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Tesis Doctoral:
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Resumen

El lazo de enganche de fase (PLL), es un elemento de un sistema converti-
dor de potencia conectado a la red eléctrica, que proporciona las mediciones
del ángulo de fase y de la frecuencia de la tensión de la red. El PLL se en-
carga de controlar la sincronización con la tensión de red, con exactitud y
rapidez, especialmente en la presencia de perturbaciones, como armónicos,
variaciones de frecuencia, huecos en la tensión de red y otras perturbaciones.
Con fines de control y protección, tanto en sistemas eléctricos monofásicos
como en sistemas trifásicos, es necesario utilizar un PLL, que sea eficiente y
robusto.

Este trabajo de tesis, presenta un nuevo método generador de un sistema
ortogonal (OSG) para ser utilizado por un PLL monofásico, basado en un
Filtro Paso Todo (APF) con estructura Lattice. Para cumplir con esta tarea,
inicialmente se realiza un método de normalización de las salidas del OSG
propuesto, lo cual lo hace más conveniente para ser utilizado en un PLL,
reforzando la caracteŕıstica de baja sensibilidad al redondeo de los coeficientes
para una fácil implementación en un Procesador Digital de Señales (DSP) de
coma fija.

La red eléctrica puede presentar variaciones de la frecuencia fundamental,
lo que requiere que el PLL se adapte a la frecuencia final, por lo que en este
trabajo se propone un nuevo PLL adaptativo a la frecuencia, utilizando el
OSG normalizado basado en el APF con configuración Lattice, funcionando
como un filtro notch adaptativo (ANF). El uso de un ANF, elimina el re-
quisito de que se tenga que contar con una señal de referencia de la red sin
perturbaciones para obtener el error necesario en los sistemas adaptativos
tradicionales, ya que la misma salida del filtro notch (NF) será esta señal de
error.

Para un PLL cumplir sus tareas de sincronización con la red en ambien-
tes altamente perturbados, es de mucha utilidad, que este sea, de respuesta
rápida ante cambios bruscos en la señal de entrada como en el caso de los
huecos de tensión pero además funcionar con alto rechazo a señales contami-
nadas por armónicos. Por lo que se propone un nuevo método de adaptación
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del ancho de banda del mismo OSG basado en el ANF con estructura de
Lattice. El nuevo método permite que el ancho de banda notch aumente o
disminuya de forma rápida de acuerdo con la perturbación, obteniendo un
método novedoso y de sencilla implementación.

Finalmente, este trabajo ofrece la comparación desde el punto de vista
de estado permanente de dos métodos OSG utilizado en una estructura PLL
monofásica, el integrador generalizado de segundo orden, SOGI y otro nuevo
basado en el OSG propuesto en esta tesis, el APF con estructura Lattice.
Ambos son muy atractivos, con un buen rendimiento bajo condiciones de red
armónicamente distorsionadas y frecuencia variable. Siendo estos dos una
buena alternativa, en comparación con otros métodos conocidos.

Los análisis matemáticos de los algoritmos propuestos en esta tesis son
presentados y la validación de sus funcionamientos fue confirmada en todos
los casos por los resultados de la simulación utilizando el programa Matlab
y la implementación experimental en un DSP de coma fija, el TMS320F812.



Abstract

The phase-locked loop (PLL) is an element of a grid-connected converter
system, which provides phase angle and frequency measurements of the grid
voltage. The PLL takes care of control the synchronization with the grid
voltage, accurately and quickly, especially in the presence of disturbances
such as harmonic variations, gaps in voltage and other disturbances. For
control and protection purposes, both single-phase on three-phase electrical
systems, it is necessary to use a PLL, which it has to be efficient and robust.

This thesis presents a new method of orthogonal system generator (OSG)
to be used by a single-phase PLL based on a Pass All Filter (APF) with
Lattice structure. To accomplish this task, initially a output normalization
method the OSG proposed is performed, which makes it more suitable for use
in a PLL, reinforcing feature low sensitivity to rounding of the coefficients
for easy deployment on a Digital Signal Processor (DSP) fixed point.

