­

tliwościowej filtru zespolonego, wyznaczonej prze7 obwiedni9 maks}~al­
nych amplitud, wystarczy zatem zbadać funkcję A(w), określającą większą 

obwiednię. 
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A(w) 
B (c.>) 

a) 
X s b) 

Rys. 5.3. Charakterystyka amplituaowa filtru zespolonego (a) oraz 
trajektoria fazora trzeciej harmonicznej (dwukrotne powiększenie) (b); 
N=16, K=12 

Fig. 5.3. Frequency response of the complex filter (a) and the 
phase trajectory of the 3-rd ha:rmonic phasor (!:l) (double magnitude); 
N=16, K=12 

Na rysunku 5.3b pokazano elipsę zmiany fazora sygnału wyjściowego 

filtru zespolonego utworzonego na podstawie dwóch filtrów uzyskanych 

według metody przedstawionej w p. 4.6 (przekształcenie 2-stanowego fil­

tru w filtry nierekursywne). Przedstawiona krzywa odpowiada trajektorii 

fazora trzeciej harmonicznej. 

Charakterystykę amplitudową tego filtru, z zaznaczeniem zakresu 

zmian amplitudy sygnału wyjściowego, w związku ze zmianą fazy przedsta­

wiono na rys. 5.3a. Zakreskowane pole jest ograniczone obwiedniami A(w) 

i B(w). 

Jeśli charakterystyki fazowe filtrów składowych różnią się o n/2 w 

całym zakresie częstotliwości (warunek (4.5)), to charakterystyka ampli­

tudowa filtru zespolonego jest prostą sumą charakterystyk filtrów 

składowych . W przeciwnym razie obwiednie A(w), B(w) zależą również od 

charakterystyk fazowych obu filtrów. W rozpatrywanym przykładzie oba 

filtry składowe mają jednakowe charakterystyki amplitudowe (linia prze­

rywana na rys. 5.3a) i nieliniowe charakterystyki fazowe. 

Dla filtrów o regularnych charaktery~;;tykach impulsowych można bez 
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trudu określić analityczną postać charakterystyki częstotliwościowej 

H(jw). W tym celu należy obliczyć transmitancje pary filtrów składowych 

i podstawić je do równania ( 5. 7b). Oto równania charakterystyk nie­

których filtrów: 

- pełnookresowy algorytm Fouriera 

H(jw) 

. N-1 -J--qv 
-2 e 2 sin(rrą) 

N sin( ~ (ą-1)) 

- pólokresowy algorytm Fouriera 

H(jw) 

. N-2 
-J--qv 

4 e 
4 

cos( rl 
N sin( ~ (ą-1)} 

- pełnookresowy algorytm Walaha 

. N-1 -J --qv 

(5.15a) 

(5.15b) 

H(jw) 
2 e 

2 
sin ~ sin T sin ..pr. (sin -r -co s :ą ) 

----------~--~~----~------~-----~---,(5.15c) 

sin( T) 
- pólokresowy algorytm Walaha 

H(jw) 

. N-2 
-l -4- qv . v . nrr nrr 

2 e s~n 2 un-r-(cos-r- - sin..pr.) 
5.15d) 

sin( T) 
Na podstawie tych zależności można określić równania obwiedni 

charakterystyki amplitudowej filtrów zespolonych (5.14a). Na przykład, 

obwiednia A(w) filtru utworzonego za pomocą pełnookresowego algorytmu 

Fouriera jest określona równaniem: 

l 
A(w) = isi~ rrąl l ----~----­

!sin(~ (ą-1))1 
+ 

l 

!sin(~ (q+l))l 
(5.16) 

Równanie obwiedni B(w) uzyskuje się przez zmianę znaku między ułamkami w 

nawiaeach. 

Funkcje ~(w) i ((w) (5.14b) są przedziałami ciągle, a granice tych 

przedziałów są wyznaczone przez punkty przecięcia się obwiedni A(w) i 

B(w) filtru. 

Należy zamo~ażyć, że w przypadku zespolonych sygnałów wejściowych, 

właściwości rozważanych filtrów są bezpośrednio określone przez 

tramsmitancję H(jw). W szczególności, przy harmonicznym zespolonym 

sygnale wejściowym, sygnał wyjściowy ma stalą amplitudę. 
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Charakterystyki amplitudowe filtrów '!espolonych mogą być również 

uzyskane na drodze modelowania, przez pomiar ustalonej odpowiedzi po 
wymuszeniu harmonicznym dla kolejnych pulsacji. 

5.2.2. Zastosowanie korelacji 

Jeśli przetwarzanie dygnałów w blokach FILTR1, FILTR2 (rys. 5 .l) 
odbywa się na zasadzie korelacji przebiegu x(k) z sygnałem o pulsacji 

w
0

, to następuje przesunięcie częstotliwości sygnału wyjściowego o tę 

właśnie wartość. Wyrażenia (5.4) przyjmują wówczas następującą postać: 

gdzie : 
w o 

q=-. o w1 

(5.17) 

W tym przypadku wielkości IH1 (jw)l, r 1 (w), l= l, 2 mają inną interpre­
tację niż w przypadku filtrów, o czym wspomniano w p. 4 . 3. 

Dla w = w
0 

fa.zor ~(k) wiruje razem z układem współrzędnych (rys. 
5.2) i pozostaje względem niego nieruchomy. Zależności (5.5}- (5.6) opi­
sują również układ z przetwornikami korelacyjnymi, z tym, że wyrażenia 

(5.4} należy zastąpić zależnościami (5.17). 

5.2.3. Zastosowanie opóźnienia sygnału 

Ważny, z praktycznego punktu widzenia, przypadek zachodzi wówczas, 
gdy w miejsce filtrów zostaną użyte układy opożniające. Jeśli przy tym 
xc(k) = Yc(k) = y(k}, to estymator ma strukturę jak na rys. 5.4. Odpo­
wiednie zależności można wyprowadzić na podstawie (5.5), gdzie: 

x
1 

(k) y(k) l 
(5.18) 

x
2

(k) y(k: -m}, 

'11 (W) o, '12(W) = - qvm Ar (W), 

m - liczba próbek opóżnienia. 

Składowe zespolonego sygnału ~(k) o pulsacji w wyrażają się 

następującymi zależnościami (rys. 5.4): 

y(k), 

y(k- m)-cos(ąvm) y(k) 
sin(ąvm) 

(5.19} 



77 

Rys. 5.4. Formowanie sygnału 
zespolonego metodą opóźnienia 

F·ig. 5. 4. Application of time 
delay to signal orthogonaliza­
tion 

W tym przypadku łatwo określić 

wyrażoną w postaci transformaty 

(H(jw) ~ H(z)), otrzymamy: 

transmitancję. filtru zespolonego, 

z. Na podstawie równania (5 . 7b) 

H(z) = . 1 + j 

gdzie: 

(filtr jest unormowany względem pulsacji w
0

). 

Zale~ność ta przybiera następującą postać widmową (z= exp(jw)): 

H(jw) 
(ej(q0 vm) _ e-j(qvm)) 

s~n(q0vm) 

(5.20) 

(5.21) 

Mo~ na tak~ e zbudować efektywny estymator, wprowadzając dwukrotne 

przeounięcie sygnału (rys. 5.4 - linia przerywana). Jeśli sygnał x 3 (k) 

zostanie utworzony przez takie przesunięcie sygnału, Ze: 

(5.22) 

to między sygnałami x 1 (k), x 2 (k), x 3 (k) zachodzi następujący związek: 

Składowe ortogonalne mogą być zatem określone 

zale~nościami: 

y(k), 

cos(qvm) y(k - m/2) - cos(qvm/2) y(k - m) 
s~n(qvm/2) 

(5.23) 

następującymi 

(5.24) 

W tym przypadku transmitancja filtru jest określona równaniem: 

H(z) 

-m/2 -m z cos(q
0

vm) z - cos(q
0

vm/2) 
l+ j ----~~--------------~~-------­

sin(qovm/2) 
(5. 25) 

Jeśli w charakterze skł~dowej rzeczywistej przyjąć sygnał odpowiadający 

przesuniętym próbkom, to uzyska się następujące przekształcenie: 
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(5.26) 
=..L.@) - y(k - m~ 

xs(k) 2 s~n(ąvm/2) 

Transmitancja tego filtru zespolonego jest określona zale2nością: 

-m 
H( ) _ -m/2 + j l - z 

z - z 2 sln(q vm/2) 
o 

Charakterystyki częstotliwościowe filtrów, 

(5.20), (5.25) i (5.27) pokazano na rys. 5.5. 

5.2.4. Zastosowanie r62niczkowania sygnału 

(5.27) 

określonych równaniami 

w Jlletodzie tej korzysta się z wzajemnej ortogonalności sygnału 

harmonicznego i jego pochodnej. Ciągły sygnał zespolony przyjmuje w tym 

przypadku następującą postać: 

l . 
_L( t ) = y (t ) - j w Y (t ) = Y c (t ) + j Y 

5 
(t ) (5.28) 

Dyskretna aproksymacja zale~ności (5.28) mo2e być określona r ównaniem: 

_}:_(k) = A(y(k)) - j ~ D(y(k)), (5.29) 

gdzie: A(y(k)) aproksymacja wartości mierzonego sygnału w punkcie k, 

D(y(k)) - aproksymacja pochodnej w punkcie k. 

Zarówno wartość sygnału jak i jego pochodna mogą być aproksymowane 
na wi ele spos obów. Stosując najprostszą aproksymację pochodnej za pomocą 

funkcji w punktach równoodległych od środka przedziału obserwacji (okna 

pomiarowego), otrzymamy: 

D(y(k)) 
n 
L b . (y(k-l+i> - y(k-i>) 

i =l Sl 
(5.30) 

Podobnie , w pr zypadku aproksymacj i wartości próbek sygnału, uzyskamy: 

A(y(k)) 
m 
L b .(y<k-l+i> + r<k-i)), 

i = l Cl 

gdz i e: bsi' b c i -odpowiednie współczynniki aproksymac j i , 
n, m - rząd aproksymac j i. 

(S. 31) 

Dane formuły określają odpowiednie wielkości względem środka przedzi~łu 
wyznaczonego przez punkty k, k-1. 
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Do określenia współczynników bs' be mo:tna posłu:tyć się modelem 

mierzonego sygnału. Pochodna sygnału y(t) =Y cos(wt + ~) jest równa: 

(~y(t)) -w Y sin(w(tk- T/2) + ~) (5.32) 

it=tk- T/2 

=-w Y cos(wT/2) sin(wtk+~) +w Y sin(wT/2) cos(wtk+~), 

natomiast jej aproksymacja według równania (5.30) wyra:ta się zale­

Znością: 

- 2 bs1Y . sin(wT/2) cos(wT/2) sin(wtk+~) + 

+ 2 bs1Y sin2 (wT/2) cos(wtk+~) 

Z porównania prawych stron równań (5.32) i (5.33) otrzymamy: 

w 
bsl = 2 s~n(wT/2) 

(5.33) 

(5.34) 

Jeśli rozbudować model sygnałowy o składowe równie:t innej częstotliwości 

i zwiększyć rząd aproksymacji pochodnej, to otrzymamy następujące ogólne 

równanie: 

l 
Ws Bs =20 , 

gdzie: 

w = s 

B = s 

. w1T 
s~n-2-

. w2T 
s~n-2-

. 3w1T 
s~n-2--

. 3w2T 
s~n-2--

Z równania (5.35) otrzymamy: 

Bs =+w;1 
O 

(5.35) 

. (2n-l)w1T 
s~n 2 

. (2n-l)w2T 
s~n 2 

(2n-l)w T . n 
s~n 2 

(5.36) 

Podobne postępowanie w stosunku do procedury (5.31) prowacizi do 

następującego równania: 

(5.37) 

gdzie: macierz WC ma taką samą ~trukturę jak ws' z tym Ze funkcję sin 

nale:ty zamienić na funkcję cos . 
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Dla I rzędu otrzymamy: 

l 
bel = 2 cos(wT/2) (5.38) 

Pulsacje w i, i l, 2, ... , n w elementach macierzy W
5

, W c i 

wektora Q wynikają z przyjętego modelu mierzonego sygnału. Jeśli nie­

które pulsacje są sobie równe, to macierze ws' WC nale:ty skorygować 

według następującej zasady: 

Vlj •;, = o } 
V li vii p gdy w. wj ~ 

v' . . v .. p 
]] ]] 

(5.39) 

gdzie: vlj - odpowiedni element macierzy W
5 

oraz We po korekcji, 

p - liczba wierszy macierzy Q o tej samej wartości w. 

w algorytmach zabezpieczeń cyfrowych stosuje się aproksymacje 

równań (5.30), (5 . 31) niewielkiego rzędu. Dla pierwszego rzędu, 

współczynniki b 51 i bel są określone zale:tnościami (5.34) i (5.38). Dla 

wy:tszych rzędów nale:ty je obliczyć zgodnie z zale:tnościami ( 5. 36) i 

( 5. 37). 

Stosowanie w procedurach aproksymacji i numerycznego ró:tniczkowania 

rozbudowanego modelu sygnałowego (skalowanie algorytmu dla kilku czę­

stotliwości) ma inne uzasa-

dnienie ni:t rozbudowa mode­

lu zakłóceń w algorytmach 

pomiarowych. W tym przypad­

ku chodzi o uwzględnienie 

użytecznej informacji, jaką 

niesie sygnał i jego po­

chodna - informacji, która 

jest zawarta w szerszym 

widmie, a nie tylko w iden­

tyfikowanej składowej har­

monicznej. Jeśli zatem 

wielkość kryterialna zale:ty 

od pochodnej sygnału, to 

błąd estymacji tej wiel­

kości zale:ty od dokładności 

obliczania pochodnej w paś-

mi e · częstotliwości, w 

[%) ó 
20 

10 

Q , 

3 

Rys. 5.6. Przebieg błędów algorytmu nume­
rycznego ró:tniczkowania II rzędu (N = 16, 
w1 = 1): a- w

2 
= 1, b- w

2 
= 2 

Fig. 5.6. Errors of the algorithm based 
on the 2nd order numerical differentiation 
(N= 16, w1 = 1): w

2 
=l, b- w

2 
= 2 

którym jest zawarta istotna 

informacja o sygnale u:tytecznym. 
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Przebiegi błędów numerycznego ró~niczkowania algorytmu II rzędu 

pokazano na rys. 5 . 6. Widać, Ze przez odpowiedni dobór pu lsacji wi moZna 

kształtować pasmo częstotliwości, w którym pochodna jest obliczana z 

załoZoną dokładnością. 

Formuły (5.30) , (5.31) przedstawiają w istocie nierekursywne filtry 

cyfrowe. Składowe zespolonego sygnału moZna w tym przypadku określić 

następującymi równaniami: 

xc(k) 

xs(k) 

gdzie: 

hc(i) 

hs(i) 

H-l 
= L hc(i) y(k-i), 

i=O 

H-l 
= L hs(i) y(k-i) l 

i=O 

hc(H-1-i) = bc(n-i), 

-hs(H·-1-i) = -bs(n-i), 

H = 2n = 2m. 

(5.40) 

i o, l, ... , n-1 

Procedura obliczania pochodnej je-:;t zatem filtrem ant ysymetrycznym , a 

wartość sygnału jest aproksymowana w filtrze symetr ycznym. 

5.2.5. Błędy estymacji sygnału zespolonego 

W celu określenia wariancji omawianych estymatorów sygnału zespolo­

nego, załóZmy, że przy sygnałach wyjściowych x 1 , x 2 (rys. 5 . 1) 

występują zakłócenia losowe o zerowej wartości średniej i następującej 

macierzy kowariancji: 

[ 2 

2 

l CJ'Xl CJ'x12 

Rx 
(7;12 

2 
CJ'x2 

(5.41) 

Zgodnie z zale~nościami ( 5. Sa), część rzeczywi sta sygnału.}!__ jest równa 
2 2 2 ax 1 , skąd: u xc = a u xl. Wystar c zy zatem rozpc:.trzeć błędy estymatera 

składowej urojonej: 

T X<k>, (5 . 42) 

gdzie: 

T = [b -c], X(k) = [x
1 

(k) 

Na podstawi e prawa propagacji błędów mo~na określić wariancję estymatera 

(:,. 42) [lO l : 
<7 2 _ T 
xs - T Rx T (5.43) 
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Po podstawieniu wartości b i c według zależności (5.5b), otrzymamy: 

l 

Wielkość ta przyjmuje 

najmniejszą wartość dla 

łi7(W) = rr/2, co potwier­

dza spostrzeżenie, że 

najlepszy estymator ze­

spolonego sygnału harmo­

nicznego uzyskuje się w 

przypadku zastosowania, w 

układzie z rys. 5.1, 

przetwornikó\'1 (fil t rów) o 

charakterystykach fazo­

wych różniących się o 

rr/2. 

Najlatwiej można a-

nalizować wariancję esty­

matera składowej urojo-

nej, uzyskiwanej przez 

opóżnienie sygnału. Wów­

czas: IHL(jw) I=IH2 (jw) 1=1, 

IH~ (jw) l 

6 

4 

2 

2 2 u.r12 cosłi7(W) 

IH
1 

(}w) IIH2 (jw) l 

(5.44) 

Rys.5.7. Wzglę~na wariancja estymatorów 
składowej uroJonej otrzymywanej przez 
opóżnienie sygnału: a-wg algorytmu (5.19), 
b-wg algorytmu (5.24), c-wg algorytmu (5.26) 
Fig. 5.7. Relative variance of the quadratu­
re component delay type estimators: a­
according to (5.19), b-according to (5.24), 
c-according to (5 .~6) 

2 ~ 2 2 
<rxl = crx2 = ery, crx 12 = O (założenie o nieskorelowanym zakłóceniu 

sygnału). Równanie (5.44) redukuje się do następującej postaci: 

(T2 

-----:;:"---(cos2łi7(W) +l) 
sin2łi7(W) 

(5.45) 

Podobne postępowanie w odniesieniu do estymatera z dwukrotnym 

opóżnieniem 

- dla 

sygnału, prowadzi 

algorytmu (5.24) 

do następujących zależności: 

(T2 

------.~..-::-:.:-:-;- (cos2łi7(W) + cos2 
.2~ 

s~n 
2 

- dla algorytmu (5.26) 

u; 
2 

. 2 A7(W) 
s~n 2 

łi7(W)) 
2 l 

(5.46a) 

(5.46b) 

Zależność względnych wariancji estymatera składowej ortogonalnej od 

kąta opóżnienia sygnału (który zależy od okresu próbkowania) pokazano na 

rys. 5. 7. z punktu widzenia wielkości błędu, podwójne opóżnienie jest 
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korzystniejsze wówczas, gdy jego wartość mieści się w przedziale (n/2, 

n). SpostrzeZenie to mozna równieZ potwierdzić, porównując charaktery­

styki częstotliwościowe tych algorytmów (rys. 5.5). 

5.3. Pomiar amplitudy prądu i napięcia 

5 . 3.1. Korzystanie z modelu sygnału zespolonego 

Poslugując się fazorowym przedstawieniem sygnału mozna napisać 

następującą ogólną zaleZność: 

_!_(k) _i: (k-m) = x2 (k) cos a(w) + j X 2 (k) E<in a(w) , 

gdzie: m - wielkość przesunięcia (liczba próbek) sygnału, 
a(w) = qvm - kąt, odpowiadający przesunięciu m. 

(5 . 47) 

Po podstawieniu do lewej strony równania (5.47) składowych sygnału 

zespolonego otrzymamy następujące formuły: 

/- xc(k) xc(k - m) + x
5

(k) x
5

(k - m) 
X(k) co s a(w) (5.48a) 

1- x 5 (k) xc(k - m) - xc(k) x
5

(k - m) 
X(k) = 

a(w) (5.48b) S1n 

Gdy przesunięcie m= O, wówczas na podstawie wzoru (5.48a) uzyskuje się 

trzecią, znaną zaleZność: 

(5 . 49) 

Równania przedstawiają estymatory amplitudy prądu lub napięcia, 

wyrazone przez składowe ortogonalne. Ich właściwości mogą być określone 

po uwzględnieniu charakterystyk zastosowanych metod ortogonalizacji. w 
charakterze tych ostatnich mogą wystąpić następujące sposoby przetwarza­

nia sygnałów: 

-fi ltracja (model regresji lub model zmiennych s t anu), 

- korelacja, 

- opóZnienie sygnału, 

- róZniczkowanie sygnału. 

Z tych przekształceń powstaje wiele algorytmów estymacji amplitudy sy­

gnału harmonicznego. 

5.3.2. Uśrednianie bezwzględnej wartości sygnału 

Metoda uśredniania bezwględnej wartości sygnału wywodzi się ze 

znanego sposobu pomiaru amplitudy sygnału przemiennego przez calkowani e 

jego wartości bezwzględnej, stosowanego w miernictwie analogowym. Postać 
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estymatorów cyfrowych, opartych na tej metodzie jest zale~na od sposobu 

numerycznej aproksymacji całki w okresie obserwacji (w oknie pomiaro­
wym). W ten sposób otrzymuje się [119]: 

- dla metody prostokątów: 

K-1 
X(k) = p L lx(k - i) l, 

i=O 
- dla metody trapezów: 

K 
X(k) =_p__ L (lx(k- i- 1)1 + lx(k- i)l), 2 i=-0 

gdzie: 

p = { rr~N 
2K 

- jeśli N/2 - całkowite, 

- przeciwnie. 

(5.50a) 

(5.50b) 

Estymatory (5.50) są nieobcią~one, gdy szerokość okna pomiarowego 

odpowiad~ wielokrotności polowy okresu identyfikowanego przebiegu. 
Metody cyfrowe umo~liwiają ró~norodną modyfikację danego algorytmu. 

W tym celu można posłużyć się przesunięciem sygnału lub uśrednianiem 

maksymalnych wartości bezwzględnych sygnału w oknie pomiarowym [164]. 

5.4. Pomiar mocy 

Moce czynna i bierna, występujące w charakterze wielkości kryte­
rialnych w automatyce zabezpieczeniowej są zazwyczaj odniesione do 
składowej podstawowej prądu i napięcia. Ich definicja opiera się zatem 

na fazorowej reprezentacji tych wielkości. Po uwzględnieniu w ogólnym 
przypadku przesunięcia sygnału prądu otrzymamy: 

(5.51) 

gdzie: ex = mv. 

