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RESUMO 

Este trabalho descreve o projeto e a implementação do protótipo de um 

instrumento para medida digital da potência ativa e reativa e dos valores RMS da 

corrente e tensão, visando a utilização em sistemas elétricos monofásicos com 

sinais distorcidos. O instrumento propõe-se a medir tais grandezas com precisão 

melhor que 0,05% do fundo de escala para sinais de entrada cujos espectros 

estejam compreendidos entre 1 e 20.000 Hz. 

Inicialmente, as definições das grandezas a serem medidas são estendidas 

para a situação em que os sinais não são senoidais (distorcidos). Em seqüência, 

são apresentadas a descrição e analise sucinta de algumas técnicas empregadas 

nas medidas destas grandezas, listando-se, ainda, as razões que levaram a adoção 

da abordagem digital com amostragem assíncrona dos sinais de tensão e corrente. 

Uma estrutura funcional baseada em técnicas de processamento digital de sinais é 

proposta, simulada e implementada, desenvolvendo-se, também, uma arquitetura 

eletrônica para a implementação do protótipo do instrumento. O resultado foi um 

instrumento de estrutura simples, robusto e de baixo custo. 

Finalmente, são apresentados os resultados obtidos a partir da implementação 

efetuada, demonstrando que a precisão de 0,05% nas medidas do valor RMS é 

assegurada para toda a faixa desejada. Para as medidas de potência até 2 kHz foi 

obtida uma precisão de 0,05%. Acima dessa freqüência, os resultados não são 

conclusivos devido as incertezas dos'padrões disponíveis no momento dos ensaios. 

Pode-se afirmar, entretanto, que a precisão nessa faixa é melhor que 0,2%. 
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ABSTRACT 

The purpose of this work is to describe the design and implementation of an 

instrument for the measurement of active and reactive power and RMS values of 

current and voltage signals based on digital signal processing techniques. The 

instrument is designed to have an accuracy better than 0,05% FS for distorted (non- 

sinusoidal) signals of current and voltage in the spectrum of 1 to 20000 Hz. 

First of all, the definition of power and RMS values for distorted signals are 

stated. Some techniques of power and RMS value measurement are listed and 

analysed. A technique based on assyncronous sampling of the current and voltage 

signals is suggested. A functional structure and a hardware architecture for carrying 

out the adopted technique is proposed, simulated and implemented. The result of 

this implementation is a robust instrument of simple structure and low cost. 

The results of the implemenatation are presented. For the measurements of the 

RMS value the accuracy is 0,05% FS over the range of frequencies of interest. The 

accuracy for power measurements is 0,05% FS up to 2 kHz. The results for 

frequencies greater than 2 kHz is not conclusive, because the uncertainties of the 

standards avaliable during the calibration process mask those results. It is possible 

to state that the accuracy of these measurements is better than 0,2%. 



As técnicas de medida e o conceito de potência em sistemas elétricos sob 

excitação senoidal têm suas bases muito bem estabelecidas. O interesse pelas 

características de sistemas elétricos com formas de ondas distorcidas sofreu um 

incremento no início deste século quando começaram a surgir os primeiros trabalhos 

voltados a análise e a definição de grandezas como potência ativa, reativa e 

aparente para sistemas deste tipo. Esses trabalhos iniciais tiveram um caráter mais 

científico do que aplicado, pois fontes de sinais distorcidos não eram muito 

difundidas na época. Com o surgimento de cargas não lineares (geradoras de 

harmônicas) no sistema elétrico, houve um incentivo extra aos estudos no sentido de 

conceituar e estabelecer técnicas de medida adequadas tanto aos sistemas elétricos 

senoidais como aos distorcidos. Uma das principais alavancas deste processo de 

pesquisa e desenvolvimento foi o surgimento e emprego em larga escala dos 

dispositivos de chaveamento de potência em estado sólido; com isso, a transmissão 

e geração de sinais de potência distorcidos subiram drasticamente. A partir desse 

momento, questões como a definição de potência, propriedades e técnicas para 

medir as grandezas elétricas desses sistemas começaram a ter maior importância, 

tanto em nível teórico como aplicado [I, 51. 

Para acompanhar este desenvolvimento, as técnicas e instrumentos de 

medida de potência elétrica vêm sofrendo um constante aperfeiçoamento, visando, 

principalmente, a ampliação do espectro de freqüência de operação e ao aumento 

da precisão dos equipamentos. A busca por um espectro mais amplo é oriundo, em 

grande parte, da evolução das técnicas de acionamento elétrico, as quais vêm 

difundindo cada vez mais a utilização de equipamentos que empregam alguma 

forma de retificador, inversor ou compensador estático. Esses equipamentos 

apresentam uma característica de carga não linear que pode ser observada através 

do surgimento de raias no espectro da corrente por eles absorvida, componentes 

essas nã:, presentes na tensão de excitação. A necessidade de melhor caracterizar 

a eficiência e o fator de potência desses sistemas também vem influenciando o 

surgimento de novas arquiteturas ou o aperfeiçoamento das já existentes para a 

medida de potência elétrica [I  ,2,3,4]. 

Além dos fatos mencionados acima, a evolução constante dos equipamentos 

.comerciais e mesmo a necessidade de instrumentos que operem com grande 



precisão em fatores de potência próximos de zero, leva a adequação dos padrões de 

transferência capazes de calibrar estes instrumentos. Existem hoje instrumentos, em 

nível de laboratório de aferição, que operam na faixa de frequência de O a 200 kHz, 

com precisão chegando a 10 ppm [9]. 

Este trabalho de pesquisa teve sua origem em uma necessidade do 

Laboratório de Máquinas Elétricas do Departamento de Engenharia Elétrica desta 

Universidade. Na época, aquele Grupo de Pesquisa necessitava de um equipamento 

para efetuar análise de desempenho de transformadores de medição 

confeccionados com metal amorfo; desempenho esse relacionado com grandezas 

como a razão de transformação (módulo e fase), corrente de magnetização e a 

perdas. A fim de suprir essa necessidade, seria suficiente um instrumento capaz de 

realizar medidas de potência e valores eficaz dos sinais de corrente e tensão 

monofásicos, estando esses sinais limitados a faixa de 20 a 500 Hz. A precisão 

básica deveria ser superior a 0,05% FS. Uma outra característica interessante para 

o Grupo era que o instrumento tivesse alguma interface que possibilitasse a 

automatização de ensaios. Essa última característica vem ao encontro da difusão de 

sistemas automatizados de teste, supervisão e controle, os quais têm imposto a 

capacidade de conexão com redes de instrumentos elou malhas de controle e 

supervisão aos equipamentos modernos. 

A partir desses requisitos passou-se a estudar algumas técnicas de medida 

e arquiteturas de instrumentos capazes de realizar as tarefas acima. Concluído o 

estudo inicial, constatou-se que ampliando a faixa de operação em freqüência o 

instrumento teria uma gama maior de utilização, principalmente na medida das 

grandezas acima em sistemas distorcidos. Assim, dicidiu-se ampliar essa faixa para 

o intervalo de freqüências compreendido entre I e 20.000 Hz (faixa de audio). 

Adicionando as características mencionadas, foi estabelecida como uma 

característica secundária a versatilidade, entendendo-se por versatilidade a 

capacidade de alteração da função do instrumento sem modificar sua arquitetura de 

hardware. 

Com as condições de contorno delineadas acima, retomou-se o estudo de 

técnicas e arquiteturas que viabilizassem a obtenção do referido instrumento. 

Finalizada a fase preliminar de estudo, optou-se por uma arquitetura digital 

empregando a amostragem assíncrona, pois através dessa topologia poderia ser 

obtido um equipamento robusto (sem partes mecânicas) e de eletrônica simples 

Para viabilizar a utilização da amostragem assíncrona, foi necessário o 



desenvolvimento de um algoritmo fundamentado em técnicas empregadas no 

processamento digital de sinais. 

Este trabalho, por sua vez, descreve o projeto e o desenvolvimento do 

protótipo do instrumento cujas características foram comentadas acima. Além do 

projeto e desenvolvimento, são apresentados, também, os resultados oriundos da 

simulação do algoritmo proposto, bem como os resultados práticos obtidos através 

da implementação efetuada. 

O protótipo descrito neste trabalho não tem a intenção de ser um padrão de 

transferência entre laboratórios, mas sim um instrumento de alto desempenho, 

versátil, robusto e de baixo custo, que auxilie no processo de medida de potência 

elétrica na faixa de freqüências de audio. 

O trabalho em pauta está organizado em sete capítulos, incluindo esta 

introdução. No Capítulo 2, são apresentados alguns fundamentos necessários ao 

desenvolvimento do trabalho, bem como são analisadas, de modo sucinto, diversas 

técnicas de medida das grandeza em questão. Os aspectos relativos a definição 

matemática e física de potência em sistemas elétricos distorcidos baseada no 

domínio tempo são abordados, apresentando-se, também, as definições 

matemáticas tanto para o domínio tempo discreto como contínuo. A arquitetura 

proposta para o instrumento é descrita no Capítulo 3, fazendo-se uma análise tanto 

da estrutura funcional do protótipo como das características necessárias a cada 

bloco integrante do equipamento No Capítulo 4, é apresentada a implementação 

das diversas partes descritas no Capítulo 3. Os resultados obtidos e a análise dos 

mesmos constam do Capítulo 5; no Capítulo 6 são apresentados os comentários 

finais e, no Capítulo 7, são feitas algumas sugestões para melhorias futuras 



2 FUNDAMENTOS 

2.1 Definição de Potência 

Existem duas abordagens distintas para a definição de potência em uma 

carga elétrica com as formas de onda de corrente e tensão distorcidas, uma 

baseada na expansão harmônica (análise de Fourier) [6] e outra na generalização 

do conceito de "em fase" e "em quadratura" para formas de ondas periódicas 

gerais [7]. 

A primeira está relacionada com a decomposição espectral dos sinais de 

corrente e tensão, e, a partir desta decomposição, a análise da superposição do 

efeito de cada componente harmônica separadamente é realizada. Esta forma de 

definir potência dificulta a medida das grandezas a partir de sua definição, pois a 

passagem do domínio tempo para o freqüência gera algumas dificuldades práticas 

[32, 331. 

A abordagem adotada no trabalho em pauta foi a segunda por implicar em 

uma análise do sinal no domínio tempo (operacionalmente mais direta) e estar ligada 

diretamente com o significado físico do fluxo de energia entre a carga e a fonte. 

Seguindo esta linha, pode-se dividir a potência consumida por um sistema qualquer 

em duas parcelas: potência ativa - P (real ou em fase) e potência reativa - Q 

(imaginária ou em quadratura). A potência ativa é a parceia que define o fluxo de 

energia realmente consumido pela carga (convertida em calor, trabalho, etc.). A 

potência reativa representa o fluxo de energia ora armazenado pela carga ora 

devolvido ao sistema (fluxo de energia oscilante). As parcelas ativa e reativa da 

potência são os catetos de um triângulo conhecido como triângulo de potência, 

onde a hipotenusa deste é denominada de potência aparente - S, conforme a figura 

2. la.  



~ ( t )  $ ) o  CARGA 

P 

(a) (4 

S2 = P2 + Q 2  (2.1) 

Figura 2.1 - (a) Triângulo de Potências e (b) Circuito elétrico monofásico. 

Dado um sistema monofásico como o da figura 2.1 b, onde i(t) e v(t) são a 

corrente e a tensão respectivamente, define-se as potências instantânea p(t) e 

média P absorvida pela carga como: 

A potência instantânea representa a taxa momentânea de energia entre a 

fonte e a carga, enquanto que a potência média representa o fluxo de energia 

efetivamente consumido pela carga, ou seja, é igual a potência ativa no sistema. 

Objetivando melhor sintetizar as características das formas de onda de 

corrente e tensão utiliza-se seus respectivos valores RMS. A razão desta escolha 

está relacionada com a interpretação do valor RMS como sendo o módulo de uma 

corrente ou tensão constante (DC) equivalente que, quando aplicada sobre uma 

carga resistiva, produz a mesma potência média resultante da aplicação dos sinais 

originais sobre essa mesma carga [13]. Assim, os valores RMS dos sinais de 

corrente e tensão são dados por. 



De posse desses valores obtém-se a potência aparente ou total como: 

A partir do exposto acima a potência reativa é determinada da seguinte 

forma [7] :  

Abaixo, será mostrada a aplicação destas definições ao sistema da figura 

2.1 b tomando-se os sinais de corrente e tensão não senoidais (distorcidos). 

Sejam v(t) e i(t) periódicos, onde f, é a frequência fundamental , Vp e Iq as 

amplitudes e ap e aq os ângulos de fase de cada harmônica de tensão e corrente, 

respectivamente, então esses sinais podem ser expressos por suas séries de 

Fourier, da forma mostrada pelas equações abaixo: 

A potência instantânea desenvolvida no sistema é expressa pela equação 

abaixo, tendo esta sido obtida a partir de (2 2). 

A multiplicação no domínio tempo leva a uma convolução dos espectros da 

tensão e da corrente no domínio frequência [6] o que pode ser observado também 

em (2 10). Supondo que M>N, aplicando (2 3) em (2 8) e (2 9) e lembrando que o 

valor de (2 3 )  é zero para pkq, tem-se o seguinte resultado 



Através de (2.11) conclui-se que a potência ativa é função única das 

amplitudes das harmônicas comuns a tensão e a corrente, bem como das fases 

relativas entre as mesmas. 

Os valores RMS da corrente e tensão são apresentados abaixo, tendo sido 

obtidos pela aplicação da definição em (2.8) e (2.9). Conclui-se que os mesmos são 

a raiz quadrada da soma do valor médio quadrático de cada harmônica. Nestas 

condições: 

Utilizando estes resultados, o fator de potência total é determinado da forma 

a seguir: 

O modo pelo qual o fator de potência foi definido acima é idêntico ao 

utilizado nos sistemas senoidais, diferenciando-se apenas no significado do ângulo 

4. Para os sistemas senoidais, esse ângulo está relacionado com a defasagem 

angular (temporal) entre os sinais de corrente e tensão. Já, no contexto de sistemas 

com excitação distorcida, este ângulo reflete simplesmente a eficiência do sistema, 

não tendo uma conotação de diferença de fase entre os sinais citados. 

O conjunto de definições expostas acima é suficiente para o 

desenvolvimento deste trabalho. 

Além do modo como foram definidas as grandezas de interesse, foram 

estudados outros enfoques na forma de decomposição da potência em sistemas não 

senoidais. Dependendo do tipo de aplicação surge um modo mais conveniente de 



desmembrá-Ia. A seguir são comentados brevemente alguns destes outros 

enfoques. 

Em sistemas trifásicos, uma forma do problema ser abordado é através do 

emprego da transformação de Park [8,12],-onde, de forma relativamente compacta, 

pode-se representar o comportamento do sistema, podendo este ser não-simétrico, 

desbalanceado, não senoidal, etc.. 

Nas situações onde o interesse é a compensação de componentes reativas 

de uma carga, a corrente (tomando como referência a tensão) é dividida em três 

parcelas: corrente ativa, corrente reativa e corrente residual. A corrente ativa é a 

parcela que está em fase com a tensão, como se a tensão fosse aplicada sobre um 

resistor equivalente. A corrente reativa é a parte que tem a mesma forma e fase de 

uma corrente que circula em um capacitor ou indutor equivalente excitado com a 

mesma tensão. A corrente residual é o que resta após a subtração da corrente total 

das duas parcelas anteriores, dando origem ao que é chamado de potência 

harmônica. Esta decomposição em três parcelas ortogonais, leva ao surgimento de 

um tetraedro de potência. A origem desta corrente residual é a presença de cargas 

que possuem características não lineares conectadas ao sistema [10,1 I]. 

2.2 Alguiiias téciiicas de iiiedida de potêiicia 

Pelo que foi exposto até o presente momento, pode-se deduzir que todos os 

métodos para medir potência elétrica devem propor alguma forma de multiplicar o 

sinal de corrente e de tensão do circuito e extrair a média deste produto. Este 

processo pode ser entendido como uma forma de transferência CA para CC. 

Estando coerente com a utilização de valores RMS para v(t) e i(t) em um sistema 

CA. 

A seguir serão relacionados alguns métodos empregados na medida de 

potência em sistemas elétricos, sendo apenas apresentados o princípio de 

funcionamento e características principais. 

2.2.1 Método eleti-odiiiâiiiico 

Esta técnica utiliza o princípio do eletrodinarnornetro, o qual consiste de um 

arranjo de duas bobinas, uma fixa ou de campo, e outra móvel, conforme a figura 

2.2. O funcionamento deste arranjo é similar ao motor série ou universal [12], isto é, 

ao passar uma corrente i, pela bobina de campo, surge uni campo magnético cuja 

densidade do fluxo magnético (B) é proporcional a esta corrente. Observa-se que o 



mesmo envolve a bobina móvel. Ao circular uma corrente ip através da bobina móvel 

surgirá um torque sobre a mesma. Este torque é proporcional ao produto da corrente 

ip pela densidade de fluxo do campo magnético produzido pela bobina de campo. 

Supondo agora que o efeito indutivo da bobina de campo é deprezivel e ip é muito 

menor que i,, tem-se que: 

torque instantâneow v(t). i(t) , (2.16) 

torque médio w v(t). i(t)dt . I 
O fator de integração é dado pelas características inerciais e de 

amortecimento do conjunto. Sendo a freqüência dos sinais de corrente e tensão 

suficientemente maiores que a frequência de corte do conjunto mecânico móvel, a 

indicação do instrumento será proporcional a potência real absorvida pelo circuito 

[ I  3,141. 

Figura 2.2 - Diagrama esquemático da estrutura interna de um wattímetro 
eletrodinâmico e sua conecção para medir potência ativa em um sistema 
monofásico. 



No processo de análise acima, foram feitas algumas simplificações como, 

por exemplo, desprezar a influência de ip no circuito de campo. Existem formas de 

compensar esta influência. No wattímetro compensado, é utilizada uma bobina 

secundária enrolada sobre a bobina de çampo que procura anular a parcela do 

campo magnético gerada por ip [13]. 

Sistemas de medição de potência real baseados no multiplicador 

eletrodinânico podem chegar a precisões na casa dos 10 PPM, mas limitadas a 

freqüências relativamente baixas, menores que 1 kHz. Nesses casos o multiplicador 

eletrodinâmico é utilizado num sistema de deteção de nulo [I  51. 

Esta mesma técnica pode ser utilizada para a medida do valor eficaz da 

corrente e tensão e da potência reativa. 

No caso do valor eficaz, conecta-se a bobina de campo em série com a 

bobina móvel; por (2.17) tem-se um indicador do valor médio quadrático, bastando 

então utilizar uma escala quadrática. 

Para utilização deste método na medida de potência reativa, introduz-se no 

circuito de potencial um defasador de 90° baseado num circuito resistor-indutor- 

capacitor. Esta técnica é bastante dependente da frequência [I 31. 

As maiores limitações deste método estão relacionadas com a resposta em 

frequência, a estabilidade térmica e sensibilidade a campos magnéticos expurios. 

Alteração de temperatura provoca alterações mecânicas do conjunto que afetam 

sensivelmente sua calibração. A interação magnética provoca distúrbios no campo 

gerado pela bobina fixa, incorrendo em erros [I 51. 

2.2.2 Método de co~iveisão tki-inica 

Ao circular uma corrente por um resistor, pode ser observada a geração de 

calor devido ao efeito Jouie, sendo que o método descrito a seguir baseia-se 

justamente nesse fenômeno. A idéia é fazer circular uma corrente por um conjunto 

resistor-termoelemento (sensor de temperatura), também denominado de conversor 

térmico, conforme a figura 2.3. A elevação de temperatura medida pelo 

termoelemento é proporcional ao valor médio quadrático da corrente que circula no 

resistor [13], ou seja, a potência dissipada no mesmo. Assim conclui-se que o 

conversor térmico apresenta uma função de transferência quadrática, em primeira 

análise. 



Figura 2.3 - Conversor térmico. 

Utilizando-se o efeito não linear do conversor térmico (função quadrática), 

pode-se elaborar uma arquitetura nele baseada para medida da potência elétrica. 

Sejam i, e i,, duas correntes, sendo i, proporcional a corrente na carga e i, a 

tensão na carga. Pode-se estabelecer as seguintes relações: 

O equacionamento acima apresentado é conhecido como método de 

multiplicação do quarto dos quadrados (quarfer squares method). 

Utilizando-se dois conversores térmicos (F1 e F2), onde pelo primeiro passa 

i,+i, e pelo segundo i,-i,, e tomando-se a diferença de temperatura entre os dois, 

obtém-se uma leitura que é proporcional a potência média abosorvida pela carga 

[9,13,15,16]. Na figura 2.4, é mostrada a arquitetura básica de um wattímetro 

utilizando o método do conversor térmico, onde S representa os sensores de 

temperatura dos elementos resistivos. Esta topologia é conhecida como wattímetro 

térmico diferencia. 

Pode-se utilizar esta técnica para medida da potência reativa. Em [9] é 
proposta uma arquitetura capaz de realizar esta tarefa. Esta proposta baseia-se na 

defasagem de 900 no sinal de tensão e sua posterior multiplicação pela corrente. 

Para tanto é substituído o resistor Rv, da figura 2.4, por um capacitor Cv com perdas 

baixas. Como esta substituição provoca a dependência de i, da composição 

espectral da tensão, são adicionados circuitos auxiliares que compensam este 

efeito. 
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Figura 2.4 - Diagrama esquemático de um wattímetro baseado em dois 
conversores térmicos [9]. 

O emprego do conversor térmico na medida de grandezas elétricas CA é 

antigo, pois esta técnica impõe um carregamento menor no circuito do que o sistema 

eletrodinâmico, além de apresentar uma arquitetura relativamente simples. Por se 

tratar de um sistema resistivo ele tem sido empregado na medida de grandezas 

elétricas de sinais cuja freqüência pode chegar a dezenas de MHz [ I  33. 

A utilização desta técnica em wattímetros de alta resolução traz alguns 

problemas de ordem prática. Um desses problemas é a dificuldade de se conseguir 

dois conversores iguais. Uma pequena diferença em suas funções de transferência 

leva ao surgimento em (2.20) de uma parcela que depende do quadrado da soma e 

da diferença de i, e i,, ou seja, uma dependência do ponto de operação do 

conversor térmico. No trabalho apresentado em [15], é feita uma análise deste 

problema e a solução adotada foi a aplicação da soma ora em F1 ora em F2 e o 

oposto para a diferença, sendo que do resultado deste conjunto de medidas é feita a 

média. Nesse trabalho os autores conseguiram uma precisão de 30 PPM na faixa de 

50-1000 Hz. O tempo necessário para uma medida foi de aproximadamente 5 S. 