The grid can change the fundamental frequency, which requires that the
PLL adapts to the end frequency, so in this thesis a novel frequency-adaptive
PLL network is proposed, using the normalized OSG based on the APF
with Lattice structure, functioning as an adaptive notch filter (ANF). Using
an ANF, it eliminates the requirement that has to have a reference signal
from the network without disruption to obtain the required error traditional
adaptive systems, since the same output of the notch filter (NF) is the signal
error.

For a PLL fulfill their tasks of synchronization with the network in highly
disturbed environments, is very useful, that is, rapid response to sudden
changes in the input signal, as in the case of voltage dips but also work with
high rejection signals contaminated by harmonic. For it is a new method
for adaptation the bandwidth of the same OSG based on ANF with Lattice
structure is offered. The new method allows the notch bandwidth increase or
decrease quickly according to the disruption, based on a novel method and
simple implementation.

Finally, this work provides the comparison from the point of view of
permanent state of two OSG methods used in a single-phase PLL, the second
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order generalized integrator, SOGI and a new one based on the OSG proposed
in this thesis, the APF with Lattice structure. Both are very attractive, with a
good performance under variable frequency and harmonically distorted grid
conditions. These two being a good alternative, compared to other known
methods.

The mathematical analysis of algorithms proposed in this thesis are pre-
sented and the validation of their performances was confirmed in all cases
by the simulation results using the Matlab program and experimental imple-
mentation in a fixed point DSP, the TMS320F812.
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1

Introducción

En muchos páıses, el uso, desarrollo y despliegue de los recursos energéti-
cos distribuidos (DER’s) han aumentado y se han generalizados considerable-
mente en los últimos años [1.1], planteándose nuevos retos para la estabilidad
de la red y los sistemas de protección. Con especial énfasis en los recursos de
carácter renovable, como la eólica, la solar y la biomasa, que están desem-
peñando cada vez más un papel importante y cambiando el paradigma de
la generación eléctrica [1.2–1.4]. Los operadores de la red y de los sistemas,
aśı, como los fabricantes de equipos, necesitan contar con las soluciones ade-
cuadas para poder realizar las tareas que ello implica. Esto ha producido un
aumento de los requisitos necesarios para la conexión a la red y por lo que
se ha mejorado el control de las interfaces de la electrónica de potencia, con
el fin de cumplir con las nuevas normas y códigos de red [1.5].

1.1. Estado del Arte

En los sistemas actuales de generación de enerǵıa, para el adecuado cum-
plimiento de los nuevos requerimientos, las investigaciones se han centrado en
técnicas para la realización de una correcta sincronización con la red eléctri-
ca, es decir, la detección del ángulo de fase de la tensión en el punto de
acoplamiento común (PCC). La sincronización cumple una tarea muy im-
portante, debe asegurar que las prestaciones del sistema conectado a la red
cumplan con los requisitos de operación, debe permitir una entrega fiable de
potencia, debe ser precisa y rápida, incluso en presencia de las distorsiones
y fallas más comunes, como armónicos de ĺınea, notchs, huecos de tensión,
subidas, cáıdas o pérdidas de tensión, variaciones de frecuencia y saltos en el

1
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Figura 1.1: Sistemas de Conversion de Potencia conectado a la red

ángulo de fase [1.6–1.9].

Los inversores conectados a la red monofásica forman parte de muchas
aplicaciones de los DER’s, básicamente en las interfaces de pequeñas fuentes
de generadores de enerǵıa a la red eléctrica [1.10, 1.11]. Los sistemas de con-
trol de los convertidores deben hacer que el sistema de generación de enerǵıa,
se encuentre sincronizado con la red para alcanzar su propósito, suministran-
do o generando en cada instante la potencia demandada de la manera más
económica y eficiente posible. El conocimiento de la fase, la amplitud y la fre-
cuencia es un aspecto fundamental en el diseño de los sistemas de conversión
conectados a la red, como el que se muestra en la Fig. 1.1.

La solución clásica para la sincronización en los sistemas monofásicos era
la Detección de Cruce por Cero Filtrada (ZCD, Filtered Zero Cross Detec-
tion) mientras que para los sistemas trifásicos se ha empleado el Lazo de
Enganche de Fase (PLL, Phase Locked Loop).