Podobne r ównanie można napisać dla przesuniętego fazera napięcia. 

Po uporządkowe.niu równani a otrzymamy następujące wyrażenia: 

P(k) l 
(IIC(k - m) i

5
(k) - uc(k) i

5
(k - m)), (5.52a) 2 s1.n ex 

Q(k) l 
ex (uc(k - m) ic(k) - uc(k) ic(k- m)), (5.52b) 2 s1.n 

P(k) l 
(u5 (k) ic(k - m) - u

5
(k- m) i c(k)), (5.53a) 2 s1.n ex 

Q(k) l ex (u
5

(k - m) i
5
(k)- u

5
(k) i

5
(k . - m)), (5 . 53b) 2 s1.n 
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P(k) l (uc(k) ic(k - m) + u
8

(k - m) i
8

(k)), (5.54a) 
2 cos a 

Q(k) l 
a (us(k) ic(k- m) - uc(k- m) i

8
(k)), (5.54b) 

2 co s 

P(k) l (u
8

(k) i
8

(k - m) + uc(k - m) ic(k)), (5.55a) 
2 cos a 

Q(k) = 
l 

a (u8 (k - m) ic(k) - uc(k) i
8

(k - m)) (5.55b) 
2 co s 

Gdy korzysta się z fazorów prądu i napięcia bez przesunięcia, wówczas na 

podstawie wyrażeń (5.54) i (5.55) otrzymuje się: 

(5.56a) 

(5.56b) 

w równaniach ( 5. 52 b) i ( 5. 53 h). występują sygnały tylko jednej składowej. 

Można je zatem zapisać następującą ogólną zależnością: 

Q(k) =~2 1 -(u(k- m) i(k) - u(k) i(k- m)) 
s~n a (5.57 ) 

W każdym z danych wyrażeń można stosować różne metody otrzymywania 

składowych ortogolnalnych prądu i napięcia. Wynika stąd duża 

różnorodność istniejących algorytmów pomiaru mocy do rozpatrywanych 

celów. Dobierając odpowiednie wartości przesunięć przy danym okresie 

próbkowania, można zredukować stałe współczynniki w podanych wzorach. 

5.5. Pomiar składowych impedancji 

5.5.1. Zastosowanie fazorów prądu i napięcia 

Podobnie jak w przypadku omawianych wielkości kryterialnych, impe­

dancja obwodu zwarciowego jest najczęściej obliczana w odniesieniu do 

wymuszającej składowej harmonicznej. Wówczas składowe impedancji: rezy­

stancja R i reaktancja X mogą być obliczone według następujących 

zależności: 

R=~ 2 l 

I 
(5.58) 

Szczegółowe algorytmy uzyskuje się przez zastosowanie w danych 

równaniach odpowiednich formuł pomiaru mocy i amplitudy składowej wymu­

szającej prądu. 

Po zamianie w równaniach (5.58) amplitudy prądu na amplitudę 
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napięcia uzyskuje się zale~ności, określające składowe admitancji: kon­

duktancję i susceptancję. 

5.5.2. Korzystanie z równania pętli zwarciowej 

Gdy założymy model obwodu zwarciowego w postaci schematu RL (rys. 
5 . 6), napięcie mierzone przez zabezpieczenie można określić następuj~cym 

równaniem: 

u(t) Ri(t)+Ld.Mt) (5.59) 

Fównanie ( 5. 59) można zapisać w postaci dyskretnej dla dwóch różnych 

chwil i zastosować aproksymację sygnału prądu i jego pochodnej zgodnie z 
wzorami (5.30), (5.31), wówczas otrzymuje się następujący układ równań: 

A(u(k)) = · R A(i(k)) +L D(i(k)), 

A(u(k- m)) = R A(i(k- m)) +L D(i(k- m)) 

z danych równań można wyznaczyć parametry obwodu: 

R 
A(u(k -m)) D(i(k)) - A(u(k)) D(i(k -m)) 

A(i(k- m)) D(i(k)) - A(i(k)) D(i(k- m)) 

A(i(k)) A(u(k- m)) - A(i(k- m)) A(u(k)) 
X = -w1 A(i(k -m)) D(i(k)) - A(i(k)) D(i(k- m)) 

(5.60) 

(S.61a) 

(S.61b) 

Wielkości A(y) oraz D(y) zgodnie z zale~nością (5.29) mo~na rozpa­
trywać jako estymatory składowych ortogonalnych sygnału: A(y) = Yc' 

-D(y);w1= y
5

• Równania (5.61) przyjmują wówczas następującą postać: 

R 
uc(k - m)i

5
(k) 

ic(k - m)i
5

(k) 

X 
uc(k - m)ic(k) 

ic(k - m)i
5

(k) 

i(t) L 

- uc(k)i
5

(k -m) 2 P(k) (5.62a) 
- ic(k)i

5
(k - m) I 2 (k) 

- uc(k)ic(k -

- ic(k)i
5

(k -

R 

m) 2 Q(kl 
m) z2 (k) 

(5.62b) 

Rys. 5.8. Schemat zastępczy pętli 
zwarciowej 

Fig. 5.8. Equivalent circuit of a 
faulty transmission line 

Widać zatem, że rozpatrywaną procedurę można sprowadzić do metody 
omówionej w p. 5.5.1. Nie należy jednak utożsamiać obu wymienionych 
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postaci algorytmu . W równaniach (5.62) uzyteczne sygnały prądu i 

napięcia są reprezentowane przez fazary podstawowej harmonicznej tych 

wielkości, natomiast pozostałe składowe ( w tym składowa aperiodyczna) 

stanowią zakłócenia. W algorytmie (5.61) wielkością uzyteczną jest 

pochodna sygnału prądu, co znakomicie rozszerza widmo sygnału, na 

podstawie którego dokonywana jest ocena składowych impedancji. ChociaZ 

postacie obu algorytmów są jednakowe, to róZnice ujawniają się na etapie 

ich projektowania. W przypadku algorytmu ( 5. 61), filtr wielkości D( i) 

powinien spełniać warunki najlepszej aproksymacji pochodnej sygnału, 

natomiast w algorytmie (5.62) składowe fazara podstawowej harmonicznej 

powinny być określone na ogól w wąskopasmowych filtrach, w rezultacie 

właściwości obu algorytmów są róZne. 

5.6. Po~sumowanie 

l. W niniejszym rozdziale omówiono algorytmy podstawowych cyfrowych 

estymatorów wielkości kryterialnych, stosowanych w zabezpieczeniach 

elektroenergetycznych: a."llplitudy i fazy, mocy czynnej i biernej oraz 

impedancji. Większość z tych estymatorów oparta jest na fazorowej repre­

zentacji przebiegu harmonicznego, w której sygnał jest przedstawiany 

dwiema składowymi ortogonalnymi. Szczegółowo omówiono estymację tych 

składowych za pośrednictwem: filtracji, korelacji, opóźnienia oraz 

róZniczkowania sygnału . 

2. Zaprezentowany został ogólny sposób syntezy filtrów cyfrowych, w 

w których sygnał wyjściowy jest przedstawiony w postaci dwóch składowych 

ortogonalnych (w postaci fazora). Filtr taki, nazwany filtrem zespolo­

nym, jest utworzony z przynajmniej dwóch filtrów rzeczywistych, które 

powinny wprowadza-:: róZne przesunięcia fazowe identyfikowanego sygnału. 

Charakterystyka częstotliwościowa filtru zespolonego może być w zwarty 

sposób wyrażona przez parametry składowych filtrów rzeczywistych. Ampli­

tuda ustalonej odpowiedzi filtru zespolonego na wymuszenie w postaci 

sygnału rzeczywistego jest w ogólnym przypadku zmienna w czasie. Pokaza­

no, że można analitycznie określić obwiednie, ustalające zakres zmian 

amplitudy sygnału wyjściowego. Określone zostały wymagania, jakie powin­

ny spełniać filtry, tworzące estymator sygnału zespolonego. 

3. Przeprowadzono analizę błędów estymacji sygnału zespolonego. 

Pokazano, że najmniejszy bląd występuje wówczas, gdy filtr zespolony 

jest utworzony z dwóch przetworników sygnałów, których częstotliwościowe 

charakterystyki fazowe różnią się o rr /2 dla pulsacji odpowiadającej 

identyfikowanemu przebiegowi. 
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6. BLĘDY STANU USTALONEGO ALGORYTMÓW 

6.1. Wprowadzenie 

ze względu na dużą różnorodność algorytmów pomiaru wielkości kryte­

rialnych nie jest prosta systematyzacja ich błędów. W odniesieniu do 

procedur nierekursywnych proponuje się wydzielenie dwóch grup błędów, 

które są rozgraniczone przedziałem obserwacji odpowiedzi algorytmu na 

określone wymuszeni e. Są to błędy stanu ustalonego i stanu przej­

ściowego. Jest to uzasadnione tym, że algorytmy te są projektowane 

przede wszystkim z punktu widzenia ich właściwości w stanie ustalonym, 

to ::naczy po okresie równym długości okna pomiarowego. Odnosi się to 

również do procedur. rekursywnych o odpowiedzi dead-beat lub jej 

bliskiej. 

Algorytmy o~arte na procedurach rekursywnych lub n.a niestacjonar­

nych modelach pomiarowych nie mają wyraźnie wydzielonego okna pomiaro­

wego. zatem, w rozumianym powyżej znaczeniu, stan ustalony algorytmu nie 

występuje. Błędy tych algorytmów będą rozpatrzone w następnym rozdzi ale . 

Proponowane rozgrani czenie typów błędów w zależności od czasu 

obserwacji odpowied~i j est rzeczą umowną. z punktu widzenia organu decy­

zyjnego zabezpieczenia istotne jest, aby istniała możliwość oszacowania 

czasu trwania niedopuszczalnych błędów przy realni e istniejących 

zakłóceniach. Wynikająca stąd granica podziału błędów często ni e pokrywa 

się z proponowanym kryterium. Przy niestacjonarnych zakłóceniach również 

w stanie ustalonym algor ytmu występują błędy przejściowe. 

Właściwości procedur opartych na stacjonarnych modelac h pomiarowych 

są przedstawiane w postaci charakterystyk częstotliwościowych. Ten syn­

tetyczny miernik jakości algorytmów w stanie ustalonym jest podstawą ich 

oceny w niniejszym rozdziale. Przedstawiona jest metodyka oceny 

p0datności analizowanych algorytmów na zakłócenia objawiające się w 

pos taci : 

- zmi a ny częstotl iwości podstawowej sygnału, 

- zmiany chwilowej fazy sygnału, 

- występowania oscylacyjnych składowych zakłócających , 

-pojawienia się aperiodycznej składowej zakłócającej. 

Zaproponowano także niektóre sposoby ograniczania wpływu tych 

zakłóceń na dokładność estymacji wielkości kryterialnych zabezpieczeń. 
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6.2. Bł~dy związane ze zmianą częstotliwości podstawowej sygnału 

6.2.1. Błędy estymacji amplitudy sygnału 

Częstotliwość podstawowej harmonicznej prądu i napięcia może się 

zmieniać w systemie elektroenergetycznym w zakresie kilku procent. W 
celu oceny wynikającego stąd błędu określania poszczególnych wielkości 

kryterialnych nale~y zbadać charakterystykę częstotliwościową algorytmu 

w pobliżu częstotlh1ości podstawowej. 

W przypadku estymatera amplitudy, opartego na składowych ortogonal­

nych sygnału, przeanalizujemy zależności częstotliwościowe związane z 
równaniami (5.48)-(5.49). W charakterze występujących tam składowych 

ortogonalnych można zastosować sygnały wyjściowe filtru zespolonego, 

określone równaniem (5.13). Po prostych przekształceniach otrzymamy 

następujące związki: 

-dla równania (5.48a): 

' 2 2 2 2 

l( A (IJ)+B (w) )cos(rnqv) + (A (w) -B (w) )cos(21/1-mąv) 
X(w) = Y 

2 cos(mv) 

-dla równania (5.48b): 

l 

( 
-A_(_w_>_B_(_w_)_s_i_n_(_mą_v_) ) 2, 

X(w) = Y 
sin(mv) 

-dla równania (5.49): 

l 

X(w) =Y A2 (w) cos2 
1/J • ~ ( - B2 (w) s1'r12 ~ )2, 

gdzie: 1/1 = qvk + ~ + Ę(w), 

1 r 
(6 .l) 

(6.2) 

(fl.J) 

A(w), B(w), Ę(w) -charakterystyki filtru zespolonego (5.14). 

Równanie (6. 3) jest szczególnym przypadkiem równania (6 .l), 

odpowiadającego przesunięciu m = o. 
Po podstawieniu do danych zależności równania obwiedni odpowiednich 

filtrów uzyska się analityczną postać częstotliwościowych charakt6ry­
styk estymatorów amplitudy dla harmonicznego wymuszenia. 

Z analizy równań (6.1) i (6.2) wynikają podstawowe cechy algorytmów 

wywodzących się z zależności (5.48): 

1. Estymator (5.48a) zawiera sumę dwóch składników będących iloczy­

nem, w ogóln~ przypadku, przesuniętych próhek składowych sygnału. 

Amplitudowa charakterystyka tego algorytmu jest niestacjonarna w 

równaniu (6.1), w charakterze zmiennej, występuje faza sygnału . 
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2. Estymator ( 5. 48b) zawiera różnicę odpowiednich składników, co 

prowadzi do eliminacji wyrazów zaleZnych od fazy. Dzięki temu charakte­

rystyka (6.2) jest stacjonarna. 

3. MoZna wyróżnić podstawowe formy obu rodzin algorytmów, dla 

których mianownik we wzorze (5.48) przyjmuje wartość l. W przypadku 

algorytmu (5.48a) c.dpowiada to przesunięciu o:x(w) = O (m = O), a dla 

(5.48b) - a(w) = rr/2 {m = N/4). l~ tym ostatnim przypadku efektywne okno 

pomiarowe jest dłuższe o N/4. Widać . z tego, że widmowe właściwości oma­

wianych algorytmów mogą być modyfikowane na wiele sposobów. 

Na podstawie analizy równań (6.1) i (6.2) można określić charakter 

i wielkość błędów wyr.ikających ze zmiany częstotliwości podstawowej 

sygnału. 

Na rysunku 6.1 pokaza-· % 6x 

no wykresy, odpowiadające 

wyrażeniom 

przypadku, 

(6.1)-(6.2) dla 

gdy składowe 

ortogonalne są uzyskane na 

podstawie pełnookresowego 

algorytmu Fouriera. Można 

zauważyć, że odpowiedź 

est~~atora (5.48b) jest 

stacjonarna charaktery­

styka jest jednoznaczna, 

niezależna od fazy. W pozo­

stałych algorytmach, przy 

odchyleniu częstotliwości 

od wartości znamionowej, 

sygnał 

składową 

podwójna 

wyjściowy 

zmienną, 

amplituda 

zawiera 

której 

jest 

ograniczona obwiedniami 

H z 

Rys. 6 . .1. Błędy estymatorów amplitudy zbu­
dowanych na podstawie pełnookresowego al­
gorytmu Fouriera (N= 16): 1- estymator 
(5.49), 2- (5.48a), 3 -(5.48b); 2,3- m=l 
Fig. 6.1. Errors of the signal magnitude 
estimators employing full-wave Fourier al­
gorithm (N=l6): l- estimator (5.49), 2-
(5.48a), 3- (5.48b); 2,3- m= l 

wykresów. Częstotliwość tych oscylacji jest równa ąw1 - w przypadku 

estymatera filtracyjnego oraz ąw1-w0 w przypadku estymatera korelacyjne­

go; w
0 

- pulsacja funkcji korelującej. 

Na podstawie rys. 6.1 można określić maksymalny błąd rozpatrywanego 

estymatora, związany ze zmianą częstotliwości podstawowej sygnału. 

6.2.2. Błędy estymacji mocy 

Jeśli ograniczyć rozważania do estymatorów mocy, opartych na 

składowych ortogonalnych prądu i napięcia, to w celu analizy ich chara­

kterystyk częstotliwościowych można powtórzyć procedurę zastosowaną do 

estymatorów amplitudy. Dla uproszczenia zakłada się, że tory pomiaru 
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prądu i napięcia są jednakowe. 

Po podstawieniu składowych sygnału prądu i napięcia w 'formie ( 5. 13) 

do równań (5.52)-(5.55) otrzymamy następujące zależności: 

- dla równania (5. 52a) (+) 

- dla równania (5.53a) (-) 

U I sin(mqv) [A _(_A_
2
_-_B_

2
_J_s_i_n_(_2_"_<_w_J_J_s_i_n_q> ) 

1 P(w)= B cos q> ± 
2 sin(mv) 2 

(6.4) 

- dla równania (5.52b) 

Q(w) =----------------- (6.5a) 
2 sin(mv) 

- dla równania (5.53b) 

U I sin(mqv)[A2sin2 ("(w)) + B2cos2 ("(w))j sin q> 
Q(w) = (6.5b) 

2 sin(mv) 

- dla równania (5.55a) (+) 

- dla równania (5.54a) (-) 

P(w) u I {((A2+B2 ) cos q> + (A2-B2 ) cos(21/J+q>)) cos(ąmv) + 
4 cos(mv) 

(6.6) 

2 2 ( ) } +(A -B Jlsin(2!/l+q>) ± sin(q>) cos(2"(w)) sin(qmv) 

- dla równania (5.55b) (+) 

- dla równania (5. 54b) (-) 

Q(w) 
U I sin q> ( 
------------- A B cos(mqq>) ± 

2 cos(mv) 

si:(2"(w))sin(mqv) ) 

(6.7) 

W danych równaniach: 

1/1 l/li = qvk + ~i + Ę(w) - faza prądu, 

q> l/lu - l/li - kąt mocy, 

A A(w), B= B(w), Ę(w), "(w) -jak w (5.14). 

Równania (6.4)-(6.7) przedstawiają ogólne zależności charakterysty­

ki częstotliwościowej mocy w funkcji parametrów filtrów oraz harmonicz­

nych sygnałów wejściowych prądu i napięcia o tej samej częstotliwości. 

Analiza tych rownań pozwala sformulować następujące uwagi: 

- wzory określające moc czynne, Zdwierają sk!adniki, które przy 

odchyłce częstotliwości (A(w)" B(w)) są zależne od sinq> (a więc błąd 

zależy również od kąta mocy), 
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- w przypadku równar.ia ( 6. 6) błąd związany z odchyłką częstotli­

wości jest również zależny od fazy sygnału, 

- niektóre z wymienionych błędów można korygować przez stosowanie 

wzorów zestawionych z odpowiednich par zależności ze składnikami o prze­

ciwnych znak~ch. 

Rozpatrywane chara­

kterystyki mogą się zna-

cznie różnić w zależności 

od równań obwiedni odpo­

wiednich filtrów zespolo­

ny~h. Na rysunkach 6.2 i 

6. 3 pokazano błędy tych 

algorytmów z zastosowa­

niem pełnookreso~~ch fil­

trów Fouriera - jednako­

wych dla prądu i napię­

cia. Widać, że stosowanie 

algorytmu (5.54a) (podob­

nie jak i (5.55a)) prowa­

dzi do dużych błędów przy 

odchyłce częstotliwości. 

Wielkości tych błędów 

zależą również od kąta 

mocy ~' a ich wartości 

chwilowe są funkcją fazy 

prądu i napięcia względem 

środka okna filtrów ze­

spolonych. 

Przebieg krzywej 3 

na rys. 6.3 potwierdza 

przypuszczenie, że w celu 

zmniejszenia rozpatrywa­

nego błędu można tworzyć 

algorytmy pomiaru mocy 

przez takie sumowanie 

odpowiednich formuł 

2 

-~--- --- 52 Hz 
~- -----... ....... 
m=4 

52 Hz 

-20 

Rys. 6.2. Błędy estymatorów mocy czynnej 
zbudowanych na podstawie pełnookresowego 
algorytmu Fm1rie:ra (N=l6, tp=75°): a - esty­
mator (5.52a) lub (5.53a), b- (5.54a) 
Fig. 6.2. Errors of the active power esti­
mators employing full-wave Fourier algo­
rithm (N=16, tp=75°): a- estimator (5.52a) 
or (5.53a), b- esimator (5.54a) 

(5.52)-(5.56), aby w równaniach (6.4)-(6.7) były elj~inowane składniki o 

przeciwnych znakach. 

6.2.3. Błędy estymacji impedancji 

Charakterystyki częstotliwościowe algorytmów pomiaru irnpedancji , 

oparte na ortogonalizacji sygnałów, można analizować, przedstawiając 



94 

.,. ISa 
8 

Rys. 6.3. Błędy est~natorów mocy biernej (filtracja według pelno­
okresowego algorytmu Fouriera (N=l6, ~=75• , m=l): l -estymator (5.52b), 
2 - estymator (5.53b), 3 - suma wzorów (5.52b) i (5.53b), 4 - estymator 
(5.55b)- m=O 

Fig. 6.3. Errors of the reactive. power estimators (filtering by 
full-wave Fourier algorithm (N=l6, ~=75 , m=l): l- estimator (5.52b), 
2 - estimator (5.53b), 3 - the . summ of (5.52b) and (5.53b), 4 -
estimator (5.55b) - m=O 

fazory wyj~iowe w formie (5.13). Składowe 

określone zależnościami (5.58). Poszczególne 

impedancji są wówczas 

algorytmy uzyskuje się 

przez kojarzenie w tych zależnościach odpowiednich wzoró~ do obliczania 

mocy i amplitudy prądu. 

Na przykład, gdy moce będą obliczane według algorytmów ( 5. 56), a 

prąd- według (5.49), wó~czas uzyska się następujące formuły: 

u (k) i (k) - uc(k) i
5

(k) 
X(k) = s ? c 

i~(k) + i;(k) 

(6.8a) 

(6.8b) 

Składowe prądu i napięcia można przedstawić w postaci określonej 

równaniem (5 .13). Rozpatrując łącznie rezystancję i J;eaktancję, 

otrzymamy: 

Z(k) 

gdzie: 

R(k) + j X(k) 
cos(~ + ~) + j p(w) sin(~ + ~) 

cos(~) + j p(w) sin(~) 

~ = qvk + ~i + ~(w) , ~ = ~u - ~i , 

indeksy u, i odnoszą się odpowiednio do napięcia i prądu . 