Em [9], o autor apresenta o resultado da implementação de um wattímetro 

térmico para ser usado como padrão de transferência entre laboratórios, com 

precisão de 10 PPM na faixa de 0-200 kHz. Não é apresentada uma análise da 

precisão conseguida com a arquitetura utilizada para medida de potência reativa, 

apenas é comentado que a precisão é reduzida. 

Pode-se observar que o cerne desta técnica é o conversor térmico. A 

qualidade de um wattímetro térmico depende diretamente do casamento das funções 



de transferência dos dois conversores e seu grau de correlação com a função 

quadrática. 

2.2.3 Técnicas eletrônicas 

Neste item foram agrupadas algumas topologias baseadas em 

multiplicadores analógicos, rampa-dupla e altura-largura de pulso (TDM). 

2.2.3.1 Multiplicadores ailalógicos 

Os multiplicadores analógicos são circuitos não lineares derivados de 

conversores Iogarítmicos e antilogarítmicos [ I  7,18,19], em sua grande maioria. Na 

figura 2.5, é mostrada de forma simplificada uma arquitetura para medida de 

potência ativa e aparente utilizando multiplicadores e conversores RMS-DC [ I  8,191. 

O multiplicador M1 realiza o produto entre os sinais proporcionais a corrente e a 

tensão; o filtro que segue M1 funciona como um extrator de valor médio. O valor 

eficaz da corrente e tensão são necessários para a obtenção da potência aparente, 

sendo utilizados para tanto os conversores RMS-DC RMSl e RMS2, 

respectivamente. Vale lembrar que o conversor RMS-DC é um circuito cuja função 

de tranferência é a extração do valor eficaz do sinal aplicado em sua entrada. 

RMSI IRMS c 
II 

Figura 2.5 - Diagrama em blocos da estrutura básica de um instrumento para 
medida de potência empregando multiplicadores eletrônicos e conversores 
RMS-DC. 

Encontraram-se na literatura algumas propostas de instrumentos ou 

condicionadores de sinal empregando esta técnica [7,20]. Em [ZO], é proposto o uso 

de um conversor de corrente reativa (RCC) a fim de extrair de i sua parte reativa e 

após obter diretamente a potência reativa, incorrendo em erro menor que o uso de 



(2.7) na estrutura mostrada na figura 2.5. Vale observar que o método ora descrito 

tem como sua parte central o multiplicador [17, 18, 191 e, como será apresentado a 

seguir, sua maior fonte de erros. 

Uma análise detalhada do desempenho de instrumentos baseados nesta 

topologia não foi encontrada na literatura pesquisada. Desta forma, partindo-se do 

fato do multiplicador ser a parte central desta técnica, fez-se uma análise da 

resposta em frequência e erro total dos multiplicadores disponíveis comercialmente. 

Entende-se aqui como sendo erro total o desvio da curva de transferência real da 

teórica. Entre os diversos fabricantes consultados que possuem multiplicadores de 

alta períormance [17,18,38], constatou-se que os melhores multiplicadores 

apresentam erro total na faixa de 0,2% e largura de banda entre 1 a 3 MHz (com 

aumento do erro total para 1 'h). De posse destes dados, pode-se concluir que, com 

o emprego desses multiplicadores em um instrumento, dificilmente se conseguirá um 

instrumento com precisão melhor que 0,2%. Na hipótese de ser implementado um 

multiplicador discreto, os problemas de estabilidade térmica e garantia do erro total' 

pequeno em função da frequência são de difícil solução, além de demandarem um 

tempo de engenharia relativamente grande [ I  9,201. 

Esta técnica foi proposta em 1977 como sendo uma nova técnica de medida 

digital de potência. A topologia inicial foi baseada em dois conversores digitais do 

tipo rampa-dupla sincronizados [22, 331. O primeiro conversor é disparado tendo em 

sua entrada o sinal de tensão Vi, (figura 2.6), o qual é integrado durante o período 

T I .  Após este intervalo de tempo, um sinal de referência Vref, com polaridade 

contrária a Vi,, é integrado até zero, o que leva ao tempo T2. No mesmo instante em 

que Vref é aplicado, é disparado o segundo conversor com li, em sua entrada. li, é 

integrada durante T2. Após T2, uma referência de corrente lref é integrada até zero, 

dando origem ao tempo T3. Assim teremos o período T3 proporcional ao valor médio 

de Vi,*lin. A descrição apresentada acima ignora completamente o fato da tensão e 

corrente serem sinais que ora são positivos ora negativos. Em [ 2 2 ] ,  são comentados 

possíveis caminhos para solucionar este e outros problemas intrínsecos ao método. 

tais como offset interno dos integradores e o longo tempo de medida (TI +T2+T3). 

Outra referência ao método é encontrada em [23]. Nesse caso. são 

empregados o método do quarto dos quadrados [14], um multiplicador baseado em 

rampa-dupla, processo de média digital e um sistema de an-iostragem e retenção 

sincronizado ao sinal de entrada. O processo, em linhas gerais, consiste na 



amostragem da soma e da diferença dos sinais de tensão e corrente n vezes cada 

um dentro de m ciclos da tensão. O valor amostrado é aplicado na entrada dos dois 

conversores rampa-dupla, obtendo um valor proporcional ao quadrado da grandeza. 

Quando a entrada for a soma dos sinais o contador que mede T3 é incrementado, 

caso contrário ele é decrementado. 

'T' 
Vin Vref Iin Iref 

T I  i ~ 2 :  T3 i 
I 1 >t 

Figura 2.6 - Diagrama temporal do multiplicador baseado no conversor 
rampa-dupla. 

Nas duas referências a este método [22, 231, não é apresentada uma 

avaliação precisa do desempenho deste tipo de wattímetro. Comenta-se, 

simplesmente, que os sistemas são de precisão razoável e baixo custo. Os 

resultados obtidos são referenciados a memorandos internos do National Physical 

Laboratory, Teddington, England. 

Analisando esta técnica chega-se a conclusão que seu maior problema está 

relacionado com a resposta em freqüência, pois ela emprega um misto de conversor 

analógico-digital com multplicador, o qual é intrinsecamente lento. Para diminuir um 

pouco esta limitação, foi empregada a amostragem da potência instantânea, de 

forma indireta através do quarto dos quadrados, e a média realizada digitalmente. 

Esta melhora na resposta em frequência traz o incoveniente do sinal de amostragem 

ser síncrono com o sinal de entrada, implicando no uso de um PLL na arquitetura do 

sistema de relógio [23].  

A multiplicação de dois sinais através da modulação altura-largura de pulso 

é bastante difundida. Ela segue o princípio básico da modulação em AM, só que 
neste caso a portadora é um trem de  pulsos cuja \argura é controlada por um dos 

sinais a serem multiplicados. Esse trem de pulsos comanda um conjunto de chaves 



que funcionam como um retificador controlado. O sinal retificado é aplicado em um 

filtro passa baixas, resultando na média do produto dos dois sinais [19, 211. Esta 

técnica é conhecida também como TDM. 

Quanto a topologia do modulador por largura de pulso (PWM), o 

multiplicador TDM pode ser considerado síncrono ou assíncrono. Ele é sincrono 

quando o trem de pulsos gerado está amarrado em fase com o sinal de entrada. No 

caso assíncrono, o modulador é formado basicamente por um multivibrador astável 

[19, 211. 

O trabalho desenvolvido por Filipski [24] descreve a implementação de um 

wattímetro TDM assíncrono, cujo diagrama consta na figura 2.7. Nesse trabalho, é 

apresentada a expressão abaixo que define o erro sistemático da arquitetura 

assincrona, obtida através de simulação. 

Correção de Correçao de 

P Fase 

Freqüência 

+ + + x -  
Er 

Modulador por largura 
i 

de Pulso - PWM 

i W Modulador de 

Amplitude - AM 

Figura 2.7 - Diagrama esquemático simplificado de um wattimetro TDM [24] 

Quanto maior for a relação entre a frequência natural do PWM (f,) e a 

frequência máxima das harmônicas do sinal de entrada, dada por N, menor o erro 

intrínseco na medida. Para um N = 95 o erro relativo fica abaixo de 0,01 '/O Por outro 
lado, o aumento desta relação implica no funcionamento do sistema em uma 

frequência de chaveamento elevada, o que traz sérios problemas de ordem prática. 



O instrumento descrito no referido trabalho opera com uma frequência natural de 0,5 

Mhz, apresentando, até a faixa de 5 kHz, um erro menor que 200 ppm. Para 

conseguir isso, o autor utilizou amplificadores operacionais compostos que 

fornecessem largura de banda (BW) de 50 MHz, slew-rate 250 Vlus, variação de 

v,, na faixa de 0,02 uVI0C. Além disto foram utilizadas chaves DMOS e 

comparadores com tempos de comutação na ordem de 9 e 12 ns, respectivamente. 

Os dados acima expostos mostram as limitações no tocante a resposta em 

frequência. 

Não foram encontradas referências ao uso dessa técnica na medida de 

potência reativa. 

Para concluir a apresentação dos métodos que empregam tecnologia 

analógica, vale salientar que esse tipo de instrumento apresenta uma estrutura 

eletrônica ou eletromecanica fortemente ligada a grandeza para a qual foi projetado. 

Assim, a utilização desse tipo de equipamento na medida de uma outra variável, 

diferente daquela para a qual foi desenvolvido, torna-se praticamente impossível 

sem que haja alteração do hardware. 

2.2.4 Método digital 

A primeira topologia de um instrumento para medida de potência baseado no 

método digital foi apresentada por Turgel [25] em 1974. A amostragem e 

digitalização da corrente e tensão e seu posterior tratamento matemático através de 

uma unidade lógica e aritmética são os príncipios empregados por esta técnica. . 

O método consiste na discretização temporal de (2.3),  dando origem ao 

somatório do produto da corrente pela tensão amostradas, onde N é o número de 

pontos utilizados na média, conforme abaixo: 

Surge a indagação sobre qual o erro introduzido pelo processo de 

discretização temporal na avaliação da potência através de (2.22). Este erro, 

chamado também de erro de truncarnento, está diretamente relacionado com a 

forma de arnostragem empregada, a qual pode ser síncrona, assíncrona ou 

estocástica [2,25,26,27,28]. No Anexo A, são apresentadas as expressões para o 

erro de truncamento para os casos síncrono e assíncrono. O processo amostragem 

síncrona consiste na discretização temporal empregando uma taxa de amostragem 



tal que seja possível amostrar exatamente N pontos em M ciclos completos dos 

sinais de entrada. 

Existem maneiras de minimizar o erro de truncamento ou mesmo zerá-10. 

Amostrando os sinais de forma síncrona e com uma taxa tal que se obtenha N 

amostras em M ciclos dos mesmos, sendo 2k.M/N não inteiro, o erro de truncamento 

é reduzido a zero para as harmônicas de potência até a ordem k [25,26,27,Anexo A]. 

Os instrumentos descritos em [2,28] empregam a amostragem assíncrona. A 

técnica adotada para minimização do erro de truncamento foi a realização de uma 

pseudo-sincronização, isto é, através do monitoramento do tempo gasto para 

adquirir M ciclos dos sinais de entrada é determinado o número máximo de amostras 

possível de ser encaixado dentro dessa janela de tempo, levando assim a um erro 

de sincronização máximo de uma amostra em M ciclos. Conforme o Adendo A, o erro 

decresce com o número de ciclos envolvidos na totalizaçáo. Essa solução pode ser 

pensada como sendo um processo de amostragem quase-síncrona. 

No caso estocástico, onde a amostragern é completamente randômica, a 

única saída é aumentar a janela temporal de totalização a fim de reduzir o erro de 

truncamento, levando a uma convergência lenta de (2.22) [25]. 

O diagrama de blocos mostrado na figura 2.8 descreve a estrutura de um 

wattímetro digital. 
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Figura 2.8 - Diagrama em blocos de um wattímetro digital. 

O wattímetro digital é caracterizado pelo emprego de uma interface AID, uma 

unidade de processamento e uma unidade de controle de amostragem. Estes 

instrumentos podem ser divididos em dois grupos quanto a forma de amostragem da 

tensão e da corrente, os síncronos e os assíncronos, como já mencionado. Nos 

síncronos, o sinal de amostragem está amarrado em fase com o sinal de entrada 

[25],  já nos assíncronos, este sinal é gerado por um sistema de relógio independente 



do sinal de entrada [2,25,28,29,30]. A base de tempo é gerada pela unidade de 

controle de amostragem. 

Os sinais de corrente e tensão amostrados e digitalizados são recebidos 

pela unidade de processamento que os multiplica, acumula o produto e, após, divide 

pelo número total de amostras utilizadas. O processo de multiplicação, totalização e 

divisão é digital, o que o leva a ser aritmeticamente correto. Os erros, nesta etapa, 

são oriundos de arredondamento matemático nas operações, o que pode ser 

controlado com a escolha da unidade de lógica e aritmética que compõe a unidade 

de processamento. 

No campo dos wattímetros síncronos, o trabalho realizado por Turgel [25] 

conseguiu uma incerteza nas medidas de 0,02% de DC até 1 kHz, e de 0,12% até 5 

kHz. A precisão desse sistema está fortemente vinculada a qualidade do sistema de 

sincronismo e multiplicação de frequência, pois a redução do erro de truncamento é 
obtida através dele, forçando, assim, o uso de um sistema baseado em PLL de alta 

performance. 

O relato feito por Stenbakken [2] descreve o projeto e montagem do 

wattímetro assíncrono utilizado no National Bureau of Standards. O instrumento 

trabalha com sinais periódicos com freqüência fundamental de 1 Hz até 10 kHz e 

harmônicas até 100 kHz; a taxa de amostragem máxima é 300 KHz, tendo nesta 

faixa precisão superior a 0,1% do fundo de escala. Para conseguir esses resultados, 

foram empregada linhas de atraso com resolução de 1 ns para compensar o atraso 

diferencial entre os dois canais analógicos de entrada. Essas linhas de atraso ficam 

em série com os sinais de amostragem de cada canal. Utiliza também um circuito de 

trigger que controla o início e o fim de cada bloco de amostras a ser empregado no 

cálculo da potência média. 

A potência reativa pode ser obtida através de (2.7). Para tanto são 
calculados os valores RMS da corrente e da tensão da mesma forma como foi feito o 

cálculo da potência real, discretizando (2.4) e (2.5). O processo de análise de erro 

segue o que foi exposto acima e no Anexo A. 

2.3 Justificativa da técnica adotada 

Busca-se um instrumento para medir simultaneamente os valores RMS da 

corrente e tensão e a potência elétrica em um sistema distorcido (não senoidal); a 

precisão básica pretendida é de 0,05% FS e o espetro de trabalho está 

compreendido entre 1 Hz e 20 kHz. Além dessas características, e desejável que 



sua arquitetura permita a incorporação de uma interface de comunicação para 

conectá-lo a uma rede de instrumentos elou de supervisão e controle. 

Após a análise de diversos métodos para a medida de potência elétrica, 

adotou-se a abordagem digital. As raz6es que levaram a esta opção são 

apresentadas a seguir. 

O método eletrodinâmico tem um processo de multiplicação e média 

intrinsecamente confiáveis. O fato dele possuir uma resposta em frequência pobre 

inviabiliza sua utilização no desenvolvimento deste trabalho. Outros fatores 

secundários também contribuíram para sua não utilização, entre eles, a existência 

de peças móveis o que vem a comprometer a robustez mecânica [26], e a 

necessidade de um ambiente controlado (temperatura e umidade) para se conseguir 

uma precisão elevada (>200 PPM) 1311. 

A conversão térmica é uma técnica que consegue congregar resposta em 

frequência e precisão [9]. A dificuldade de se conseguir um conversor térmico 

adequado, e, aliado a isso, a dificuldade de se obter todas as medidas de interesse 

ao mesmo tempo no mesmo instrumento levaram a sua rejeição. 

Os métodos baseados na multiplicação analógica puramente eletrônica 

foram descartados porque, apesar dos multiplicadores analógicos comerciais 

possuírem largura de banda suficiente, estão limitados em precisão. Com o emprego 

de multiplicadores do tipo rampa-dupla pode-se até conseguir boa precisão, mas se 

esbarra na resposta em frequência. A técnica baseada em multiplicação utilizando a 

modulação altura-lagura de pulso mostra-se adequada para freqüências não muito 

acima de 5 kHz, principalmente por problemas no circuito de modulação [24] 

O método digital, por sua vez, possibilita a utilização de uma Única interface 

com o sistema sob investigação para todas as medidas. Além disso, projetando-se 

uma unidade de processamento adequada, pode-se obter a leitura de todas as 

grandezas elétricas em questão (potência ativa, potência reativa e valores eficazes 

da corrente e tensão) simultaneamente. Isso torna-se possível principalmente pela 

evolução dos sistemas digitais de processamento, congregando baixos custos com 

alta capacidade de processamento [36]. 



3 ARQUITETURA DO INSTRUMENTO 

3.1 Considerações iniciais 

O valor médio da potência instantânea que resulta na potência ativa, 
determinada através da equação (2.22), pode ser analisada como sendo a 
convoluç~o da potência instantânea com uma função hR definida por: 

10 qualquer outro k 

Nestas condições a potência média é dada por: 

p ~ [ n l  = ~ [ n l * h ~ [ n ]  = h~ [k] -p[n-k] = i p[k] . 

O processo de média visto desta forma pode ser interpretado como a 
aplicação de um filtro digital convolutivo (FIR) sobre o sinal de potência instantânea, 

sendo a resposta impulsiva deste filtro dada por hR [32,33,35]. O objetivo do filtro 

FIR é atenuar ou cancelar as harmônicas da potência instantânea, as quais 

correspondem a parcela oscilante de (2.10), extraindo assim o valor médio da 

mesma (parcela constante). Este comportamento é característico de um filtro passa 

baixas freqüências. Conclui-se então que, quanto melhor for a resposta desse filtro, 

menor será o resíduo das harmônicas da potência instantânea presente em sua 
saída, ou seja, menor será o erro. 

Sendo F, a freqüência de amostragem, a resposta em freqüência do filtro ' 

definido por (3.1) é: 



sendo que essa expressão foi obtida através da aplicação da transformada de 

Fourier para sinais discretos em (3.1) [32,33]. 

A figura 3.1 mostra o gráfico de (3.3) em função da frequência angular 

normalizada por 2zF, (a), para N = 11. Constata-se a presença de um lóbulo 

principal no entorno de o=2k.n (k=0,1,2, ...), cujo ganho é 1, e uma série de lóbulos 

laterais cujos ganhos oscilam ao redor de O. 

O 0,s 1 ,o 
Figura 3.1 - Resposta em fequência da janela retangular, N = l  I e F=f/f,. 

Como foi visto no Capítulo anterior os wattímetros digitais podem ser 

agrupados em duas categorias básicas, os síncronos e os assincronos. A seguir é 

apresentada uma análise desses dois grupos sob o enfoque mostrado acima. 

Neste caso, sendo fo a frequência fundamental da corrente ou tensão, m o 

número de ciclos e N o número de amostras utilizados na média (tamanho da janela 

retangular), e sendo m e N selecionados de forma tal que não possuam fator 

comum (primos entre si), a frequência de amostragem sincrona é dada por: 

Supondo que a tensão e a corrente são dadas por (2.8) e (2.9), 

respectivamente, as harmônicas de potência têm frequência igual a k*fo, conforme 



(2.10). Calculando o ganho deste filtro para estas frequências, obtém-se O para 

2km todas as harmônicas até a ordem k, desde que -- 
N 

não seja um inteiro, conforme 

mencionado em 2.3.4, e observado através de (3.3) e na figura 3.1. Assim, conclui- 

se que o processo de sincronização faz com que as frequências das harmônicas de 

potência coincidam exatamente com os pontos de nulo da resposta em frequência 

da janela retangular. 

Nesta técnica, a ocorrência do efeito de mascaramento do espectro de 

frequências (aliasing) pode ser observada, visto que não é respeitado o teorema da 

amostragem de Nyquist, isto é, a frequência de amostragem não precisa ser 

necessariamente maior que o dobro da máxima frequência presente em p(t) [32,33]. 

A única restrição é imposta pela relação --- 2km que evita a coincidência de alguma 
N 

harmônica de p(t) com uma frequência múltipla de 0,5*F,, pois, nesta situação, é 

perdida a referência de fase do sinal, introduzindo um erro em P [27]. Além disso, o 

teorema de Nyquist impõe esta condição para que se possa reconstruir 

completamente o sinal contínuo a partir do discreto, o que não é de interesse aqui. 

i i  - Wattíinetro assíncrono 

A frequência de amostragem f,, no wattímetro assíncrono pode ser 

expressa da forma mostrada a seguir, onde fo é a frequência fundamental da 

corrente ou tensão, N é o número de amostras, m o número de ciclos e 6 representa 

a diferença entre o número de amostras N e a quantidade de amostras necessárias 

(podendo ser um número fracionário de amostras) para tornar a amostragem 

síncrona. Nestas condições: 

Considerando a tensão e a corrente como no caso anterior e subtituindo-se 

f, por (3 .5)  e w por k*fo em (3 .3 ) ,  obtém-se: 



Analisando (3.6), conclui-se que os zeros da resposta em frequência não 

coincidem com as harmônicas de potência, levando ao surgimento na saída do filtro 

de uma parcela que é função das harmônicas de potência. Observa-se também que 

quanto maior for o número de amostras consideradas menor será a relação 6/N, o 

que implica nas harmônicas estarem mais próximas das freqüências dos zeros de 

(3.6), logo levando a um menor erro. 

Após a análise apresentada acima, conclui-se que quanto maior for a 

atenuação das harmônicas de potência, menor será o erro intrínseco da técnica 

digital. Como essa atenuação é obtida através da aplicação de um filtro passa 

baixas sobre a potência instantânea, o erro está diretamente relacionado com o 

desempenho desse filtro digital. Através da figura 3.1, vê-se que a resposta em 

frequência da janela retangular é pobre, pois os lóbulos laterais são de baixa 

atenuação. A redução da influência dessa resposta pobre no desempenho de 

alguns instrumentos é conseguida através da utilização de técnicas de 

sincronização [25] ou pseudo-sincronização [2] da amostragem dos sinais. 