Actualmente, en los DER’s monofásicos, como los inversores fotovoltaicos
[1.12] y dispositivos de almacenamiento de enerǵıa o cualquier interfase de
electrónica de potencia, como las fuentes ininterrumpida de enerǵıa (UPS)
o unidades regenerativas, la topoloǵıa de un PLL, se ha convertido en la
estructura mas crucial e idónea para una conexión y sincronización rápida
con la red de los convertidores de potencia, siendo la estrategia de control
que permitirá con rapidez y precisión la detección del verdadero ángulo fase
de la tensión en el PCC [1.5, 1.13].

Conociendo el ángulo de fase de la tensión en el PCC, se puede calcular
las referencias de corriente activa y reactiva del lazo interno de corriente y
por lo tanto, el factor de potencia para el valor de diseño. Por ejemplo una
operación con el factor de potencia unitario, que consiste en la sincronización
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de la salida del inversor de corriente con la tensión de red, para dar una
referencia de corriente sinusoidal limpia. Además, es de mucho interés si el
PLL proporciona la tensión RMS instantánea y la frecuencia de la red. Ambas
magnitudes suelen ser necesarias para algoritmos de Anti-Islanding activos
o pasivos en inversores fotovoltaicos [1.14] o en los métodos de drop control
para inversores en paralelo [1.15].

Naturalmente, la estructura monofásica de estos PLL’s limita el uso de
algunas estrategias de control de trifásicas conocidas [1.16–1.19]. En los sis-
temas monofásicos hay menos información que en los sistemas de trifásicos
con respecto a la condición de la red [1.20, 1.21], por lo que, los métodos
más avanzados, para superar esta limitación deben considerar como un fin el
crear un sistema de voltajes ortogonales (dos tensiones) [1.22] para obtener
el ángulo de fase de tensión en el PCC y luego explotar los métodos trifási-
cos existentes. Por lo que recientemente, se han propuesto varias técnicas
avanzadas de lazos de enganche de fase, PLLs, para aplicaciones monofási-
cas [1.23–1.27]

La tendencia actual, es usar PLL’s creando componentes ortogonales “vir-
tuales”mediante diferentes técnicas. Con la actual tecnoloǵıa de microcontro-
ladores y DSP’s, todas las funciones de los PLLs clásicos se pueden imple-
mentar mediante funciones software. Los PLLs software tienen numerosas
ventajas con respecto a los PLLs hardware, una de éstas es la posibilidad de
modificar las constantes “on-line”, lo que permite realizar control adaptativo,
a partir de la identificación de diferentes perturbaciones.

La estructura general de un algoritmo PLL monofásico, basado en un
generador de un sistema ortogonal (OSG, orthogonal system generator) para
la sincronización con la red se presenta en [1.9, 1.17, 1.22, 1.23, 1.28–1.35],
la cual puede utilizar la Transformada de Park, como se muestra en la Fig.
1.2(a) o la funcion arcotangente, Fig. 1.2(b), donde se incluye la vigilancia
de la tensión de red. Por lo general, la principal diferencia entre los PLLs
monofásicos basados en OSG, es la forma como se generan estos sistemas de
tensión ortogonal.

En el estado del arte, las estructuras de PLL para sistemas monofásico,
basado en OSG, de la Fig. 1.2, están formadas básicamente por dos bloques.
En el primero, a partir de una única señal sinusoidal de referencia, se gene-
raŕıa un sistema ortogonal en fase con la señal antes mencionada. El segundo
bloque utiliza un lazo de retroalimentación por medio de una transformación
αβ-dq o la aplicación de la funcion arcotangente, para determinar el ángulo
de fase de la señal de referencia. En el caso de fluctuaciones en la frecuencia
de tensión de red, se debe utilizar un sistema de generación de señal orto-
gonal de frecuencia adaptativa. En este método, hay un equilibrio entre la
velocidad de la respuesta y su capacidad de rechazo de armónicos [1.33].
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Figura 1.2: Estructura de un PLL monofásico basada en: (a) la Transformada
de Park, (b) la función arcotangente.

Los métodos OSG’s de un PLL monofásico deberán ser de aplicación
sencilla, el sistema ortogonal deberá ser filtrado sin retardos por la misma
estructura, debido a su resonancia en la frecuencia fundamental, no verse
afectadas por los cambios de frecuencia. Existen diferentes formas de generar
la tensión ortogonal, los métodos más comunes utilizados en la literatura
técnica se presenta en [1.9, 1.20–1.22, 1.28, 1.36, 1.37]:

Función de transporte de retardo, se muestra en la Fig. 1.3(a), el cual
hace uso de un bloque responsable de introducir un desfase de 90o con
respecto a la señal de entrada [1.30, 1.38, 1.39].