( 6. 9) 
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Względny uchyb pomiaru impedancji mo~na określić za pomocą nastę­

pującego współczynnika zespolonego: 

Z(k) 
k(jw) ==-­

Zl 

Po podstawieniu (6.11) do (6.9) uzyskamy: 

( 6 .11) 

-k(jw) + cos ~ + j p (w) sin ~ 
-J p(w) tg t/1 

-k(jw) + cos rp + j p~w) sin rp 
(6.12) 

Foniewaz p(w) tg t/1 jest wielkością rzeczywistą, więc prawa strona 

równania (6.12) jest wielkością urojoną. Zatem.: 

[ 

k(jw) - (cos rp 
ar g 

k(jw) (cos ~ 
+ ..!!.. - 2 (6.13) 

Równanie (6.13) pr~edstawia okrąg, którego średnica wzdłu2 osi urojonej 

jest ograniczona punktami (143]: 

k
1 

(jw) co s rp + j p(w) sin rp 

k 2 (jw) co s rp + . l sin rp J p(w) 

(6.14) 

Po odjęciu stronami równań (6.14) uzyskamy średnicę okręgu: 

d= l - e2{w) !sin rp p(w) (6.15) 

Współrzędne środka okręgu przyjmują następujące wartości (rys . 6.4): 

kRO = cos rp , ( 

(l- p(w)) 2 

k = l + ) sin rp (6.16) 
Xo 2 p(w) 

Maksymalny błąd pomiar,u rezystancji jest 

określony przez pr.omień okręgu. Błąd pomiaru 

reaktancji jest powiększony o przesunięcie 

środka okręgu wzdłu2 osi OX od wartości sin rp 

(6.16). W rezultacie uzyskuje się następujące 

wyra2enia określające maksymalne wartości 

błędów względnych: 

llRmax 
l - E? {w) !sin rp l, 2 p(w) 

(6.17) 

o = 
l - e{w) !sin rp Xmax p(w) 

Błąd pomiaru reaktancji jest nieco większy, 

chociaz dla spotykanych algorytmów r62nica obu 

P. 
T 

Rys. 6 . 4. Trajektoria 
błedu pomiaru impedan­
cji wg algorytmu (6 . 8) 
Fig. 6.4. Trajectory 
of the impedance measu­
rement error according 
to algorithm (6.8) 
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błędów nie przekracza wartości 0,1% przy 

rozważanych odchyłkach częstotliwości. 

Przykładowy przebieg maksymalnego błędu 

pomiaru reaktancji pokazano na rys. 6.5. 

Przy odchyłce częstotliwości fazara 

składowej podstawowej od wartości znamio­

nowej, największy błąd występuje wówczas, 

gdy ~tla zwarciowa ma charakter reaktan­

cyjny. Pomiar jest dokładny w przypadku 

czysto rezystancyjnego obwodu. 

Uzyskane zależności nie mogą być 

stosowane do wszystkich algorytmów tej 

grupy. Każda kombinacja algorytmów pomia­

ru prądu i mocy w równaniach (5.58) gene-

ruje estymatory o odmiennych właści-

waściach. Szczególnie interesujące wła­

ściwości mają estymatory, w których moc 

.,. 
6Xmca 

6 
l 

' l 

' 2,,/ 
4 ' ' l 

' l ' 2 ' l 

' l 

' l. f 

49 50 51 52 Hz 

Rys. 6.5. Błąd wyznaczania 
reaktancji przy odchyłce 
częstotliwości sygnału (al­
gorytm (6.8)); filtracja wg 
algorytmu Fo•1riera: l-pełno­
okresowego, 2-półokresowego 
Fig. 6.5. Reaktance estirna­
tion error caused by signal 
frequency deviation (algo­
rithrn (6.8)); filtering by 
use of: 1-full-wave, 2-half­
wave Fourier algorithrn 

jest obliczana na podstawie sumy odpowiednich zależności (5.52)-(5.55). 

Na przykład, jeśli moc czynna będzie obliczana na podstawie sumy 

zależności (5.52a) i (5.53a), a prąd - według (5.4Bb), to otrzyma się 

następującą formułę: 

R(k) 
ue (k-m) i s (k) -ue (k )i s (k-m) +u s (k).i c (k-m) -u s (k-m) i c (k) 

2(is(k)ic(k-m)-ic(k)i
5

(k-m)) 
(6.18) 

Po podstawieniu składowych prądu i napięcia, z uwzględnieniem parametrów 

filtru zespolonego, uzyska się następującą prostą zależność: 

u 
R =y cos 1P (6.19) 

Pomiar rezystancji na pods~awie harmonicznych sygnałów prądu i 

napięcia jest zatem niezależny od ~posobu uzyskiwania składowych ortogo­

nalnych tych przebiegów. Podobna zależność dla estymatara reaktancji nie 

jest możliwa ze względu na różniczkową zależność wielkości elektrycznych 

i indukcyjności obwodu zwarciowego. 

6.3. Błędy wynikające ze zmiany fazy sygnału 

Na podstawie zależności uzyskanych w poprzednim punkcie można ana­

lizować błędy związaue ze zmianą fazy mierzonych sygnałów. Odnoszą się 

one do algorytmów stosujących ortogonalizację sygnałów wejściowych. 

W poprawnie zaprojektowanych estymatorach tego typu błąd związany 

ze zmianą fazy nie występuje przy częstotliwości znamionowej. Wynika to 

stąd, że obwiednie _charakterystyk amplitudowych filtrów zespolonych mają 



97 

wówczas tę samą wartość: A(w) = B(w). Warunek ten moze być równie:t: 

spełniony w kilku innych punktach charakterystyki. Poza nimi charaktery­

styka amplitudowa algorytmów wywodzą-

m = O 

Rys. 6.6. Przebieg błędu 
estymatora amplitudy dla czę­
stotliwości f=49 Hz (algorytm 
jak na rys. 6.1) 

Fig. 6.6. Magnituda esti­
mation errors for signal fre­
quency f=49 Hz (algorithm like 
in Fig. 6 .l) 

cych się z równania ( 5. 48a) jest nie­

stacjonarna. Błędy estymatora amplitudy 

dla częstotliwości f = 49 Hz pokazano 

na rys. 

(algorytm 

kszenia 

opóźnienia 

do zwię-

6.6. Wprowadzenie 

(5.48a)) prowadzi 

tych błędów . Jak widać, 

częstotliwość oscylacji wartości chwi­

lowej błędu jest dwukrotnie większa od 

częstotliwości sygnału, a jego wartość 

średnia jest bliska zeru. Wynika stąd 

możliwość prostej korekcji błędu przez 

uśrednianie. Lączy się to jednak z 

wydłużeniem okna pomiarowego o l/4 

okresu. 

Stosowanie algorytmów opartych na przetwarzaniu wartości bez­

względnej sygnału jest związane z występowaniem omawianych błędów 

równie:! przy znamionowej częstotliwości sygnału. W przypadku algorytmu 

przedstawionego w p. 5.3.2 występuje następująca zaleZność estymowanaj 

amplitudy od fazy sygnału (dla metody prostokątów- rys.6 . 7) ( 119]: 

Y V 
V X(/3) = ---~ cos(/3 --2-) 

2 • V s.:.n 2 
(6.20) 

Maksymalny błąd występuje wtedy, gdy moment próbkowania pokrywa się 

z przejściem sygnału przez zero. Jeśli wartość estymaty zostanie 

odniesiona do środka przedziału, wyznaczonego przez zaleZność (6.20), to 

błąd ten moze być określony nast.ępującym równaniem ( 119) : 

.Smax 
2 V 

tg T 

(6.21) 

Jego przebieg dla N = 16 

pokazano na ry~. 6 . 7b. 

Wielkość omawianego błę­

du mozna wielokrotnie 

ograniczyć przez wprowa­

dzenie proste j ko r e kcji 

wa~tości pola obl iczane­

go na podstawie p r óbek 

sygnału w pobli2u jego 

przejścia przez zero 

)( a) 
b ) 

B 

Rys. 6 . 7. Błąd pomiaru amplitudy metodą 
uśredniania wartości bezwzględnej sygnału: 
a - ilustracja całkowania metodą prostoką­
tów; b - błąd pomiaru (N= l6) 
Fig. 6.7. Error of magnituda measurement by 
averaging signal absolute value: a - inte­
gration by rectangular summation; b - mea­
suremant error (N=l6) 
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(rys. 6.7a). W tym celu nale~y oszacować poło~enie punktu zmiany znaku 

sygnału ( 114] . 

W przypadku poiniaru mocy, na pod­

stawie składowych ortogonalnych prądu i 

napięcia, omawiane błędy występują przy 

stosowaniu algorytmów (5.54a) i (5.55a). 

Ich przebieg dla f = 49 Hz pokazano na 

rys. 6.8. 

Maksymalne błędy, występujące w 

czasie pomiaru impedancji według algory­

tmu (6.8), zostały określone zale­

~nościami (6.17). Przebiegi chwilowe 

błędów mo~na analizować na podstawie 

równań (6.9)-(6.15) . Koniec wektora 

k(jw) wskazuje poło~enie względnych 

wartości impedancji w funkcji fazy sy-

{3 

Rys. 6.8 . Przebieg błędu 
estymatera mocy czynnej dla 
częstotliwości f=49 Hz (ozna­
czenia jak na rys. 6 . 3b) 
Fig. 6 . 8. Error of active 
power estimation for signal 
frequency f=49 Hz (symbole 
as in Fig. 6.3b) 

gnału prądu fłi na okręgu o średnicy d (rys. 6.4) . Przyjmując punkt 

płaszczyzny k(jw) o współrzędnych (cos~, sin~) za początek układu 

współrzędnych, uzyskamy odwzorowanie względnych błędów pomiaru impedan­

cji (rys.6.9): 

(l - p 2 (w)) sin(2~) 
ó = - ----;;:----."-----=--

R 2(cos2fł + p 2 (w) sin2fł) 

ó = -X 

(l- p(w))[l- (l+ p(w)) sin2fł] 

cos2fł + p 2
(w) sin2fł 

gdzie: p(w) - jak we wzorze (6.9). 

~Y~· 6.9 . Błę~y chwilowe estymatera impedancji (6.8) 

(6.22a) 

(6.22b) 

Fig\. 6. 9. Ins,'tantaneous errors of t he impedance estimator ( 6. 8) 

Funkcje błędów chwilowych mają częstotliwość dwukrotnie większą od 

częstotliwości sygnału. Wartość średnia błędu pomiaru rezystancji jest 

równa zeru, a w przypadku reaktancji jest ona równa drugiemu składnikowi 

we wzorze (6.16) (po wymno~eniu przez wyra~enie w nawiasie). 
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6.4. Eliminacja oscylacyjnych składowych zakłócających 

Eliminacja składowych oscylacyjnych jest klasycznym zadaniem 

filtrów . Problem ten jest równiez dobrze rozpoznany w odniesieniu do 

algorytmów zabezpieczeń cyfrowych. Synteza poprawnych estymatorów, z 

punktu widzenia tłumienia składowych · zakłócających, w duzej mierze 

zaleZy od właściwego wydzielenia w obserwowanym procesie modelu sygnału 

uzytecznego i zakłóceń. W charakterze sygnału użytecznego występują, 

oprócz składowej identyfikowanej, równiez te składowe, które ze względu 
na wyrózniające cechy nie mogą być przyjmowane za szum zakłócający. 

Sprawą zasadniczą jest zatem właściwe rozpoznanie zakłóceń i zdefi­

niowanie modelu sygnału użytecznego. Z tego względu procedury pomiaru 

prądu i napięcia bazują zazwyczaj na różnych modelach. 

W przypadku algorytmów stosujących ortogon~lizację sygnałów omawia­

ne błędy mozna analizować przez powiązanie sygnału wyjściowego filtru 

zespolonego z jego parametrami. Zastosowanie do tego celu charakterystyk 

omówionych w p. 6.2 nie jest mozliwe, gdyz zostały one określone dla 

harmonicznego wymuszenia. W tym natomiast przypadku sygnał wymuszający 

jest utworzony z sumy podstawowej harmonicznej 

dowych zakłócających. Ze względu na nieliniowy, 

i harmonicznych skła­

w ogólnym przypadku , 

charakter estyll'.atorów , ich analiza na podstawie reakcji na oddzielne 

wymuszenia może prowadzić do dużych błędów. 

Jeśli na wejście filtru zespolonego zostanie podany sygnał, będący 

sumą dwóch przebiegów harmonicznych: 

y(k) = Y1 cos(vk + ~ 1 ) + Yq cos(qvk + ~q)• (6.23) 

to analogicznie do wzoru ( 5.13) sygnał wyjściowy przyjmie następującą 

postać: 

~(k) xc(k) + j x
5

(k), 

gdzie: 

xc(k) Y1 (A1cost/11 cos~(w1 ) 

+ Yq(Aqcost/lq cos~(wq) 

x
5

(k) Y1 (A1cosłfll sin~(w1 ) 

+ Y (A COSI/J q q q sin~(wq) 

- B1sint/11 

- Bqsint/lq 

+ B1sint/11 

+ B sint/i q q 

(6.24) 

sin~(w1 )) + 

sin~(wq)), 
(6.25) 

cos~(w1 )) + 

cos~(w )), q 

parametry filtru dla pul­
sacji wi z wzorem (5.14). 

W celu zbadania wpływu parametrów filtru na skuteczność tłumienia 

harmonicznych składowych zakłócających, wielkości (6.25) mozna podstawić 

do estymatorów odpowiednich wielkości kryterialnych. w przypadku 
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estymatorów amplitudy (5.48) uzyska się następujące zależności (dla 

uproszczenia zapisu podano je dla kwad~atu amplitudy: 

-dla estymatera (5.48a): 

2 1 r 2 2 . . 
A1 + cos(mv) LAącos~qcos(~q-mq) + Bqs1n~qs1n(~q-mq) + 

+ A1Aqcosb~(cos~ 1cos(~q-mq) + cos~qcos(~1-m1 )) + 

+ A1Bqsinb~(cos~1sin(~q-mq) + sin~qcos(~1-m1 )) -

- B1Aqsinó~(sin~1cos(~q-mq) + cos~qsin(~1-m1 )) + 

+ B1Bqcosó~(sin~1sin(~q-mq) + sin~qsin(~1-m1 ))] , 

- dla estymatera (5.48b): 

gdzie: 

Al 

A q 

~l 

6~ 

A2 + 1 [A~ sin m + l s1n(mv) q q q 

+ A1Aqsinó~(cos~1cos(~q-mq) - cos~qcos(~ 1-m1 )) -

- A1Bqcosó~(cos~1sin(l/iq-mq) - sini/Jqcos(I/J1-rn1 )) + 

+ B1Aqcosó~(sini/J1cos(l/iq-mq) - cos~qsin(~1-m1 )) + 

+ B1Bqsinó~(sinl/i1sin(~q-mq) - sin~qsin(~1-m1 ))] , 

Y l A{w1), B l Y l B(w1), 

Y q A(wq), B q Y q B(wq), 

kv + 13
1 + Ę;(wl)' ~ = q 

kv + 13q + Ę;(wq), 

~(wl) - ~(wq)' m l = mv, m 
q = mqv. 

(6.26) 

(6.27) 

w równaniach (6.26) i (6.27) drugi składnik przedstawia błąd 

związany z obecnością sygnału zakłócającego. Wartość tego błędu jest 

proporcjonalna do odpowiednich iloczynów obwiedni filtrów dla pulsacji 

składowej podstawowej i sygnałów zakłócających. Zależy on również od 

chwilowych faz sygnałów wejściowych. Związki ilościowe można uzyskać 

poprzez analizę modelową. Na rysunku 6.10 pokazano charakterystyki 

częstotliwościowe est::,"lllatorów amplitudy, utworzonych na podstawie 

pólokresowego algorytmu Fouriera, z uwzględnieniem wpływu rozważanego 

zakłócenia. W charakterze testowego wymuszenia przyjęto sygnał, będący 

sumą podstawowej harmonicznej i składowej zakłócającej o zmiennej czę­

stotliwości: y(k) = cos(kv+l3) . + cos(kqv+l3q). Widmo odpowiadającego mu 

sygnału wyjściowego oznaczono przez X(w), podczas gdy X1 (w1 ) przedstawia 

widmo odpowiedzi na wymuszenie w postaci podstawowej harmonicznej. 



Przedstawione charakterysty­

ki odpowiadają składnikom 

związanym z błędami od za­

kłóceń w równaniach (6.26), 

( 6 . 2 7) . Na ich podstawie 

moZna zatem oceniać zdolność 

tłumienia przez rozpatrywane 

estymatory zakłóceń oscyla­

cyjnych. NaleZy zauwaZyć, Ze 

charakterystyka 

(5.48a) dla m 

estymatera 

o pokrywa 

się z obwiednią A(w) odpo­

wiadającego mu filtru zespo­

lonego. W pozostałych przy-

padkach nie występuje proste 

powiązanie charakterystyk 

częstotliwościowych filtrów 

zespolonych z właściwościami 

widmowymi utworzonych z nich 

estymatorów. 

Omawiane błędy mozna 

łatwo określić, jeśli jest 

znany model zakłóceń. Ogól­

nie moZna powiedzieć, Ze 

lepsze właściwości pod tym 

względem mają te algorytmy, 

które opierają się na fil­

trach wąskopasmowych. Skra­

canie okna pomiarowego i 

stosowanie różniczkowania 

sygnałów prowadzi do zwię­

kszenia tych błędów. 

w podobny sposób można 

analizować błędy wprowadzane 
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Rys. 6.10. Charakterystyki częstotliwo­
ściowe pólokresowych estymatorów amplitu­
dy (algorytm Fouriera, N=16): a- według 
estymatera (5.48b), b -według (5.48a) 
Fig. 6.10. Frequency response of the 
half-wave magnitude estimators (Fourier 
algorithm, N=16): a - according to the 
estimator (5.48b), b- according to 
(5.48a) 

przez składowe oscylacyjne w estymatorach złożonych wielkości kryterial­

nych. Ze względu na złożoność uzyskiwanych wyrażeń analityczne 

rozwazania muszą być ograniczone do prostych przypadków ~aklóceń, 

występujących tylko w jednej wielkości wejściowej - tv prądzie lub w 

napięciu. 

Jeśli założyć, że sygnał zakłócający występuje tylko w napięciu, to 

analogicznie do wzoru (6.25), sygnały wyjściowe filtrów zespolonych 

prądu i napięcia (jednakowe filtry w obu torach pomiarowych) przyjmą 
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następującą formę: 

ic(k) I 1(A1cost/licos"1 - B1sinl/lisin"1), 
(6.2Ba) 

i
5

(k) I 1(A1cost/Jisin"1 + B1 sinl/licos"1), 

uc(k) U1(A1cost/JUCOS"l - B1sinl/lusin"1) + 

+ Uq(Aqcosl/iqcos"q - Bqsinl/lqsin"q)' 
(6.2Bb ) 

u
5

(k) u1(A1cos\husin"1 + s 1sinl/lucos"1) + 

+ Uq(Aqcosl/iqsin"q - Bqsinl/lqcos"q) 

Po podstawieniu tych sygnałów do estymatorów składowych impedancji 

(6.8), po niezbędnych przekształceniach, otrzymamy: 

~(k) 

gdzie: 
ul 

~l (k) = -- ( cosrp + j sinrp), · rp - kąt mocy, 
I l 

8 =~q- "l - 1/Ji . 

Drugi składnik r ównani a (6 . 29) przedsta­
wia bezwzględny uchyb pomiaru impedancji , 

związany z zakłóceniem oscylacyjnym w 

napięciu. Trajektorię wektora ~(k) można 

przedstawić na płaszczy~nie zespolonej - rys. 

6.11. Zakładając dowolną wartość fazy sygnału 

zakłócającego l/lq i prądu l/li' łatwo 

zauważyć, że koniec wektora ~(k) porusza się 

wewnątrz pierścieHia, którego środek jest 

określony położeniem wektora ~1 (k). 
Zewnętrzny promień tego pierścienia jest. 

określony zależnością: 

u 
IA~I =___!LA(w ) 

Il q 

(6.29 ) 

jX 

R 

Rys. 6.11. Błąd pomiaru 
impedancji od zakłóceri 
oscylacyjnych 
Fig. 6.11. Impedance 
measurement error due to 
higher harmonie interfe­
rences 

(6.30) 

Jest to jednocześnie maksymalny bezwzględny uchyb pomiaru rezystancji i 
reaktancji. Jak widać, przy znanych ampiitudach zakłócają~ego napięia Uq 

i prądu I 1 , można go bezpośrednio określić na podstawie charakterystyki 

filtru zespolonego. 
Ze względu na korelację zakłóceń występujących w prądzie i 

napięciu bar~ziej adekwatny obraz błędów tych algorytmów uzyskuje s ię w 

wyniku symulacyjnej analizy komputerowej. Sprawie tej poświęcony jest 

przykład w następnym rozdziale pracy (p. 7.4). 
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6.5. Błędy wywołane aperiodyczną składową zakłócającą 

6,5,1, Problemy eliminacji składowej aperiodycznej 

W przeciwieństwie do składowych oscylacyjnych, identyfikacja i 

eliminacja składowej aperiodycznej natrafia spore trudności. Jest to 

związane z tym, że sygnał aperiodyczny ma ciągłe ·widmo często­

tliwościowe, a rozkład energii w widmie jest uzależniony od stalej cza­

sowej zanikania Ta. Wartość tej stalej zależy od wielu czynników i jest 

trudna do oszacowania. Zakłócenia w postaci sygnałów aperiodycznych o 

bardzo krótkim czasie zanikania {kilka ms} są skutecznie ograniczane 

przęz analogowe filtry wejściowe. Także algorytmy oparte na filtrach 

nierekursywnych,o szerokości okna pomiarowego bliskiej okresowi ·podsta­

wowej harmonicznej,są mało wrażliwe na te zakłócenia . z kolei zakłócenia 

o wartości stałych czasowych wielokrotnie przewyższających długość okre­

su podstawowej harmonicznej są dobrze tłumione przez algorytrny, które 

nie są wrażliwe na składową stałą. 

W celu bliższej analizy warunków eliminacji składowej aperiodycz­

nej rozpatrzmy przebieg prądu zwarciowego w obwodzie RL: 

i (k} 

gdzie: 

b 

I(cos(vk + ~} - cos~ ebk) , 

T l 
- N Ta {porównaj równanie (3.43}). 