Para que um wattímetro completamente assíncrono tenha bom 

desempenho, é necessário empregar um processo de extração do valor médio 

mais elaborado, tal que sua resposta em frequência seja melhor do que a resposta 

apresentada pela janela retangular. Como foi visto, a potência média calculada 

através de (2.22) é um processo de filtragem digital de p(t). Logo, se for empregado 

um filtro digital de melhor qualidade, pode-se eliminar a necessidade de algurna 

forma de sincronização da amostragem. Este filtro digital pode ser desenvolvido 

através do emprego das técnicas de projeto de filtros digitais comumente usadas em 

processamento digital de sinais. 

Um outro aspecto que vale salientar é que os instrumentos que empregam 

(2.22), mencionados no decorrer deste trabalho, empregam o processo de 

decimação temporal, também conhecido como down-sampling. O processo de 

decimação consiste na redução da taxa de saída dos dados de um sistema de 

processamento em relação a taxa de amostragem de entrada. A figura 3.2 mostra o 

diagrama em blocos que ilustra este procedimento nos equipamentos em questão. A 

frequência de atualização da potência média é dada por f,/N. Esta estrutura 

também é conhecida como multifrequencial (multi-rate) [33,34]. 

Até o presente momento, foi feita uma análise basicamente relacionada com 

o procedimento para obtenção da potência média, mas se pode observar que a 

estrutura matemática empregada na determinação do valor RMS é semelhante a 



empregada na obtenção da potência média, isto é, multiplicação de dois sinais no 

domínio tempo e posterior extração da média, o que leva a extensão da abordagem 

descrita acima ao processo de obtenção do valor eficaz da corrente e da tensão. 

Figura 3.2 - Diagrama em blocos da estrutura de processamento de um 
wattímetro digital convencional. 

E importante, antes da apresentação da arquitetura proposta para o 

sistema, tecer algumas considerações sobre a taxa de amostragem dos sinais de 

corrente e tensão. Como pode ser visto através de (2.10), a harmônica de mais alta 

ordem de p(t) tem sua frequência igual a soma da maior frequência presente no 

sinal de corrente com a maior presente no sinal de tensão. Sendo o objetivo deste 

instrumento trabalhar com sinais cujo espectro está limitado em 20 kHz, p(t) terá 

seu espectro compreendido entre O e 40 kHz. 

Levando em conta o exposto acima, pelo critério de Nyquist [32, 331, os 

sinais de corrente e tensão deveriam ser amostrados em uma taxa maior que 2*40 

kHz. Esta taxa pode ser reduzida se for lembrado que o interesse, nesse caso, não 

é reconstruir p(t), i2(t) nem v2(t), mas apenas determinar os respectivos valores 

médios. Levando isso em conta, resta avaliar até que ponto no espectro é tolerável 

aliasing. Sob esse ponto de vista, a taxa de amostragem pode ser fixada no 

intervalo entre 40 KHz e 80 kHz. Assim, fixando-se a frequência de amostragem no 

entorno de 60 kHz ter-se-á corrupção do espectro nas freqüências acima de 20 kHz, 

para os sinais em questão. Isso fornece uma espécie de "banda de guarda"' que 

auxiliará no projeto do filtro digital que desempenhara o papel de extrator da media. 

3.2 Descriç'50 da arquitetura 

A descrição da arquitetura geral do instrumento está ligada de forma direta 

com a sua estrutura funcional, isto é, a forma como as grandezas de interesse são 

obtidas a partir dos sinais de corrente e tensão. Este diagrama, em linhas gerais, 

segue a mesma estrutura dos wattímetros digitais convencionais, isto é, a partir dos 

sinais de corrente e tensão digitalizados, os valores de interesse são obtidos 



através de processamento completamente numérico dos mesmos. Conforme foi 

descrito no item 2.2.4, a potência ativa é obtida através da multiplicação dos sinais 

de i e v seguida da extração da média. Os valores RMS são determinados através 

da raiz quadrada da média do quadrado dps sinais v e i. Por último, a potência 

reativa é calculada através de (2.7). A figura 3.3 mostra o diagrama funcional 

proposto para o desenvolvimento deste instrumento. 

Figura 3.3 - Diagrama funcional proposto para o instrumento. 

A diferença básica da estrutura acima para as demais está relacionada com 

a forma como são obtidos os diversos valores médios. Aqui, a proposta é aplicar um 

filtro digital cuja resposta em freqüência seja adequada ao emprego da amostragem 

completamente assíncrona. Como foi visto no tópico anterior, isso implica no 

desenvolvimento de um filtro digital com características melhores que as da janela 

retangular. 

O próximo passo é a elaboração de uma topologia de hardware que 

viabilize a realização da estrutura funcional acima. Analisando o diagrama da figura 

3.3, vê-se a necessidade de uma arquitetura contendo quatro blocos básicos, os 

quais são: interface analógica, interface analógicaldigital, bloco digital e a interface 

com o usuário. 

A interface analogica é o bloco reponsável pela adequação dos sinais de 

corrente e tensão aos níveis de operação da interface AID. Esta por sua vez, realiza 

a discretização temporal e a conversão AID propriamente dita, onde a discretização 

temporal é controlada pelo bloco digital. Toda parte operativa sobre os sinais de 

tensão e corrente, o controle da aquisição dos dados e o controle da interface com 

usuários são executados pelo bloco digital. Este último deve apresentar a 

característica adicional de realizar estas tarefas em tempo real. A troca de 

informações, a entrada de parâmetros do instrumento e a apresentação dos 



resultados das medidas ao operador ficam a cargo da interface com o usuário. Esta 

arquitetura pode ser vista na figura 3.4. 

wattímetro digital. 

+ I 

3.2.1 Detalhamento da estrutura funcional 

Através de uma análise mais atenta do diagrama da figura 3.3, conclui-se 

que os filtros digitais e o extrator de raiz quadrada representam as operações mais 

complexas, pois o restante são operações básicas do tipo multiplicação, soma e 

subtração. 

++ 

Os filtros presentes na estrutura operacional desempenham um papel 

importantíssimo no desempenho do instrumento. A resposta em frequência desses 

filtros está relacionada com a faixa espectral dos sinais de entrada, a precisão com 

que o instrumento irá trabalhar e o tempo gasto para cada medida. 

Figura 3.4 - Diagrama em blocos do hardware necessário ao presente 
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Um filtro passa baixas é caracterizado por quatro parâmetros básicos, que 

são: frequência de corte (fh), inicio da banda de rejeição (f,), atenuação máxima na 

faixa de passagem (Amax) e atenuação mínima na faixa de rejeição (Amin), 

conforme a figura 3.5. 
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A atenuação mínima na banda de rejeição está relacionada com a precisão 

desejada na medida e o espectro dos sinais de entrada. Esta pode ser estimada a 

partir de um sistema harmônico simples. O primeiro passo foi calcular a potência 

instantânea p(t) e, a seguir, lembrando que o objetivo do filtro é atenuar a parte 

oscilante (erro) até o limite em que sua amplitude fique abaixo da tolerância 

desejada (0,05% FS), levando assim a uma atenuação mínima de 72 dB. 

Para um sinal de corrente e tensão co-senoidal em fase tem-se que: 

onde VI é o valor máximo da parcela oscilante de p(t). 

Estando o espectro de interesse compreendido entre IHz  e 20kHz, o início 

da faixa de rejeição deve estar abaixo de IHz, porque a menor componente 

espectral que poderá estar presente nos sinais multiplicados é I Hz, cuja influência 

deve ser eliminada, conforme (2.10). Desta forma, a faixa de rejeição está amarrada 

ao espectro de trabalho. Já a frequência de corte está relacionada com o tempo de 

resposta e a ordem do filtro, pois o que se quer é a componente de frequência zero 

(valor médio). Vale lembrar que o tempo de resposta se reflete no tempo gasto para 

efetuar uma medida, e a ordem do filtro relaciona-se com a capacidade de memória 

e de processamento que o sistema digital deve ter para executá-lo. Quanto menor 

for a frequência de corte do filtro maior será seu tempo de acomodação, mas isso 

leva a unia maior faixa de transição, o que implica numa ordem menor do filtro. Por 

outro lado; quanto mais próxima estiver do início da banda de rejeição, mais estreita 

será a banda de transição, implicando numa ordem maior do filtio e um tempo de 

acomodação menor [33,34]. Este parâmetro será definido no próximo capitulo, 

durante o projeto e implementação do filtro, pois deve haver um balanço entre o 

tempo de resposta e a ordem do mesmo. Neste momento, pode-se extrair um limite 

inferior para o tempo de medida. Tendo em vista que a menor frequência de 

trabalho é 1 Hz, isso implica que a medida deve levar pelo menos 1 s para fornecer 

um resultado válido, pois pelo menos um ciclo do sinal de menor frequência deve 

ser "integrado" para que se possa ter um resultado correto. 

A atenuação máxima permitida na banda de passagem não é um dado 

crítico, desde que se conheça o ganho do filtro para a frequência zero, pelas razões 

já apresentadas 



O extrator de raiz quadrada, por sua vez, deve operar os dados com um erro 

inferior a 0,05% e ter seu algoritmo realizável através de operações simples do tipo 

soma, subtração e multiplicação. Este último requisito possibilitará o uso da parte 

operativa do bloco digital (hardware) mais simples. Levando em conta também que 

o sistema deve operar em tempo real, esse algoritmo deve ser otimizado no sentido 

de possuir uma alta taxa de convergência e de ser compacto. 

Quanto as operações de multiplicação, soma e subtração, estas devem 

também suportar a precisão de 0,05%. Isso leva ao emprego de uma máquina 

operativa de no mínimo de 13 bits [32,33]. A palavra de trabalho da parte operativa 

não depende unicamente dessas operações simples, mas também da propagação 

de erros intrínsecos da estrutura do filtro digital e do extrator de raiz quadrada. 

3.2.2 Detalhamento da arquitetura eletrônica 

O diagrama de blocos apresentado na figura 3.4, pode ser subdividido em 

duas partes quanto a natureza dos sinais por elas manipulado, uma envolvendo os 

sinais analógicos e a outra envolvendo sinais puramente digitais. A parte analógica 

seria composta pelos condicionadores de sinal de corrente e tensão e a interface 

AID. A parte puramente digital englobaria o bloco digital e a interface com o usuário. 

Feita esta subdivisão, a seguir serão detalhadas as características básicas 

necessárias a estas duas partes para que sejam atendidas as especificações de 

trabalho do instrumento. 

3.2.2.1 Detalhamelito da intei-face analógica 

A interface analógica adequa os níveis de tensão e corrente presentes na 

carga a valores passíveis de tratamento eletrônico convencional (-10 V a + I0  V) e 

sua posterior conversão em sinal discreto. Além da tarefa de condicionamento de 

níveis, ela deve proporcionar isolamento elétrico entre o sistema de potência sob 

teste e o operador do instrumento. Este isolamento é uma característica necessária 

a segurança de operação do instrumento. 

i )  Características diiiâiiiicas e estáticas 

Dadas as características do sistema, há condições de serem estabelecidas 

as restrições estáticas, a resposta em freqüência, resolução do conversor 

analógico-digital e as diferenças admissíveis no comportamento dinâmico entre os 

canais de tensão e corrente. 



As características propostas para o instrumento estão listadas na tabela 3.1 

rabela 3.1 - Características básicas do Instrumento 
Característica I Valor I 

escala em relação a S I I 

. 
Freqüência de trabalho 

Grandezas medidas 

Precisão em fundo de 

I de corrente 

1Hz a 20 kHz 

Pl Ql IRMS e VRMS 
0,05% 

Escalas de tensão 

Escalas de corrente 

A especificação da interface analógica será feita através da suposição de 

um sinal de entrada senoidal puro, pois estando as condições acima satisfeitas para 

esta situação, serão satisfeitas para as harmônicas de um sinal de entrada mais 

complexo, desde que respeitada a faixa de operação do instrumento. Será 

considerado também que toda imprecisão do sistema esteja concentrada na 

interface analógica. Esta suposição não e completamente verdadeira, mas serve 

como ponto de partida para especificação do circuito da interface. Além disso, o 

erro no processamento dos dados através do sistema digital pode ser reduzido a tal 

ponto que a maior parcela do erro seja realmente oriunda da interface analógica. 

Outra consideração adotada foi dividir este erro em duas parcelas iguais a 0,025%, 

uma envolvendo o condicionador de sinal e a outra envolvendo a interface AID. 

definidas pelo transdutor 
de tensão 

definidas pelo transdutor 

Sejam fo a freqüência do sinal e cp a fase entre a corrente i(t) e tensão v(t) 
dadas como segue: 

Por sua vez, a potência média P é dada por: 



A partir de (3.9) pode-se escrever a variação total na potência normalizada 

em relação a V1/2 (fundo de escala), expressa através de: 

Nesta equação Acp é o erro de fase introduzido em um dos canais em 

relação ao outro, devido as respostas em frequência dos mesmos não serem 

exatamente iguais. Pode-se observar que para fatores de potência altos (9 próximo 

de zero), a variação relativa de fase não tem influência significativa no erro, ficando 

predominante o desvio nas amplitudes de i e v. A partir das considerações feitas e 

assumindo a resposta em frequência dos condicionadores de entrada do tipo polo 

dominante e iguais, através de (3.10), pode-se determinar a largura de banda 

mínima necessária ao amplificador de entrada da forma a seguir. Acs é a função de 

transferência simplificada do condicionador de entrada, p é o polo dominante da 

resposta em frequência e G é o ganho ajustado para a interface. Empregando este 

processo de análise chega-se a uma frequência de corte mínima para o sistema de 

1,3 MHz. Assim: 

Para fatores de potência baixos (fases próximas a 90°), retira-se a restrição 

de fase relativa ou atraso diferencial (MG) entre os dois canais. Este dado é obtido 

a partir de (3.10) substituindo (p por 90" e levando em conta o erro máximo 

aceitável. O procedimento é representado por: 

Observa-se através de (3.1 1) que, no intervalo de frequência de interesse, 

tendo o condicionador de sinal uma largura de banda de 1,3 MHz, ele produzirá um 

atraso de grupo 6G constante no sinal de 125 ns, e o resultado de (3.12) impõe que 



o atraso relativo entre os dois canais deve ser inferior a 2 ns, a fim de garantir a 

precisão do sistema para fatores de potência próximos a zero. No caso da utilização 

de um sistema de ganhos variados, se for garantida uma largura de banda de 1,3 

MHz para o maior ganho, obtém-se com mais razão uma resposta adequada para 

os ganhos menores, pois, com a redução do ganho, é aumentado o ganho de laço 

do amplificador. Além disso, a variação do ganho provoca, neste caso, apenas uma 

distorção de fase no sinal que se reflete na variação do atraso de grupo do sinal, 

podendo esta ser compensada através de um atraso, de igual valor, no sinal de 

conversão do outro canal. 

No sistema de digitalização, deve existir um amostradorlretentor entre o 

condicionador de sinal e o conversor AID para garantir a simultaneidade de 

aquisição e a manutenção dos valores das grandezas constantes durante o 

processo de conversão [21,34]. Apresenta-se em seqüência como foi obtida a 

resolução do conversor AID. O errolincerteza temporal máximo entre os sinais de 

amostragem de corrente e tensão é decorrência da restrição de comportamento 

para fator de potência próximo de zero. Assim: 

O conjunto amostradorlretentor (sample-hold - SH) associado ao conversor 

AID deve ser capaz de operar a uma taxa de 60 kHz, conforme já comentado. 

ii) Topologia 

Uma forma de se obter simultaneamente isolamento e adequação de níveis 

é o emprego de acoplamento magnético entre o sistema elétrico sob teste e o 

instrumento. Dentro desta classe de transdutores pode-se citar os transformadores 

de potencial (TP) e os transformadores de corrente (TC), além dos correlatos que 

empregam transdutores de efeito Hall [13,14,24]. O emprego desta técnica aqui não 

é possível porque se deseja trabalhar em uma faixa de frequências ampla e com 

precisão elevada. Esses fatores dificultam a obtenção de um transdutor de corrente 

ou tensão que atenda, ao mesmo tempo, aos requisitos de I~nearidade e de resposta 

plana na faixa de frequências de interesse [2,28] 

Outra forma de obter a tensão e a corrente da carga é o emprego de um 

divisor de tensão para o sinal v(t) e de um resistor em série com a carga para o 



sinal i(t). Estes são sensores simples e cuja qualidade é obtida pela seleção dos 

resistores apropriados para aplicação, isto é, com uma baixa capacitância paralela 

(divisor de tensão), baixa indutância série (sensor de corrente) e boa estabilidade. 

O inconveniente destes transdutores é que eles não fornecem isolamento elétrico 

entre o sistema de potência e sua saída. Esse fato implica na realização do 

isolamento elétrico após a transdução. A adoção desta solução permite a 

elaboração de um condicionador de entrada simples e igual para os dois canais, 

envolvendo, por exemplo, apenas um amplificadorlatenuador por canal. Isso facilita 

a obtenção das características dinâmicas levantadas acima. 

Como os dados devem ser digitalizados, existem duas possibilidades para 

realizar o isolamento entre a carga e o operador. Uma é isolar os sinais analógicos 

de corrente e tensão através do emprego de amplificadores isoladores [I71 e 

realizar a conversão AID a seguir; a outra forma consiste em primeiro converter os 

sinais analógicos em sinais digitais e após transmiti-los ao bloco digital opticamente, 

por exemplo. 

A primeira maneira exposta acima emprega amplificadores isoladores, os 

quais além de serem dispositivos caros, apresentam, para esta aplicação, limitação 

na resposta em freqüência [I i']. 

Já a alternativa de mandar o sinal convertido ao bloco digital é uma 

alternativa interessante. Optando-se por essa forma pode-se projetar dois canais 

exatamente iguais e isolados, onde cada um teria ganhos variados, seu próprio 

conversor AID e sua fonte de alimentação. Além disso, a forma de comunicação 

com o bloco digital poderia ser feita através de opto-acopladores. Uma outra 

vantagem é o isolamento completo dos dois canais entre si, o que diminui a 

possibilidade de interferência mútua (cross-talk). Na figura 3.6, é apresentada a 

arquitetura da interface analógica ora descrita. 

O divisor de tensão e o resistor série serão determinados de acordo com os 

valores de tensão e corrente aos quais a carga está submetida, respectivamente. 

Os ganhos de cada canal serão estabelecidos durante o processo de 

implementação, pois eles dependem das características de entrada do conversor 

AID. 

As características estáticas (DC) e de ruído da interface serão abordadas 

durante a implementação. O que se pode lembrar é que o ruído gerado pelos 

componentes de uma das interface, pela sua natureza (ruído térmico), é não 

correlacionado tanto com os sinais de corrente e tensão como com o ruído gerado 



internamente na outra interface. Dessa forma, a sua influência na potência média é 

nula e aparece como se fosse um desvio de zero (offset) no valor eficaz da corrente 

e tensão, o que pode ser corrigido operacionalmente no bloco digital. Essas 

considerações são válidas desde que não Daja algum efeito não linear na interface 

analógica que provoque um processo de intermodulação, como, por exempl~, a 

saturação de alguma parte do circuito durante o processo de medida. 

Figura 3.6 - Arquitetura da interface analógica. 
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O bloco digital deve ter a capacidade de realizar as operações necessárias 

sobre os dados, de interagir com o usuário através de interface apropriada e atuar 

sobre as diversas partes do instrumento a fim de proporcionar a ação desejada pelo 

operador. Uma estrutura onde o centro é um microprocessador encaixa-se 

perfeitamente nesta situação. Além do microprocessador, deve-se incorporar partes 

auxiliares que possibilitenl o controle da aquisição dos dados e da interface 

analógica, o armazenamento de programas/parârnetros/dados e o gerenciamento da 

interface com o usuário. A figura 3 7 apresenta a estrutura proposta para o bloco 

digital. 
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O Gerador de Base de Tempo tem por finalidade gerar um sinal de 

freqüência igual a taxa de amostragem com que se deseja trabalhar. Os atrasos 

inseridos nos sinais de cadência de amostragem que são enviados as interfaces 

analógicas têm a função de compensar atrasos temporais diferenciais entre os dois 

canais, devendo ter uma resolução ao redor de 2 ns, conforme levantado 

anteriormente. O armazenamento temporário do par de valores recém convertidos e 

a interrupção do microprocessador ao fim de cada ciclo de conversão AID são 

efetuados pela parte denominada de Controle de Aquisição. A configuração da 

interface analógica, no tocante a ganhos e modo de operação, é realizada através 

do bloco Controle dos Canais. As partes ora descritas estão todas relacionadas 

com o processo de aquisição dos dados. 

0 s  dados de corrente e tensão adquiridos e os parâmetros necessários a 

execução das rotinas que implementam a estrutura funcional são armazenados no 

bloco de memória. O tamanho mínimo desta memória está relacionado com o 

algoritmo que implementa a estrutura funcional, pois ele definirá qual o numero de 

parâmetros (coeficientes dos filtros digitais) que serão necessários e sobre qual 

volume de dados de entrada será necessário trabalhar. 

INTERFACE COM 

BLOCO DIGITAL Memória - o USUÁRIO 
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VISOR 

O decodificador de endereços é o responsável pela geração dos sinais 

necessários ao acesso correto de cada dispositivo presente no sistema digital. 
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Esses sinais são obtidos a partir do barramento de controle e do barramento de 

endereços do microprocessador. 

A arquitetura proposta para a interface com o usuário apresenta uma 

estrutura convencional, isto é, um teclado para entrada de dados e parâmetros e um 

visor através do qual são trocadas mensagens entre o operador e o instrumento. 

Pode-se desde já extrair algumas características que o processador deve 

possuir a fim de adequar-se ao emprego neste instrumento. Tendo em vista o que 

foi discutido em 3.1, o sistema deve operar com uma taxa de aquisição de dados na 

faixa de 120 mil valores de corrente e tensão por segundo. Esse fato implica que o 

processador deva conseguir capturar estes dados e processá-los. O volume de 

processamento necessário será melhor estabelecido após o desenvolvimento dos 

algoritmos que implementam o diagrama funcional. 

O próximo passo é a descrição de como a esta arquitetura foi implementada 

e os resultados obtidos a partir da implementação. Este é escopo dos próximos dois 

capítulos. 



Este capítulo descreve os principais passos seguidos no projeto e 

implementação propriamente ditos do sistema. Vale salientar que embora esta 

etapa esteja aqui descrita de forma linear, isto é, a partir das especificaçóes 

chegando-se diretamente a versão implementada, na verdade, este foi tão somente 

o recurso utilizado para a organização do texto a fim de facilitar a explanação dos 

caminhos empregados. O que ocorreu, na realidade, foi um processo interativo 

entre a prancheta e a bancada de trabalho. 