Transformación de Hilbert, es un método relacionado con el anterior,
pero más complejo en la creación de una señal de la cuadratura, se
muestra en la Fig. 1.3(b) [1.39, 1.40].

Transformación inversa de Park, mostrado en la Fig. 1.3(c) [1.27, 1.39–
1.43].
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Figura 1.3: Metodos OSG mas comunes: (a) Función de transporte de retardo,
(b) Transformación Hilbert (c)Transformación Inversa de Park.

Filtro de promedio deslizante (MAF), con tiempo de muestreo variable,
tales como en [1.44] o tiempo de muestreo constante [1.45].

Sin embargo, estos métodos tienen una o más de las siguientes deficiencias:
la dependencia de la frecuencia, fallas de alta frecuencia, la alta complejidad,
no linealidad, pobre o ninguna filtración, la capacidad de calculo para su
implementación en tiempo discreto en alguno de los casos resulta elevada,
etc. Cabe añadir que su capacidad de adaptabilidad en algunos casos es lenta
ante posibles cambios en la frecuencia del sistema. Por todo lo anterior es
importante contar con un algoritmo capaz de generar el sistema ortogonal a
partir de una señal monofásica sinusoidal perturbada, con el mı́nimo error en
estado estacionario y las máximas prestaciones ante fallas transitorias [1.46].

Como parte principal del trabajo en esta tesis se presenta un nuevo PLL
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monofásico, que tiene como elemento principal un OSG normalizado basa-
do en un Filtro Paso todo (APF) de segundo orden con estructura Lattice.
Inicialmente el OSG proporcionado por el APF no mantiene una ganancia
unitaria con respecto a la señal de entrada, caracteŕıstica necesaria para un
buen desarrollo del PLL propuesto. Se propone un método de normaliza-
ción, que proporciona el OSG de ganancia unitaria como aplicación del PLL
tradicional, pero sin todos los inconvenientes que se presentan en la forma
tradicional.

El siguiente propósito de esta tesis se basa en el aporte de una serie
de mejoras a la estructura tradicional de el PLL, cada una de las cuales
viene a proponer una solución a un conjunto de problemas conocidos de
la versión tradicional de las PLL’s. Aśı un problema es la variación de la
frecuencia de la señal de entrada al PLL y otro problema importante consiste
en la duración de los transitorios, debido a la aparición de fallas como los
armónicos o los huecos de tensión. En muchos sistemas de sincronización
existe una disyuntiva entre rapidez y precisión, en este sentido se pretende
profundizar en los filtros adaptativos tanto en frecuencia como en ancho de
banda, consiguiendo aśı un filtro preciso en régimen permanente y rápido en
los transitorios.

Como último propósito se tiene el análisis comparativo del APF de Lattice
propuesto, con un método muy utilizado y reportado en la literatura técnica
en los últimos años, como generador de un sistema ortogonal de tensión para
una estructura PLL monofásica que se basa en un Integrador Generalizado de
Segundo Orden (SOGI) [1.22, 1.28, 1.47, 1.48]. Ambos métodos, demuestran
que son una buena alternativa en los sistemas monofásicos, filtran la señal
de la red eléctrica, para que las referencias de los sistemas de sincronización
sean lo mejor posible y aśı posteriormente ser utilizadas en los convertidores
monofásicos funcionando en ambientes altamente perturbados. También son
presentadas las soluciones para las aplicaciones discretas de las dos estruc-
turas analizadas. Las simulaciones validan la eficacia de uno u otro método
propuesto.

La bondad de esta nueva estructura se validara y probara de una forma
muy amplia en la simulación, utilizando el programa de Simulink de Matlab
y con su aplicación en un DSP de coma fija.

1.2. Objetivos

El objetivo principal de la tesis es el Análisis y comparación de algoritmos
de PLL monofásicos basados en un filtro digital paso todo, para la más idónea
detección de la fase y de la frecuencia de la tensión en los sistemas de recursos
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energéticos distribuidos (DER’s). Para cumplir con este objetivo se tiene que
conseguir:

Estudiar y analizar el APF basado en la estructura Lattice como OSG.