(6.31} 

Jeśli powyższy sygnał poddany jest przetwarzaniu w filtrze o 

szerokości okna pomiarowego określonej przez K próbek, to skuteczność 

tłumienia składowej aperiodycznej może być określona przez porównanie 

jej dyskretnego widma z charakterystyką amplitudową filtru. Dyskretna 

transtormata Fouriera składowej aperiodycznej może być w tym przypadku 

określona następująco (95): 

2 K-1 . k' 
F{k} =- ~ f(i} e -;v ~ 

K i~O 
gdzie: 

f(i} 
b i e 

Po dokonaniu niezbędnych przekształceń {Dodatek A} otrzymamy: 

= ~~ 2 
+ r:/ eje(k} F(k} r 

p2 2 l 

s 
k O, l, ... ,N-1 

gdzie: 

e(k} arctg ~~ - qs 
+ pq 

p ebcos(vk} - l 

q e bK cos(Kvk} - l 

(6.32} 

(6.33} 
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r = ebKsin(Kvk) 

s = ebsin(vk) . 

Stosując odpowiednie filtry, można bez trudu wyeliminowć wszystkie 

człony rozkładu (6.33), z wyjątkiem pierwszego (k = l), który określa 

amplitudę fazora o częstotliwości identyfikowanego gygnalu. Warunek ten 

determinuje graniczne możliwości eliminacji składowej aperiodycznej 

przez estymator podstawowej harmonicznej sygnału (117]. 

Powiązanie charakterystyki filtru ze skutecznością tłumienia 

zakłócenia aperiodycznego można uzyskać przez poddanie sygnału ( 6. 31) 

przetwarzaniu w filtrze zespolonym. Sygnał wyjściowy można zapisać w 

następującej postaci: 
l 

..=._(k) =..!:l (k) + ~ (ki l (6.34) 

gdzie, analogicznie do wzoru (5.13): 

K-1 
_i (k) =I cos(3 i~)ej~(w)F(.i)(A(w) cos(t/li) + j B(w) sin(t/li)), 

t/li = ivk + e(k) + ~(w), 

...!:1 (k) -wyjściowy fazor podstawowej harmonicznej sygnału. 

Do analizy błędu można posłużyć się kwadraterr. modułu sygnału x(k): 

(6.35) 

Wielkość ó(k) jest miarą błędu związanego z zakłóceniem aperiodyczni~· 

6.5.Z. Metody eliminacji zakłócenia aperiodycznego 

Można wykaz~ć (chociaż analityczny 

że błąd występujący w równaniu (6. 35) 

ó(k) o, gdy filtr zespolony jest 

zbudowany na podstawie algorytmów, w 

których model sygnałowy składowej ape­

riodycznej jest równoważny ?.akłóceniu 

występującemu w sygnale. Syntezę takich 

filtrów przedstawiono w p. 3 . 3.2 

(model regresji) oraz w p. 4. 4.1 

(model stanowy) . Zazwyczaj jednak para­

metry zakłócenia nie są znane a priori 

i ten sposób minimalizacji błędów nie 

może być wówczas stosowany. W przypadku 

złego oszacowania stalej czasowej 

zakłócenia, błąd związany z tą metodą 

może być większy niż w przypadku stoso-

dowód jest rachunkowo złożony), 

20 

' ' ' ' \ ',-;_,- Ta 

\" ..... /l r, 
2 s 10 

Rys. 6 . 12. Błędy od zakłóceń 
aperiodycznych w algorytmach 
z trzystanowym pełnookresowym 
modelem sygnałowym (N=l6) 
Fig. 6.12. Errors due to de­
caying d.c. offset in algo­
rithm employing 3-state full­
-wave (N=l6) 
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wania pełnookresowego algorytmu Fouriera bez dodatkowych zmian. Ilustru­

ją to przebiegi na rys. 6.12. Charakterystyka częstotliwościowa takiego 

estymatera zależy od przyjętej stalej czasowej modelu składowej aperio­

dycznej (rys. 6.20, krzywa 1). 

Przez modyfikację wspomnianego modelu sygnałowego składowej aperio­

dycznej można uzyskać nowe algorytmy eliminacji zakłócenia . W tym celu 

funkcja wykładnicza jest przedstawiana trzema pierwszymi wyrazami jej 

rozkładu w szereg Taylora (patrz 3. 3. 5 oraz 4. 4 .1) . Takie algorytmy 

bardzo skutecznie eliminują zakłócenia aperiodyczne. Przebieg błędu 

estyntacji amplitudy na podstawie pięciestanowego algorytmu Fouriera 

pokazano na rys. 6. 13. Krzywe pokazują przebieg maksymalnego błędu po 

stanie przejściowym algorytmu (N 16) dla wymuszenia, określonego 

zależnością (6.31). Dla zakłóceń o bardzo małych stałych czasowych 

występują krótkie przerosty pomiaru o znacznej wartości. Charakte­

rystykę częscotliwościową tego algorytmu pokazano na rys. 6. 14 . Można 

zauważyć, że skuteczna filtracja składowej aperiodycznej prowadzi do 

zmniejszenia tlumienin zakłóceń oscylacyjnych. Z tego względu algorytmy 

te są rozbudowywane o większą liczbę stanów. 

'\ 
' r0~o.s 

- ---=-=-
28 32 

Rys. 6.13. Błędy od zakłóceń 
ape riodycznych w pięciestanowym 
estymatorze amplitudy (N=16) 

Fig. 6.13. Errors due to de­
caying offset in 5-state magni­
tude estimator (N=16) 

IX(w)l 

Rys. 6.14. Charakterystyka czę­
stotliwościowa pięciestanowego al­
gorytmu Fouriera 

Fig. 6.14. Frequency response 
of the 5-state Fourier algorithm 

Gdy podstawowy algorytm identyfikacji sygnału eliminuje wszystkie 

składniki rozkładu (6.33), z wyjątkiem pierwszego, wówczas dalsze 

tłumienie tego zakłócenia można uzyskać przez wyzyskanie przesunięcia 

fazowego między identyfikowanym fazorem i składową F(1). Na rysunku 6.15 

(linie ciągłe) pokazano zależność amplitudy i fazy tej składowej od 

stalej czasowej zakłócenia. Można zauważyć, że dla znacznego zakresu 

zmian stałej czasowej faza sygnału F(1) jest bliska -n/2. Właściwość tę 
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Rys. 6.15. Charakterystyka amplitudy (a) i fazy (b) pierwszej skła­
dowej dyskretnej transformaty Fouriera sygnału aperiodycznego: l-sygnał 
bez filtracji, 2-sygnał wejściowy filtrowany w trzystanowym filtrze But­
terwortha (fe = 265 Hz, N = 16) 

Fig. 6.15. Magnitude (a) and phase (b) frequency response of the 
DFT first caroponent for decaying d.c. signal: 1- no analog filtering, 
2-input signal filtering by 3-state Butterworth filter (f = 265 Hz, 
N= 16) 

moZna spożytkować do syntezy algorytmów odpornych na zakłócenia aperio­

dyczne. Jej zasada polega na korelacji lub splocie mierzonego sygnału z 

funkcją, która jest ortogonalna do wspomnianej składowej zakl:ócającej 

[117], [140]. W ten sposób uzyskuje się jedną składową ortogonalną iden­

tyfikowanego sygnału. Druga jest tworzona przez jej opóźnienie o liczbę 

próbek, odpowiadającą kątowi rr/2. Można pokazać, że funkcja impulsowa 

filtru, spełniająca podane warunki, powinna być symetryczna względem 

środka okna pomiarowego (na przykład kosinus). Szczegółowe zasady synte­

zy tych filtrów mbżna znaleźć w pracy [142]. 

Należy zauważyc, 

wejściowy poddany jest 

składowej F(l) dla tego 

że omówione warunki zmieniają się, gdy sygnał 

filtracji analogowej. Obraz amplitudy i fazy 

przypadku przedstawiają linie kreskowane na rys. 

6.15. Widać, że dolnoprzepustowy filtr analogowy w dużym stopniu ograni­

cza amplitudę tej skiadowej dla małych stałych czasowyr.:h. Zasadnicze 

jednak zmiany zachodzą w przebiegu f azy tej składowej, chociaż w obsza­

rze największych wartości amplitudy faza jest również bliska -rr/2. 

Porównanie maksymalnych błędów omawianej metody (pełnookresowa 

korelacja z kosinusem oraz przesunięcie) z błędami pełnookresowego algo­

rytmu Fouriera pokazano na rys. 6.16. Ujemną stroną tego podejścia jest 

wydłużenie czasu pomiaru o wielkość wynikającą z opóźnienia sygnału (1/4 

okresu podstawowej harmonicznej). 

W dużej grupie metod eliminacji składowej aperiodycznej stosuje 

się operację róZniczkowania, dzięki której usuwana jest składowa stała 

z mierzonego sygnału. W algorytmach pomiaru impedancji różniczkowanie 

jest konsekwencją korzystania z równań pętli zwarciowej. Zgodnie z 



równaniami (5.61) operacji ró~nicz­

kowania podlega sygnał prądowy. Po­

równanie omawianych błędów, występu­

jących przy pomiarze impedancji według 

ró~nych algorytmów 1 jest bardzo 

kłopotliwe ze względu na niestacjonarny 

charakter zakłócenia i mo~liwość szero­

kiego doboru metod ortogonalizacji 

sygnałów prądu i napięcia. Na rysunku 

6.17 pokazano maksymalne błędy pomiaru 

impedancji według algoryt~ów (5.61) i 

(5.62) w zale~ności od stałej czasowej 

zakłócenia w sygnale prądowym (6 .31). W 

przypadku estymatara (5.62) składowe 

ortogonalne 

półokresowego 

są określane 

trzystanowego 

według 

algorytmu 

Fcuriera (3.52). Równie~ tą metodą są 

określane składowe synfazowe (A(i) oraz 

A(u)) w estymatorze (5.61 ). Pochodna 

prądu D(i) jest natomiast obliczana 
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Rys. 6.16. Błędy od zakłóceń a­
periodycznych: 1-pełnookresowy 
algorytm Fouriera (estymator 
5.49), 2-korelacja z kosinusem 
z przesunięciem o nj2; linia 
kreskowana - sygnał wejściowy 
filtrowany jak na rys. 6.15 
Fig. 6.16. Errors caused by de­
caying d.c. offset: 1- full­
-wave Fourier algorithm (esti­
mator 5.49), 2-correlation with 
cosine wave shifted by nf2; 
dotted line - input signal fil­
tered like in Fig. 6 . 15 

zgodnie z równaniem (5.30) (aproksymacja IV rzędu; w1 = 50 Hz, w2 = 75 

Hz, w3 = 100Hz, w4 = 150Hz). W obu przypadkach przyjęto następujące 

75 

50 

25 

0 .1 0.2 0.5 

Rys. 6.17. Maksymalne błędy 
pomiaru impedancji przy zakłóce­
niu aperiodycznym w sygnale prą­
du: estymator (5.61) - linia 
ciągła i estymator (5.62) - li­
nia przerywana 

Fig. 6.17. Maximal impedan­
ce measurement errors at the pre­
sence of the decaying d.c. offset 
in current signal: estimator 
(5.61) - solid line, estimator 
(5.62) - dotted line 