4.1 Dese~ivolvimento do algoritmo de medida 

No capítulo anterior, ao se estabelecer a estrutura funcional a ser 

implementada, um esboço do algoritmo que implementa as funções desejadas foi 

definido. Resta, neste momento, desenvolver os dois pontos que ficaram em aberto 

neste diagrama funcional. Estes dois pontos são o processo de média (filtro digital) 

e o algoritmo de extração de raiz quadrada. 

No tocante ao filtro digital, o trabalho desenvolvido por Wen [35] ,  apresenta 

duas abordagens para a adequação do processo da média ao sistema assíncrono. 

A primeira baseia-se na própria janela retangular, com a diferença que o 

processo (convolução) e repetido L vezes sobre os dados, conforme as equações: 

Este procedimento melhora a resposta, mas a convergência é lenta, isto é, L 

deve ser grande. A resposta em frequência final e dada por (3.3) elevado a potência 

L. 

A segunda abordagem, também baseada em um filtro convolutivo, emprega 

uma janela hp que lembra a janela de Hamming [32]  como coeficientes do filtro 

digital. A diferença entre a janela proposta por Wen e a de Hamming reside na 

inclusão do parâmetro a que ajusta a atenuação em uma dada frequência. Através 

da análise do espectro da potência instantânea, verifica-se qual a harmônica k de 



p(t) que apresenta a maior amplitude, selecionando-se essa como a frequência 

mencionada acima, assim hp e a são determinados por: 

A utilização desta técnica apresenta um desempenho ainda melhor, mas 

possui o inconveniente da necessidade do conhecimento prévio do espectro do 

sinal de potência. Mesmo desconsiderando-se esta desvantagem, e levando-se em 

conta que o início da faixa de rejeição deve ser inferior a 1 Hz (2*fh/fs=0,000033), 

para se obter um resultado satisfatório na faixa de freqüências de interesse (1- 
20000 Hz, f, = 60 kHz) seria necessária uma janela maior que 60000 pontos (um 

ciclo da menor frequência), o que implicaria no uso de uma memória de tamanho 

razoável só para o armazenamento dos coeficientes do filtro. 

O número de coeficientes de um filtro digital convolutivo, seja qual for a 

técnica de projeto que se empregue, não ficará muito diferente do levantado acima, 

devido ao fato da frequência relativa de corte ser da ordem de 3x10-5. Outra forma 

de analisar este fato é sob a luz de uma propriedade derivada da transformada de 

Fourier. Esta propriedade, conhecida como compressão em frequência, estabelece 

que uma compressão em frequência (relação entre faixa de passagem e faixa de 

rejeição) significa uma expansão no tempo. Lembrando que os coeficientes de um 

filtro convolutivo, na realidade, são os valores da resposta impulsiva do filtro 

amostrados na taxa de aquisição dos sinais de entrada, isto implica no uso de um 

grande número de pontos desta resposta a fim de não descaracterizar o 

desempenho desejado em frequência [32,33]. 

Tendo visto acima que um filtro de resposta finita (FIR), para a aplicação em 

questão, possui um tamanho muito grande, maior que 30000 coeficientes distintos 

(situação otimizada para um filtro simétrico), poder-se-ia pensar em outra 

alternativa, como, por exemplo, o emprego de um filtro do tipo recursivo ou de 

resposta infinita (IIR). Com esta hipótese, poder-se-ia projetar um filtro IIR 

empregando a aprcximação de Chebysehv inversa (Chebyshev II), a qual leva a 

uma característica de planura máxima na região de passagem e taxa de atenuação 

maior que o Butterworth equivalente [32,33,43]. 



Na tabela 4.1, encontram-se as características que o filtro IIR acima deve 

atender, onde Fh é a frequência de corte normalizada, Fs é o início da banda de 

rejeição, Rp é O desvio máximo do ganho na região de passagem, A i a x  é a 

atenuação máxima na região de passagem, Amin é a atenuação mínima da banda 

de rejeição e, por último, Fn é a frequência normalizada da aproximação utilizada. 

Tabela 4.1 - Características da resposta em frequência do filtro Chebishev II. 

Através destes parâmetros de projeto chega-se a um filtro de ordem N = 7 e 

F, = 0,45 Hz, cuja função de transferência é dada por: 

onde ai e bi valem: 

Com isso, reduziu-se o número de coeficientes a 14 apenas. Existe um 

outro fator que não foi levado em conta que é a implementação prática deste filtro 

através de uma aritmética de precisão finita. Na figura 4.1, pode-se observar o 

comportamento da resposta em frequência deste filtro, na qual notam-se flutuações 

no ganho na região de passagem, cuja origem não se deve a característica da 

aproximação empregada, mas sim a erros numéricos. 



Esse desvio da resposta teórica foi obtido mesmo utilizando-se variáveis e 

aritmética de ponto flutuante com precisão dupla. A partir desse fato, já se poderia 

descartar diretamente o emprego de aritmética inteira de ponto fixo, por exemplo, 

levando, assim, a um grande aumento do custo de hardware (processador de ponto 

flutuante) ou, caso contrário, a uma elevação significativa da complexidade do 

algoritmo de medida (rotinas de ponto flutuante). 

IH,,,U2xF)I [dBl 
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o 

-50 - - 

-100 - 

-150 - 

As alternativas expostas até aqui baseiam-se em uma análise crua da 

técnica digital de medida de potência. Se for levado em conta que existe um 

processo de decimação temporal, isto e, a taxa de saída dos valores de potência e 

dos valores eficazes de corrente e tensão é N vezes menor que a freqüência de 

amostragem dos sinais de corrente e tensão, pode-se, então, pensar em um sistema 

em que o processo de rebaixamento da taxa de saída de dados seja feito de forma 

gradual (vários estágios). A adoção desta ultima filosofia de projeto pode levar a 

concepção de uma estrutura que necessite um pequeno volume de memória e cujos 

efeitos numéricos sejam minimizados. Com esta ultima característica, o emprego de 

um processador de aritmética inteira (menor custo) pode ser viável. 

-200 

Na figura 4.2, é apresentada a estrutura proposta para o processo de média 

em discussão. Nesse diagrama, vê-se o sinal de entrada in[k] (p[k], i2[k] ou v2[k]) 

- 

"00 -300 10-8 1 0-7 10-6 1 0 - ~  10-4 10-3 10-2 10-1 1 0° 

2f F =- 
f s  

Figura 4 1 - Resposta em freqüência do filtro IIR de ordem 7 com 
~,=2,91x10-~ empregando aproximação de Chebyshev II 



sendo aplicado a uma série de estágios compostos de um filtro passa-baixas e um 

decimador temporal Di. O objetivo dos filtros passa-baixas é tanto evitar o efeito de 

batimento após a redução da frequência de amostragem, como obter, de maneira 

gradual, a resposta em frequência final que possibilite ao equipamento funcionar 

assincronamente dentro da classe almejada. 

Estágio i 

Figura 4.2 - Estrutura proposta para o processo de média. 

O desenvolvimento da estrutura de decimação temporal será apresentado 

no item seguinte. 

4.1.1 Projeto do decimador temporal 

O projeto do decimador temporal envolve as seguintes etapas: a 

determinação do fator de decimação global, o número de estágios, os valores de 

cada Di e a resposta em frequência do filtro de cada estágio. 

Como o objetivo do filtro é eliminar as componentes harmônicas de 

frequência maior ou igual a 1 Hz e, por conseqüência, o sinal filtrado não apresenta 

informação acima de IHz,  então é possível pensar em uma taxa de saída de uma a 

duas amostras da grandeza medida por segundo, o que leva a um fator de 

decimação entre 30000 e 60000 (f, = 6OkHz). Foi adotado 32768 como fator de 

decimação global, o que permite seu desdobramento em 5 estágios iguais com Di 

valendo 8. Esta distribuição permite o emprego de cinco blocos exatamente iguais, 

necessitando assim o projeto de apenas um filtro passa baixas. Isto é possível 
porque é conhecido que a resposta em frequência de um filtro digital é normalizada 
em relação a taxa de amostragem, isto é, se esta taxa for reduzida de um fator D, a 

frequência de corte deste filtro também será reduzida pelo mesmo fator [32,33]. 

Neste momento, é interessante salientar dois fatos. O primeiro se refere ao 

processo de filtragem em si. Pela forma adotada, as componentes espectrais serão 

atenuadas ou eliminadas de forma gradual, isto é, cada bloco encarregar-se-á de 



uma parcela do espectro. O segundo é que a taxa de amostragem de entrada de um 

bloco decimador é igual a taxa de saída do bloco anterior. Tendo isso em mente, 

pode-se partir para o estabelecimento da resposta desejada para este filtro. 

A tabela 4.2 lista as taxas de entrada (fi,?), de saída (fi) e as características 

do filtro passa baixas de cada estágio. Elas foram obtidas a partir da análise dos 

requisitos do último bloco de decimação, os quais são: 

frequência de início da zona de corte igual a 0,9Hz. Determinada de forma 

a evitar batimento (aliasing) no estágio de saída e eliminar as componentes de 

frequência maiores que 1 Hz, levando a uma frequência relativa de 2*fst/fs = 0,12. 

atenuação mínima na faixa de corte deve ser maior que 72 dB, conforme 

determinada no capítulo anterior. 

frequência de corte fixada uma oitava abaixo do início da zona de rejeição, 
levando a fh = 0,45 Hz (uma oitava abaixo de fst) e 2fh/fs=0,06. Este valor foi 

encontrado levando-se em consideração o tempo de resposta e a ordem do filtro. O 

tempo de reposta está relacionado com o tempo que será gasto para realizar uma 

medida; quanto menor for a frequência de corte mais lento é o sistema. Por outro 

lado, aumentando-se este parâmetro a largura da zona de transição é reduzida, 

levando, assim a um filtro de ordem mais elevada (maior complexidade). 

ganho do filtro igual a 1 para F = O (IH(O)I=I) 

Tabela 4.2 - Características de resposta em frequência e taxa de entrada e 
saída de cada estágio decimador. 

Na figura 4.3, é mostrado de forma esquemática a resposta deste filtro. 

sendo que a frequência normalizada F = 1 e igual a 0,5*fs. 



Figura 4.3 - Resposta esquemática do filtro decimador. 

Este filtro pode ser desenvolvido empregando duas estruturas distintas, uma 

baseada nos filtros de resposta finita (FIR) e a outra nos de resposta infinita (IIR). 

Na figura 4.4, estão representadas as estruturas desses dois tipos de filtros, onde 

os números ai e bi são os coeficientes do filtro e 2-1 significa o atraso unitário 

(atraso de uma amostra) [32,33]. 

(a) IIR 

- - -  

(b) FIR 
Figura 4.4 - Estrutura dos filtros digitais: a)llR (forma direta 
direta).[32] 

-- 

I) e b)FIR (forma 



Pode-se observar que os filtros FIR não apresentam em sua resposta uma 

contribuição de sua saída (não realimentados); todos os polos estão em z=O. Já os 

do tipo IIR possuem parte de sua resposta dada por uma combinação linear de 

amostras de sua saída (realimentados), sendo filtros que apresentam polos (pelo 

menos um diferente de z = O) e zeros. Cada uma destas estruturas possui diferentes 

técnicas de projeto para a obtenção das restrições de desempenho. Como não é o 

objetivo deste trabalho entrar no detalhamento dos diversos métodos disponíveis de 

projetos, as técnicas utilizadas serão apenas referenciadas no decorrer do texto. 

Após a análise do desempenho de dois filtros projetados segundo as 

especificações acima, sendo um do tipo FIR outro do tipo IIR, adotou-se a solução 

baseada no filtro FIR, sendo as razões que levaram a esta escolha explanadas a 

seguir. 

i) Projeto do filtro recursivo - IIR 

O desenvolvimento deste filtro foi feito através da aproximação de 

Chebyshev li por apresentar uma região plana no entorno de F = O e também por 

levar a uma ordem menor que o Butterworth equivalente. Esta planura é uma 

característica desejável a fim de garantir a performance dinâmica do instrumento 

referente a variações lentas das grandezas de entrada. Outros métodos de 

aproximação tais como Cauer, Chebyshev I ou técnicas baseadas na otimização da 

resposta não foram considerados por apresentarem como resultado filtros com 

ondulação no ganho na zona de passagem [32,33,43]. 

Com as especificações acima e recorrendo ao formalismo encontrado em 

[43], chegou-se a uma ordem 7 e W, = 0,1157 para o filtro em questão. Em 

seqüência, são apresentadas a função de transferência e a resposta em freqüência 

deste filtro, dada pela figura 4.5. Assim, 



onde ai e bi valem: 

Figura 4.5 - Resposta em frequência do filtro IIR, utilizando a aproximação de 
Chebyshev inversa (tipo II), N = 7 e W, = 0,1157. 

Analisando a resposta em frequência do filtro IIR mostrada na figura 4.5, 

não é observado as oscilações numéricas encontradas na figura 4.1 porque a 

relação entre as magnitudes dos coeficientes do último filtro não é tão acentuada 

quanta a observada no primeiro caso, 104 e 108 respectivamente. 

ii) PI-o-jeto do filtro iião-reciirsivo - FIR 

Este filtro foi desenvolvido empregando a técnica de janelamento 

(windowing) cujos passos, em linhas gerais, apresentam-se listados abaixo: 



Aplicação de uma função w[k] (janela) sobre a resposta impulsiva discreta 

do filtro ideal hd[k]. As finalidades desta janela são tornar hd[k] finita e minimizar o 

efeito de truncamento que modifica o desempenho em frequência (fenômeno de 

Gibbs). Tem-se 

Atrasar suficientemente a sequência h[k] a fim de torná-la causal. 

A sequência obtida h[k] constitue o conjunto dos coeficientes do filtro 

desejado. 

A janela empregada no projeto deste filtro foi obtida da família de janelas 

otimizadas desenvolvida por Gregorio Andria e outros 1441. Esse conjunto de janelas 

é derivado da família de janelas cos(X), da qual fazem parte também as janelas de 

Hamming, Hanning e Blackman, por exemplo. Esta janela é otimizada no sentido de 

fornecer o menor número de coeficientes possíveis (menor complexidade), dada a 

atenuação na zona de rejeição e a largura da banda de transição. Aliado a isso, a 

característica de planura máxima na zona de passagem é atendida. Utilizando os 

resultados de [44] e as características levantadas anteriormente, chegou-se a um 

filtro de ordem N=165. Os coeficientes do filtro são obtidos através de (4.5) 

subtituindo-se w[k] e hd[k] pelas equações abaixo. 

onde ao = 0,4098; al = 0,5 e a2 = 0,0902 

Para k assumindo os valores: 

N-1 N-3 k = -- -- N-3 N-1 
, . . . , O,.  . . , -- --- i N=165 

2 ' 2  2 l 2  

A resposta em freqüência do filtro acima IH(j2xF)I é mostrada na figura 4.6. 



Figura 4.6 - Resposta do filtro FIR empregando a janela otimizada para N = 
165 e Fh=0,06 (F = 2*f/fs). 

Analisando com atenção a resposta do filtro FIR desenvolvido acima, 

constata-se que o início da banda de rejeição foi superatendido (<0,06F, ), 

significando que o tamanho do filtro obtido é maior que o necessário para a 

aplicação. O tamanho do filtro final foi obtido através de um processo interativo, 

reduzindo o valor de N e verificando a resposta em frequência, até o ponto em que 

o inicio da banda de rejeição ficou próxima ao valor desejado. Esse processo 

resultou em um filtro com 95 coeficientes ser suficiente para a aplicação, o que 

representa uma redução de 43% no tamanho. Na figura 4.7, é apresentada a 

resposta em frequência de vários filtros FIR desenvolvidos empregando a técnica 

acima descrita, para Fh = 0,06 e N igual a 75, 95, 125 e 165. 



Figura 4.7 - Respostas em frequência de filtros FIR com diferentes ordens 
(75, 95, 125 e 165) empregando a janela co-seno otimizada (Fh = 0,06). 

Realizado o projeto dos dois filtros, passou-se para a análise de 

desempenho das duas opções. Para tanto, foram levadas em consideração a 

complexidade e o tempo de estabilização dos mesmos. A complexidade consiste no 

número de operações (multiplicações-somas) por segundo necessárias para 

executar o processo de filtragem, sendo esta característica importante para a 

definição da capacidade de processamento mínima necessária ao microprocessador 

a ser empregado. O tempo de estabilização está vinculado ao tempo mínimo 

necessário para se obter uma leitura válida após a aplicação das grandezas na 

entrada do instrumento. 

Analisando a estrutura do filtro IIR já apresentada na figura 4.4, conclui-se 

que o mesmo deve ser aplicado sobre os dados a cada nova amostra, apesar do 

processo de decimação descartar Di-I (7) amostras de saída a cada Di (8) amostras 

de entrada. Esta característica se deve ao fato da sua resposta depender das 

amostras passadas de sua saída. Resumindo, o filtro IIR deve ser executado numa 

taxa igual a freqüência de amostragem de entrada de cada bloco de decimação. 

Implementando este filtro através da forma direta (menor complexidade), descrita 

Por 



onde x[n-k] e y[n-k] são a entrada e saída respectivamente, e levando-se em conta 

a taxa de amostragem de cada estágio, obtém-se os valores da tabela 4.3. 

Tabela 4.3 - Características de desempenho de uma célula do decimador 
empregando o filtro FIR ou o IIR. 

Devido ao processo de decimação, o filtro FIR necessita ser aplicado 

apenas para aquelas amostras de saída que não são eliminadas, isto é, 1 a cada Di 

amostras de entrada, ou seja, a taxa de execução é igual a taxa de amostragem da 

saída. A razão disto reside nesta estrutura não ser recursiva, conforme pôde ser 

observado figura 4.4.(a). A tabela 4.3 lista o volume de operações necessárias a 

execução deste filtro para cada estágio, empregando também a realização direta na 

forma descrita a seguir, onde y[n] e x[n] são as seqüências de saída e entrada, 

respectivamente. A seqüência h[k] representa os coeficientes do filtro obtidos da 

forma descrita anteriormente. Assim, 

Outra característica que consta na tabela 4.3 é o tempo de estabilização em 

número de amostras de entrada de cada um dos filtros. Esses valores foram obtidos 

através de simulação digital dos dois filtros tendo como seqüência de entrada um 

salto unitário. A resposta pode ser observada na figura 4.8. O te'mpo de 

estabilização foi considerado como sendo o número da amostra da entrada a partir 

da qual o desvio máximo da saída em relação ao valor de entrada (1) fosse menor 

que 0,05%. Como o tempo de resposta fica determinado basicamente pela resposta 

do último estágio (processo de decimação), então o tempo de estabilização da 

medida será aproximadamente o período de amostragem de entrada do último 

VOLUME DE 

OPERAÇ~ES 

IIR 
112 
120 
180 

+ 
* 

FIR 
94 
95 

90 T s  [kI 



estágio multiplicado pelo número de amostras necessários para atingir a banda de 

erro máximo inferior a 0,05%. 

Número de Amostras - k 

Figura 4.8 - Resposta ao salto unitário dos dois filtros desenvolvidos, um 
empregando a estrutura IIR e o outro a FIR. 

Ainda observando os resultados constantes da tabela 4.3, a opção pela 

implementação do processo de decimação empregando um filtro FIR fica justificada, 

pois é a forma que apresenta o melhor desempenho, tanto no aspecto do volume de 

operações como no tempo de resposta. Vale comentar que a implementação da 

opção recursiva através da forma direta é praticamente inviável, em razão do 

processo de quantização de seus coeficientes influenciar na posição de todos os 

polos de sua função de transferência, podendo levar até a um sistema instável. 

Esse fato pode ser bastante minimizado através do emprego, por exemplo, da forma 

cascata de implementação (divisão em estágios de primeira e segunda ordem), mas 

traz como conseqüência um aumento no volume de operações, reforçando assim a 

escolha feita [43,44]. 



4.1.2 Algoritino de extração de raiz quadrada 

Como a operação raiz quadrada não é comum nos microprocessadores, há 

necessidade do emprego de um algoritmo que a implemente utilizando apenas 

operações básicas do tipo multiplicaçãoldivisão e adiçãolsubtração. O algoritmo 

selecionado para realizar esta tarefa foi o desenvolvido por Naoki Mikami e outros 

[45]. A razão principal para a escolha foi que esse método não emprega divisões e 

sua estrutura é voltada para o emprego em sistemas de processamento digital de 

sinais, isto é, sua arquitetura é de um filtro digital recursivo não-linear. Além disso, o 

método desenvolvido pelos autores acima apresenta um melhor desempenho, tanto 

em velocidade como em erro de cálculo, que o método de NewtonIRaphson, por 

exemplo. 

A idéia deste algoritmo é calcular a resposta ao salto do filtro digital 

apresentado na figura 4.9, onde x[n] (A) é o número do qual se quer a raiz 

quadrada e y[n] é a aproximação da raiz. O coeficiente P ,  chamado de coeficiente 

de aceleração, é dependente do valor de A. Este algoritmo foi desenvolvido para 

valores de x pertencentes ao intervalo [0,25 , I), assim, números fora deste 

intervalo devem ser normalizados antes da aplicação do algoritmo. 

Figura 4.9 - Diagrama em blocos do algoritmo acelerado para cálculo da raiz 
quadrada de A. 

Os valores de p são determinados de acordo com o erro máximo tolerado e 

o número de iterações no qual se deseja atingir este erro. Para um erro máximo 

menor que 2-l5 = 3,052x10-~ (0,003°/~), a ser atingido em duas iteraçóes, é 

necessário subidvidir o intervalo 0,25 a 1 em 12 subintervalos, onde cada faixa de 

valores possui um coeficiente de aceleração. Na tabela 4.4, são apresentado os 

diversos subintervalos e os correspondentes coeficientes de aceleração [45]. 



Tabela 4.4 - Valores dos coeficientes de aceleração para os diversos 
intervalos de valores de A. 

Dado um número A no intervalo [0,25 , I), a raiz de A é obtida, em primeiro 

lugar, determinando-se qual o valor do a correspondente (tabela 4.4). A seguir é 

calculada a aproximação inicial da raiz y[O] empregando 

A equação (4.11) é a aproximação polinomial linear MINIMAX da r a ~ z  

quadrada de A no intervalo [0,25 , 1) [45] A partir da aproximação inicial, realiza-se 

duas iteraçôes com a equação abaixo, obtendo então a raiz quadrada de A igual a 

Y [21. 