Diseñar un OSG con ganancia unitaria basado el APF de Lattice.

Diseñar un PLL monofásico basado en ANF Lattice en frecuencia.

Implementar un PLL monofásico basado en ANF Lattice en frecuencia
en un DSP de coma fija.

Diseñar un PLL monofásico basado en ANF Lattice en ancho de banda.

Implementar un PLL monofásico basado en ANF Lattice en ancho de
banda en un DSP de coma fija.

Estudiar y analizar el SOGI.

Comparar el APF Lattice normalizado propuesto con la estructura SO-
GI como OSG’s.

Implementar el APF Lattice y el SOGI como OSG en un DSP de coma
fija.
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2

Filtro Paso Todo APF de Lattice

En este caṕıtulo se presenta un nuevo generador de un sistema ortogonal
(OSG) normalizado monofásico basado en un filtro paso-todo (APF) digital
de segundo orden con estructura Lattice. El APF es un bloque de construc-
ción versátil y conveniente para ser implementado en un procesador de señales
digitales (DSP) y presenta algunas caracteŕısticas que lo convierten en la me-
jor opción para aplicaciones de filtro Notch (NF) y su versión adaptativa, el
Adaptative Notch Filter (ANF) [2.1]. Con el fin de proporcionar un OSG con
ganancia unitaria, se propone un método de normalización que proporciona
las dos señales ortogonales, manteniendo la misma amplitud de la entrada,
muy adecuado para las implementaciones tradicionales de circuitos de Lazo
de Enganche de Fase (PLL) [2.2], sin los inconvenientes de dependencia de
la frecuencia, alta complejidad, no linealidad y pobre o ningun filtrado.

El APF basado en la estructura Lattice, es una buena alternativa para la
creación de un sistema ortogonal en los sistemas monofásicos en comparación
con otros métodos conocidos en [2.2–2.6]. Los métodos para un obtener un
OSG de tensión de un PLL de un sistema monofásico deberán tener las
siguientes ventajas: aplicación sencilla, ser filtrado sin retardos por la misma
estructura y no verse afectadas por los cambios de frecuencia.

Los PLL’s, al ser implementados, deben cumplir unas caracteŕısticas de
robustez y velocidad ante cambios en la señal de entrada. Estos, se encuen-
tran, en la mayoŕıa de los casos, con señales altamente perturbadas [2.7].
De las perturbaciones presentes, existen las de altas frecuencias originadas
comúnmente por la conmutación de los semiconductores que componen los
convertidores y, por otra parte, las de menor frecuencia, como los armónicos
de 3er o 5to orden. Realizar un filtrado de las perturbaciones de alta frecuen-
cia es algo relativamente sencillo, pero en el caso de los armónicos, debido

13
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a la proximidad entre la frecuencia fundamental y la de corte del filtro, se
pueden introducir retardos no deseados en la señal de referencia generada.

Un filtro es una red eléctrica que altera la amplitud y/o caracteŕısticas de
fase de una señal con respecto a una frecuencia. Se utilizan en los sistemas
electrónicos para enfatizar las señales en determinados rangos de frecuencia
y rechazar señales en otras gamas de frecuencia a fin de eliminar la señal no
deseada. Por lo tanto, cualquier operación que se puede utilizar para reducir
o eliminar el ruido se llama filtro [2.8].

Como se indico en el apartado 1.1, los PLL’s monofásicos se componen
principalmente de dos bloques, Fig. 1.2. El papel más importante es llevado
a cabo por primer bloque que es el OSG, con uno de sus componentes en
fase y un segundo componente quedando a π/2 de la tensión de entrada
monofásica. En este bloque es donde radican las principales diferencias entre
todos PLL’s, basados en OSG. El resto de los bloques son los mismos que en
la mayoŕıa de las implementaciones de PLL [2.9].

Un APF de segundo orden discreto es un buen candidato como OSG de-
bido a su baja sensibilidad al redondeo de los coeficientes y una estructura
interna sin pérdida, muy conveniente para los algoritmos adaptativos [2.10].
Ademas, el coste computacional de la implementación es bastante bajo, es-
pecialmente en la representación en el espacio de estado.