- 25 75 'lo 

Rys. 6.18. Chwilowe błędy pomia­
ru impedancji przy zakłóceniu aperio-

~~~~~r,' Y!! :s~~m:~~~ ~5~6;ftymator 
Fig. 6.18. Instantaneous impe­

dance measurement errors at the pre­
sence of the decaying d.c. offset 
(T = 10 ms)): l- estimator (5.61), 
2 e estimator (5.62) 
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sygnały wymuszające: napięcie - poC:stawowa harmoniczna, prąd - według 

równania ( 6. 31), kąt mocy fi = 75°. Błędy były mierzone dla ustalonej 
odpowiedzi estymatorów. Ich przebieg w czasie pokazano na rys. 6.18 (dla 
Ta= 10 ms). Maksymalne błędy występują w początkowym okresie po ustale­
niu się odpowiedzi estymatora, po czym maleją w zale~ności od parametrów 
zakłócenia. 

6.5.3. Adaptacyjny filtr składowej aperiodycznej 

Koncepcja filtracji adaptacyjnej polega na wprowadzeniu sprzę~enia 
zwrotnego w filtrze tradycyjnym w celu po~ądanej zmiany jego parametrów 
( 19]. Ogólną strukturę takiego filtru pokazano na rys. 6.19. Synteza 
algorytmu adaptacji jest prowadzona pod kątem minimalizacji błędu ca 
według przyjętego kryterium. Znane są metody adaptacji optymalnej, sto­
sujące zasadę rekursywnego filtru Kalmana do określania nastaw w rozpa­
trywanym filtrze [19]. Wymaga to jednak znacznej rozbudowy podstawowego 
algorytmu. Poni~ej przedstawiony jest filtr składowej aperiodycznej, w 
którym algorytm adaptacji jest tworzony według podejścia heurystycznego. 

y(k) l Programowany l x(k) 

l filtr l t korekcja + m(k) 
parametrów 

wielkość 

l Algorytm l c 
ćł 

odniesienia 

l adaptacji l błąd 

Rys. 6.19. Schemat filtru adaptacyjnego 
Fig. 6.19 . . Block diagram of the adaptive filter 

Korzysta się przy tym ze spostrze~e1\ poczynionych podczas syntezy 
algorytmów filtracji, które zawierały model składowej aperiodycznej: 

- przy znanych parametrach zakłócenia aperiodycznego można podać 
sposób jego całkowitej eliminacji; 

- filtracja składowej aperiodycznej mo~e być oddzielona od identy­
fikacji składowej podstawowej . 

Prosty algorytm, który spełnia te uwagi, podano w p. 4.3. Jest te 
pełnookresowy algorytm rekursywny, wywodzący się z korelacyjnej metody 
przetwarzania sygnałów - równania (4.17)-(4.21) (odpowiednio dla modeli 
Fouriera i Walsha). Podstawowe równanie identyfikacji składowych ortogo­

nalnych sygnału (4.16) mo~na napisać w następującej postaci: 

xi(k) + qsLY(k) 

xR(k) + qcLY(k) 
(6.33) 
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Gdy znane są parametry zakłócenia aperiodycznego, wówczas 

współczynniki qs' ąc mo~na określić na podstawie równań (4.20). W innym 

przypadku mo~na podać ich ograniczenia dolne i górne, zakładając mini­

malną i maksymalną wartość stalej czasowej zakłócenia. Wartość maksy­

malna (Ta2 ) mo~e być określona na podstawie analizy układu elektrycznego 

związanego z ch~onionym obiektem . Wartość minimalną (Tal) nale~y przyjąć 

na podstawie analizy filtrów w torze pomiarowym zabezpieczenia. 

w ten sposób ograniczenia wartości współczynnika qs mogą być 

zapisane następująco: 

lub: (6.34) 

i podobnie dla ąc. 

Wielkości dsl i ds2 mają przebieg okresowy i są określone 

·~ra~eniami (4.20) lub (4.21) odpowiednio dla Tal i Ta2 . 

w proponowanym algorytmie adaptacji wstępne oszacowanie wartości 

współczynników qs i ąc dokonuje się na podstawie następujących 

zale~ności: 

q = c 

A A 

XS(k-1) - XI(k) 

l:y(k) 
Ą Ą 

Xc(k-1) ·· XR(k) 

:Ey(k) 

(6.35) 

które wywodzą się z równań ( 6. 33). Zakłada się przy tym, :te w danym 

kroku filtracji są określone ju~ estymaty podstawowej harmonicznej 
Ą Ą 

xi(k), xR(k) - na podstawie (4.17). Wielkości qs i qc są następnie pod-

dane dyskryminacji zgodnie z wzorem (6.34). W rezultacie przyjmują one 

wartości ograniczone przedziałami odpowiednio (dsl' ds2 > lub (dcl' dc2 ). 

W tej postaci są stosowane jako współczynniki estymatorów (6 . 33). Pelny 

algorytm estymacj i jednej składowej ortogonalnej identyfikowanego 

sygnału jest następujący: 

l. Synteza filtru: 

- określić graniczne stale czasowe Tal' i Ta2 ' 

-obliczyć ciągi ograniczające ds1 [k], ds2 [k], k = O, l, ... ,N-1 

na podstawi e (4.20), 

-obliczyć współczynniki hs[k], k = O, l, .. . ,N-1 f iltru składowej 

podstawowej - na podstawie { 4 . 20 )' . 

2. Dane początkowe: 
Ą Ą 

l:y = O; XI = O; xs = O; k = O. 
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3. Wczytanie kolejnej próbki y(k], 

l = k mod N, 

dy y(k] - y(k-N], 

:Ey :Ey + dy, 

XI XI +h [l]*dy, s A 

{identyfikacja składowej podstawowej} 
A 

if I:EYI < c a t hen X s xi; goto 7. 

4. 
X s - XI 

q = Ey s 

s. ~yskrrroinacja ą5 zgodnie z wzorem (6.34}. 

6. xs = xi + ą5 •:Ey, {korekcja błędu od zakłócenia aperiodycznego} 

7. Obliczenie i kontrola wielkości kryterialnej. 

8. k = k + l; goto 3. 

Algorytm filtracji składowej aperiodycznej (kroki 4-6} jest wykony-

wany wtedy, gdy składowa stała, mierzona sumą próbek :Ey w okresie, prze­

kroczy założoną wartość ca. Pelny algorytm jest niezwykle prosty, gdyż 

do estymacji jednej składowej 

wymagane jest wykonanie dwóch 

operacji mnożenia i jednego 

dzielenia . Większość po­

zostałych - to operacje lo­

giczne. 

w rezultacie analizy 

podanego algorytmu można 

również podać prosty sposób 

ograniczenia przerostów po 

przejściu zakłócenia przez 

okno pomiarowe pr~y niekorzy­

stnej fazie sygnału. Polega 

on na przesunięciu wskaźników 

zbiorów d 51 i ds2 o N/2 (kom­

pensacja fazowa} w pierwszych 

krokach po detekcji zakłó­

cenia. Dodatkowym kryterium 

wystąpienia niekorzystnej fa­

zy zakłóconego sygnału może 

być \tarunek: 

X(w) 

Rys. 6.20. Charakterystyki częstotliwo­
ściowe estymatorów amplitudy z elimina­
cją składowej aperiodycznej: l-trzysta­
nowy algorytm Fouriera (T =20 ms), 2,3-
filtry adaptacyjne z algo~ytmem Fouriera 
( 2) i Walsha ( 3} 
Fig . 6.20. Frequency response of the si­
gna! magnitude estirnators with d.c. of­
fset elirnination : l - 3-state Fourier 
algorithrn (T =20 ms) , 2,3-adaptive fil­
tera based oR Fourier (2} and Walsh (3) 
algorithrn 

( I:Eyl > I:EY1 1) A (sgn( :Ey) = sgn(dy)) , ( 6. 36) 

gdzie: :Ey1 suma próbek sygnału w polowie okna pomiarowego. 

Powstały w ten sposób filtr adaptacyjny jest przetworniki em niesta­

cjonarnym. Analiza jego właściwości widmowych może być dokonana w umowny 

sposób przy założonych sygnałach wymuszających. Na rysunku 6.20 zesta-
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wiono charakterystyki częstotliwościowe trzech algorytmów identyfikacji 

sygnałów z eliminacją zakłócenia aperiodycznego. Charakterystyki filtrów 

adaptacyjnych uzyskano na drodze modelowania; przedstawiają one iloraz 

amplitud ustalonego sygnału wyjścio-

wego i wejściowego wymuszenia har­

monicznego o odpowiedniej pulsacji. 

·Maksymalny przerost odpowiedzi 

tych algorytmów na wymuszenie 

( 6. 31) (~ O) w zależności od 

stalej czasowej zakłócenia aperio­

dycznego pokazano na rys. 6.21. 

Widać, że przedstawiony prosty 

estymator adaptacyjny, przy najbar­

dziej niekorzystnych parametrach 

zakłóceń aperiodycznych, tłumi je 

do wartości poniżej 5% amplitudy 

składowej podstawowej. Stosowanie 

algorytmu Walaha daje jeszcze 

większą oszczędność obliczeniową 

przy tylko nieznacznym pogorszeniu 

właściwości częstotliwościowych. 

2.5 

0.1 0.2 0 .5 2 s 10 

Rys. 6.21. Błędy estymatera am­
plitudy z filtrem adaptacyjnym od 
zakłóceń aperiodycznych (N = 16, 
Ta1=9,7 ms, Ta2=250 .ms): l-wg al-

gorytmu Fouriera, 2-wg algorytmu 
Walaha 
Fig. 6.21. Errors of the magnitu­
de estimator with the adaptive 
filter (N= 16, Tal= 9.7ms, Ta 2 = 

250ms): l- according to Fourier 
algorithm, 2 - according to Walsh 
algorithm 

7. BŁĘDY STANU PRZEJŚCIOWEGO ALGORYTMÓW 

7.1. żródła błędów v stanie przejściowym algorytmów 

Omówione dalej błędy powstają w rezultacię nieadekwatności między 

modelem sygnałowym przyjętym do wzorcowania algorytmu pomiarowego a 

mierzonym sygnałem rzeczywistym. Można wyróżnić kilka przyczyn tej nie­

adekwatności . Oto nicktóre z nich: 

l . Po skokowej zmianie parametrów systemu powstaje proces przej­

ściowy, o intensywności i charakterz~ zależnym od wielu czynników. 

Przyjmując określony model tych zjawisk, należy się liczyć z błędami 

wynikającymi z różnicy między parametrami tego modelu i konkretnej rea­

lizaji procesu. 

2. w procesie przejściowym algorytmu ocena nowego stanu systemu 

jest doko~ywana na podstawie danych również z poprzedniego stanu . 

3. Wiele algorytmów jest wyskalowanych na podstawie ustalonych 

warunków pomiaru - zarówno samego algorytmu, jak i obserwowanego proce­

su. Omawiany stan przejściowy prowadzi w związku z tym do powstania 

błędów. 

Stosując deterministyczny model procesu i zakłóceń, 

czynniki można uwzględnić jedynie w sensie jakościowym. 

przedstawione 

Poszczególne 
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metody mogą być charakteryzowane przez podanie błędów maksymalnych, 

odpowiadających określonym wejściowym sygnałom wzorcującym (testującym). 

Probabilistyczny model procesu i zakłóceń umożliwia opisanie wymienio­

nych źródeł również w sposób ilościowy. Wówczas błędy pomiarów można 

analizować na podstawie ich wariancji. 

Z punktu widzenia organu decyzyjnego zabezpieczenia pożądane jest, 

aby proces przejściowy charakteryzował się jednostajną gładką zmianą 

wielkości kryterialnych między obszarami związanymi z dwoma stanaw.i 

pracy nadzorowanego obiektu. Jednak w wielu przypadkach estymatory wiel­

kości kryterialnych mogą w stanie przejściowym generować wielkości 

znacznie odbiegające od pożądanych. Szczególnie groźne w skutkach są 

takie stany, które mogą powodować nieuzasadnione działanie zabezpiecze­

nia. Analiza dynamicznych właściwości omawianych algorytmów zmierza do 

określenia charakterystyk błędów związanych ze stanem przejściowym oraz 

sposobów ich ograniczenia. 

7.2. Błędy algorytmów o stałym oknie pomiarowym 

7.2.1, Analiza błędów 

W przypadku algorytmów wywodzących się z modelu regresji, długość 

okna pomiarowego jest określona przez liczbę pomiarów, które są jedno­

cześnie przetwarzane. Po wystąpieniu zakłócenia próbki sygnałów 

związanych z nowym stanem systemu zapełniają okno pomiarowe, co prowadzi 

do określenia nowej ustalonej wartości pomiaru. 

Analiza tego procesu może być przeprowadzona na podstawie ogólnych 

równań estymatorów składowych ortogonalnych (p. 3. 3). Bazą jest tutaj 

podstawowy algorytm estymacji, w którym zmienia się długość okna pomia­

rowego. W przypadku dwustanowego filtracyjnego algorytmu Fouriera o 

szerokości okna pomiarowego, odpowiadającej K próbkom, równanie estyma­

tera (4.6) po k próbkach można zapisać następująco: 

k-1 
x

8
(k) Ps E h

8
(i) y(k-i) f 

i=O 

k-1 k l f 2, ... , K ( 7 .l) 

xc(k) Pc E hc(i) y(k-i) f 

i=O 

gdzie: p
8

, Pc' h
8

, he są określone zgodnie z (3.41) i (3.42), przy czym 

a = o. 

Jeśli w charakterze wielkości y(i) do równania ( 7 .l) podstawić 

próbki sygnału harmonicznego: y(i) = cos(iv - V/2 + P), to otrzymamy: 
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x
5

(k) 
Ps 

(k sinv sin(kv -~+ f3) - sin(kv ) sin( v~ + 13)) l 2 S l. n V 2 

(7. 2) 
Pc 

(k sinv t>K + sin(kv) cos( v~ + /3)) xc(k) = 2 cos(kv + - 2- + f3) 
S l. n V 

Po wprow-adzeniu zależności ( 7. 2) 

kryterialnych otrzyma się wyrażenia 

przyklać, w przypadku pełnookresowego 

do równań e s tyma torów wielkości 

określające ich dynamikę. Na 

(K = N) estymatara amplitudy 

(5.49), odpowiedż na skokowe wymuszenie sygnałem harmonicznym jest 

określona równaniem: 

X(k) 
sin2 (kv) 1 

-
1 

· [ - --- + 2ksin(kv)cos(kv + 2{3 ) + k
2

s inv)
2 

- N2sinv sinv 
(7 . 3) 

W stanie przejściowym amplituda X(k) jest zależna od fazy , z wyjątkiem 

punktuk = N/ 2 , w którym X(k) = O,~. 

b i 
X X 

r 
X d i 

o sr o .s 

l 

15 15 

Rys. 7.1. Granice zmian odpowiedzi estymatorów amplitudy w stanie 
przej ściowym: estymator (5.4 9 ) z algorytmem pełnookresowym Fouriera (a) 
i Walsha (b) ora z estymator (5 .48b) z pólokresowym a lgorytmem Fouriera 
(c) i Wa lsha (d) - przesunięcie m=4 

Fig. 7 . 1. Limit s to the magnitude estimator transient response: 
estima tor ( 5 .49 ) with f ull-wave Fourier (a) and Walsh (b) algorithm; 
estimator (5.48b) with full-wave Fourier (c) and Walsh (d) algorithm -
displacement m=4 
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Granice zmian wielkości ~yjściowych niektórych estymatOLÓW amplitu­

dy pokazano na rys. 7 .1. Zakreskowane pole ukazuje możliwe wartości 

amplitudy w stanie przejściowym. Dla wymuszenia harmonicznego, krzywe 

narastania amplitudy mają przebieg monotoniczny lub niewiele od niego 

odbiegają. W większości algorytmów w tych warunkach nie występują prze­

regulowania. 

Zakłócenia prowadzą do zmiany charakteru stanu przejściowego esty­

matora. Obraz tych zmian przy zakłóceniu składową aperiodyczną pokazano 

na rys. 7.2. Można zauważyć, że algorytm o dużym tłumieniu tego 

zakłócenia w stanie ustalonym (rys . 7. 2b) wykazuje przeregulowania w 

stanie przejściowym. Te przeregulowania mogą być bardzo duże przy braku 

zakłóceń w sygnale wejściowym. Jest to wynikiem wspomniane j nieadekwa­

tności mierzonego sygnału i modelu przyjętego do syntezy algorytmu. 

" /''"\ l • 
l \ l l 

~ 1
1 \/ 

X " l 
~ l 

, -- -..J-~r-- -

l / '• 'i' 

o.sk·\ / 
~ 'J 

b) 

10 15 

Rys. 7.2. Granice stanu przejściowego estymatorów amplitudy p rzy 
zakłóceniu składową aperiodyczną (Ta=20 ms) : a- pełnookresowy algorytm 
Fouriera;b-algorytm Fouriera z trzystanowym modelem składowe j aperiodycznej. 
Linia przerywana - górna granica stanu przejściowego przy wymuszeniu 
harmonicznym bez zakłóceń 

Fig. 7.2. Transient response limita of the magnicude estimators at 
the presence of decaying d.c. caroponent (Ta = 20 ms): a full-wave 
Fourier algorithm; b - Fourier algorithm with 3-state model of d.c. 
component. Dotted line marks the upper limit of transiet states for the 
harmonie exitation without interferences 

Podobny sposób analizy błędów przejściowych może być stosowany ~ 

odniesieniu do złożonych wjelkości kryterialnych. Po podstawieniu 

wyrażeń (7.2), określających składowe ortogonalne sygnału harmonicznego 

prądu i napięcia w stanie przejściowym algorytmu, do równań estymatorów 

mocy (5 .52)-(5.55) uzyskamy odpowiednie równania stanu przejściowego 

tych est~natorów. Zakres zmian rozpatrywanych błędów dla niektórych 

estymatorów mocy pokazano na rys. 7. 3. z powodu jednoczesnej zmiany 

parametrów sygnałów prądu i napięcia w estymatorach mocy czynnej mogą 

wystąpić duże błędy przejściowe, których wartość zależy również od kąta 

mocy (rys. 7.3a). W zależności od tego kąta i początkowej fazy sygnałćw 

przebieg pomiaru może być silnie niemonotoniczny. 
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Rys. 7.3. Stan przejściowy estymato~ów m~cy z pełnookresowym algo­
rytmem Fouriera dla składowych prądu l. nap1.ęcia: a moc czynna wg 
równania (5.54a), b- moc bierna wg równania (5.54b); w obu przypadkach 
przesunięcie m=O, kąt mocy ~=75• 

Fig . 7.3. Transient state of power estimators employing ~he 
full-wave Fourier algorithm for current and voltage signals: a - active 
power according to (5.54a), b- reactive power according to (5.54b); in 
both cases m=O , power angle ~=75° 

w przypadku estymatorów mocy biernej błąd ten jest ni~zale~ny od 

fazy sygnałów prądu i napięcia. Na przykład, dla estymatera (5.54b), w 

którym zastosowano pełnookresowy algorytm Fouriera, otrzymamy: 

sin~ 

Q(k) = 2 . 2 
2N sl.n v cos(mv) [

k sinv((k-m) sinv cos(mv) - sin(mv))+ 

(7.4) 

+ 
1 

sin (kv) [m sinv co s( (k-m) v) - sin( (k-m) v)) J 

Stan przejściowy jest monotoniczny, 

przebiegów zmieni się, gdy w sygnale 

zakłócające. 

bez przeregulowań. Obraz tych 

wejściowym wystąpią składowe 

7.2.2. Sposoby zmniejszania błędów dynamicznych 

Jak wspomniano, przyczyną wystąpienia du~ych dynamicznych błędów 

pomiaru jest to , ~e algorytm został dostosowany do warunków ustalonych, 

które zasadniczo odbiegają od stanu przejściowego {zwłaszcza w pierwszej 

fazie wystąpienia zakłócenia). Ta rozbie~ność dotyczy modelu sygna­

łowego, a w konsekwencji i współczynnika skali. 

Sposoby likwidacji wspomnianych błędów mogą zatem polegać na dyna­

micznym dostosowaniu parametrów estymatera do stanu obserwowanego proce­

su. Mo~na tu wyróżnić dwie metody postępowania: 

1. Algorytm pomiarowy zawiera dwa człony: rozruchowy i właściwego 

pomiaru. Pierwszy z nich, na podstawie bardzo uproszczonego kryterium, 

dokonuje identyfikacji momentu wystąpienia zakłócenia. Drugi - wykonuje 

pomiar na podstawie algorytmu, który zmienia swoje parametry dla kolejno 

zwiększającego się zbioru próbek sygnału. 

2. Zmiana parametrów algorytmu pomiarowego jest dokonywana na 
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bie~ąco, na podstawie zalo~onej metody adaptacji (filtr adaptacyjny). 

Estymator dokonujący właściwego pomiaru w pierwszej z wymienionych 

metod mo~e być zbudowany na podstawie a l gorytmu z modelem pomiarowym, 

dostosowanym do długości okna pomiarowego (p. 3.3.6) . Algorytm mo~e być 

przy tym różny: Fouriera o stalej lub zmiennej częstotliwości (odpowied­

nio do długości okna), Wćl.lsha lub inny. Jego zasada jest następująca: 

pomiar jest inicjowany po detekcji zakłócenia i rozpoczyna się według 

algorytmu o szerokości okna pomiarowego równej 2-3 próbki. W miarę 

napływania kolejnych próbek są stosowane nowe algorytmy, dostosowane do 

poszerzającego się okna [73], [163]. Po osiągnięciu maksymalnej 

szerokości okna, równej zazwyczaj okresowi podstawowej harmonicznej, 

dalszy pomiar odbywa się według konwencjonalnej zasady. 

Estymator jest niestacjonarny, gdyż jego parametry zmieniają się do 

momentu osiągnięcia założonej szerokości okna pomiarowego. 

jest zatem przydatność charakterystyk częstotliwośiowych 

właściwości tego algorytmu. 

Ograniczona 

do badania 

Na rysunku 7.4 pokazano granice zmian odpowiedzi omawiane go estyma­

tora, który jest zbudowany na podstawie trzystanowego algorytmu Fouriera 

(3.51), przy zmianie szerokości okna w zakresie 3 ... N próbek, N= 16. 

Sygnał wejściowy jest określony następując~n równaniem: 

y(k) cos(vk -a) -a cos(a) exp(-kT1 /(NTa)) + 

+ b cos(3vk + a 1 ) + c cos(5Vk + a 2 ) 
( 7. 5) 

lx 
a) 

b ) 

2 2 

10 15 

Rys. 7.4. Stan przejściowy estymatoraamplitudy o zmiennym oknie 
pomiarowym po wymuszeniu sygnałem (7. 5): a - Ta= 20 ms, a = l, b = O, l, 
c = 0,05; b - a = O 

Fig. 7.4. Transient response of the magnitude estimator with vary­
ing data window to excitation (7.5): a- Ta=20 ms, a= l, b = 0.1, c 
0.05 ; b - a = o, other coeff. like in a 

Zakreskowane pole na rys. 7.4a odpowiada możliwym stanom odpowiedzi 

estymatoraprzy zmianie kątów: a, a 1 , a 2 . Rezultaty pokazane na rys. 

7. 4b odnoszą się do wymuszenia (7. 5), w którym nie występuje składowa 

aperiodyczna . Z porównania obu rysunków widać, że stan przejściowy esty-

matora z krótkim oknem pomiarowym 

zakłóceń wysokoczęstotliwościowych. 

jest zależny przede wszystkim od 

Składowa aperiodyczna oddzialywuje 
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na stan przejściowy mniej więcej w tym samym stopniu, niezależnie od 

szerokości okna pomiarowego. Odpowiedż estymatera w polowie okresu pod­

stawowej harmonicznej (k = B) można uważać za ustaloną. Bardzo podobne 

zależności można uzyskać dla estymatera zbudowanego na podstawie algo­

rytmu Fouriera (3.67), w którym częstotliwość funkcji modelu sygnałowego 

zależy od szerokości okna pomiarowego. x 

Adaptacja w drugiej z wymienionych 

metod może odnosić się do calego filtru lub 

tylko do pomiaru (eliminacji) poszczególnych 

składowych. W poprzednim rozdziale ( 6. 5. 3) 

przedstawiono filtr z adaptacją w członie 

pomiarowym składowej aperiodycznej. Odpo­

wiedż tego filtru na wymuszenie w postaci 

składowej podstawowej oraz zakłócenia 

aperiodycznego (6 . 31) pokazano na rys. 7.5. 

Widać, że ze względu na dużą szerokość okna 

pomiarowego, składowe zakłócające wyższych 

częstotliwości nie mają istotnego 

odpowiedż przejściową estymatora. 

wpływu na 

Rys. 7.5. Stan przejścio­
wy adaptacyjnego estyma­
tera amplitudy po wymu­
szeniu jak na rys. 7 . 4a 
Fig. 7.5. Transient res­
ponse of the adaptive ma­
gnitude estimator to 
exitation as in Fig. 7.4a 

W algorytmach o krótkim oknie pomiarowym jest nieunikniona 

możliwość wystąpienia znacznych przeregulowań w stanie przejściowym. W 

celu wyeliminowania zbędnego działania zabezpieczeń, wprowadza się 

wówczas dodatkowe kryteria w algorytmach działania członu decyzyjnego 

[64], [100). 

7.3. Blędy estymatorów z zastosowaniem obserwatorów stanu 

7.3.1. Błędy deterministycznych obserwatorów stanu 

Z punktu widzenia przetwarzania sygnałów, obserwatory stanu można 

rozpatrywać jako rekursywne filtry cyfrowe. Ich właściwości widmowe 

można zatem analizować na podstawie charakterystyki częstotliwościowej. 

W przypadku stacjonarnego obserwatora jednowyjściowego systemu łatwo 