4.1.3 Sirn~ilação do alçositino proposto 

Após o projeto da estrutura de decimação, foi realizada a simulação do 

algoritmo. Para tanto, o processo partiu da geração matemática de sinais periódicos 

empregando (2.8) e (2.9) A síntese da corrente e da tensão empregando séries de 

Fourier permite o estabelecimento preciso da amplitude e fase de cada harmônica, 

sendo então possível determinar. de forma teórica. os valores RMS da corrente e 

tensão, a potência Útil e reativa, utilizando-se (2.13). (2.12), (2.1 1 )  e (2.7), 



respectivamente. Os resultados teóricos foram então comparados com os resultados 

obtidos através do algoritmo proposto; auxiliando na validação da estrutura 

operacional proposta. 

O algoritmo foi implementado através do programa MATLAB para 

computadores padrão IBM-PC, empregando aritmética de ponto flutuante e 

quantização dos sinais de corrente e tensão de 14 bits, conforme estimado no 

capítulo anterior. Todos os sinais de entrada utilizados neste processo tiveram seus 

valores de pico normalizados em 1 (fundo de escala). O conjunto de comandos 

MATLAB empregados tanto na geração das entradas como no processamento estão 

listados no Anexo B. 1. 

Através do processo de simulação constatou-se que após o tempo de 

estabilização, estimado anteriormente (6,5 s), o erro relativo dos valores das 

grandezas de interesse era menor que 0,010%. Isso foi observado para todos os 

sinais de entrada empregados, dentro da faixa de uso prevista, independentemente 

da frequência, fase relativa ou composição espectral. 

A figura 4.10 mostra o resultado da simulação para sinais de corrente e 

tensão senoidais de freqüência igual a 1 kHz, fase relativa de 30" e amplitude 1. 

Os resultados de simulação apresentados na figura 4.1 1 são oriundos dos 

sinais de corrente e tensão cujas composições espectrais estão descritas na tabela 

4.5. A razão para a utilização de sinais como esses da figura 4.1 1 é ocorrência de 

formas de ondas semelhantes em situações práticas. 



li [A] 

Figura 4.10 - Resultado da simulação do algoritmo proposto para uma 
freqüência de amostragem fs de 59991 Hz: a) v(t)=sen(2000nt); b) 
i(t)=sen(2000nt+30°); c) Potência real teórica e calculada; d) Erro relativa no 
calculo da potência real e e) evolução temporal do erro relativo para as 
diversas grandezas. 
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Figura 4.1 1 - Resultado da simulação do algoritmo proposto para um sinal 
periódico com frequência fundamental de 60 Hz e freqüência de amostragem 
Fs de 59987 Hz: a) ~(t); b) v(t), c) Potência real teórica e calculada; d) Erro 
relativa no cálculo da potência real; e e) evolução temporal do erro relat~vo 
para as diversas grandezas. 



Tabela 4.5 - Composição espectral dos sinais de tensão e corrente referente 
a figura 4.11. 

Foram realizadas também algumas simulações onde adicionaram-se 

parcelas de ruído com distribuição uniforme (ruído branco) aos sinais de corrente e 

tensão. Nestes casos, constatou-se que, sendo as duas fontes de ruído (gerador de 

números randômicos) não correlacionadas, não havia alteração no valor da 

potência real e surgia um deslocamento nos valores RMS da corrente e tensão e da 

potência reativa. Estes resultados correspondem as considerações feitas no 

capítulo anterior sobre o ruído nos condicionadores de sinal. 

4.1.4 Requisitos do sisteina de piocessaiiierito 

A partir deste ponto é possível determinar algumas características 

relacionadas ao desempenho necessário do sistema de processamento, como, por 

exemplo, número de adições/multiplicações por segundo, número de interrupções 

por segundo e o tamanho da palavra da unidade de aritmética e lógica (ULA) do 

microprocessador. 

O volume de operações de adição/multiplicação por segundo é definido 

basicamente pelas operações necessárias a execução dos filtros digitais e ao 

cálculo da potência instantânea e dos quadrados dos valores de tensão e corrente. 

A tabela 4.6 mostra estes valores para cada estágio e o volume total de operações 

necessárias a execução do algoritmo proposto. 



Tabela 4.6 - Requisitos de processamento do sistema digital total e parcial 
para cada estágio. 

O tamanho da palavra de trabalho mínima deve ser 16 bits 'por duas razões: 

primeiro porque os dados de entrada são digitalizados em 14 bits; segundo porque 

o efeito da quantização dos coeficientes do filtro digital é provocar um desvio da 

resposta em frequência teórica, como pode ser observado na figura 4.1 2. 

Estágio 

I 
2 
3 
4 
5 

Total 

As três curvas mostram a resposta para os coeficientes quantizados em 

ponto flutuante e em formato de ponto fixo (módulo de todos os coeficientes I), 
utilizando, nesse último caso, Hq(Oj) = 16 e Hq(Oj) = I. A quantização dos 

coeficientes empregando ganho de 16 (Z4) para freqüência zero foi realizada 

porque assim o erro relativo de quantização para os coeficientes próximos de zero é 

minimizado, melhorando a resposta para freqüências altas. No caso da quantização 

em 16 bits (1 bit de sinal e 15 de mantissa), é imperativo o emprego de Hq(Oj) = 16 

a fim de garantir as restrições de projeto. Já empregando 24 bits o efeito de 

truncamento dos coeficientes não e tão significativo. 

+/s [x103] 
21 15 
264,4 
33,05 
4,131 
0,516 
2417,l 

*/s [ x l  03] 
231 8 
267,2 
33,40 
4,175 
0,522 

2500,4 



- - - -  - - -  - 

O 7 O 8 0.9 1 

F 

(b) 
Figura 4 12 - Efeito da quantização dos coeficientes do filtro digital, 
quantização em. a)16 bits e b)24 bits 



4.2 Desenvolvi~neiito do sistema eletrônico 

O sistema eletrônico foi dividido em duas partes, uma relativa a interface 

analógica e a outra relativa ao bloco digital. A seguir será apresentado o 

desenvolvimento de cada uma dessas partes. 

4.2.1 Interface analógica 

A interface analógica foi projetada empregando as características 

levantadas no capitulo anterior. O projeto partiu da seleção do conversor AID, 

passando pelo desenvolvimento do condicionador de entrada, fontes e sistema de 

isolamento elétrico. 

4.2.1.1 Sisteina de coiiversão ailalógico para digital 

Durante o projeto desta parte do instrumento foram consideradas duas 

estruturas de implementação, uma envolvendo o emprego de um conversor AID 

convencional associado a um circuito amostradorlretentor (solução clássica), e 

outra baseada num sampling ADC [39,40,41]. Optou-se pela segunda estrutura por 

ela ser mais compacta: um único componente, cujo desempenho dinâmico e estático 

do conjunto conversor mais circuito amostrador é garantido pelo fabricante. Este é 

empregado sem que haja necessidade da adição de componentes externos. Dentro 

desta linha de desenvolvimento, foi selecionado o conversor AD7872KN da Analog 

Devices por apresentar uma resolução de 14 bits e operar até uma taxa de 82000 

amostras por segundo [46]. Além de atender as características de desempenho 

estático e dinâmico, esse conversor fornece o sinal digitalizado de forma serial, 

facilitando o emprego de uma interface de transferência serial óptica entre o bloco 

analógico e o bloco digital. A opção pela comunicação serial decorre da 

necessidade de apenas três sinais para realizá-la, um sinal de dados, um de clock 

e um de fim de palavra (strobe). 

As principais características dinâmicas e estáticas do conversor AD7872KN 

estão listadas na tabela 4.7. 



Tabela 4.7 - Características do conversor AID AD7872KN. 
- - 

4.2.1.2 Coildicionador de sinal de entrada 

O diagrama em blocos apresentado na figura 3.6 propõe um amplificador de 

tensão com ganhos variáveis como condicionador de entrada. A definição do 

circuito e dos componentes empregados está vinculada a seleção do maior ganho 

disponível em cada canal, portanto, escolheu-se 50 como sendo o maior ganho. 

Este valor foi selecionado por levar a uma tensão máxima de entrada de 60 mV, a 

qual vem a ser a tensão nominal de saída de alguns resistores comerciais 

empregados na medida de corrente (shunt). 

Visando reduzir ao máximo a influência de componentes externos no 

comportamento dinâmico deste amplificador, adotou-se um circuito simples, 

baseado em um único amplificador operacional na configuração não inversora, 

conforme mostra a figura 4.13. 

Lembrando que em 3.2.2.1 foi determinada a largura de banda mínima de 

aproximadamente 1,3 MHz para o amplificador e que o maior ganho e 50, chega-se 

a um produto ganho faixa BW ao redor de 65 MHz para o OPAMP a ser empregado. 

Como o amplificador de entrada está acoplado diretamente ao conversor, é 

importante que o OPAMP selecionado possua boa estabilidade estática (DC), 

evitando, desta forma, que variações da tensão e corrente de offset reflitam-se para 

a saída como flutuações do zero. Outro fator considerado na seleção do 

amplificador operacional foi seu nível de ruído. Esta característica é importante para 

que não haja uma degradação demasiada da relação sinal/ruído (SNR) da entrada, 

visto que o sistema operará em banda larga e com alto ganho [42,47,48]. 



Vin 

Figura 4.13 - Circuito eletrônico do amplificador de entrada. 

O projeto foi desenvolvido empregando o OPAMP ADOP37GP (Burr- 

Brown), pois ele se enquadra no perfil levantado acima, como pode ser observado 

na tabela 4.8, onde encontram-se listadas algumas de suas características. Apesar 

do OP-37 ser um OPAMP compensado internamente, ele possui uma restrição 

relativa ao ganho mínimo de trabalho que não deve ser inferior a 5; esta restrição é 

feita a fim de garantir sua estabilidade [17,18]. Levando esta característica de 

operação em conta, selecionou-se os ganhos de entrada como sendo 1, 2, 5, 10, 20 

e 50, onde o OPAMP, na realidade, opera com ganhos 10, 20 e 50, sendo que os 

ganhos entre 1 e 5 são obtidos através de um atenuador compensado de 1:10, 

conforme a figura 4.13. 

Tabela 4.8 - Características principais do ADOP37GP (Burr-Brown) 

. 

Parâmetro 

Produto ganho-faixa - GBW 

Stew-rate 

VOS 

Deriva terrnica media 

A~~ 
Tensão de ruido (in) 

Corrente de polarização 

Corrente de offset 

Valor 

45 / 64 MHz min./max 
1 1,9 V / ~ S  

100 pV max. 
1,8 pV/OC max. 
124 dB típico 
0,25 tiV,-, 
+_80 flA 
75 nA 

Cond. de teste I 
Comentários 

Av = +5 RI = 2kR 

f g  = o,?-10 H i  



A tabela 4.9 lista os diversos ganhos e os respectivos valores de pico 

máximo do sinal de entrada da interface analógica. 

Tabela 4.9 - Distribuição de ganhos % valores de pico máximo do sinal de 
entrada do condicionador de entrada. 

Como foi comentado no capítulo anterior, este amplificador será empregado 

nos dois canais, facilitando assim a obtenção das características de desempenho 

relativo entre as unidades de entrada de corrente e de tensão. 

A seguir serão apresentadas as análises do comportamento dinâmico e 

estático e do ruído deste estágio. 

i) Resposta em freqüência e análise dinâiiiica 

O desempenho global do instrumento está diretamente relacionado com a 

resposta em frequência deste estágio. Por essa razão, o projeto do amplificador 

constituiu-se basicamente na obtenção dos valores dos capacitores C,, CZ, C3 e CF 

da figura 4.1 3 que adequassem a resposta em frequência do conjunto, atendendo, 

assim, as restrições de planura de ganho e de atraso de grupo no intervalo de 

freqüências de trabalho, conforme dados levantadas no capítulo anterior. A 

presença dos capacitores no laço de realimentação do amplificador cria um 

compensador avanço-atraso que possibilita a alteração da frequência de corte e do 

fator de mérito (Q) do circuito, permitindo assim o ajuste da faixa útil da resposta em 

baixa frequência. 

A análise e projeto do condicionador de entrada foi realizada em duas 

etapas. 

A primeira envolveu a análise do conjunto empregando um modelo 

simplificado do OP-37 (polo dominante e segundo polo), descrito por 



AOL(s), dado pela equação acima, representa a função de transferência simplificada 

em laço aberto do OPAMP. 

Sendo P o ganho DC, z o zero e p o polo da rede de realimentaçao do 

amplificador, a função de transferência da rede de realimentação (compensador 

avanço-atraso) G(s)  é dada por 

Empregando as expressões acima, a função de transferência do conjunto 

realimentado H ( s )  [I 7,18,19,21] pode ser expressa como 

Através de (4.15) foi determinada a resposta em frequência para cada 

ganho e os respectivos capacitores a fim de atender as restrições de desempenho 

dinâmico. De posse desses valores a faixa Útil em baixa frequência foi definida. Por 

último, foi levantado o tempo de estabilização do sistema quando submetido a um 

salto de tensão na entrada. 

A segunda etapa consistiu na simulação do circuito da figura 4.13 

empregando o programa PSPICE, o modelo do OP37GP fornecido pelo fabricante 

(Burr-Brown) e os valores obtidos para os capacitores na etapa anterior. Esse 

procedimento teve por objetivo verificar o comportamento do circuito ao ser 

empregado um modelo do OPAMP mais completo, contando também com a 

presença de capacitâncias parasitas, tanto na entrada como na saída do OPAMP, 

bem como a carga devida a impedância de entrada do ADC. A tabela 4.10 mostra 

os resultados finais do projeto do estágio de entrada, onde f-3dB é a frequência de 

corte do amplificador, 6 é o atraso de grupo do sinal e t, é o tempo de estabilização 

para um salto de 3 V na saída do amplificador. Também consta da referida tabela a 

frequência máxima até a qual os erros de ganho e de fase do condicionador são 

inferiores aos máximos tolerados (faixa útil). Este valores foram obtidos através da 



simulação do condicionador de entrada para cada ganho empregando os valores 

determinados de forma teórica. 

Tabela 4.10 - Desempenho projetado para o condicionador de entrada (Rf = 
IOkn e Cf = 10pF). 

ii) Análise estática 

G 

1 
2 
5 
10 
20 
50 

Após a definição do circuito da figura 4.13, foi analisado o seu 

comportamento estático com o intuito de verificar o deslocamento da tensão de 

saida devido as imperfeições do OPAMP, tais como: a corrente de polarização ( I B ) ,  
corrente de offset (I,,) e tensão de offset (V,,). 

Com o estudo do desempenho DC do sistema, verificou-se a necessidade 

da compensação do nível de zero do circuito. Para tanto foi adicionado um circuito 

de compensação da tensão de offset, conforme recomendado pelo fabricante [I  71. 

f - 3 d ~  
[kHz] 

1259 
1090 
697 
1122 
1039 
708 

O resistor R, foi adicionado após esta análise. O objetivo de sua inserção é 

manter o mesmo resistor equivalente (9k) conectado a entrada não-inversora do 

OPAMP na mudança de ganhos, evitando assim o deslocamento do zero ao ser 

comutada a entrada direta I x  para a atenuada IOx.  

i i i )  Análise de i-iiído 

6[ns] 

108,9 
126,5 
221,6 
177,3 
194,2 
290,O 

A avaliação da performance da interface analogica quanto ao ruído pode ser 

dividida em duas partes, uma relativa ao ruído intrínseco dos componentes e outra 

devida ao ruído acoplado. 

Sob o ponto de vista do ruído acoplado ou induzido, procurou-se evitá-lo 

através da construção de uma blindagem metálica sobre o condicionador de sinais, 

Faixa 
útil 

[kHzI 
30 
4 1 
56 
41 
60 
27 

t, [ps] 

2,65 
2,85 
3,01 
1,61 
2,18 
2,94 

Observação 

C 1 = 3 3 p F ; R l = I , l K R  

C 2 =  100 pF; R2=526R 

C3=220pF;R3=20452 

C1 = 33 pF; R1 = 1 , lK  Q 

C 2 = 1 0 0 p F ; R 2 = 5 2 6 ~  

C3 = 220 pF; R3 = 204 52 



fontes e conversor AID. Além disso, foram empregados filtros do tipo indutor- 

capacitor junto aos terminais de alimentação do conversor e do OP-37 [48]. 

No tocante ao ruído gerado pelo próprio condicionador de sinais, não há 

maneira de evitá-lo. Na tabela 4.1 1, são apresentadas as estimativas desse ruído 

na entrada do ADC para cada ganho. Os valores ali contidos foram obtidos a partir 

da propagação do ruído gerado por cada componente até a saída do OP-37 

[I 7,18,42,48]. 

Tabela 4.1 1 - ~stimativa do ruído intrínseco da interface analógica, referente 
a entrada do conversor AID. 

4.2.1.3 Isolamento eléh-ico 

A interface analógica foi isolada do sistema de alimentação através do 

emprego de um transformador de alimentação para cada canal. 

Já as informações que trafegam entre esta interface e o bloco digital foram 

isoladas através de optoacopladores. Tendo em vista as características temporais 

dos sinais vinculados ao sistema de conversão AID, foi necessário o 

desenvolvimento de circuitos adicionais (amplificadores) na saída dos opto- 

acopladores, a fim de garantir a transmissão destes sinais. Esses circuitos se 

fizeram necessários porque não foi possível adquirir, no momento da 

implementação do sistema, os opto-acopladores apropriados (HPCL2602). Esses 

circuitos estão representados nos esquemas no Anexo C. 

O atraso diferencial que venha a ocorrer entre os sinais de amostragem dos 

dois canais pode ser compensado através dos circuitos de atraso descritos na 

arquitetura do bloco digital. 



4.2.1.4 Fontes de alimentação e referência 

Foram empregadas três fontes simétricas de alimentação. Uma simétrica de 

15V destinada a alimentação do amplificador de entrada e fonte de referência, uma 

simétrica de 5V para o ADC e outra de 5V para o sistema de comutação de ganhos 

e o circuito de interfaceamento óptico. Utilizou-se uma fonte exclusiva para o 

conversor para evitar o acoplamento de ruído síncrono com a amostragem pela 

linha de alimentação, o que provocaria um desvio DC no sinal amostrado. 

Implementou-se, também, uma fonte de referência, a fim de possibilitar a 

calibração da fonte interna de referência do conversor A/D e do ganho unitário do 

amplificador. 

4.2.2 Bloco digital 

Após o projeto e análise da estrutura de processamento no item 4.1, obteve- 

se uma estimativa da capacidade de processamento necessária ao sistema digital, 

visando possibilitar a execução do algoritmo proposto. Relembrando, esta foi 

estimada em aproximadamente 2,4x106 adições1multiplicações por segundo, 

associada a uma taxa de entrada de 120000 valores de corrente e tensão por 

segundo. Levando em conta esses dados, a escolha da unidade de processamento 

é direcionada para a categoria dos processadores digitais de sinais, pois estes têm 

sua arquitetura otimizada para a execução de estruturas convolutivas (filtros) e 

atendimento de interrupções, além de possuírem uma relação MOPS por custo 

muito maior que os processadores de uso genérico [49,50]. Ressalta-se, também, 

que o desenvolvimento do algoritmo sempre esteve voltado para a utilização de uma 

unidade de processamento inteira de ponto fixo, principalmente por razões de custo. 

Visando agilizar o processo de teste do algoritmo proposto, optou-se pelo 

uso de um hardware digital pronto que reunisse as propriedades necessárias a 

implementação do protótipo. Dentro desse espírito, havia dois sistemas digitais 

adequados a aplicação disponíveis, um baseado no TMS320C25 (16 bits) da Texas 

[51] e outro baseado no DSP56001 (24 bits) da Motorola [52,53,54]. Foi escolhido o 

DSP56001 principalmente por ele apresentar uma palavra de trabalho de 24 bits 

(144 dB de faixa dinâmica - relação entre o maior e menor numero representáveis 

em 24 btis) e um par de acumuladores de 56 bits (48+8 - faixa dinâmica de 336 dB), 

o que facilita a implementação do algoritmo. Sob este último aspecto, caso se 

tivesse optado pelo TMS320C25, seria necessário o emprego do filtro com ganho 

igual a 16 (item 4.1). Este fato, por sua vez, levaria ao uso de uma aritmética de 



precisão estendida na execução do mesmo, pois seu acumulador é de 32 bits, 

aumentando assim o complexidade do algoritmo a ser executado. 

Outra razão que influenciou na escolha está relacionada com o conjunto de 

instruções do 56001, pois entre elas pode-se encontrar comandos do tipo DO e 

REP implementados em hardware. Esse tipo de instrução facilita muito a 

implementação de estruturas que necessitam ser executadas um número definido 

de vezes (laços), como a execução de uma convolução entre duas seqüências (filtro 

FIR), por exemplo; eliminando assim o emprego de contadores em software. 

O sistema de desenvolvimento utilizado é composto pela placa 

DSP56000ADS fabricada pela própria Motorola e um conjunto de ferramentas de 

software que incluem um montador assembler, um simulador e um programa de 

controle da placa de desenvolvimento [54,55]. O sistema é conectado em um 

computador padrão IBM-PC, através do qual é possível controlá-lo e realizar 

transferências de programas para serem executados no 56001. Além disso, a placa 

permite o envio de resultados ao computador, o qual serve como interface com o 

usuário. Na figura 4.14, é mostrada a arquitetura do sistema empregado. 

INTERFACE 
- 

DECOD - COM O mDSP56001m END 

PC 3 8 
INTERFACE COM O 

USUARIO - PC -+ - 

I MONITOR DADOS 
PROGRAMAS 

INTERFACE 

ANAL~GICA 

\ü~P56000 - MÓDULO DE DESENVOLVIMENTOI 

Figura 4.14 - Arquitetura do sistema de desenvolvimento utilizado como base 
do bloco digital e interface com o usário. 

O sistema utilizado apresenta as características listadas a seguir: 

8 kwords (24 bits) distribuíveis entre as três páginas de memória (X, Y e 

P), mais 1024 byfes internos ao 56001; 

Um processador DSP56001 operando em 27 MHz, podendo atingir 13 

MIPS ou aproximadamente 2,5 milhões de atendimentos de interrupções por 

segundo (fast interrupt vectoring). 