Con el fin de poder obtener la amplitud de la tensión por un segundo
bloque, las funciones de transferencia de la magnitud de la ambas señales de
salida del OSG del APF con respecto a la tensión de entrada, deben tener
una magnitud unidad o una ganancia constante conocida. Esto no es cierto en
muchos OSG’s tradicionales, ya que tienen la ganancia diferente a la unidad,
la cual depende, entre otros factores, del ancho de banda notch del filtro. Este
inconveniente importante en los filtros usados como OSG’s tradicionales, es
la razón principal de por qué no se han utilizado en los PLL’s monofásicos
hasta ahora. Las siguientes secciones describen una normalización del APF
que cumple con los requisitos anteriores generando un OSG de ganancia
unitaria, es decir, se genera un sistema orto-normal.

2.1. APF: un bloque construido para DSP

El APF digital es un bloque de cómputo eficiente muy útil en muchas
aplicaciones de procesamiento de señales. En estas aplicaciones, la función
de transferencia del filtro digital esta sujeta a las limitaciones sobre la se-
lectividad de la frecuencia y/o la respuesta de fase que son dictadas por la
aplicación en cuestión. Una vez que se tiene la función de transferencia mas
conveniente, se debe seleccionar una estructura de filtro entre las numerosas
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opciones disponibles. La aritmética de precisión finita que se utiliza en el
cálculo del filtro digital, el ruido de redondeo y las caracteŕısticas de sen-
sibilidad de los coeficientes han constituido la base de la selección de una
estructura de un filtro a favor de otro [2.1].

Es necesario que un filtro digital en el dominio del tiempo discreto sea
desarrollado con una baja sensibilidad en sus coeficientes y poco ruido de
redondeo, obteniendo un comportamiento predecible en condiciones de lon-
gitud de palabra finita y un mejor desarrollo de algoritmos de cómputo efi-
cientes. Una función paso-todo, estable, se considera como un bloque básico
de construcción escalar sin pérdidas y sus interconexiones con otros bloques
del mismo tipo forman soluciones también sin perdidas y útiles a muchos
problemas prácticos de filtrado.

La respuesta de frecuencia de un APF tiene magnitud unitaria en todas
las frecuencias: ∣∣A(ejω)

∣∣2 = 1, para todo ω. (2.1)

La función de transferencia de cada APF tiene los polos y los ceros en
pares conjugados rećıprocos, en este caso A(z), se puede expresar:

A(z) =
z−MD(z−1)

D(z)
(2.2)

El polinomio numerador se obtiene a partir del polinomio denominador
invirtiendo el orden de los coeficientes. Por ejemplo:

A(z) =
a2 + a1z

−1 + z−2

1 + a1z−1 + a2z−2
(2.3)

que es una función paso-todo de segundo orden que se obtiene de (2.2),
puesto que los coeficientes del numerador aparecen en el orden inverso a los
del denominador. En este caso, el polinomio numerador y el denominador
forman un par de imagen-espejo.

Una estructura útil para la realización de las funciones paso-todo es el
filtro Lattice de Gray y Markel [2.1]. El procedimiento de śıntesis utiliza la
recursividad siguiente:

z−1Am−1(z) =
Am(z)− km
1− kmAm(z)

(2.4)

m = M,M − 1, ....,1

donde

km = Am(∞) (2.5)
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Figura 2.1: Interpretación Lattice de una función paso-todo
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Figura 2.2: Implementación Lattice en cascada de la función paso-todo Am(z)

Con Am(z) como una función paso-todo estable, se puede verificar que
|km| < 1, y que Am−1(z) es una función paso-todo estable de un orden inferior.
La interpretación estructural de (2.4) para el primer paso en la recursión
aparece como en la Fig. 2.1.

La recursión de (2.4) continúa en Am−1(z), y aśı sucesivamente, lo que
conduce a la estructura Lattice en cascada de la Fig. 2.2. La Fig. 2.3, es un
multiplicador sencillo, que requiere el menor número de multiplicadores. La
Fig. 2.4, es la forma normalizada, que tiene la ventaja de que todos los nodos
internos se escalan automáticamente para ajustarse al formato del filtro.