można określić jego transmitancję względem zmiennych stanu. Po poddaniu 

równania ( 4. 24) transformacji z i dokonaniu niezbędnych przekaztalceń 

otrzymamy: 

G(z) 
-1 

z(z1 - (A - K H)) K , ( 7. 6) 

gdzie: G(z) - we ktor transmitancji względem kolejnych zmiennych stanu. 

Po wprowadzeniu pods tawienia: z = exp(jąv ) uzyskujemy transmitancje 

widmowe obserwatora s tanu. Transmitancje, odpowiadające składowym orto­

gonalnym fazera podstawowej harmonicznej, są określone p rzez dwa pierw-
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sze wiersze równania (7.6). 

Charakterystyki częstotliwościowe amplitudy dwustanowego obserwato­

ra stanu są pokazane na rys. 7.6a. Widać, że ich przebieg jest w znacz­

nym stopniu uzależniony od położenia biegunów obserwatora (co odpowied­

nio wiąże się z wartościami współczynników wzmocnienia) . Krzywa 2 odpo­

wiada sytuacji, gdy charakterystyki obu składowych są jednakowe. 

Gdy znane są charakterystyki widmowe obserwa·tora stanu, można ana­

lizować jego własności ustalone według zasad przedstawionych w poprzed­

nim rozdziale dla filtrów nierekursywnych. 

al X 2 b l 

0.5 

k 

2 4 6 8 10 15 20 

Rys. 7.6. Charakterystyki częstotliwościowe (a) i dynamiczne (b) 
dwustanowego obserwatora stanu (parametry jak w tabeli 7.1) 

Fig. 7.6. Frequency response (a) and dynamie properties (b) of 2nd 
order state observer (parameters as in table 7.1) 

Rysunek 

Rys. 7.6 

(krzywa l) 

Rys. 7.6 

(krzywa 2) 

Rys. 7.7 

T a b e l a 7.1 

Parametry analizowanych obserwatorów stanu 

Bieguny macierzy A - K H Wektor wzmocnienia K 

b = b2 = 0,5 K[ l) = -0,0868 
l 

K[2J = 0,848 

bl,2 0,5 j 0,43 K[lJ = -0,570 = ± 

K[2J = 0,848 

b1, 2 = 0,625 ± j 0 ,612 K[lJ = 0,0515 K[2J = 0,246 

b3,4 = o ± j 0,980 K[3J = 0,0484 K[4J = 0,173 

b5,6 ·- 0,360 ± j 0,869 K[5J = 0,0419 K[6J = 0,0680 

b7,8 =-0,348 ± j 0,840 K[7J = 0,0238 K[8J = 0,00921 

b9,10 = 0,758 ± j 0,313 K[9J = 0,113 K[lOJ =-0,000448 

bll = 0,895 K[llJ = 0,08 

Odpowiedzi estymatorów amplitudy, w których składowe ortogonalne 

sygnału są określone za pomocą tych obserwatorów, pokazano na rys. 7.6b. 

Wymuszeniem jest sygnał harmoniczny o zmiennej fazie początkowej. Widać, 

że stan przejściowy zanika dopiero po kilkunastu próbkach odpowiedzi. 
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Można uzyskać ustaloną odpowiedź już w drugiej próbce (dead beat), 

jednak wówczas estymator jest bardzo czuły na zakłócenia, a przeregulo­

wania w stanie przejściowym sięgają kilkukrotnej wartości stanu ustalo­

nego. 

tego 

7 .l. 

Na rysunku 7.7 pokazano charakterystyki estymatera amplitudy opar-

na !l-stanowym obserwatorze o parametrach zamieszczonych w tabeli 

Jego model uwzględnia kolejne harmoniczne 1 ... 5 oraz składową 

stałą. Właściwości częstotliwościowe i dynamiczne tego estymatera są w 

dużym stopniu podobne do estymatorów o stałym oknie pomiarowym. 

lx(wl X b) 

0 .5 

20 

Rys. 7.7 . Charakterystyka częstotliwościowa (a) i dynamiczna (b) 
!l-stanowego obserwatora stanu {parametry jak w tabeli 7.1) 

Fig. 7. 7 . Frequency response (a) and dynamie properties of an 11th 
order state observer {parameters as in table 7.1) 

Z analizy właściwości obserwatorów stanu stosowanych do identyfika­

CJl sygnałów widać, Ze umożliwiają one bardzo szczegóiowe kształtowanie 

charakterystyk algorytmów pomiarowych. Odbywa się to przez wybór modelu 

procesu (liczba zmiennych stanu i związane z nimi częstotliwości) oraz 

przez dobór współczynników wzmocnienia. 

W procesie syntezy obserwatorów stanu jeszcze ostrzej niż w przy­

padku filtrów nierekursywnych wyłania się sprzeczność związana z szybki­

mi pomiarami: szybkość - dokładność. Algorytm obserwatora zn:ierza do 

likwidacji róźnicy między wielkością wejściową i jej estyma tą. Przy­

spieszenie zbieżności pomiaru przez przesunięcie biegunów obserwatora do 

początku układu prowadzi do zwiększenia współczynników wzmocnienia, co 

w efekcie wywołuje znaczne przeregulowania i wzmocnienie szumów. Na 

charakterystyce widmowej uwydatniają się wówczas wyższe częstotliwości i 

procedura pomiarowa staje się czuła na składowe zakłócające nie 

uwzględnione w modelu procesu. Przeciwdziałanie ternu polega na zmniej­

szeniu wzmocnienia. W obu wypadkach prowadzi to do zwiększenia czasu 

pomiaru. 

Przedsta wione uwagi leżą u podstaw metod syntezy spektralnych 

obserwatorów stanu. Kształtowanie ich właściwości może się odbywać przez 

zmianę liczby stanów lub położenia biegunów. Obowiązuje przy tym zasada, 

że skrócenie czasu identyfikacji sygnału prowadzi do gorsze j eliminacji 
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zakłóceń i odwrotnie: duZe tłumienie zakłóceń (wysoka selektywność) jest 

okupiona długim czasem odpowiedzi. Przy ustalonym modelu sygnałowym, 

pogodzenie tych sprzeczności moze być dokonane przez odpowiedni dobór 

jego biegunów. Mogą być w tym celu stosowane pomocnicze procedury opty­

malizacyjne [ 89]. Wymagana jest przy tym głębsza znajomość parametrów 

procesu i zakłóceń pomiarowych. Mogą być wówczas stosowane optymalne 

obserwatory stanu. Ze względu na stale wartości wzmocnienia, obserwator 

stanu ma ograniczone moZliwości kształtowania właściwości dynamicznych. 

7.3.2. Właściwości filtru Kalmana jako estymatara składowych orto­

gonalnych sygnału 

Podstawowe charakterystyki filtru Kalmana oraz zasady jego syntezy 

w przypadku stosowania w układach '\utomatyki zabezpieczeniowej podano w 

p. 4. 5. Dalej przedstawiono jego właściwości w zestawieniu z innymi 

estymatorami wielkości kryterialnych zabezpieczeń. 

Filtr Kalmana jest optymalnym, w sensie minimum wariancji błędów, 

estymatorem stanu. Przy badaniu jego właściwości naleZy uwzględnić, Ze 

jest to w ogólnym przypadku przetwornik niestacjonarny, oparty na proba­

bilistycznym modelu procesu i pomiarów. Poprawna synteza filtru Kalmana 

wymaga ustalenia a priori charakterystyk tego modelu. 

w odniesieniu do rekursywnych algorytmów MNK (p . 3 . 2 . 2) w filtrze 

Kalmana moZna dowolnie kształtować początkową wartość macierzy kowarian­

cji błędów estymacji P(O). Oznacza to, Ze można wstępnie zaprogramować 

•pamięć" filtru informacją o spodziewanym zakłóceniu. Macierz p(O), jak 

i inne dane do projektowania filtru, moZna określić na podstawie staty­

stycznej analizy zakłóceń 'J/ nadzorowanym obiekcie [ 43], [ 90] . Zgrubne 

określenie tych danych moZna dokonać na podstawie załoZeń podanych w 

p. 4.5.2. Uzyskuje się w ten sposób filtr suboptymalny. Dane do proje­

ktowania filtrów w obwodzie pomiaru napięcia (filtr dwustanowy) i prądu 

(filtr trzystanowyj linii 400 kV podano w tabeli 7.2. 

T a b e l a 7.2 

Parametry filtrów Kalmana 

Filtr Elementy Elementy Wariancja błędu 
diagonalne P(O) diagonalne Q pomiaru R 

filtr 
Pu = p22 = l ąll = ą22 = o R(k) = 0,4 exp(-k/7) 2-stanowy 

filtr Pu = p22 = l O ąll = ą22 = o 
3-stanowy R(k) = 1,0 exp(-k/14) 

p33 = l ą33 = 0,01 

W porównaniu z obserwatorem stanu filtr Kalmana jest estymatorem, w 
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którym zmienna macierz wzmocnienia K jest dostosowana do statystycznych 

parametrów procesu przejściowego wywołanego zakłóceniem w nadzorowanym 

systemie. Ta właściwość odróżnia go od innych procedur o stałym oknie 

pomiarowym. Przebieg zmian współczynników wzmocnienia analizowanych 

filtrów pokazano na rys. 7.8. 

K 
o) K b) 

k 

~-----__,..- k 16 32 

16 32 

Rys. 7.8. Przebieg współczynników wzmocnienia 2-stanowego (a) i 
3-stanowego (b) filtru Kalmana (parametry jak w tabeli 7.2) 

Fig. 7.8. Gain coefficients of 2-state (a) and 3-state (b) Kalman 
filter (parameters as in table 7.2) 

Współczynniki te dążą do wartości ustalonej, 

które w określonych warunkach (filtr niena­

sycony) są różne od zera (2]. Wówczas można 

analizować filtr Kalmana podobnie jak obser­

wator stanu. Należy jednak podkreślić, że 

analiza częstotliwościowa, odnosząca się do 

stajonarnego obszaru pracy filtru Kalmana 

nie charakteryzuje jego podstawowych 

właściwości. Są one bowiem związane ze sta­

nem dynamicznym. w tym przypadku właściwą 

miarą jakości estymacji jest wariancja 

błędów oceny poszczególnych składowych w 

funkcji dyskretnego czasu. Zależność ta jest 

przedstawiana w jednostkach względnych, przy 

czym wielkością odniesienia może być wartość 

warianc j i dla określonej chwili, na przykład 

jej wartość por.zątkowa ~! lub dla czasu, 

odpowiadającego okresowi podstawowej harmo-
2 

nicznej - ~-r 

Na rysunku 7 . 9 pokazano względne odchy­

lenia standardowe analizowanych filtrów 

Kalmana i trzystanowego algorytmu o zmiennym 

8 16 

Rys. 7.9. Względne odchy­
lenia standardowe dwu- i 
trzystanowego (FK2 , FK3 ) 
filtru Kalmana oraz trzy­
stanowego algorytmu Fou­
riera o zmiennym oknie 
pomiarowym (FZ) 
Fig. 7.9. Relative stan­
dard deviation of a 2-
state and 3-state (FK2 , 
FK3 ) Kalman filter and 
3-state Fourier algo­
rithm (FZ) 
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oknie pomiarowym, przedstawionych w p . 7.2.2. Nale~y zwrócić uwagę, ~e 

początkowa wartość względnego odchylenia standardowego błędu estymacji w 

filtrze Kalmana zale~y od parametrów projektowych. W przypadku algorytmu 

o zmiennym oknie pomiarowym wielkość ta jest nieskończona (brak 

mo~liwości uwzględnienia wstępnej informacji o wartości estymcwanej) . 

Widać, ~e obszary szybkiego zmniejszania się odchylenia standardowego w 

obu typach filtrów są przesunięte: w filtrze Kalmana występuje ono ju~ 

po kilku próbkach, natomiast w filtrze o zmiennym oknie pomiarowym 

dokładność pomiaru szybko wzrasta, poczynając od połowy okna. 

Algorytm o zmiennym oknie pomiarowym wykazuje pewne funkcjonalne 

podobieństwo do filtru Kalmana. Chodzi tu głównie o dynamiczne dostoso­

wanie parametrów do stanu przejściowego sygnału. Poprawnie zaprojektowa­

ny filtr Kalmana ma pod tym względem statystycznie najlepsze 

właściwości. 

7.4. Dynamika estymatorów impedancji -przykład obliczeniowy 

7.4.1. Wprowadzenie 

Badanie właściwości estymatorów wielkości kryterialnych jest zada­

niem zło~onym i w du~ym stopniu subiektywnym. Próby opracowania pewnych 

standardów w celu uzyskania mo~liwości porównania ró~nych algorytmów nie 

uzyskały szerszej akceptacji (1], (58], (65], (75]. W tej sytuacji auto­

rzy ró~nych opracowań na ten temat stosują metodę wybiórczego testowania 

algorytmów w określonych warunkach. 

Jedną z podstawowych wielkości kryterialnych zabezpieczeń elektro­

energetycznych jest impedancja. Ze względu na konieczność jednoczesnego 

pomiaru prądu i napięcia, które występują w nieliniowej zale~ności, 

estymator impedancji umo~liwia krytyczną ocenę statycznych i dynamicz­

nych właściwości algorytmów określania składowych ortogonalnych sygnału. 

W celu dostatecznie adekwatnego odwzorowania warunków pomiaru impe­

dancji przez zabezpieczenie u~ywa się cyfrowych modeli symulacyjnych, 

imitujących przebieg zjawisk przejściowych w systemie elektroenergetycz­

nym podczas zakłóceń [28]. Dalej przedstawiono wyniki symulacji procesów 

przejściowych na modelach cyfrowych realizowanych na podstawie metody 

modelowania funkcjonalnego, która została rozwinięta w pracy [115]. 

Wyniki te są dalej podstawą analizy własności niektórych algorytmów 

pomiaru impedancji. 

7.4.2. Cyfrowy model systemu 

Schemat analizowanego fragmentu systemu elektroenergetycznego poka­

zano na rys. 7.10. Poszczególne elementy systemu są przedstawione trzy-
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fazowymi modelami według następujących zasad: 

Generator synchroniczny G3 jest przedstawiony liniowym modelem w 

składowych dqO według równań Parka. Zakłada się stale napięcie wzbudze­

nia oraz stalą prędkość obrotową turbiny. Podsystemy związane z szynami 

l i 3 są przedstawione obwodami RL o wartościach określonyca na podsta­

wie mocy zwar ciowych na tych szynach. 

Transformator trójuzwojeniowy jest modelowany w postaci trzech 

niezależnych magnetycznie trójuzwojeniowych transformatorów z uwzglę­

dnieniem powiązań elektrycznych {w tym przypadku jest to transformator 

A/A/6). Charakterystyka magnesowania jest przedstawiona analitycznie. 

Linia elektroenergetyczna jest rozpatrywana jako obiekt o parame­

t.rach rozłożonych. Model linii jest przedstawiony w modalnym układzie 

współrzędnych, wynikających z przekształcenia Karrenbauera [110]. 

Równania modelu linii o parametrach rozłożonych są rozwiązywane metodą 

charakterystyk. Zależność rezystancji ziemi od częstotliwości jest 

uwzględniana przez umieszczenie stosownych filtrów na końcach modeli 

składowej zerowej. 

Odbiór jest modelowany statycznymi obwodami RL, podobnie jak gene­

rator o stalej impedancji. Konfiguracja modelu umożliwia uwzględnienie 

różnych wartości z01z1 . 

Zwarcie jest modelowane siecią rezystancyjną o stałych wartościach 

Rp' gdzie p - połączenie faza-faza lub faza-ziemia. Wyboru rodzaju zwar­

cia dokonuje się przez zmianę wartości odpowiednich elementów modelu. 

F2 100km 
218+} 135 

Rys. 7.10. Schemat systemu elektroenergetycznego do symulacji pro­
cesów zwarciowych 

Fig. 7.10. Power system diagram used in simulation of fault condi­
tions 

Równania różniczkowe opisujące modele elementów skupionych są apro­

ksymowane według metody Geara III rzędu. 
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Krok modelowania jest określany na podstawie warunków wynikających 

z charakteru symulowanego systemu i sposobu wykorzystania wyników. Ząda 

się zazwyczaj, aby krok całkowania równań ró2niczkowych był kilkakrotnie 

mniejszy od najkrótszej stałej czasowej w obwodach z parametrami skupio­

nymi. W odniesieniu · do linii, długość kroku powinna być kilkakrQtnie 

mniejsza od czasu przejścia fali elektromaghetycznej wzdłu2 najkrótszej 

linii. 

W danym przypadku krok modelowania był uwarunkowany mo2liwością 

cyfrowej symulacji analogowych filtrów odcinających, umieszczonych na 

wejściu członów porojarowych zabezpieczeń. Ze względu na periodyczność 

widma filtru cyfowego, charakterystyki częstotliwościowe filtru analogo­

wego i jego modelu cyfrowego mają podobny przebieg dla częstotliwości 

dostatecznie odległych od częstotliwości Nyquista. Na podstawie zasad 

doboru odcinających filtrów analogowych ustalono, 2e warunek ten jest 

spełniony, gdy krok modelowania jest ok. 100 razy mniejszy od okresu 

próbkowania sygnału w torze pomiarowym zabezpieczenia. 

W danym przykładzie, w charakterze nadzorowanego obiektu, wybrano 

linię elektroenergetyczną F 1 . Mierzone są sygnały prądu i napięcia linii 

w węźle 2. Rozpatruje się zwarcie między fazami L1- L 2 w odległości 

25 km od stacji 2 dla przypadków, gdy napięcie uL12 ma wartość maksymal­

ną i zerową. W modelu pominięto przekładniki pomiarowe. 

7.4.3. Rezultaty pomiarów 

uzyskane rezultaty _ modelowania posłu2yły do pomiaru impedancji 

według estymatorów (6.8). Składowe ortogonalne były określane w filtrze 

Kalmana o przedstawionych parametrach oraz według algorytmu o zmiennym 

oknie pomiarowym (jednakowy dla prądu i napięcia). Wielkościami 

wejściowymi estymatorów są: prąd iL12 = iL1- iL2 oraz napięcie uL12 = 

uLl - uL2 . Obliczenia wykonano dla przypadku bezpośredniego pomiaru tych 

wielkości oraz z zastosowaniem dolnoprzepustowego filtru odcinającego 

(filtr Butterwortha III rzędu, fe= 265Hz). Częstotliwość próbkowania 

fT = 800Hz (N = 16). 

Na rysunku 7.11 pokazano wyniki pomiaru amplitudy prądu i napięcia 

oraz impedancji po zwarciu w momencie, gdy napięcie uL12 ma niewielką 

wartość. Występuje duZa składowa aperiodyczna w przebiegu prądu oraz 

niewielkie zakłócenia oscylacyjne w prądzie i napięciu. 

Estymaty amplitudy prądu w obu algorytmach mają podobny czas usta­

lania się, pomimo Ze wynik pomiaru w algorytmie o zmiennym oknie jest 

opóźniony o 2 próbki (pierwsze okno pomiarowe zawiera 3 próbki sygnału). 

To opóźnienie jest widoczne w wyniku pomiaru napięcia (rys. 7.llf). 
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Rys. 7.11. Rezultaty pomiarów symulowanego zwarcia międzyfazowego: 
przebieg mierzonego napięcia (a), prądu (b), estymaty napięcia (c), 
estymaty prądu (d), estymaty rezystancji (e) oraz reaktancji (f); FK 
-filtr Kalmana, FZ - filtr o zmiennym oknie pomiarowx~ 

Fig. 7.11. Simulation measurement results for phase-to-phase fault: 
voltage waveform (a), current waveform (b), voltage estimate (c), cur­
rent estimate (d), resistance (e) and reactance (f) estimates; FK -
Kalman filter, FZ - filter with varying data window 

Rezultaty analogicznych pomiarów dla przypadku tego samego typu 

zwarcia, zachodzącego przy maksymalnej wartości napięcia uL12 , przedsta­

wiono na rysunkach 7. 12 i 7.13. Tym razem występują silne zakłócenia 

oscylacyjne w przebiegu napięcia oraz niewielka składowa aperiodyczna w 

sygnale prądu. Rzutuje to odpowiednio na proces pomiaru amplitud tych 

sygnałów. 

W celu zbadania wpływu filtru odcinającego na wynik pomiaru, w 

obwodzie wejściowym został umieszczony model filtru Butterwortha III 

rzędu (fe = 265 Hz). Mo~na zauwa~yć, ~e filtr ten w du~ym stopniu tłumi 
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Rys. 7.12. Rezultaty pomiarów symulowanego zwarcia międzyfazowego: 
przebieg mierzonego napięcia (a), prądu (b) (linie kreskowane - pomiar 
poprzez filtr odcinający), estymatynapięcia (c, e) oraz prądu (d, f); 
e,f - sygnał wejściowy filtrowany; FK -filtr Kalmana, FZ 1 - filtr o 
zmiennym oknie pomiarowym; FZ2 - jak FZ 1 ale z opóźnieniem o jedną 
próbkę 

Fig. 7.12. Simulation measurement results for phase-to-phase fault: 
voltage waveform (a), current waveform (b) (dotted line - analog pre­
filtering included), voltage (c, d), curient estimates (d, f); cases 
e, f - analog prefiltering of the input signals applied; FK - Ka1man 
filter, FZ - filter with varying data window (FZ 1 ) and with a one-sarople 
delay (FZ 2 ) 

składowe zakłócające (linia przerywana na rys. 7.12 a,b) i poprawia 

warunki estymacj i , zwłaszcza dla algorytmu o zmiennym oknie pomiarowym. 

Należy się przy tym liczyć .z opóźnieniem wnoszonym przez ten filtr (w 

tym przypadku przekracza ono nieznacznie jeden okres próbkowania). 

Zaobserwowano również dużą czułość algorytmu o zmiennym oknie 
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pomiarowym na moment rozpoczęcia pomiarów. Zbyt wczesne uruchomienie 

pomiarów po zwarciu powoduje, Ze filtr napełnia się danymi o małej wia­

rygodności informacji o no~~ stanie systemu i następnie długo pozostaje 

pod ich wpływem (rys. 7.12e, krzywa FZ1 ). 

Wyniki pomiarów impedancji dla przypadku zastosowania filtru odci­

nającego pokazano na rys. 7.13. 
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Rys. 7.13. Rezultaty pomiarów rezystancji (a) i reaktancji (b) dla 
przypadku z rys . 7.12; pomiar z zastosowaniem filtru odcinającego 

Fig. 7.13. Resistance (a) and reactance (b) measurement results for 
the case shown in Fig . 7.12; analog prefiltering applied 

NaleZy zauwaZyć, Ze pominięcie przekładników pomiarowych w modelu 

systemu moze prowadzić do nieznacznego zaniZenia błędów pomiaru rozpa­

trywanych wielkości [59]. Nie wpływa to jednak istotnie na ocenę 

właściwości samych algorytmów. 

Na podstawie analizy omówionego przykładu mozna sformułować 

następujące wnioski: 

l. Oba przedstawione estymatory: o zmiennym oknie pomiarowym i 

Kalmana, wykazują dobrą dynamikę pomiaru. Wynik moZna uznać za wiarygod­

ny po czasie równym ok. połowy okresu podstawowej harmonicznej . 

2. Badania symulacyjne potwierdzają wcześniejsze spostrzeZenia, Ze 

rozpatrywane algorytmy są mało czułe na występowanie zakłócającej 

składowej aperiodycznej. Istotny wpływ mają natomiast zakłócenia oscyla­

cyjne o duZej częstotliwości. MoZna je tłumić analogowym filtrem odcina­

jącym, licząc się z odpowiednim wzrostem czasu pomiaru. W przypadku 

filtrów Kalmana zakłócenia te mogą być uwzględnione na etapie ich proje­

ktowania. 

3. Filtr o zmiennym oknie pomiarowym ma nieco gorszą 

(większe opóźnienie) w stosunku do filtru Kalmana. 
dynamikę 
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8. SKUTKI PRÓBKOWANIA I KWANTOWANIA SYGNAŁU W ZABEZPIECZENIACH CYFROWYCH 

8.1. Wprowadzenie 

Projektowanie układów cyfrowego przetwarzania sygnałów obejmuje, 

oprócz syntezy algorytmu, równieZ analizę warunków jegc implementacji w 

konkretnym środowisku sprzętowym. W trakcie syntezy zakłada się zazwy­

czaj, Ze obliczenia są prowadzone dokładnie, a wejściowy sygnał ciągły 

jest przetwarzany na postać cyfrową bez uwzględnienia kwantowania ampli­

tudy. Realizacja algorytmu w układzie cyfrowym zmienia te zależenia. 

Określona rozdzielczość przetwornika A/C oraz ograniczona długość słowa 

maszynowego moZe niekiedy prowadzić do istotnej zmiany właściwości pro­

jektowanego układu. Związane są z tym następujące problemy, które naleZy 

rozstrzygnąć na etapie projektowanja algorytmów: 

1. Mierzone przez zabezpieczenia sygnały prądu i napięcia charakte­