Empregando o sistema de desenvolvimento como base para o bloco digital 

e para a interface com o usuário, foram projetados circuitos adicionais a fim de 



realizar as tarefas de decodificação de endereços (74F138), conversão serial- 

paralela dos dados do ADC (74LS323), seleção dos ganhos (74LS374) e 

compensação do atraso diferencial entre os dois canais. No aspecto relativo ao 

controle e geração da freqüência de amostragem, foi empregado o próprio 56001. A 

taxa de amostragem é gerada através do timer de sua interface serial síncrona 

(SSI), não necessitando a inclusão de um bloco externo para este fim. 

No tocante a aquisição dos dados, foi empregado um processo baseado na 

interrupção do 56001, utilizando como fonte geradora de interrupção o sinal de fim 

de conversão do canal "0" (tensão). 

O caminho natural para compensação do atraso diferencial entre os dois 

canais seria o uso de linhas de atraso programáveis do tipo fabricado pela Data 

Delay Devices, Inc [2,56]. Existem alguns dispositivos fabricados por essa empresa 

que permitem o ajuste programável do atraso entre sua entrada e saída em passos 

com resolução na faixa de 1 ns. Como não foi possível adquirir tais componentes, a 

forma encontrada para solucionar o problema foi o emprego de uma porta TTL com 

saída em coletor aberto (74LS05), em cuja saída foi colocado um R-C e a entrada 

de um inversor Schmitt-Trigger (74LS14), conforme figura 4.1 5. O atraso entre a 

entrada e a saída do conjunto é definido pelo R-C. 

Figura 4.15 - Diagrama esquemático do circuito utilizado para a introdução 
de um atraso 6 no sinal de amostragem. 

Foram implementados seis (6) conjuntos com atrasos diferenciados para 

cada canal, de forma que ao ser selecionado um ganho, o correspondente atraso 

era inserido no sinal de início de conversão através de um seletor (74LS151) [57]. 

No Anexo C, encontra-se o diagrama esquemático da lógica adicional 

utlizada para realizar o interfaceamento entre a interface analógica e o sistema de 

desenvolvimento. 



4.3 Algoritino implemeiitado 

O desenvolvimento do algoritmo partiu da definição de uma estrutura básica 

que implementaria as funções que deveriam ser executadas pelo sistema. O corpo 

do programa foi dividido em três partes: uma relacionada com a inicializaçáo, outra 

com a rotina de cálculo em si e uma última vinculada ao envio dos dados ao PC. 

A figura 4.16 mostra, de forma esquemática, a estrutura deste programa. 

iI_i[ki]=FILT(I2-~i) 

Estagio de Deciinação 
DEC i 

RESULTADOS 

i[ka]=AD-l 
ka=ka+l I 

Rotina de 
Atendimento de 
Interrupções 

Figura 4.16 - Diagrama equematico da estrutura do programa implementado 



Durante a inicialização, é feita a programação de registradores de controle 

interno do 56000 a fim de habilitar o atendimento de interrupções e realizar a 

configuração do timer da interface seria1 síncrona (SSI), o qual gera a base de 

tempo para o processo de amostragem. Além disso, são atribuídos valores iniciais 
-4 

aos diversos apontadores de aquisição e processamento dos dados e áreas de 

processamento. 

A rotina de cálculo é a parte do programa que realmente implementa a 

estrutura funcional proposta. Essa rotina fica monitorando o apontador de aquisição 

de dados (ka), sendo realizada a atualização dos buffers de processamento 

quando esse difere do apontador de processamento do estágio O (kp). Pelo 

processo de decimação, a cada oito dados de entrada o processo de filtragem no 

primeiro estágio DEC 1 é executado uma vez. Na seqüência, a cada oito valores 

processados em DEC 1 o segundo estágio de decimação DEC 2 é executado uma 

vez. O processo se repete até o quinto estágio, onde é realizado o cálculo da 

potência reativa e dos valores RMS da corrente e tensão. No quinto estágio, é feita 

também a verificação se foi atingido o volume de 512 dados de saída (ensaio de 

aproximadamente 5 minutos), representando o fim do ensaio. Atingido o número 

total de pontos de medida, os dados são enviados para o PC através de rotinas 

próprias do programa monitor do sistema de desenvolvimento, sendo estes 

armazenados em arquivos no computador. 

Maiores informações sobre o programa implementado bem como sobre a 

alocação de memória para cada vetor de trabalho, podem ser obtidas no Anexo B.2, 

onde encontra-se uma listagem completa comentada do programa em assembler 

implementado. 

No capítulo seguinte serão apresentados os resultados obtidos com a 

implementação executada. 



5 RESULTADOS OBTIDOS 

Concluídas as diversas etapas relativas ao projeto da interface analógica e 

da lógica acessória, partiu-se para o teste do amplificador e do sistema de 

optoacoplamento. Após a certificação de que essas partes atendiam as 

especificações de projeto, confeccionou-se uma placa de circuito impresso 

contendo a interface analógica de cada canal e a respectiva lógica para conexão ao 

sistema de desenvolvimento. No Anexo C, são mostrados os diagramas 

esquemáticos finais dos diversos circuitos eletrônicos através dos quais os 

resultados aqui apresentados foram obtidos. Concluída a montagem dos dois canais 

iniciou-se o processo de análise de desempenho e calibração do sistema. 

Os resultados da implementação foram divididos em dois grupos. O primeiro 

descreve o procedimento de calibração estática e análise de desempenho dinâmico 

de cada canal. Já o segundo, mostra o desempenho global do protótipo. 

Grande parte dos testes foram realizados através da utilização de uma 

carga fantasma, isto é, empregou-se um sintetizador de funções digital com dois 

canais amarrados em fase como fontes de sinal de tensão e corrente. Essa técnica 

também foi usada em [58,59] como forma de calibração do fator de potência. Optou- 

se por esta arquitetura de avaliação porque os instrumentos disponíveis para 

caracterização do sistema eram mais adequados a esta metodologia. 

5.1 Calibração e análise de  desempenho dos canais d e  aquisição 

Realizada a compensação do atraso diferencial entre canais e o zeramento 

da tensão de offset de cada canal, iniciou-se o processo de calibração e análise de 

performance de cada iterface analógica. Dividiu-se esse conjunto de ensaios em 

dois grupos, um relativo a medidas estáticas e o outro relacionado a medidas 

dinâmicas. No primeiro, levantaram-se os ganhos reais implementados em cada 

canal. O segundo visou caracterizar o desempenho em frequência de cada canal, 

tanto no aspecto de planura da resposta do condicionador de sinais em relação a 

freqüência como no quesito de distorção harmônica do conjunto amplifcador e 

conversor AID. 



5.1.1 Desempenho estático 

O levantamento dos ganhos reais de cada interface foi realizado através do 

emprego de uma fonte de tensão constante e um voltímetro digital Tektronix 

DM512015520 (multímetro de 6112 digitos) [58]. Para cada ganho, foram aplicados 

sete tensões distintas entre os limites negativos e positivos de cada escala, 

medindo-se a tensão de entrada e o valor digital encontrado na representação de 

ponto fixo (-1 ,O e 0,9999999). Para os dados medidos, realizou-se uma regressão 

linear empregando a minizaçáo do erro quadrático médio. Os resultados para os 

diversos ganhos (coeficiente linear) estão listados na tabela 5.1. 

Vale salientar que, após a determinação do ganho real, foi feita uma série 

de medidas de tensão DC, através das quais constatou-se que o desvio entre a 

leitura do voltímetro acima e a do instrumento em discussão foi sempre menor que 

0,01% do fundo de escala, o que representa 1 LSB do conversor AID. 

Tabela 5.1 - Relação dos ganhos reais de cada canal. 

Após a calibração estática, foi feita uma série de ensaios buscando 

caracterizar cada um dos canais em termos de sua resposta em frequência. Vale 

lembrar que o sistema foi projetado para operar num espectro de freqüências de 1 a 

20000 Hz, com precisão de 0,05%. 

Iniciou-se o processo de caracterização dinâmica com um conjunto de 

ensaios para verificar a resposta em freqüência do sistema. Em primeiro lugar, 



foram determinadas as freqüências de corte (-3 dB) para cada um dos ganhos e 

ajustados os capacitores do laço de realimentação do OPAMP a fim de garantir os 

limites de projeto. A seguir, foram realizados ensaios de varredura em frequência 

entre I Hz e 25 kHz nos dois canais, empregando um sinal senoidal, visando 

caracterizar a planura de cada ganho no intervalo de interesse. 

A figura 5.1 mostra alguns resultados dos ensaios de verificação de planura. 

Os gráficos apresentam o desvio relativo do valor RMS da tensão e corrente para 

cada frequência, tendo como referência o valor obtido pelo próprio sistema para a 

frequência de 1 kHz. Empregou-se como fonte de sinal um sintetizador digital 

Hewlett Packard HP8904A [61], o qual garante uma planura de resposta entre 0, l  

Hz e 100 kHz melhor que 0,1%, desde que a amplitude de saída seja maior que 630 

mV em 50 a. É razoável supor que em uma faixa de utilização menor (1 a 20000 

Hz) esta característica seja melhor que a garantida para toda a faixa, idéia 

semelhante a empregada em [62]. O procedimento utilizado foi o ajuste da 

amplitude de uma senóide no gerador igual a aproximadamente 95% do fundo de 

escala de cada ganho, sendo que, no decorrer do ensaio, a amplitude foi mantida 

fixa, variando-se apenas a freqüência. 

As figuras 5.1 (a) e 5.1 (b) mostram os resultados da varredura para os dois 

canais com ganho um e dez, respectivamente. Observa-se que o desvio relativo 

ficou sempre muito abaixo do limite garantido pelo fabricante do gerador (0,1%) e 

também abaixo da restrição de projeto (0,05%). Este resultado colabora com os 

testes de largura de banda no sentido de respaldar o atendimento da planura de 

resposta deste ganho. 

Em (c) e (d) dessa mesma figura, são apresentados os desvios relativos 

para os ganhos de cinco e cinqüenta, respectivamente, situação esta mais crítica. 

No caso da figura 5.l(c), observa-se que o desvio relativo permanece dentro da 

tolerância admissível. Já no ensaio relativo ao ganho cinqüenta, constata-se um 

desvio maior que o limite de tolerância para freqüências acima de 10 kHz, o que 

pode ser atribuído a resposta do gerador. Justifica-se esta atribuição pelo fato do 

ganho de 5x ser obtido a partir do ganho de 50x atenuando-se o sinal de entrada 

por um fator de 10, isto é, o amplificador opera com o mesmo ganho nas duas 

situações. Como é ele quem define basicamente a frequência de corte, então as 

respostas em frequência dos dois casos devem ser bastante próximas. Isso pode 

ser observado nas figuras 5. I (a) e 5.1 (b) que mostram os ensaios de varredura para 

os ganho l x  e 10x. Resultados semelhantes foram obtidos para os ganhos 2x e 

20x. 



Figura 5.1 - Avaliação da resposta plana da interface analogica para os 
ganhos: (a) G = I x ;  (b) G = 10x; (c) G = 5x; e (d) G = 50x. 

Outro conjunto de ensaios realizado foi a verificação da característica de 

precisão em função da freqüência para as medidas de valor eficaz de um sinal 

senoidal. Para tanto, foram empregados o gerador e o multímetro digital acima 

mencionados. A técnica utilizada foi semelhante a utilizada no ensaio anterior, 

sendo que a única diferença residiu na medição do valor eficaz do sinal injetado na 

entrada de cada canal através do multímetro. O valores medidos pelo voltímetro 



foram então comparados com as leituras fornecidads pelo protótipo. Os resultados 

destes testes para os ganhos de I x  e 50x (mais critico) estão representados nas 

figuras 5.2(a) e 5.2(b), respectivamente. 

- - * Corrente 
...... 

Figura 5.2 - Erro relativo na medida do valor eficaz em função da freqüência: 
(a) ganho igual a I x ;  e (b) ganho igual a 50x. 

Estas figuras mostram o desvio relativo entre a leitura do DM512015520 e a 

indicada pelo protótipo. A linha pontilhada que aparece no gráfico informa a 

incerteza (precisão) das leituras do voltimetro utilizado como padrão de 

comparação, incertezas estas fornecidas pelo fabricante. Pode-se observar que a 



curva de erro ficou sempre abaixo da tolerância do instrumento tido como padrão, e 

mais, a curva de erro do wattímetro tem a mesma forma da curva de erro da 

referência. Através desse comportamento pode-se afirmar que o instrumento 

desenvolvido apresenta uma incerteza menor na medida dos valores RMS que a do 

padrão empregado na avaliação. Além disso, é possível afirmar que o sistema 

apresenta uma precisão de 0,05% FS para a medida dessas grandezas. Essa 

colocação é justificada através dos ensaios de calibração DC e de verificação da 

planura da resposta. O primeiro fornece o ganho real do sistema e o segundo 

transfere a constante de calibração para toda a faixa. As curvas de erro de todos os 

outros ganhos refletiram o mesmo comportamento mostrado na figura 5.2 para os 
ganhos I x  e 50x. 

O passo seguinte foi a caracterização do comportamento relativo das duas 

interfaces analógicas. Para tanto, foram executados novos ensaios de varredura em 

frequência para os sinais de entrada senoidais defasados de O", 45" e 90". De 

posse destes dados, foram comparados os valores do fator de potência obtidos 

através do wattímetro e os fixados através do gerador HP8904A. Alguns desses 

resultados são exibidos nas figuras 5.3 e 5.4, onde a linha pontilhada mostra a 

tolerância no ajuste do padrão de fase. Novamente, o fabricante do gerador só 

garante este desvio para sinais com amplitude maior que 630 mV em 50 a. 
Analisando os resultados obtidos do ensaio de fator de potência, pode-se 

dizer que o sistema apresenta um comportamento melhor que o padrão empregado. 

O desempenho garantido é +_O,1° para frequências menores que 9 kHz e ti30 ns 

para frequências acima de 9 kHz, representando aproximadamente +0,2" em 20 

kHz. Vale lembrar que o instrumento foi projetado para apresentar uma tolerância 

máxima de fase de aproximadamente 0,03O. 

Os resultados da varredura em frequência para as medidas do fator de 

potência mostram que para sinais até 2 kHz a distorção de fase introduzida pela 

interface analógica permanece abaixo do máximo tolerado (Acos(4)<0,0005). 

Associando a esse resultado o que foi constatado nas medidas de valor RMS, 

afirma-se que a precisão de 0,05O/0 é atingida para as medidas de potência ate essa 

frequência. O resultado para freqüências acima de 2 kHz, onde os atrasos 

temporais começam a ser significativos, pode estar mascarado pela tolerância na 

compensação do atraso diferencial entre os dois canais. A medida dessa 

característica levou a uma incerteza ao redor 20 ns, devido a problemas de trigger, 

tanto nas medidas efetuadas com um contador universal, como com um osciloscopio 

de 500 MHz. Para se ter uma idéia, um erro no nível de trigger de 700 pV acarreta 



um erro temporal de aproximadamente 2 ns para um sinal senoidal de 3V de pico e 

freqüência de 20 kHz. 

Figura 5.3 - Desvio do fator de potência medido em relação ao ajustado: (a) 
ganhos I x  e 10x; e (b) ganhos 5x e 50x (cos(+)~ = 0,707107). 
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Figura 5.4 - Desvio do fator de potência medido em relação ao ajustado: (a) 
ganhos I x  e 10x; e (b) ganhos 5x e 50x (cos(+)~ = 0). 

O último ensaio, realizado com o intuito de caracterizar o comportamento 

dinâmico dos canais, foi relacionado com o processo de aquisição em si. Nesse 

teste foi adquirido um vetor de 4096 amostras de um sinal senoidal de 5 kHz. De 

posse dessas amostras foi feita uma análise de seu espectro objetivando verificar a 

existência ou não de algum processo de distorção do sinal pela própria interface. 

Empregou-se nesse processo a janela de Blackmmann para minimizar o efeito de 

espalhamento devido ao processo de truncamento (janela temporal de 4096 



amostra) [32,33]. Os resultados para os ganhos I x  e 50x podem ser vistos nas 

figuras 5.5 e 5.6. 

Figura 5.5 - Espectro de um sinal senoidal de 5 kHz adquirido através da 
interface analógica: (a) canal de tensão; e (b) canal de corrente (Ganho = 
Ix) .  

Os resultados expressos nesses gráficos mostram que não há um processo 

de distorção causado pela própria interface visto que não surgiram raias no 

espectro nas freqüências múltiplas do sinal aplicado (5 kHz). A raia presente ao 

lado do pico principal do espectro é átribuída ao gerador, pois ela aparece no 

espectro dos dois canais e para os diversos ganhos sempre com a mesma 

amplitude relativa (-68 dB). O comportamento observado no entorno da freqüência 

zero está relacionado com um pequeno deslocamento DC no sinal de entrada e com 

a parcela do ruído dependente de I l f  [48]. No aspecto relativo a base de ruído, 

constata-se que a mesma encontra-se abaixo de -75 dB para o ganho de 50x e 

abaixo de -80 dB para o ganho de Ix .  Os resultados para os outros ganhos ficaram 

entre os aqui apresentados. Assim pode-se concluir que sob o aspecto do processo 

de aquisição a interface está dentro das especificações. 



Figura 5.6 - Espectro de um sinal senoidal de 5 kHz adquirido através da 
interface analógica: (a) canal de tensão; e (b) canal de corrente (Ganho = 
50x). 

5.2 Resultados comparativos 

A fim de verificar a capacidade do instrumento proposto operar com 

sistemas distorcidos, foi realizada uma série de testes empregando sinais com 

espectros variados e distintos. Alguns destes resultados são mostrados nas figuras 

5.7 e 5.8, nos quais em ambos os casos a freqüência fundamental foi ajustada em 

60 Hz. 

As tabelas 5.2 e 5.3 apresentam um resumo dos ensaios e os dados 

comparativos entre os valores de referência e os medidos pelo sistema para os 

casos das figuras 5.7 e 5.8, respectivamente. Os valores de referência das 

grandezas P, Q e cos(4) foram obtidos a partir dos valores RMS medidos através 

do multímetro DM512015520 e os valores de fase fixados no sintetizador 

empregando o formalismo descrito no Capítulo 2. 0 s  valores de corrente expressos 

em amperes são equivalentes ao uso de um resistor série de 1 i2 como transdutor 

corrente-tensão, operando o amplificador de entrada com ganho I x .  Na primeira 

parte dessas tabelas, encontram-se os valores comparativos entre a referência 

utilizada e o valor medido através do wattímetro. Os números entre parênteses 

correspondem a tolerância no valor da grandeza tomada como referência. Os dados 



constantes na segunda parte das tabelas mostram o comportamento dos valores 

medidos para cada ensaio com 128 pontos de saída. O valor médio representa a 

média das leituras após a estabilização, a variação máxima informa o desvio da 

média máximo das leituras em relação ao valor de fundo de escala, a variação RMS 

fornece o desvio médio quadrático em relação a média das leituras, e, por último, 

são apresentados os valores máximos e mínimos observados ao longo do ensaio. 

3 
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Figura 5.7 - Resultado de um ensaio empregando uma onda senoidal de 
corrente e uma onda triangular de tensão: (a) sinais de corrente e tensão, (b) 
evolução dos valores eficaz da corrente e tensão, (c) evolução da potência 
util e reativa, e (d) evolução do cos(4). (freqüência de 60 Hz e fase relativa 
de 60") 

Tabela 5.2 - Resumo dos resultados do ensaio da figura 5.7. 

A figura 5.7 e a tabela 5.2 resumem o ensaio no qual foram utilizados um 

sinal de corrente senoidal e um sinal de tensão correspondente a uma onda 

Ref. (A%) 
Medido 
Desvio 

pD"I] 
Q VAI 
v v] 

1 [AI 

~ M S  [AI 
2,00068 (0,35%) 

2,00341 3 

0,14% 

Média 
1,69670368 
2,97223445 
1,70829460 
2,00341 409 

VRMS M 
1,70590 (0,25%) 

1,708295 

0.1 4% 

Var. Max.[%] 
0,0055 

-- 0,0040 
0,0034 
0,0083 

P[WJ 
1,69409 (0,45%) 

1,696704 

0,150~ 

Var. RMS 
0,00014223 
0,00009895 

0,00001987 
0,00008781 

Q [VAI 
2,96283 (0,8%) 

2,972235 

0,3% 

Valor Max. 
1,69697978 
2,97242887 

2,00354951 

COS($) 
0,496369 (0,5%) 

0,495761 

0,12% 

Valor Min. 
1,69648429 
2,97206542 

1 , 7 0 8 3 4 7 7 2 1 , 7 0 8 2 4 6 8 6  
2,00329930 



triangular (sinal distorcido) defasados entre si de 60". A figura 5.8 e a tabela 5.3 

resumem o ensaio no qual foram utilizados um sinal de corrente quadrado e um 
sinal de tensão correspondente a uma onda triangular defasados entre si de 30". 

Sinais de entrada Valores RMS 

............ 

I :  
............ ......... ........... 

-4 
O 0.01 0.02 0.03 0.04 O 20 40 60 80 

(a) t [SI (b) t [sl 

Potência ativa e reativa 
41 <--'---L---'-_ ( 

Fator de potência o.:r] 
Figura 5.8 - Resultado de um ensaio empregando uma onda quadrada de 
corrente e uma onda triangular de tensão: (a) sinais de corrente e tensão, (b) 
evolução dos valores eficaz de corrente e tensão, (c) evolução da potência 
util e reativa, e (d) evolução do cos(4). (freqüência de 60 Hz e fase relativa 
de 60°) 

Tabela 5.3 - Resumo dos resultados do ensaio da figura 5.8. 

Analisando os resultados acima, vê-se que os desvios em relação aos 

valores de referência ficaram sempre abaixo da incerteza dos mesmos. Alem disto 

pode-se observar que as flutuações das leituras fornecidas pelo instrumento foram 

no máximo 0,01 O/O do fundo de escala, representando aproximadamente um quinto 

da precisão projetada. O tempo de estabilização da leitura correspondeu ao valor 

L 

Ref. (%A) 
Medido 
Desvio 

P 

P M  
C2 DIA] 
v D/] 
I [AI 

JRMS [AI 
2,83968 (0,25%) 

2,841 743 

0,073% 

Média 
3,7381 3252 
3,09699476 
1,70823968 
2,84174364 

VRMS M 
1,70590 (0,25%) 

1,708240 

0,1406 

Var. Max.[%] 
0,0071 
0,0048 
0,0032 
0,010 

PPN] 
3.729075 (0,496) 

3,738133 

0,24% 

Var. RMS 
0,0001 91 78 
0,00010677 
0,000021 98 
0,00008038 

Q [VAI 
3,091985 (0,7%) 

3,09699476 

o, 16% 

Valor Max. 
3,7384651 8 
3,09721 429 
1,70828329 
2,841 91 888 

COS(+) 
0,769800 (0,5%) 

0,770054 

0,033s 

Valor Min. 
3,737821 99 
3,09678225 
1,7081 8602 
2,84161 71 9 - 



projetado (aproximadamente 6,5 s). Para todos os outros ensaios realizados, não 

apresentados aqui, os resultados obtidos mostraram um comportamento 

semelhante. Ressalta-se que os testes efetuados não confirmam de forma 

categórica que a classe para qual o instrumento foi projetado tenha sido atingida, 

pelas razões já expostas acima. Entretanto, a partir deles, pode-se afirmar que o 

instrumento apresenta uma performance melhor do que a dos equipamentos 

empregados como padrão de comparação, com fortes indícios de que os objetivos 

(0,05%) tenham sido inclusive superados, podendo chegar a uma precisão estimada 

da ordem de 0,01%. Estimativa essa oriunda do fato das flutuações máximas 

observada nos ensaio terem ficada abaixo de 0,0I0h. 

5.3 Considerações finais 

Observou-se que em alguns ensaios com fator de potência próximo a um, 
isto é, para valores da potência reativa próximos a zero, as leituras da potência 

reativa fornecidas pelo sistema apresentaram um desvio máximo da média no 

entorno de 0,5%. Esse incremento no desvio é devido a fatores numéricos, pois 

nesta situação a potência aparente e a potência real são praticamente iguais, 

levando a diferença entre os seus quadrados muito próxima a zero. Além desse 

fato, tem-se que o erro na extração da raiz quadrada é inversamente proporcional a 

raiz quadrada do número, isto é, para valores no entorno de zero, um pequeno 

desvio no radicando leva a um grande desvio em sua raiz (a raiz quadrada 

apresenta derivada infinita para x = O). No sentido de minimizar esse efeito foi 

empregado, no cálculo da diferença e na posterior extração da raiz quadrada, uma 

espécie de precisão dupla (48 bits), houve uma melhora, mas não muito 

significativa. Contudo o valor do fator de potência para estas situações foi obtido 

com uma precisão de aproximadamente 1 PPM, em toda faixa de freqüências. A 

referência de fase 0" pode ser obtida de forma absoluta em toda faixa injetando o 

mesmo sinal nos dois canais. Esse resultado vem a corroborar que os desvios 

observados são devidos a precisão finita das operações aritméticas realizadas (24 

bits - execução dos filtros digitais). Além disso, estas flutuações não foram 

observadas no processo de simulação, onde foi empregada aritmética de ponto 

flutuante e precisão dupla, mesmo tendo sido considerado o efeito de truncamento 

tanto nos coeficientes do filtro como no valor dos sinais de corrente e tensão. 



O trabalho aqui descrito teve por objetivo desenvolver o protótipo de um 

instrumento para medida de potência e valor eficaz capaz de operar com sinais na 

faixa de frequências de audio. Após a análise de diversas técnicas optou-se pelo 

método digital que possibilitou o emprego de ferramentas comumente utilizadas em 

análise e processamento digital de sinais, resultando em um instrumento de 

arquitetura simples, principalmente no aspecto da eletrônica analógica associada. 

Sob o ponto de vista da arquitetura do sistema, este objetivo foi atingido através da 

amostragem assíncrona. Para viabilizar o funcionamento do sistema de forma 

assíncrona, desenvolveu-se um processo de média mais eficiente do que a média 

aritmética convencional. As simulações realizadas demonstraram que o processo de 

filtragem digital utilizando o processo de decimação temporal é bastante eficiente, 

tanto sob o ponto de vista téorico como prático. 

Considerando os resultados práticos obtidos, pode-se afirmar que este 

instrumento apresentou um desempenho melhor que os padrões de fase e valor 

eficaz utilizados no processo de avaliação. No caso das medidas dos valores RMS, 

os resultados indicam uma precisão para o sistema de 0,05%, em toda faixa de 

frequência e ganhos. Para as medidas de potência, através dos ensaios de fator de 

potência associados aos de valor eficaz, verifica-se que o desempenho de 0,05% 

FS do sistema é garantido até a frequência de 2 kHz. A performance do sistema na 

faixa de frequências superior a 2 kHz foi considerada mascarada, tanto pelo 

desempenho do padrão de fase utilizado como pelo procedimento disponível para 

compensação do atraso diferencial. 

Através dos ensaios com sinais distorcidos, comprovou-se os resultados 

oriundos da análise teórica e da simulação. Para maioria dos ensaios realizados, o 

desvio da leitura do wattímetro em relação a referência utilizada situou-se abaixo da 

incerteza do padrão. A única exceção foi o erro na medição da potência reativa 

quando o fator de potência era muito próximo de um (Q = O),  o qual foi atribuída a 

erros numéricos no processo de cálculo, já que este comportamento não foi 

observado em outras situações. 

Sob o ponto de vista de sua arquitetura, o sistema é bastante modular, tanto 

em nível de hardware como em nível funcional. Com relação ao hardware, a 



interface analógica pode ser facilmente trocada de forma a operar com taxas de 

amostragem e resolução do ADC mais elevadas (até 24 bits). No aspecto relativo ao 

aumento da freqüência de amostragem, o sistema digital, na forma atual, comporta 

uma elevação de até 4x na taxa de aquisição e, por conseqüência, um aumento da 

faixa útil para aproximadamente 80 kHz, obviamente com a respectiva alteração na 

interface analógica. Ressalta-se que o volume de operações numéricas da técnica 

empregada é muito maior que o envolvido nas técnicas digitais síncrona e quase- 

síncrona, sendo este o principal fator determinante da utilização de um processador 

digital de sinais. As suas características funcionais podem ser alteradas com a 

restruturação do programa que é rodado no DSP56001, transformando o sistema 

em um analisador do conteúdo harmônico dos sinais aplicados em sua entrada, por 

exemplo. Assim, complementando a precisão e simplicidade que caracterizam o 
protótipo, pode-se citar ainda como objetivos secundários alcançados sua 
modularidade e versatilidade. 

Em síntese, a técnica e a arquitetura do instrumento aqui proposto indicam 

a possibilidade de obtenção de um medidor que, além de robusto e de fácil 

reprodução, apresenta alta performance e capacidade de operar em redes de 
instrumentação. 



7 SUGESTOES DE CONTINUIDADE 

Após a realização deste trabalho resultaram alguns pontos em aberto e 

algumas idéias para futura investigação. 

O primeiro deles está relacionado com a avaliação da classe realmente 

obtida do instrumento para cada uma das grandezas medidas. Para isso será 

necessário o emprego de padrões na faixa de 0,01%. Um segundo ponto é a 

verificação da estabilidade do conjunto em relação a temperatura e ao tempo. 

Quanto a este último quesito especificamente, foram feitos varios ensaios ao longo 

da fase de testes (aproximadamente 6 meses) e não foi observada a necessidade 

da alteração dos valores da calibração inicial. A obtenção de um dado quantitativo 

levaria a necessidade de uma avaliação mais precisa. 

A compensação do atraso diferencial poderia ser melhorada com o emprego 

de um padrão de fator de potência zero e promoção do ajuste temporal através do 

zeramento do fator de potência lido pelo instrumento. 

No aspecto relativo as medidas da potência reativa para fatores de potência 

próximos a 1, seria interessante a investigação de uma outra forma de obter a 

potência reativa, como, por exemplo, através do emprego de um filtro que 

promovesse o deslocamento de 90" na fase de todas as harmônicas de um dos 

sinais seguido do cálculo da potência como se ela fosse ativa, técnica esta que 

consta de uma recomendação do IEC [63]. 

Após a investigação dos pontos levantados acima, seria interessante fazer a 

engenharia de produto deste protótipo e transformá-lo em um instrumento capaz de 

operar sem a necessidade de um computador. 

Além do levantado acima, seria interessante o emprego deste sistema na 

emulação de um wattímetro empregando a técnica quase-síncrona, onde o pseudo- 

sincronismo seria realizado por um sistema de trigger em software, o que, 

dependendo da performance, poderia levar a operação com taxas mais elevadas do 

que as possíveis com arquitetura desenvolvida, devido a redução da complexidade 

do algoritmo. 



ANEXO A - ERRO SISTEMÁTICO DA TÉCNICA DIGITAL 

A técnica digital para medida de potência ativa e valor eficaz leva ao 

surgimento de certos erros intrínsicos ao processo de discretização temporal. Serão 

apresentadas a seguir as expressões do erro para os casos síncrono e quasi- 

síncrono. 

Seja f, a taxa de amostragem em amostras por segundo de um sinal 

senoidal de frequência fo, então a taxa de amostragem em radianos por segundo y é 
expressa da seguinte forma: 

Sejam dois sinais tensão e corrente senoidais de frequência fo e defasados 

dentre si de um ângulo j3, se esses sinais forem amostrados a uma taxa f,, então 

utilizando (A. 1 ) é possível representá-los através das seguintes expressões: 

Em (A.2) e (A.3), a é o ângulo inicial do processo de amostragem. A 

potência média pode ser obtida da maneira mostrada abaixo, onde N é o número de 

amostras consideradas no processo de média. 

Empregando as expressões do co-seno da soma e da diferença entre dois 

ângulos, obtém-se a expressão para P dada por: 

Avaliando-se o somatório para o primeiro termo de (A.5), chega-se em: 



Analisando a expressão (A.6), observa-se que a primeira parcela de (A.6) 

representa o valor da potência média real, o que implica na segunda parcela, 

mostrada a seguir, ser o erro introduzido no cálculo da potência ativa devido a 
discretização temporal. 

O próximo passo é no sentido de avaliar o somatório anterior. Para tanto foi 

utilizada a seguinte relação: 

L 

Através do emprego (A.8) em (A.7), transforma-se a expressão do desvio da 

potência na soma de duas séries geométricas, para as quais pode-se facilmente 

calcular o somatório de seus termos. Assim AP é dado por: 

Através de (A.9), verifica-se que o somatório pode ser dividido em duas 

parcelas, onde cada uma delas é a soma de N termos de uma progressão 

gemétrica Para uma série geométrica com valor inicial igual ao e com razão igual a 

q, a soma de N termos é obtida através de: 

(A. 1 0) 

Assim, o resultado da totalização de (A.9), utilizando (A.lO) é: 



Observando que (A . l l )  é composta pela soma duas parcelas que são 

complexas conjugadas entre si, cuja soma é o dobro da parte real de uma delas, 

então o resultado dessa avaliação é expresso por: 

VI ~ 0 ~ ( 2 a + ~ ) + c o s ( 2 a + ~ - 2 ( ~ - l ) ~ ) - c o s ( 2 a + ~ + 2 ~ 0 ~ - 2 y )  
AP=-. 

2N 2-2 cos(2y) (A. 1 2) 

~ a ' r a  facilitar o processo de análise de (A.12). é definido o ângulo de 

truncamento 6 como sendo 

(A. 1 3) 

onde C representa o número de ciclos completos dos sinais descritos por (A.2) e 

(A. 3). 
Sabendo que: 

(A. 1 4) 

e utilizando a primeira dessas duas relações em conjunto com (A.13) na expressão 

(A.12), chega-se na expressão do erro no cálculo da potência média da forma 

mostrada abaixo. 

VI cos(2a+j3-~-~)~cos(õ+~)-cos(2a+~-6-~)~cos(~-y) Ap=-+ 
4N ~ i n ~ ( ~ )  (A. 15) 

Essa última equação pode ser simplificada colocando em evidência a 

parcela comum e aplicando (A.l4ii), o que resulta na seguinte equação: 

(A. 16) 

O erro de truncamento acima é decorrente do fato que o número de 

amostras utilizadas no cálculo da média não encaixar perfeitamente em um número 

inteiro de ciclos do sinal de entrada. 

Empregando a amostragem síncrona, onde o número de amostras N 

encaixa perfeitamente em um número completo de ciclos do sinal de corrente e 

tensão, o ângulo de trucamento 6 é zero, então através de (A.16) verifica-se que o 

erro no cálculo da potência é nulo, desde que o denominador da expressão seja 

diferente de zero, isto é, y não pode ser um múltiplo de X. Assim empregando esta 



segunda restrição determina-se até que harmônica k da fundamental é garantido 

este erro nulo. Assim obtém-se: 

(A. 17) 

Sendo a amostragem assíncrona (6#0), observa-se através de (A.16) que o 

erro possui uma dependência de N. Assim, mantendo-se 6 constante, quanto maior 

for o número de amostras envolvidas na totatlização menor será o erro, ou seja, com 

o aumento do número de ciclos dos sinais no processo de média este desvio é 

minimizado. 



ANEXO B - LISTAGEM DE PROGRAMAS 

B.l Rotinas de simulação do algoritmo proposto 
O algoritmo antes de ser implementado foi simulado através do programa 

Matlab. Para tanto, foram desenvolvidas as rotinas: POWER.M, AMPHAR.M, 

PHAHARM.M, REAPOT5.M e PL.M. 

Rotina P0WER.M 

Essa rotina pode é o programa principal. Através dela define-se a 

freqüência de amostragem, as amplitudes e número de harmônicas de cada sinal. 

Os progamas que realizam a montagem do espectro e a simulação propriamente 
dita são chamados pela rotina P0WER.M. Além disso, é realizada a normalização 

do valor de pico dos sinal de entrada em 1 (fundo de escala). 

%Prograii para siiiiulacao de uni medidor de poteticia digiíal 
echo off 
clg; 
disp('Sisteiiia para siiiiiilaçlo de uiii iiiedidor de potSiicia digital'); 
disp('Eric E. Fabris'); 
disp(") 
Fs= input('Frequeiicia de hiosti-ageiii? '); 
VFi= i»put('Fre<luericia do Sinal de Teiisao?[tlz] '); 
1Fi= itiput('Freqiieiicia do Sinal de Correiiie?[Hz] '); 
VNIi= itiput ('Nuiiiero de Total de Ilaniioriicas de Teiisao?(iiiipares) 
9; 
INIi= iiiput ('Nuiiiero de Haniioiiicas de Coireiite?(itiipai.es) '); 
global Fs Ni; 
Ni=O; 
tpv = floor (log(3/VFi)ilog(lO)); 
tpv = ceil(3/VFi/lOlp\c)* lOZpv; 
tpi = floor (log(3/IFi)/log(lO)); 
tpi = ceil(3/IFi/lO~pi)*lO^tpi; 
VF=(1:2:(2*VNli+l))'*VFi*2*pi/Fs; 
IF=(1:2:2*INIi+l)'*IFi*2*pi/Fs; 

VDg=-(le-9)*itiput('Atraso de gmpo do sinal de tensao?[iis] '); 
VDg = VDg*Fs; 
Va = iiiput('Arnplitude da Fuiidmetital de Teimo? '); 
Ia = itiput('Anip1iiude da Fuiidaiiieiikil de Corrente? '); 
Va = ariipliar('Aniplitude das Haniioiiicas de Teimo', Va, VNh); 
Ia = aiiipliar('Amplitude das H.?nrioiiicas de Corrente', Ia, INIi); 
Vp = plialiar('Fase(s) da Onda de Tensao', VNIi); 
Ip = plialiar('Fase(s) da Onda de Coirente', INIi); 
Vp = Vp/lSO*pi; 
Ip = Ip/lSO*pi; 
Npv = floor(tpv*Fs); 
xv = zeros(l,Npv); 
foi. i=O:Npv, xv(i+l) = Vaq*siii(VF*i + Vp); eiid; 
viii = iiiax(l.0 l * x ~ ) ;  
Npi = floor(tpi*Fs); 
xi = zeros(l,Npi); 
for i=O:Npi, xi(i+l) = la'*siii(IF*i + Ip); end; 
iiii = tnax(l.01 *>;i), 
reapot5; 
eiid 

Rotina AMPHAR.M 

A função AMPHAR.M monta o vetor de amplitudes do espectro, segundo o 

número de harmônicas. 

fiiiiction a= aiiipliar(tss, a l ,  N) 
"Via= eiiipliar(tex, N) -> soiiictitc Iiai-iiioiiicns de ordciii iiiip;it! 
%tcx ->titulo do iiicii~i 
"/o:il -> aniplitiide da fiiiidaiiiciital 
'4í1N -> iiiiiiiero de liaiiiioiiicas 
'YuVii -> Aiiplitiide d.is 1i;iniioiiic;is 
inl ='ali = afl(ll((Nl1-1)Í2+ 1)'; 
1112-'ali = ;iI*esp(-0.5 - 0.015*(Nli-1)/2)': 
k = iiieiiu(tex, 'ali = a]'. 1111. 1112, 'Custoiii'): 
i[kz=l 

:I = oiies(N+ l,l)*nl: 

rlscif k=-2 
:i = al*oiies(N+l,l)./(l:N+l)': 

elscif k==3 
;i = a1 *csp(-.5-.0 15*(0:N)'); 

clsciTk=-4 
disp('(iolo<liie iio vcior col~iii:~ ":ii' o ;~iiiplitiidc de cLidLi ii11i;i das'); 
disp(' Nli Ii;iriiioiiic;is, ;il~os digitc "i-ciiiiii"'); 
:l=~cros(K- I ,  I ). 
kcyboiird 

eiid 



Rotina PHAHAR.M 
A função PHAHAR.M monta os vetores de fase de cada harmônica, de 

acordo com a opção desejada, podendo essa ser constante ou definida pleo usuária 

para cada harmônica (custorn). 

fuiictioti a = plialiar(tex, N) 
%p = phahar(tex, N) -> somente Iiamionicas de ordem iciipar! 
Wex ->titulo do menu 
%N -> numero de harmonicas 
k = nienu(tex, 'ph = pl', 'Custam'); 
a=input ('Fase da fundamental? [graus] '); 
if k==l 

a = ones(N+l,l)*a; 
elseif k==2 

disp('Co1oque no vetor coluna "a" a fnse de cada uma das'); 
disp(' Nh hat~iioiiicas, apos digite "irtuni"'); 
keyboard 

eiid 

Rotina REAPOT5.M 
O conjunto de comandos da rotina REAPOT5.M realiza o processo de 

simulação do algoritmo proposto. .É  possível definir o tempo de simulação e o 

número de bits que serão utilizados no processo de quantização da amplitude dos 

sinais de corrente e tensão. Os resultados oriundos da simulação são armazenados 

em um arquivo para posterior apresentação. 

Tf = iiiput('Tetiipo filial de siniulacao?[s] '); 
Nb = inputCQuaiitiDcao?[#biIs] '); 
Nb= 2"Nb; 
Nf = floor(Fs*Tf/8"5+.5); 
pr = zeros(l,Nf+ 1); 
vr = zeros(1 ,hlf+ 1 ); 
ir = zeros(l,Nf+l); 
rand('uiiifonii'); 
prc = 0; 
vrc = .5*oiiss(l ,\Wli+ l)*(Va.*V;i); 
ire = .5*0ries(l.INli+l)*(Ia~*Ia); 
if VNIi <= INIL 
prc = Va'*(Ia(l :(VNli+ l)).*cos(Vp - Ip(l:(VNh+ I))))* .5: 

elss. 
prc = Ia'*(Va(l:(1Nli+l)).*cos(lp - Vp(l:(INli+l))))*.5: 

rtiid; 
piic = sq~-i(irc*\.i.c); 
<]c = sqrt(pac22 - prcA2); 
load filt5; 
N1 =lstigtli(filt5); 
Icp = zeros(5, N 1); 
Ici = zeros(5, Nl ) ;  
Icv = zeros(5, N 1); 
v = floor((Va'*siii(VF*Ni+Vp))*Nb/viii)/Nb; 
i = floor((la'*sin(IF*Ni+lp))*Nb/i~ii)Mb; 
p=i*\. 