ryzują się duZymi zmianami wartości chwilowych, które w przypadku prądu 

mogą przekroczyć krotność 80. Zapewnienie określonej dokładności pomiaru 

wielkości kryterialnej w róZnych stanach pracy systemu jest związane z 

graniczną dokładnością przetwarzania A/C. 

2. WaZnym parametrem układów cyfrowego przetwarzania sygnałów jest 

częstotliwość próbkowania fT. Graniczne wartości tej wielkości są narzu­

cone z jednej strony przez właściwości obserwowanego procesu (górna 

częstotliwość zakłóceń lub sygnalu uZytecznego) i wymagania odnośnie do 

dokładności oraz szybkości reakcji zabezpieczenia, a z drugiej - przez 

rozsądne określenie kosztów urządzenia. 

3. Dokładność operacji arytmetycznych w układzie komputerowym jest 

związana z długością rejestrów procesora. Błędy wynikające z zaokrą­

glenia (ucięcia) wyniku operacji objawiają się w postaci szumów, które 

rzutują na dokładność calego pomiaru, a niekiedy mogą prowadzić do nie­

stabilności algorytmu. 

4. W złaZonym algorytmie, przy duZej dynamice sygnałów wejściowych, 

moZe wystąpić przepełnienie arytmetyczne, które objawia się w postaci 

rezultatu, znacznie odbiegającego od wartości oczekiwanej (nie­

liniowość). Analiza algorytmu oraz systemu komputerowego powinna ziden­

tyfikować węzły naraZone na tego typu błędy i określić odpowiednie 

środki zaradcze. 

Sposób analizy omawianych błędów zależy od przyjętego systemu kodo­

wania liczb i związanych z tym operacji arytmet.ycznych. W większości 

rozpatrywanych układów jest stosowany stałopozycyjny systen1 zapisu liczb 

i on będzie przyjęty w dalszych rozwazaniach. 

Wyszczególnione Zródła błędów wynikają z charakterystyk uZytego 

sprzętu lub związanego z nim tzw. oprogramowania systemowego. Ze względu 

na swoją uniwersalność, zagadnienia te są dość dobrze rozpoznane, 
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zwłaszcza w odniesieniu do stacjonarnych filtrów liniowych [57], ·[166]. 

Przedstawiona analiza ma na celu zbadanie związków między parametrami 

systemu mikroprocesorowego i charakterystykami algorytmów pomiarowych 

zabezpieczeń. W szczególności, pominięto podstawy analizy błędów 

związanych z próbkowaniem i kwantowaniem sygnałów, którymi zajmuje się 

teoria sygnałów (133], (165]. Przedstawiono jedynie te problemy, które 

sa specyficzne dla zabezpieczeń cyfrowych. 

8.2. Błędy związane z ograniczoną długością rejestrów procesora 

i przetwornika A/C 

8 .2. 1. Określenie parametrów obwodu wejść analogowych 

Podstawowymi parametrami projektowymi obwodu wejść analogowych 

członów pomiarowych zabezpieczeń są: 

- częstotliwość próbkowania fT' 

- częstotliwość odcięcia filtru analogowego fe, 

- długość rejestru przetwornika A/C - sx. 
Wielkości te, wraz z charakterystykami częstotliwościowymi sygnału, 

decydują o mo~liwości uzyskania określonej dokładności pomiaru wielkości 

kryterialnych zabezpieczeń. 

Częstotliwość próbkowania jest powiązana z częstotliwością gra-

niczną fg sygnału analogowego znanym twierdzeniem o próbkowaniu (95): 

(8.1) 

Po spełnieniu warunku (S. 1) ściśle dolnopasmowy przebieg o częstotli­

wości granicznej fg mo~e być całkowicie określony przez próbki pobierane 

z częstotliwością fT. Realnie obserwowane sygnały nie są jednak ściśle 

dolnopasmowe. W tej sytuacji ciąg próbek nie mo~e całkowicie odtworzyć 

informacji o dostatecznie szybkich zmianach sygnału. Ze względu na okre­

sowe widmo sygnału dyskretnego i asymptotyczne opadanie widma sygnału 

ciąglego powstaje błąd próbkowania, ujawniający się w postaci 

niezgodności przebiegu ciągłego x(t) i odtworzonego sygnału dyskretnego 

x•(t): 

(8.2) 

w którym pomija się skalę i opóźnienie sygnału odtworzonego (165]. 

Błąd od składowych sygnału ciągłego, wynikający z nakładania się 

sąsiednich pasm widma
1 
nie mo~e być usunięty metodami cyfrowymi (po ope­

racji próbkowania). Sytuację tę poprawia zastosowanie analogowego dolno­

przepustowego filtru odcinającego przed układem próbkującym (rys. 2.2), 

który ogranicza pasmo sygnału do wielkości wynikającej z przyjętego 
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modelu procesu. Mo~na tu korzystać z praktycznych wskazań, według 

których omawiane wielkości pozostają w następującym związku (164]: 

(8.3) 

gdzie: fp - górna częstotliwość modelu obserwowanego sygnału. 

Zastosowanie filtru analogowego wprowadza opóźnienie w torze prze­

twarzania sygnału, które mo~na oszacować według następującej zale~ności 

[57]: 

łl.t =-1- (8.4) 
2 fe 

Na pods~awie tych uwag mo~na zauwa~yć, ~e błąd próbkowania zwiększa 

się wraz ze zmniejszeniem się ró~nicy fT - 2 fp (lub (fT - 2 fe) - przy 

stosowaniu filtru analogowego). W praktyce, częstotliwość próbkowania 

jest ustalana w drodze kompromisu między wymaganiami technologicznymi i 

ceną układu pomiarowego. W przypadku współcześnie realizowanych zabez­

pieczeń cyfrowych, częstotliwość próbkowania odpowiada 12 16 - 20 

próbkom w okresie podstawowej harmonicznej sygnału. Wybór tej czy innej 

wartości z podanego zakresu jest dokonywany na podstawie symulacyjnego 

badania charakterystyk konkretnych algorytmów pomiarowych. 

Przy analizie wpływu częstotliwości próbkowania na dokładność po­

miaru nale~y odróżnić omówione błędy próbkowania od błędów estymacj i 

poszczególnych wielkości kryterialnych zabezpieczeń, które mogą zależeć 

od okresu i fazy próbkowania. Zale~ność ta występuje w tzw. skalarnych 

algorytmach pomiarowyh (bez określania składowych ortogonalnych 

sygnału). Błędy tych algorytmów są analizowane w p. 6.3. 

Podstawowym parametrem przetwornika A/C, rzutującym na jego 

dokładość, jest poziom kwantowania qx, określony przez ró~nicę wartości 

sygnału między dwoma sąsiednimi poziomami dyskretnymi. Przy równomiernym 

kwantowaniu otrzymamy: 

(8.5) 

gdzie: .Xmax' Xmin - maksymalna i minimalna wartość sygnału wejściowego 

danego przetwornika, 

n - liczba poziomów kwantowania. 

Do zakodowania H poziomów potrzeba sx bitów rejestru przetwornika, 

przy czym: 

(8.6) 

Kwantowanie jest związane z błędem określonym przez ró~nicę między 

prawdziwą i skwantowaną wartością sygnału: 
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(8.7) 

Liczba poziomów kwantowania, a zatem i długość słowa przetwornika 

A/C może być określona na podstawie probabilistycznego lub determini­

stycznego modelu błędu kwantowania eą. 

w probabilistycznym modelu, w odniesieniu do błędu e q, czyni się 

następujące założenia (95): 

- eq jest szurnem generowanym jako stochastyczny proces stacjonarny, 

- eq nie jest skorelowany z sygnałem xq' 

- próbki eą nie są skorelowane wzajemnie, 

- rozkład prawdopodobieństwa błędu jest równomierny w całym zakre-

sie kwantowania. 

Na podstawie tych założeń można określić główne charakterystyki tego 

procesu. w szczególności, średnia moc szumu (wariancja) jest określona 

zależnością (166): 

2 
2 qx 

CJ'x =""12 (8.8) 

Użyteczną miarą jest średni kwadrat względnego błędu kwantowania 

6q odniesiony do średniego kwadratu zmiennej kwantcwanej 

kwantcwanegoj Px: 

(mocy sygnału 

(j2 2 

6 2 =-x- qx 
q p X = 12 p X 

(8.9) 

Widać z tego, że względny poziom błędu kwantowania wzrasta przy 

opadaniu poziomu dyskretyzowanego sygnału. Odwrotność tego parametru 

jest często przedstawiana w postaci logarytmicznej: 

[dB) (8.10) 

Wielkość [ ó~)- 1 wyrażona w [ dB) określa odstęp mocy sygnału od mocy 

szumu kwantowania i może być parametrem wyjściowym do obliczenia poszu­

kiwanej liczby poziomów kwantowania. 

Załóżmy, że mierzony jest sygnał harmoniczny o zakr esie dynamicz­

nych zmian D: 

XDmax 
D 

XDmin ' 

gdzie: XDmax' XDmin 

(8.11) 

maksymalna i minimalna amplituda mierzonego 

sygnału. 

Zakładając równomierne próbkowanie , na podstawie zależności (8.5), 

(8.6), otrzymamy: 



132 

(8.12) 

Moc kwantcwanego sygnału o minimalnej amplitudzie jest określona 

zależnością: 

p = 
xDrnin 

x2 
Dmin 

2 (8.13) 

Na podstawie równań (8.11)-(8.13), przy założonym odstępie mocy sygnału 

od mocy szumu kwantowania (lub maksymalnym względnym błędzie kwantowania 

6ąm)' można określić liczbę bitów rejestru przetwornika A/C: 

2 D 
s = INT(log ---) 

X 2v'fi6 
qm 

(8.14) 

Na przykład, w torze pomiaru prądu można się spodziewać zakresu dyna"­

rnicznych zmian D= 80 [164]. Jeśli jednocześnie założyć, że prąd znamio­

nowy powinien być mierzony z dokładnością nie mniejszą niż oąm = 1%, to 

na podstawie równania (8.14) otrzymamy: 

2·80 
s = INT(log2 ) = 13 

X Vfi 0.01 
(8.15) 

Podobny wywód można przeprowadzić w odniesieniu do modelu determi­

nistycznego. W tym przypadku błąd jest charakteryzowany maksymalną 

wartością, a nie wariancją. Prowadzi to zazwyczaj do nieco mniejszego 

oszacowania wielkości sx [164]. 

8.2.2. Charakterystyki szumów w algorytmach zabezpieczeń cyfrowych 

Zakładając probabilistyczny model błędów wynikających ze skończonej 

długości rejestrów procesora i przetwornika A/C, wygodnie jest 

posługiwać się pojęciem szumu do 

określenia procesu generacji tego błędu. 

W celu określenia szurnowych charaktery­

styk (przede wszystkim wariancji szumu) 

filtru cyfrowego o dowolnej strukturze, 

przyjmuje się uogólniony model filtru, w 

którym źródła szurnów wynikających z 

zaokrąglenia operacji arytmetycznych są 

umieszczone na wejściach węzłów sumacyj­

nych (rys. 8 .l). Ich skutek na wyjściu 

filtru można ocenić przez poszczególne 

transrnitancje H(z), G1 (z), ... , Gj(z) 

między źródłami szumów i wyjściem fil-

tru. Należy przy tym zauważyć, że poziom 

Rys. 8.1. Schemat filtru do 
analizy właściwości szumowych 
Fig. 8.1. Signal flow graph 
of the filter used in noise 
characteristic analys is 
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kwantowania sygnału wejściowego jest zazwyczaj róZny od poziomów 

kwantowania, związanych z zaokrągleniem operacji arytmetycznych, które 
są jednakowe we wszystkich węzłach q . . Gałęzie grafu reprezentujące 

opóZnienia z-l nie są oczywiście Zródł~i szumów. 

Jeśli ograniczyć rozwazania do filtrów liniowych, to na podstawie 

grafu z rys. 8.1 moZna napisać następujące charakterystyki szumowe 

filtru [ 162]: 

- wariancja szumu na wyjściu j-tego sumatora: 

O'~ 
J 

q~ 
r . ...:...L 

J 12 
(8.16) 

gdzie: rj - liczba gałęzi ze współczynnikami, dochodzących do j-tego 

sumatora (zakłada się, Ze zaokrąglenie operacji mnoZenia 

odbywa się przed sumatorem; przeciwnie: rj = l); 

- wariancja składowej szumu na wyjściu filtru od szumu kwantowania 

sygnału wejściowego: 

er; E h 2 (i) 

i=O 

gdzie: h(i) -współczynniki charakterystyki impulsowej filtru; 

(8.17) 

-wariancja wyjściowego szumu kwantowania od wszystkich Zródeł: 

2 a 2 .. 2 
crxy +~12 ~j rJ. ~ g (i) 1.. 1.. j l 

i=O 
(8.18) 

gdzie: q - poziom kwantowania w rejestrach procesora. 

Równania powyzsze wynikają z dobrze znanych zaleZności między mocą 
szumu na wejściu i wyjściu filtru (dla przypadku ciągłego związek ten 

jest określony równaniem (4.10)). Współczynniki charakterystyki impulso­
wej h(i), gj(i) w równaniach (8.17), (8.18) powinny uwzględniać skalowa­
nie filtru, które ma na celu niedopuszczenie do pojawienia się nadmiaru 

w operacjach arytmetycznych. 

Omawiane charakterystyki filtrów moZna bez trudu analizować metoda­
mi komputerowymi. Granice sumowania w praktycznych obliczeniach są oczy­

wiście skończone. W filtrach nierekursywnych charakterystyka impulsowa 
ma zerowe wartości poza oknem pomiarowym. W przypadku filtrów rekursyw­

nych granica sumowania moZe być określona minimalną wartością kolejnych 

wyrazów charakterystyki impulsowej. W analizowanych dalej programach 
-lO 

przyjęto graniczną wartość składnika sumy równą 10 . Kompleksowe pro-
gramy ~omputerowej analizy filtrów są równieZ wyposaZone w procedury ich 

skalowania [162]. 
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Algorytmy pomiarowe zawierają równie~ procedury nieliniowe. Ogólna 

analiza występowania przepełnienia arytmetycznego jest w tym przypadku 

szczególnie trudna (zwłaszcza w operacjach dzielenia). Niezbędna jest 

wówczas programowa kontrola mo:tliwości występowania przepełnienia i 

odpowiednia jego obsługa. 

8.2.3. Analiza wrażliwości numerycznych procedur pomiarowych 

Analizę wra~liwości filtru cyfrowego przeprowadza się w celu 

stwierdzenia wpływu zmiany wartości poszczególnych jego współczynników 

na charakterystyki częstotliwościowe. Zmiana wartości współczynników w 

stosunku do danych pr ojektowych zachodzi z chwilą implementacji algoryt­

mu w strukturze sprzętowej o innej długości słowa maszynowego ni:t 

zakładano w projekcie. Wyeliminowanie du~ej wra~liwości filtru (lub 

niektórych jego węzłów) mo~e być dokonane przez zmianę struktury algo­

rytmu . Taka analiza mo~e być równie:t elementem oceny ró~nych algorytmów 

filtracyjnych. 

Wra~liwość filtru o transmitancji H(jw) na zmianę wartości 

współczynnika b
1 

jest określona · zale~nością [162]: 

~b 
l 

d H(jw) b
1 

d b1 H(Jw) ( 8.19) 

Jest to zatem funkcja zespolona przedstawiająca względną wra~liwość 

charakterystyki częstotliwościowej amplitudy i fazy od współczynnika b 1 . 

Do komputerowej analizy wra:tliwości filtrów cyfrowych opracowano 

wiele programów, które stosują metodę opartą na twierdzeniu Tellegena 

[45], [162]. Nie ró:tnią się one zasadniczo od metod stosownych w odnie­

sieniu do układów ciągłych. 

W celu praktycznego zastosowania wyników komputerowej analizy 

wra~liwości struktury cyfrowej, mo:Zna posłużyć się zmienioną postacią 

równania (8.19). Jeśli ró~niczki zastąpić przyrostami, to otrzymamy: 

!J.bl 
tJ.H(jw) = - b- H(jw) ~b 

l l 
(8.20) 

Przy znanej wartości ~b mo~na ocenić wielkość zmiany charakterystyki 

częstotliwościowej (amplitudy lub fazy) dla określonego błędu 

współczynnika b 1 • Zale~ność ta jest równie~ funkcją częstotliwości . 

Nale~y zauwa~yć, ~e analiza wrażliwości mo~e służyć do o ceny 

ró~nych struktur tego samego filt r u . Korzysta się pr zy tym z powiązania 

między wra~liwością i sumarycznymi błędami od zaokrągleń operacji aryt­

metycznych~ struktura o mniejszej wra~liwości sumarycznej charakteryzuje 

się mniejszym wzmocnieniem szumów [57]. 
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8.3. Badanie charakterystyk podstawowych algorytmów 

Badanie charakterystyk algorytmów zabezpieczeń cyfrowych, związa­

nych z realizacją w konkretnym układzie mikroprocesorowym, ma na celu 

określenie parametrów tego układu. Jeśli parametry obwodu wejściowego 

zostaną określone zgodnie z p. 8.2.1, to pozostaje do wyboru długość 

słowa rejestrów procesora, wyrażona liczbą bitów s. Wielkość tę można 

oszacować przez badanie udziału błędu związanego z kwantowaniem współ­

czynników filtru, w ogólnym błędzie kwantowania. 

Rozpatrzmy dwa typowe dla zabezpieczeń algorytmy filtracyjne: esty­

mator amplitudy, oparty na pełnookresowym algorytmie Fouriera,oraz tenże 

estymator z zastosowaniem obserwatora stanu. W obu przypadkach liczba 

próbek w okresie podstawowej harmonicznej N= 16. 

Struktura filtru do estymacji ortogonalnej składowej (kwadraturo­

waj) sygnału według pełnookresowego algorytmu Fouriera jest pokazana na 

rys. 8. 2. Ze względu na symetrię charakterystyki impulsowej liczbę 

współczynników można ograniczyć do 4 (h 0 - h 3 ). Jeśli przyjąć, że rezul­

taty mnożeń przez te współczynniki są zaokrąglane przed ich sumowaniem, 

to wystąpią cztery źródła szumu kwantowania (nie licząc kwantowania 

sygnału wejściowego). Podobną strukturę ma filtr składowej synfazowej. 

Rys. 8.2. Struktura filtru nierekursywnego realizującego pełno­
okresowy algorytm Fouriera (N=16) 

Fig. 8.2. Discrete-time representation of a full-wave Fourier algo­
rithm (N=16) 

Obserwator stanu II rzędu ma strukturę jak na rys. 8.3. Odpowiada 

mu następujące równanie: 

(8.21) l] [xs(k)J] 
xc(k) 

W tym przypadku do obliczenia każdej składowej należy wykonać 3 mnożenia 

przez współczynniki. Struktura filtru ulega odpowiedniemu powieleniu w 

miarę wzrostu liczby stanów obserwatora. 



136 

Do oceny wymaganej długości słowa 

s procesora przyjęto, ~e do kwantowania 

sygnału wejściowego u~ywa się 12 bitów. 

Udział mocy szumów generowanych w 

związku z zaokrągleniem wyników opera­

cji arytmetycznych do ogólnej mocy szu­

mów kwantowania, w estymatorze amplitu­

dy zbudowanym na podstawie powy~szych 

filtrów przedstawiono w tabeli S.l. 

Widać, ~e rozpatrywany udział 

szumów gwałtownie maleje wraz ze wzro­

stem długości słowa procesora. Stosunek 

ten mo~na jeszcze popraw1c, gdy 

zaokrąglanie będzie wykonywane po zsu­

mowaniu wyników mno~enia. 

Rys. S . 3. Struktura obserwato­
ra stanu II rzędu 
Fig. S.3. Discrete-time repre­
sentation of a 2nd order state 
observer 

T a b e l a S . l 

Udział mocy szumów kwantowania w procesorze do ogólnej 

mocy szumów kwantowania 

U2/U2 

SX s 
'y 

Obserwator stanu Algorytm Fouriera II rząd IX rząd 

12 0,67 0,97 0,99 

12 16 3,9•10-3 0,047 0,43 

24 6,2•10-s l,S·l0-7 2,4·10-s 

Bardziej ogólną ocenę błędów kwantowania mo~na uzyskać, analizując 

wpływ zaokrąglenia wyników operacji arytmetycznych na charakterystykę 

częstotliwościową algorytmu. W przypadku filtru ni erekursywnego, pierw­

szego z rozpatrywanych, ten wpływ jest znikomy. Dla S-bitowego słowa 

odchyłka charakterystyki amplitudowej nie przekracza 0,5%. 

Filtry rekursywne wykazują zazwyczaj większą wra~liwość na zmiany 

wartości współczynników. Zależność ta zwiększa się wraz ze wzrostem 

rzędu filtru. W tym jednak przypadku dla obserwatora stanu IX rzędu , 

przy S-bitowym slowie maszynowym, odchyłka charakterystyki amplitudowej 

nie przekracza 1%. 

Analizę tę potwierdza równie~ badanie wra~liwości. Wra~ liwość am­

p li tudowej charakterystyki obserwatora stanu z rys . S. 3 na zmianę jego 

współczynników dla częstotliwości f = 50 Hz pokaz ano na rys . S . 4 . Ma ksy­

malna wartość wynosi l , l i j est związana ze współczynnikami a s l oraz 

acl · Na podstawie r ównania (S.20) mo~ na obl iczyć, ~e przy S-bi towym 

kodowaniu współczynników fil t ru maksymalna odchyłka charakterystyki 



amplitudowej wynosi 0,4%. Wielkości te są 

znacznie mniejsze od błędów estyrnacji wywo­
łanych zakłóceniami pomiarowymi. 

Na podstawie powyższej analizy można 

sformulować następujące wnioski: 
1. Przy kwantowaniu wielkości mierzonych 

przez zabezpieczenie cyfrowe, zgodnie z 12-
bitowym rejestrem przetwornika A/C, długość 

słowa maszynowego może być ustalona na pozio­
mie 16 bitów. Powstające wówczas błędy od 

zaokrągleń w typowych algorytmach pomiarowych 
są znacznie mniejsze od błędów wnoszonych 

przez zakłócenie pomiarowe. 
2. Stosunkowo mała wrażliwość charakte­

ryotyki częstotliwościowej procedur stosowa­
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o, s 

"<2 Os2 b 

Rys. 8.4. Wrażliwość cha­
rakterystyki amplitudowej 
obserwatora stanu II rzę­
du na zmiany wartości 
współczynników 
Fig. 8.4. Sensitivity of 
frequency response of a 
2nd order state observer 
to its coefficients vari­
ation 

nych w zabezpieczeniach cyfrowych jest związana ze stosowaniem niezbyt 
złożonych algorytmów (filtry niskiego rzędu) . 

Stosowanie mikroprocesorów z dłuższym niż 16 bitów słowem maszynowym 

może być uwarunkowane względami technicznymi. Nowoczesne systemy mikro­
procesorowe, o dużej częst.otliwości taktowania, z wyspecjalizowanymi 
układami realizującymi operacje arytmetyki zmiennopozycyjnej mają 

najczęściej 32-bitowe rejestry operacyjne. Problem błędów kwantowania w 

ornawianym zastosowaniu jest 'w tym przypadku do pominięcia. 

9. WłfiOSKI 

1. Uzyskanie właściwych parametrów technicznych układów zabezpie­
czeń jest jednym z podstawo-.orych warunków niezawodnej pracy systemów 
elektroenergetycznych. Główne charakterystyki zabezpieczeń: czułość, 

selektywność i szybkość działania, zależą przede wszystkim od dokład­
ności i szybkości pomiaru wielkości kryterialnych . Pomiar wykonywany 
przez zabezpieczenie odbywa się w warunkach dużych zakłóceń. Wzrastające 
wyrnagania stawiane zabezpieczeniom zmuszają do poszukiwania procedur 
pomiarowych, które eliminują wpływ zakłóceń na dokładność oceny obserwo­
wanych parametrów systemu przy minimalnym czasie pomiaru. Cyfrowe metody 
pomiaru oferują nowe sposoby identyfikacji tych parametrów. 

2. W nini ejszej pracy pomi ar rozpatruje się jako proces oceny 
wartości para~etrów modelu sygnałowego przy zakłóceniach. Analizowane w 
pracy podstawowe algorytmy są oparte na dwóch rodzinach modeli 
sygnałowych: modelu r egresji o równoleglej (blokowej) strukturze prze­

twarzania oraz modelu zmiennych stanu o strukturze przetwarzania szere-
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gowego. Zakłada się przy tym, Ze zasadnicza informacja o stanie nadzoro­

wanego systemu jest zawarta w składowej wymuszającej prądu i napięcia 

lub w związanych z nią składowych harmonicznych. Zakłócenia są przedsta­

wiane według modelu deterministycznego lub stochastycznego. 

3. Przyjęto jednolity sposób zapisu algorytmów estymacji, charakte­

rystyczny dla współczesnych metod cyfrowego przetwarzania sygnałów. 

Zarówno modele sygnałowe, iak i algorytmy identyfikacji parametrów tych 

modeli są przedstawiane w postaci równań macierzowych. Pozwolilo to 

znaleZć wspólne Zródla bardzo obszernej klasy algorytmów stosowanych w 

c z lonach pomiarowych zabezpieczeń cyfrowych, dostarczając jednocześnie 

spójnego aparatu ich syntezy i analizy. 

4. Podstawowe algorytmy estymacj i parametrów modeli sygnalo1o~ych 

opierają się na metodzie najmniejszych kwadratów (MNK). W zaleZności od 

przyjętego modelu sygnałowego stosuje się nierekursywny (model regresji) 

lub rekursywny (model zmiennych stanu) algorytm MNK. W ostatnim przypad­

ku, przyjęcie deterministycznego modelu zakłóceń prowadzi do estymatera 

w postaci obserwatora stanu, a przy stochastycznym modelu zakłóceń 

właściwym estymatorem jest filtr Kalmana. Rozbudowa modelu jest 

równowazna przesunięciu określonej składowej sygnału z modelu zakłóceń 

do modelu sygnałowego (modelu procesu) . Taka operacja jest związana z 

koniecznością pomiaru tej składowej lub wynika z uwydatnienia się jej 

charakteru w obserwowanym procesie. W modelu probabilistycznym jest to 

uzasadnione potrzebą dostosowania obserwowanego procesu zakłóceń do 

przyjętego sposobu ich opisu. 

5. Dla modelu o strukturze równoleglej (model regresji) zapropono­

wano ogólne podejście do syntezy nierekursywnych estymatorów, opartych 

na metodzie najmniejszych kwadratów. Algorytm estymacji jest określony 

przez bazowy model sygnałowy oraz model jego realizacji (sposób odwzoro­

wania). Ogólne sformułowanie zaleZności między tymi modelami umoZliwia 

syntezę zarówno algorytmów filtracyjP.ych, jak i korelacyjnych. Jego 

wazną cechą jest moZliwość oceny błędów róZnych estymatorów przez 

porównanie ich wariancji. Pokazano, Ze wiele róZnorodnych algorytmów 

pomiaru składowych ortogonalnych sygnału mo:l:na przedstawić w postaci 

równania nierekursywnego estymatera MNK. Modyfikacje tych algorytmów 

prowadzą do zmiany macierzy współczynników wagowych w podstawowym 

równaniu estymatora. 

6. Na przykładzie estymator a trzystanowego, z modelem addytywnego 

zakłócenia w postaci składowej aperiodycznej, zaproponowano sposób 

oddzielnej estymacji poszczególnych składowych użytecznych sygnału i 

zakłócenia. Pokazano, Ze na tej podstawie moZna w określonych warunkach 

zbudować rekursywny algorytm eliminacji składowej aperiodycznej o znanej 

stalej czasowej. Na podstawie tej metody zbudowano efektywny 
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pełnookresowy algorytm filtracji składowej aperiodycznej równie~ przy 

nieznanych parametrach, który ma strukturę filtru adaptacyjnego. 

7. Rozpatrywane w algorytmach zabezpieczeń cyfrowych modele sygna­

łowe, niezale~nie od ich struktury (szeregowej czy równoległej), opiera­

ją się na fazorowej reprezentacji sygnału. Oznacza to, ~e identyfikacji 

podlegają składowe ortogonalne sygnału. Korzystając z podobieństwa w tym 

zakresie struktury szeregowej i równoleglej modeli sygnałowych, zapropo­

nowano algorytm syntezy pary filtrów niere.kursywnych przez prze­

kształcenie estymatera rekursywnego, opartego na modelu stanowym. 

8. Para estymatorów składowych ortogonalnych sygnału harmonicznego 

tworzy filtr sygnału zespolonego (fazora). Sygnały wyjściowe tego filtru 

są podstawą do obliczenia wielkości kryterialnych w większości algo­

rytmów zabezpieczeń cyfrowych. W ogólnym przypadku, filtr sygnału zespo­

lonego (filtr zespolony) mo~e być utworzony z dwóch przetworników 

sygnałów, których fazowe charakterystyki dla c~ęstotliwości identyfiko­

wanego przebiegu są ró~ne. Przetworniki te mo~ na zrealizować na wiele 

sposobów. w pracy podano zasady syntezy i analizy takiego filtru. Bli~ej 

omówiono metody stosujące filtrację, korelację, ró~niczkowanie i przesu­

wanie sygnałów. Pokazano, że minimalny błąd estymacji fazera jest 

wówczas, gdy charakterystyki fazowe filtrów składowych ró~nią się o rr/2. 

Pokazano, ~e parametry filtru zespolonego mogą być zastosowane do opisu 

częstotliwościowych charakterystyk estymatorów wielkości kryterialnych. 

9. Duża grupa procedur estymacj i impedancj i wywodzi się z róż­

niczkowego równania obwodu zwarciowego. W realizacji tych procedur mają 

zastosowanie metody cyfrowej aproksymacji pochodnej oraz wartości chwi­

lowej sygnału. W pracy przedstawiono ogólny algor ytm syntezy takich 

metod, które są dostosowane do przyjętej koncepcji reprezentacji mierzo­

nego sygnału użytecznego i harmonicznych składowych zakłócających. 

Umo~liwia to dostosowanie cyfrowej aproksymacji pochodnej do spodziewa­

nych w sygnale składowych zakłócających. 

10. W pracy rozpatruje się dwie grupy błędów estymacji wielkości 

kryterialnyc h: błędy stanu ustalonego i stanu przejściowego algorytmów. 

Podział ten jest w du~ej mierze odbiciem założonego charakteru modelu 

zakłóceń: stacjonarnego bądź niestacjonarnego1 oraz struktury estymatora: 

o przetwarzaniu równoległym (stałe okno pomiarowe) lub szeregowym (algo­

rytm rekursywny) . Charakterystyki te mogą slu~yć do oceny wybranych cech 

poszczególnych algorytmów. 

1:. Podstawą analizy błędów ustalonych jest charakterystyka często­

tliwościowa estymatora. w tej grupie szczególnie istotne są błędy 

związane ze zmianą podstawowej częstotliwości sygnału, błędy wynikające 

ze zmi any fazy sygnału oraz błędy związane z obecnością zakłócających 

składowych: oscylacyjnych i aperiodycznej. Analizę tych błędów można 
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prowadzić na podstawie charakterystyk filtrów zespolonych. 

12. Blędy dynamiczne są związane ze stanem przejściowym estymatorów 

o stałym oknie pomiarowym lub wynikają z niezgodności modelu sygnałowego 

z mierzonym sygnałem rzeczywistym - w estymatorach rekursywnych. Pokaza­

no, że właściwymi metodami korekcji blędów dynamicznych w pierwszym 

przypadku jest stosowanie algorytmów adaptacyjnych lub o zmiennym oknie 

pomiarowym. w ogólnym przypadku, najlepsze rezultaty można uzyskać, 

stosując do estymacji składowych ortogonalnych filtr Kalmana. Wymagana 

jest jednak wiarygodna znajomość probabilistycznych charakterystyk mode­

lu procesu generacji sygnału i zakłóceń pomiarowych. Filtr Kalmana, 

stosowany do estymacji składowych ortogonalnych sygnału, może być rozpa­

trywany jako uklad z pamięcią o zmiennych parametrach. Dzięki tej 

pamięci, jego stan początkowy po zakłóceniu może być ustawiony staty­

stycznie najbliżej oczekiwanej sytuacji, wynikającej z tego zakłócenia. 

Daje to możliwość najszybszej identyfikacji parametrów sygnału przy 

minimalnej wariancji. Filtr suboptymalny , utworzony wedlug szacunkowych 

danych, również może mieć zadowalające charakterystyki. 

13. Częstotliwość próbkowania decyduje o wielkości blędu związanego 

z nakładaniem się sąsiednich pasm okresowego widma sygnału dyskretnego. 

Bląd ten może być znacznie zredukowany przez poprawny dobór analogowego 

filtru odcinającego. Należy się jednak wówczas liczyć z określonym 

wydłużeniem czasu pomiaru. Inne blędy wynikające z ograniczonej 

częstotliwości próbkowania oą związane z nieuchronnym opóźnieniem re­

akcji ukladu pomiarowego, z powodu braku informacji o stanie nadzorowa­

nego procesu między kolejnymi próbkami sygnału. Dokładność estymacji 

parametrów sygnału bezpośrednio zależy od częstotliwości próbkowania w 

tych algorytmach, które są wrażliwe na chwilową fazę przebiegu 

wejściowego. W cyfrowych układach pomiarowych z przetwarzaniem "na 

bieżąco", jakimi są zabezpieczenia cyfrowe, częstotliwość próbkowania 

istotnie wplywa na koszt calego urządzenia. Stosowane obecnie 

częstotliwości próbkowania, odpowiadające 12-20 próbkom w okresie pod­

stawowej harmonicznej, należy uznać za uzasadniony kompromis między 

wymaganiami technicznymi i ekonomicznymi. 

14. \'ł porównaniu z błędami estymacji wplyw ograniczonej dl ugości 

rejestrów przetwornika A/C i procesora na dokładność pomiaru wielkości 

kryterialnych zabezpieczeń, przy stosowanych obecnie rozwiązaniach 

sprzętowych, jest niewielki. Udzial tych blędów staje się znikomy przy 

stosowaniu specjalizowanych procesorów sygnałowych o długim slowie ma­

szynowym. 
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DODATEK A 

Niektóre użyteczne związki trygonometryczne 

W celu obliczenia sumy ciągu próbek sygnału, określonego tłumionymi 

wykładniczo funkcjami harmonicznymi, można rozpatrzeć sumę N wyrazów 

zespolonego szeregu geometrycznego: 

{A. l) 

gdzie: z
0 ao + j (3o, 

z = a + j (3 • 

Jest ona określona równaniem: 

N-1 
I 

i=O 
e 

z + zi 
o 

N z 
l - e 
l - ez 

{A.2) 

Gdy rozdzielimy rzeczywiste i urojone części równania {A.2) i dokonamy 

niezbędnych przekształceń, otrzymamy następujące zależności: 

N-1 o. +ai 
L e 

0 
sin((3

0
+ (3i) 

i=O 
{ea [ eaNsin((3

0
+ (3{N-1)) 

{A.3) 

- ea{N-l)sin((3
0
+ (3N) - sin{(3

0
- (3)] + sin(3

0
} , 

N-1 a +ai 
L e 0 cos((3

0
+ (3i) 

i=O 

{A.4) 

- ea{N-l)cos{(3
0

+ (3N) - cos((3
0

- (3)] + cos(3
0

} 

Inne użyteczne zależności otrzymamy, gdy przyjmiemy w powyższych 

równaniach a = a
0 

O: 

N-1 sin( (3~ ) sin[/30+ (3{N-l) ] 
2 L sin{/3 + (3i) 

i=O 0 
sin{/3/2) 

{A.5) 

N-1 sin( 13~ ) cos [130 + (3{N-1) ] 
2 L ccs((3 + (3i) 

i=O 0 
sin{f3/2) 

{A.6) 

Po podstawieniu do lewej strony równania {A.6) znanych związków trygono­

metrycznych: 
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cos x = 2 cos2 (x/2) -l= l- 2 sin2 (x/2), 

otrzymamy po przekształceniach następujące zale~ności: 

N-1 
sin2 (13

0
+ HN-

sin(I3N) cos(213
0

+ fl(N-1)) 
] E 131) s1n 13 1=0 

(A. 7) 

N-1 
cos2 (13 + 131) HN + 

sin{I3N) cos(213
0

+ 13{N-l)) ] 
E s1n 13 1=0 o (A. S) 

DODATEK B 

Synteza obserwat~rów stacjonarnych 

Rozpatrzmy obserwator: 

X{k+l) = (A - K C) X(k) + K y(k) (B l) 

jednowyjściowego systemu określonego następującym modelem sygnałowym: 

X{k+l) A X Ck), 

y(k) C X<k> , 
gdzie: 

C - wierszowa macierz wyjścia {l x H). 

(B2) 

Zadanie syntezy obserwatora (Bl) polega na określeniu wektora 

wzmocnienia K przy zadanych wartościach własnych (biegunach) macierzy 

(A-K C). W standardowych metodach syntezy korzysta się z transformacji 

równania (Bl) do postaci kanonicznej, co wymaga znajomości współczyn­

ników równania charakterystycznego macierzy A lub jej wartości własnych 

[5], [63). 

Przedstawiona metoda oparta jest na reprezentacji macierzy A w 

dwudiagonalnej postaci kanonicznej [5]. Ogólne zasady syntezy są podobne 

do wspomnianych uprzednio, jednak przedstawienie pary (A, C) w dwudiago­

nalnej formie obserwatorowej pozwala uprościć procedurę. 

Niech para (A, C) będzie obserwowalna, natomiast (s1 , s
2

, ... ,sH) -

zbiór wartości rzeczywistych lub zespolonych parami sprzę~onych. Ciąg 

wektorów tk, k =l , 2, ... ,H określony następującą formułą rekurencyjną: 

(B3) 

k l, 2, ... ,H-l 

generuje macierz przekształceń T 
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T 

r :: 1 
(84) 

Jeśli zastosować macierz T do przekształcenia (A, C), to otrzymamy 

następującą formę dwudiagonalną: 

s l l o o 
o 52 l o 

* T A T-1 o o 53 o 
A 

o o o l (85) 

hl h2 h3 SM+ hM 

c*~ C T-1 =[l o . Oj 

W celu bezpośredniego określenia poszukiwanego wektora K, nalezy 

przedstawić parę (A*, c*J w dwudiagonalnej postaci obserwatorowej: 

s l o o 
l 52 o 

Al 
o l 53 

(86) 
o o o 

c
1 

= [o ... o 11 

Poszukiwane przekształcenie zapiszemy w następującej formie: 

(87a) 

Sposób określenia macierzy T 
1 

staje się oczywisty, gdy równania 

(B7a) zapisać w postaci analogicznej do (BS): 

* A 

c* 
(B7b) 

Do wyznaczenia macierzy T1 moZna zatem stosować procedurę (83). 

Łatwo sprawdzić, że macierz T1 ma następującą strukturę: 
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o o 
o 
o 

o 
l 

l 

o 
o 
l 

o l 

l q 2,H 

q3,H-l q3,H (B8) 

qH,H-1 qH,H 

Elementy macierzy T
1 
mo~na tak~e wyznaczyć bezpośrednio bez korzystania 

* z algorytmu (B3). Jeśli przekształcenie (B7) zapisać w postaci :A T1 = 

T 
1 

A
1

, to bez trudu mo~ na otrzymać następującą rekurencyjną procedurę 

obliczania wyrazów qij macierzy T1 : 

gdzie: 

a = I Hqi-l,j+l 

1 I: q · 1 k hk 
k=H-i+2 ~- ' 

j < H, 

j = H, 

i = l, 2, ... ,H, j =H, H-1, ... ,1. 

j < 

j 

j > 

H - i + l, 

H - i + l, (B9) 
H - i + l, 

Liczbę operacji w procedurze (B. 9) mo:!: na dwukrotnie zmniejszyć przez 

wykorzystanie faktu, :l:e macierz T1 jest symetryczna . 

Macierz transformacji systemu (B2) do postaci dwudiagonalnej 

obserwatorowej: 

(BlOa) 

jest określona następującą zale~nością (na podstawie (BS) i (B7)): 

P = T~ 1 T (BlOb) 

Latwo sprawdzić, ~e forma ( B6) jest uogólnieniem znanych 

obserwatorowych równań kanonicznych. Gdy si =O, i= l, 2, . .. , H, wówczas 

zachodzi następujący związek: hi = -ai, gdzie ai, i = l , 2, ... ,H -

współczynniki równania charakterystycznego m(s) macier zy A: 

(Bll) 

Jeśli natomiast zbiór (s1 , s 2 , .. . ,sH) przedstawia pierwiastki równania 

(Bll) (tzn. wartości własne macierzy Al , to wt edy hi= o, i = l , 2, . .. ,H. 

Korzystując z tej własności mo~na natychmiast obliczyć wektor wzmoc nie-



ni a K l {Ki}: 

s l 
l 

Al - Kl Cl 
o 

o 

o o 

s2 o 
l s3 

o o 

o 
o 
o 
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(Bl2) 

Gdy si' i = 1, 2, ... ,M- wartości własne macierzy (A
1

- K1 C1 ), wówczas 

zachodzi następujący związek: 

Ki=hi' i=l,2, ... ,M, {B13) 

gdzie: współczynniki hi są określone na podstawie przekształcenia (B5). 

Do obliczenia współczynników prawej strony równości (Bl3) wystarczy 

* obliczyć ostatni wiersz macierzy A : 

a* = t A T- 1 = [h 
M l 

(B14) 

Poszukiwany wektor K obserwatora (Bl) jest związany z wektorem K1 
następującym przekształceniem: 

Przy spełnieniu przyjętych założeń wektor K jest zawsze 

rzeczywisty. Ostatecznie otrzymujemy następujący algorytm: 

1. Dla żądanych biegunów (s1 , s 2 , ... ,sM) obserwatora (Bl) określić 

zgodnie z (BJ), (B4) macierz T,a następnie T-l 
2. Zgodnie z (Bl4) obliczyć wektor a*. 

T 3. Określić wektor K1 = [K 1 K2 ... Kn] , gdzie: 

* ai' 

* a -
M 

i=l,2, ... ,M-1, 

4. Na podstawie (BS), (B9) obliczyć macierz T
1

. 

5. Obliczyć wektor K: 
-l K =T T1 K1 

Należy zauważyć, że do określenia wektora K nie jest potrzebna 

znajomość równań charakterystycznych macierzy A lub (A-K C). 

Przykład obliczeniowy 

Model obserwowanego procesu jest określony równaniami (B2), w 

których: 
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A 
[ 

COS V 

-si~ v 

sin v 

[O l l] , N 16. COS V 

o 

Określić wektor wzmocnienia K obserwatora (Bl) tego procesu, aby bieguny 

macierzy [A - K C] miały następujące wartości: 

5
112 

= 0,2 ± j 0,1, 53 = 0,25. 

w celu wyznaczenia poszukiwanego wektora K, należy wykonać kolejne 

kroki przedstawionego powyżej algorytmu: 

l. Macierz A ma następującą wartość: 

A 
[ 

0,924 

-0,383 

o 

0,383 

0,924 

o 

o 
o 
l l 

Stosując procedurę (B3), przy zadanych wartościach biegunów, uzyskamy 

następującą macierz T: 

[ 

o + j o 
T= -0,383 + j o 

-0,554 + j o 

1,000 + j o 
0,724-jO,lOO 

0,388 + j o 

oraz macierz odwrotną: 

[2,755-j 0,451 -4,505 + j 
T-1 = -3,338 + j 0,951 9,510 + j 

4,338 - j 0,951 -9,510 + j 

2. Za pomocą równania (Bl4) oblicza 

ktor t3 jest ostatnim wierszem macierzy T: 

* a = [0,514 - j 0,182 -1,819 + j o 

3. Wektor Kl: 

K1 [Kl "2 
T 

IC J) , 

gdzie: 
* 

"l 0,514 - j 0,182 = al 
* 

"2 -1,819 + j o = a 
*2 

"3 2,198 + j O = a 3 - 53 

o 
o 
o 

1,000 + j o l 
0,800- j 0,100 

0,650 + j o 

1,307 + j o 
-6,569 + j o 

6,569 + j o 

* 

l 
się wektor a l przy 

2,448 + j O] 

4. Macierz T l (B8) może być określona zgodnie z algorytmem 

[, ... : + j o o + j o 1,000 + j o 

l T l + j o 1,000 + j o 2,248 - j 0,100 

+ j o 2,248 - j 0,100 3,244 + j o 

czym we-

(B9): 



147 

5. Ostatecznie wektor K określa się zgodnie z ( Bl5) : 

[ 
-3,362 

l K T-1T Kl -1,004 l 
3,202 
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ANALYSIS OF DIGITAL ALGORITHMS 
APPLIED IN POWER SYSTEM PROTECTION 

The monograph. deals with the basic problems encountered in analysis 

and synthesis of digital algorithms which are used in electric signals 
estimation for power system protection purposes. The general classifica­
tion of existing algorithms is presented with respect to the structure 
of the estimated process models and expected noise. Both deterministic 
and p~obabilistic process models of parallel and series structure are 
considered. 

The measurements of the input signals which are realized by the 
power protections are considered in terms of signal parameter estima­
tion. The basic estimation procedures which are analysed employ the 
least-squares method. With respect to the assumed process model, the 
estimation procedures can have either nonrecursive or recursive form. It 
has been shown that most of the existing algorithms can take one of 
those two forms. 

The fundamental quantities, on which power protection operating 

criteria are based, are determined by orthogonal components of current 
and/or voltage signals. In the monograph a general method of the signal 
orthogonal component filter analysis and synthesis is presented. Ana­
lysis of signal orthogonal component estimation by means of nonrecursive 

and recursive digital filters, time delay and differentiation procedures 
as well as spectral state observers and Kalman filtering is presented. 
It has been shown that basic spectral and dynamic properties of the 
analysed signal estimators can be determined by the orthogonal filter 
characteristics. The synthesis algorithm of nonrecursive filter pair of 

mutually orthogonal characteristics is presented. The algorithm is based 
on state variable recursive filter transformations. 

The algorithm errors . caused by frequence and phase deviations of 
the estimated signal as well as other error sources like damped higher 
harmonic and decaying d. c. offset components are also analysed. As a 
result an effective adaptive algorithm which can be used to eliminate 
the d.c. component from the estimated signal has been developed. The 
general method of transient and steady state error analysis for digital 
algorithms is also presented and the errors caused by sampling and A/C 
convertion is included. 

Verified by Hanna Basarowa 



АНАЛИЗ АЛГОРИТМОВ ЦИФРОВЫХ ЭЛЕКТРОЭНЕРГЕТИЧЕСКИХ ЗАЩИТ 

в ра6оте рассматриваются вопросы анаr.иза и синтеза алгоритмов 

цифрового измерения параметров контролируемых релейными защитами. 

Проведена классификация этих алгоритмов в зависимости от структуры 

моделей на6людаемого процесса и помех. При этом рассматриваются модели с 

параллельной и последовательной структурами, а параметры этих моделей 

могут 6ыть определены с использованием детерминированных или веро­

ятностных характеристик. 

Измерение, выполняемое защитой, рассматривается как процедура 

оценки параметров, значения которых являются основой принятия решения . 

Основные анализируемые в ра6оте измерительные алгоритмы, 6азируют на 

методе наименьших квадратов . В зависимости от принятой модели процесса, 

эти алгоритмы имеют рекурсивную или нерекурсивную структуру. Было 

показано, что большинство существующих алгоритмов можно свести к таким 

именно видам. 

Представлена идея синтеза и анализа процедур нерекурсивной оценки , 

которая позволяет представить в 

совокупность алгоритмов. Показано, 

сжатом 

что 

матричном 

это да~т 

виде 6ольшую 

возможность 

непосредственно определить параметры этих алгоритмов , а также получить 

оценку измерительных оши6ок в виде дисперсии . 

Основные контролируемые защитой параметры определяются nосредством 

ортогональных составляющих тока и/или напряжения. В ра6оте представлен 

о6щий подход к синтезу и анализу фильтров ортогональных составляющих , 

именуемых комплексными фильтрами . Проанализировано применение для этой 

цели прео6разования сигналов методами рекурсивной и нерекурсивной 

фильтрации, задержки, дифференцирования, а также спектральных 

на6людателей состояния и фильтров Калмана. Показано, что основные 

частотные и динамические свойства анализируемых алгоритмов могут 6ыть 

описаны с помощью характеристик комплексных фильтров . Представлен 

алгоритм синтеза пары нерекурсивных фильтров, 

переменных состояния . 

основанных на модели 

Проанализированы вызванные помехами оши6ки алгоритмов, 

проявляющихся · в виде отклонения частоты или фазы сигнала, а также 

наличия периодических и апериодической составляющих . Предложено эф­

фективный алгоритм подавления апериодической составляющей, использующий 

адаптационный принцип цифровой фильтрации. Представлен спосо6 анализа 

установившихся и переходных оши6ок рассматриваемых алгоритмов. 

Проведена также оценка влияния ошибок наложения и квантования 

сигналов на точность измерения nараметров, контролируемых цифровыми 

релейными защитами . 

Проверил Станислав Ганцаж 
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