Icp(l.Nl-8) = liltS(Nl)*p; 
Icv(1,Nl-8) = filtS(Nl)*v*v; 
Ici(l.Nl-8) = filt5(N1)*iti; 
Icp(2.Nl-8) = filt5(Nl)*lcp(I ,N 1-8); 
Icv(2.N 1-8) = fiIt5(N I)*lcv(l,N 1-8): 
Ici(?.Nl-R) = !ilt5(Nl)*lci(I,Nl-8): 
Icp(3.N 1-8) = filt5(Nl)*lcp(2,N 1-8); 
Icv(3.N 1-S.) = liltS(N l)*lcv(2,N 1-8); 
Ici(3.Nl-8) = tiltS(N I)*lci(2,N 1-8); 
Icp(J.NI-8) = filt5(Nl)*lcp(3,Nl-8); 

Icv(4,NI-8) = filt5(Nl)*Icv(3,N1-8); 
Ici(4,Nl-8) = filt5(Nl)*Ici(3,N1-8); 
Icp(5,N 1-8) = filt5(N l)*lcp(4,N 1-8); 
Icv(5,Nl-8) = filtS(Nl)*lcv(4,Nl-8); 
Ici(5,N 1-8) = filtS(N I)*lci(4,N 1-8); 
Vp l=Vp*on~.s(l,8); 
Ipl=lp*oiics(l,8); 
pr(l) = Icp(5,Nl-8); 
vi-(1) = Icv(5,Nl-8); 
ir(1) = Ici(5,Nl-8); 
1-0:7; 
for i 1=2:(Nf+l) 

for i5--1:s 
1òr i4- I :S 
Sor i 3  I ,S 
Li- i2- I X 
\' - lloor((V;i'*siii(VF*(t~Ni)i-Vpl ))*Nb/viii)/Nb: 
I = ll<>~~r((l:~'*si~~(ll:*(t - N ~ ) + l ~ i l ) ) * N b I i i ~ ~ ) ~ O :  
p ( (  - 7 )  1) - v.*i: 
Icv(1 .(N I-7):N I) - \!.*\.c 
lci(l,(N I-7):Nl) = i.*i: 
Icp(2.Nl-84-i2) = Icp(1,l:N L)*íilt5'; 
Icv(2,Nl-X+i2) = Icv(l.l:Nl)*iiltS': 
Ici(2,N 1-81-i2) ; Ici(l. 1 :N 1)*filt5': 
Icp(1,l :(NI-R)) = Icp(l,9:NI); 
lc\~(l.l:(Nl-8)) Ic\:(1.9:Nl): 
Ici(1 ,l:(N I-X)) =: lci(l.9:Nl): 
Ni-Ni I 8: 

c11d 
Icp(3.N 1-8+13) lcp(2. l .N I)*filt5'i 
Icv(3.Nl-Xi i3) = Ic\.(2.1 :Nl)*liIt5': 
Ici(3.N 1-8 bi3) - Ici(2.1 .N l)*lilt5': 
lçp(2. I :(N 1-8)) - Icp(2.9:N I): 
( 2  I : ( I ) )  - Icv(l.<):N 1): 
l c ( 2  N 1 )  - Ici(2.9:Nl): 

clld 



lcp(4,N1-8+i4) = Icp(3,l :N 1)*fiItS1; 
Icv(4,N 1-8+i4) = Icv(3,l:N l)*filt5'; 
Ici(4,N 1-8+i4) = Ici(3,l:N l)*filtS1; 
lcp(3,1:(N1-8)) = Icp(3,9:Nl); 
Icv(3,1:(N 1-8)) = Icv(3,9:N 1); 
Ici(3,l :(N1-8)) = Ici(3,9:Nl); 
eiid 
Icp(5,N 1-8+i5) = Icp(4,l:N l)*filtS1; 
Icv(5,Nl-8+i5) = Icv(4,1:Nl)*filt5'; 
Ici(5,Nl-8+i5) = Ici(4,l:Nl)*filt5'; 
Icp(4,1:(N 1-8)) = Icp(4,9:N 1); 
Icv(4,l:(Nl-8)) = Icv(4,9:Nl); 
Ici(4,l :@I-8)) = Ici(4,9:Nl); 

end 

pr(i1) = (lcp(5,l:Nl)*filt5')*iiii*vm; 
vr(i1) = (lcv(5,l :Nl)*filt5')*viu*vtii; 
ir(i I )  = (Ici(5,l:N l)*fiIt5')*i11i*i11~, 
Icp(5,1:(N 1-8)) = Icp(5,9:Nl); 
Icv(5,l :(N1-8)) = Icv(5,9:Nl); 
Ici(S,l:(N 1-8)) = lci(5,9:N 1); 
disp(sprii~tf(?i\ii t = %g8,(il-1)*8"5/Fs)); 
disp(spriiitf(?i Pa = %g Pr = Yog Q = %g 

',(w(i l)*ir(i l))A.5,pr(i l),(w(il)*ir(il)-~r(i1)~2)".5)); 
disp(spri i i0 V m  = %g Imis = %g',sqrt(vr(il)),sqrt(ir(il)))); 
end; 
save sim; 
end 

Rotina PL.M 
A apresentação gráfica dos dados é executada por essa rotina. 

subplot(22 l),plot(l000*(0:Npv)/Fs,xv),title('O1ida de teiisao'),xlabel('t [iiis]'),ylabel('[V] Vi'); 
subplot(222),plot(10OO*(O:Npi)/Fs,xi),~a de corrente'),xlabel('t [iiis]'),ylabel('[A] li'); 
subplot(223), plot((O:Nf)lFs*32768,pr,(O:Nf)/Fs*32768,prc*o1i~(l,Nf+l)); 
title('Potencia Real - Calculada e Teorica'),xlabel('t [s]'),ylabel('P [W]'); 
subplot(224). sernilogy((0:Nf)lFs*32768,abs(pr/prc-1),(0:Nf)/Fs*32768,oiies(1,Nf+l)*.00025); 
title('En.0 Relativo'),xlabel('t [sJt),ylabel('E'), tex*.8*Tf, .0004,'0.025%').pausz; 
subplot(l1 I), seiiiilogy((O:Nf)/Fs*32768,abs(pr/pr~-1),'*',(O:Nf)Es*32768,oiies(l,Nf+l)*.00025,'-'); 
Iiold 011; 
semilogy((0:Nf)/Fs*32768,abs(sqri(vr/vrc)-1),'+',(0:Nf)lFs*32768,abs(sqrt(irlirc)-l),'x'); 
seiiiilogy((0:Nf)lFs*327G8,abs((vr.*ir).A.5/pac-l),'o',(O:Nf)/Fs*32768,abs((vr.*ir-pr.A2).A.5/clc-l),'.'); 
title('Erro Relativo'),xlabel('t [s]'),ylabel('E'), text(.7*Tf, .0004,'0.025%'),grid; 
tex-(.7*Tf,l, '* Pot Real'); 
text(.7*Tf,.3,'0 Pot Apareiite'); 
tex-(.7*Tf,. 1,'. Pot Rentiva'); 
tex?(.7*Tf,.O3,'+ I niis'): 
text(.7*Tf,.Ol,'s V niis'); 
pause; 
Iiold off 

B.2 Rotinas em assenzhler do DSP56001 

A seguir estão listadas as rotinas em assembler do DSP56001 utilizadas na 

obtenção dos resultados apresentados no Capítulo 5. A sequência de execução 

segue o fluxograma apresentado na figura 4.16. 

;I'KOGRAhlA I'RMCIBAL 
LíACLIB '.\' 
INCLUDE 'SQR-K.ASh1' 

.eii<lciecos cle regisiiadoies uiteii~os s \.siates <le uitciiil>c;~o 
Si';\KI EQU $40 
SC K EQU ãFFFO ,.c1 coiiuol rr.gi,ter 
S('CK EQU SFFF2 .sci clock colitrol isgi3icr 
II'K EQU SFFFF ,iiiisinipi piiorily ii.gi.\rci 
UCK EQU SFFFE .biis coiiiiol reyisiea 
C U  EQCI $FFEC ,si1 coritiol regirter n 
CKU EQU SFFED .ssi coiitrol rspstsr li 
IJC:C EQU SFFEI .~>oii c coiiiiol isgiater 
I'CD EQU SFFES .~ioit c daia iegister 
I'L'DDK EQU SFFE3 :poil c daia rliiectno~i Ii i i  

INTU-V EQU S000A .eti<ler<co <lu \.ctoi <Is iiitii1riilJcau (Ia IN'i'U 
...................................... ".......*..***...**.* 
.coiistwires de coiitrole do I>rocessaclor i' riii1r.i 
DIVISOK EQU 112 ;FS = f e l ,  (4 ' (l>s'7+1I (COIII + I ) )  
' i '  EQU E000001 .~i i i i i i~fo cIe \\'S t t i i  c.l<Ia e.l~.ico cle iiieiiioii.~ 
I Ih1EK EQU $1420 . ~ r u l u \ ~ ~  ck coiitrolc do tiiiier 





MOVEP #W-ST.X:BCR 
MOVEP #K-IPR,X:IPR 
ANDI #SFC,MR 

J00p p ~ C i p a l  
DO UBUF-O-SlZE,LOOPP 
MOVE #MK-AD,Y 1 
MOVE X0.P:-(R3) ARMAZENA Q-OUT NO BUFFER DE SAIDA 
MOVE R3,QOW-BUF-P ;ATUALIZA APONTADOR DO BUFFER DE Q O W  
MOVE #SFFFF,M3 

;DI-BUF-P -> POINTER PARA BUFFERS PRIMEIRO ESTAGIO (+RECENTE) 
LOOPZ MOVE DI-BUF-P,RO 

MOVE #DIBUFOS,NO 
MOVE #ADO-OSI,XI 
MOVE # - l - 1 , M O  

:COMPARA POINTER DOS BUFFERS DE ENTRADA COM O DE AMOSTR 
;PROCESSADAS 
LOOPI MOVE P-AD,XO 

MOVE AD.A 
CMP XOA 
JEQ LOOPI 
MOVE Y:-(i-AD),B ;ATUALIZA OS DIVERSOS BUFFERS (V2-O, 12-0, P-O) 
AND Y I,B Y:(PAD+P-AD_N),A 
A N D Y I A  . 
SUBXI,B 
SUB X l h B,XO 
MPYR X0,XO.B A.YO 
MPYR Y0,YO.A B,X:(RO) 
LUA (RO)+NO,RO 
LUA (CO)e,CO 
MPYR X0,YO.B A,X:(RO)+NO 
MOVE CO-NA 
MOVE B,X:(RO)-NO 
MOVE C0,XO 
CMP X0.A (R0)-NO ;VERIFICA SE ATINGIU O NUMERO DE AMOSTRAS 
JGT LOOPI 

;prinieuo estagio de D. S. 
;AlUALIZA O APONTADOR DO BUFFER DO PRIMEIRO ESTAGIO 

MOVE RODI-BUF-P 
;RECUPERA O APONTADOR DO BUFFER DO SEGUNDO ESTAGIO 

MOVE D2 BUF P,R1 
MOVE #D~-BUFOS,NI  
MOVE # - 2 - I , M I  
MOVE #COEFI_P,R4 ;COEFI-P POINTER COEFICIENTES FIR-I (INT) 

;DECREMENA O CONTADOR DE AMOSTRAS DO FATOR DE dec 
LUA (C0)-CON,CO 
FIR RO,R4,NT-I ,NT_I NUMERO DETAPS DO FIR-I 
LUA (RO)+NO,RO 
MOVE A,X:-@I) .ARMAZENA V2-1 E ATUALIU R1 

FIR RO,R4,N'S-I 

,A'NALIZA APONTADOR DO BUFFEK DO SEGUNDO ESTAGIO 
MOVE KI,D2-BUF-P 
LUA (RI)+NI,RI 
LUA (RO)+NO,RO 
MOVE A,X:(RI)+NI .ARMA%ENA 12-1 

FIR KO,K4.NT-I 

:"CI_P" POINTER CON'MDOK DE AhIOSTRAS PRIMEIRO d s 
MOVE CI-P,R3 
MOVE A.X:(RI) .ARMALENA P2-1 
LUA (R3)+,R3 
MOVE N3.A 
MOVE R3,XO 
CMP X0,A R3,CI-P ,COhll'AKA C1 E ATLIALIU "CI" 
JGT LOOP2 .VEKIFICA SE CI-;=DEC' 

LUA (R3)-N3,R3 
MOVE #COEF2_I1,R4 
MOVE R3,CI-P .~i ' lUAl.lU "CI" 

.KECUPEKA APON'fADOK IUO BUFFEK 110 SECiLINUO ESTAGIO 
MOVE Di-BUF_P,RO 
MOVE UD2-BUF-OS,NO 
MOVE #NT-2-\,MO 

;KECUPEKA APONTADOK DO BI!FI:EK DO'I~EKÇEIKO ES-T:\GlO 
MOVE D3_BUF_P,KI 
MOVE #D3_BUF_OS,N I 
MOVE #N~-3-1,hII 

FIK KO,R4,NT-2 

MOVE A,?(:-(KI) :AKhln%liNA v2-2 
LUA (RO)+NO,KO 

.A'IUALIU APONTAI>OK DO I3LIFl:I:K I~O'I I~K( 'CIR0 ESf..\i;lO 
MOVE KI.D3_L1UF-I' 
LUA (Rl)+NI,RI 

FIR K0,RA.N 112 

LUA (KOji NO,(<O 
MOVI: A.X (RI)+NI .r\KhlA%ENA I&-2 

FIR RO,R4,-2  

MOVE C2-P,IU ;"C2-P" POINTER CONTADOR DE AMOSTRAS PRIMEIRO d.s. 
MOVE A,X:(RI) ;ARMAZENA P-2 
LUA (R3)e.W 
MOVE N3.A 
MOVE U3,XO 
CMP X0.A U3,CZ-P ;ATUALIZA "CI" 
JCT LOOPZ ;VERIFICA C2<=DEC 

;terceuo estagio de D.S. 

MOVE #COEF3 P,R4 ;COEFI P POINTER COEFICIENTES FIR-I (INT) 
LUA ( U 3 ) - ~ 3 . ~ 3  

A S  ;RECUPERA APONTADOR DO BUFFER DO TERCEIRO ESTAGIO 
MOVE D3 BUF P.RO 
MOVE #DY-BUFOS,NO 
MOVE #NT-3-I,MO 

;RECUPERA APONTADOR DO BUFFER DO QUARTO ESTAGIO 
MOVE D4-BUF-P,RI 
MOVE #D4BUF-OS,NI 
MOVE # - 4 - I , M I  
MOVE R3,C2-P ;ATUALIZA O CONTADOR "C2" 

FIR RO,R4.NT-3 ; N L 3  NUMERO DE TAPS DO FIR-3 

LUA (RO)+NO,RO 
MOVE A.X:-(RI) ARMAZENA V2-3 E ATUALIZA RI 

,ATUALIZA APONTADOR DO BUFFER DO QUARTO ESTAGIO 
MOVE RI,D4_BUF-P 

FIR RO,Rd,NT-3 

LUA(RI)+NI,RI 
LUA (RO)+NO,RO 
MOVE A,X:(RI)+NI ARMAZENA 12-2 

FIR RO,R4,NT-3 

;*C3-P" POINTER CONTADOR DE AMOSTRAS TERCEIRO d.s 
MOVE C3-P,R3 
MOVE A,X:(RI) ;ARMAZENA V2-1 
LUA (R3)c,R3 
MOVE N3.A 
MOVE ~ 3 k 0  
CMP X0.A R3,C3-P ;COMPARA C3 E ATUALIZA "C3" 
JCT LOOP2 ;VERIFICA SE C3<=DEC 

;quarto estagio de D.S 

MOVE #COEF4_P,K4 ;COEFI_P POIN'I'EK COEFICIENTES F I K I  (INT) 
LUA (K3)-N3,K3 

;RECUPERA APONTADOR DO BUFFER DO TERCEIRO ESTAGIO 
MOVE D4-BUF-P,RO 
MOVE #D.I-BUFOS,NO 
MOVE #NT-4-I,MO 

;RECUPERA APONTADOR DO BUFFER DO QUARTO ESTAGIO 
MOVE DS-BUF-P,RI 
MOVE #D5-BUF-OS,NI 
MOVE XNT-S-I,Ml 
MOVE R3,C3_P .AIUALIZA O CON'SADOK "C2" 

FIR RO,R4,NT_4 .N'r-3 NUMERO DE TAPS DO FIK-3 

LLIA (R0)i-NO,RO 
MOVE A,S:-(RI) .AKhlN,ENA V2-3 E ATUALIZA RI 

.AIUALIZA APON'I'ADOK DO BUFFEK DO QUAKTO ESTAGIO 
hlOVE RI.US_UUF_k' 

[.LIA (KI)+NI,KI 
LUA (KO)+NO,RO 
LIOVE A,S'(KI)+N I .IZKMI\%ENA 12-2 

FIR RO,K4,N'í'_4 

."C'3_1'" I'OIN'TER CONTADOR IIE AhlOSIKASl'ERCEIKO<I s 
hlOVE C3-1'.K3 
hlOVE A,?(.(RI) ,AKhli\ZliNA V2.1 
LUA (K3)i ,R3 
hlOVE N3.A 
hIOVE K3,SO 
C'hll'X0.A K3,C.I-P .COMIIAKh ( ' 3  1: A'lUALI7~~4 "C3" 
J G S  LOO1'2 ,VCKII:IC.,\ SI; C3.:=lli:(: 



FIR R O , R 4 , - 5  . - 3  NUMERO DE TAPS DO FIR-3 

LUA (RO)+NO,RO 
MOVE AAUX-V ;V2OUT -> VARIAVEL TEMPORARIA 

FIR RO,R4,NT_S 

LUA (RO)+NO,RO 
MOVE W X - I  ;IZ-OUI -> VAMAVEL TEMPORARIA 

FIR RO,R4,N'i-5 

MOVE PO-BUF-P,R3 
MOVE #BUFOW-SIZE-I.M3 
MOVE AAUX-P ;COPIA P-OUi EM AUX-P 

;ARMAZENA P-OUT NO BUFFER DE SAIDA DE POTENCIA 
MOVE &P:-(R3) 
MOVE R3,POUT-BUF-P 
MOVE AUX-V,Xl 

JSR SQRSUB 

MOVE VRMS-BUF-P,R3 
MOVE AUX-1,XI 

;ARMAZENA VRMS-OWNO BUFFER DE SAIDA DE VRMS 
MOVE X0.X:-(R3) 
MOVE R3,VRMS-BUF-P 

JSR SQRSUB 

MOVE IRMS-BUF-P,R3 
MOVE AUX-I,XI 
MOVE X0.X:-(R3) ,ARMAZENA IRMS 
MOVE AUX-V,YI 
MOVE R3,lRMS-BUF-P 

MI'Y XI,Y I.A AUX-P,YO 
MAC -YO,YO,A 
MOVE A,XI 
MOVE #O.ZS,XO 

JSR SQRQ 

MOVE QO-BUF-P,R3 
LOOPP NOP 

NOP 
ORI #3,hlR 

MOVE S0,P:-(R3) 

MOVE R 3 . Q O - B U F P  
MOVEP #O,X:IPR 
NOP 
NOP 
NOP 

,siivia VRMS para fora 

MOVE #6010200,XO ;FILE RI E #$200 ELEMENTOS 
MOVE #VOUi-1,R7 ;INICIO DO BLOCO 
MOVE #I,A ;PAGINA X: 
JSR SE008 

,eiivia IRMS para fora 

MOVE #$020200,>(0 ;FILE # I  E f;$200 EL1:MENIUS 
MOVE #IOUi-I,R7 .INICIO DO BLOCO 
MOVE #],A ;PAGINA I' 
JSR SE008 

MOVE #$0302OO,XO .FILE R3 I: #$200 I:I.I:hlLN'I'OS 
MOVE JPOUi-l,R7 .INICIO 00 ULOC'O 
MOVE #O,A ,PAGINA i' 
JSK SEOOS 

.i:iiv~d QOUr para roia 

MOVE #$040200,XO 
MOVE #QOUi'-l,R7 
MOVE #O,A 
JSR SE008 

,ciivia buRer de taiisao 

MOVE #SOSO4OOXO 
MOVE #S1000,R7 
MOVE #2,A 
JSK SEOOS 

,eiivia biilisr de coiretite 

MOVE #S060JOO,XO 
MOVE #S1400,R7 

;FILE U S  E #$NO ELI:MCN'I'OS 
.INICIO DO ULOCO 
;PAGINA Y- 

;FILE #b E #5400 ELRMEN'I-OS 
.INICIO DO ULOCO 

MOVE #2,A 
JSR SE008 

;mina uifoniiacao de teniiuio 
CLR A 
MOVE #S07,XO ;FILE #7 
JSR SE004 
NOP 
NOP 
STOP 
N ~ P  
NOP 
NOP 

;ROTíNA DE EXTRAÇÁO DA HAIZQUADKADA 
;Exüai a raiz quadrada do numero eiii "XI " 
;retoma a raiz quadrada em "XO" 
;Usa os seguintes regiseadores: 
; "A" 
; "XO" 
; "YO" 
; "RO" 
; "RI" 
; "R2"e"NY 
;constantes na pagina " X  

SQRSUB TFR X1.A #.25,XO 
SQRQ MOVE #SFFFF,MI 

MOVE U$FFFF,MZ 
MOVE #SFFFF,MO 
MOVE #SO,RI 
CMP X0.A #SQR-K,RO 
JCE INTSQ 

,venGca se X1 < SQR-MIN -> SQR(XI) = O 
MOVE #SQR-MIN,XO 
CMP X0.A 
JGT NORMAL 
MOVE #O,XO 
JM1' SQD02 

,Noiiiialu;i "XI", 5<= S l c l O 
NORMAL REP #23 

NORM RI,A 
MOVE &SI 

INTSQ MOVE X:(RO)+,XO 
MOVE X(RO)+,A 
MAC XI,XO,A #(SQR-K+SQR-OS),NZ 
MOVE A,XO 
MOVE XI,A 

;Roiiiia de SQRT 
REP #6 
ROL A 
MOVE X.(ROJ+,YO 
AND YO,A 
MOVE AI,K2 

;Realiu SQR-lTl>as;igeiis 
DO #SQR_lT,SQDOl 
MPY -XO,XO,A XO,S.(RO) 
ADD X1.A X:(R2+N2),YO 
MOVE AJO 
MI'Y X0,YO.A S (RO),SO 
ADD S0.A 
MOVE A.SO 

SQDOI 
MOVE RI,A 
T s r  A (ROI+ 
JEQ SQDO2 
MOVE RI,SI 
MOVE R6010000.A 
SUU SI,A 
ROR A 
MOVE AI,RI 
JCC CINNOKhl 
MOVI1 S (1101.11 . (,, .iiig.i . "SI" cuiii sqit(2) -;, y ($0) 
MI'YK S0,ZI.A 
hlOVI: A.SO 

UNN<>Khl hl0Vli 1: 5,ZI 
i10 I1 l ,SQi~0? 
MI'Y S0.S I.,\ 
MUVE ,l.Sll 

SQ1103 
hlOVE A.SI1 

SQDO2 
NOI' 
KI'S 
LNI) 



MAC X0.YO.A X:(DATA)+.XO Y:(COED+.YO . . 
REP U(hlTAPS-l)n 
MAC X0,YO.A X:(DATA)+,XO Y:(COEF)-,YO 
MAC X0.YO.A X:(DATA)+.XO Y:(COEF).YO 
MAC XO;YOA 
REP UGO 
ASR A 
RND A 
ENDM 

;COEFICIENTES DO FILTRO DIGITAL 
;SISTEMA COM CINCO ESTAGIOS DE DEZIMACAO 
;FILTRO FIR DE 9 3  TAPS SIM!iXRICO, Fh = 0.06 
;JANELA OTIMIZADA 
;NORMALIZADO PARA G [O] = 16 
;QUANTIZADO PARA 22 BITS 
;O 1/08/94 

ORG Y:COEFI-P 
DC 0.00002363,0.00011503,0.00029971 



Os diagramas esquemáticos aqui apresentados mostram os circuitos 

eletrônicos implementados. 
A figura C . l  mostra o esquema da interface analógica. Nessa figura são 

encontrados amplificador de entrada, o conversor AID e as fontes de alimentação e 

a fonte de referência. Além dessas partes, é mostrado o circuito de um comparador 

de janela cuja finalidade é o monitoramento da tensão de saída objetivando a 

verificação da ocorrência de sobrecarga (saturação) da entrada do conversor. O 

sinal desse comparador é enviado ao sistema digital. 
O circuito de compensação do atraso diferencial é mostrado na figura C.2. 

Nessa figura encontram-se também os circuitos utilizados na serialização dos dados 

e na seleção dos ganhos. Estão incluídos nesse esquema os buffers empregados 

no acionamento dos LED's dos optoacopladores. 

Por último, a figura C.3 mostra os circuitos adicionais desenvolvidos para a 

viabilização do funcionamento dos optoacopladores nas freqüências apropriadas. O 
sinal ISTRB do canal de tensão é empregado como gerador de interrupção do 

DSP56001. 
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