Am(z) esta limitada a ser una función real, aunque el filtro Lattice es
fácilmente generalizado para todas las funciones paso-todo complejas. Entre
todas las estructuras de implementación para los filtros discretos, la estruc-
tura Lattice normalizada, que se muestra en la Fig. 2.5 es el más útil para los
coeficientes reales de los filtros de segundo orden [2.1, 2.11], donde los coe-
ficientes son menores o iguales a uno, que es una caracteŕıstica conveniente
para la implementación en un DSP de coma fija.

Asi, una función de transferencia del APF de segundo orden, se expresa
como:

A(z) =
k2 + k1(1 + k2)z

−1 + z−2

1 + k1(1 + k2)z−1 + k2z−2
(2.6)

Teniendo en cuenta que todos los nodos internos son menores o iguales a
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Figura 2.3: Par de Lattice, multiplicador Sencillo.
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Figura 2.4: Par de Lattice normalizado.

uno, podemos hacer los siguientes cambios en (2.6), k1 = sin θ1 y k2 = sin θ2,
donde θ1 y θ2 se pueden expresar más como

θ1 =
ω0

fs
− π

2
(2.7)

θ2 = arcsin(
1− tan(BW/2)

1 + tan(BW/2)
) (2.8)

donde ω0 es la frecuencia notch, y BW = 2πB/fs es el ancho de banda
del filtro, siendo B la banda de paso en Hz y fs la frecuencia de muestreo,
finalmente, obtenemos

A(z) =
sin θ2 + sin θ1(1 + sin θ2)z

−1 + z−2

1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(2.9)

La estructura de la Fig. 2.5, con las respectivas sustituciones queda como
se muestra en la Fig. 2.6, en donde u(n) es la señal de entrada y yf (n) es la
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Figura 2.6: APF de segundo orden normalizado definitivo

señal de salida del filtro, A(z) es la función de transferencia del filtro y x1(n)
y x2(n) son los dos componentes ortogonales.

El APF con configuración Lattice, expresado como en (2.9), proporciona
un desacoplamiento entre la frecuencia notch ω0 y la banda de paso 3dB
del filtro. Este desacoplamiento es muy útil en los filtros adaptativos en
los que es necesario adaptar la frecuencia notch o el ancho de banda de
forma independiente. Esta caracteŕıstica se utiliza en los siguientes caṕıtulos
para obtener un ANF [2.12]. Aparte de tener la magnitud unidad para todas
las frecuencias y los coeficientes reales, el APF de segundo orden tiene un
desplazamiento de fase cero para ω > ω0 y un cambio de π para ω = ω0

mientras que en el resto tiene un desplazamiento de fase de 2π y su respectivo
diagrama de bode se muestra en la Fig. 2.7.

2.1.1. Filtro Notch y paso-banda Digital, basado en un
APF

Como se mencionó antes, el APF es un versátil bloque de gran utilidad
para ser implementado en un DSP. Por otra parte, debido al cambio de π de
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Figura 2.8: Generación de un filtro notch H(z) y un filtro paso-banda G(z),
basados en un APF.

la fase, para ω = ω0, es posible obtener un filtro notch y su complementario
filtro paso-banda, a partir del APF presentado antes. La generación del estos
filtros complementarios se muestra en la Fig. 2.8.

Las funciones de transferencias de los filtros notch y paso-banda se pueden
obtener como:

H(z) =
1

2
[1 + A(z)]

G(z) =
1

2
[1− A(z)] (2.10)
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Teniendo en cuenta (2.9), se obtienen las funciones de transferencia de:

H(z)=
1+ sin θ2

2

1+2 sin θ1z
−1+z−2

1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(2.11)

G(z)=
1− sin θ2

2

1−z−2

1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(2.12)

2.1.2. OSG basado en un APF

El APF de (2.9) tiene la particularidad de generar un sistema ortogonal.
La Fig.2.6, donde se representa la implementación del APF con configura-
ción Lattice, muestra dos nodos internos x1(n) y x2(n). Las funciones de
transferencia para ambos nodos son los siguientes:

x1(n) = X1(z)u(n)

X1(z) =
cos θ1 cos θ2z

−1

1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(2.13)

x2(n) = X2(z)u(n)

X2(z) =
sin θ1 cos θ2z

−1 + cos θ2z
−2

1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(2.14)

Aunque estos dos nodos internos representan un sistema ortogonal (x1
está quedando π/2 de la tensión sinusoidal de entrada y x2 está en fase
con la tensión sinusoidal de entrada), sus amplitudes no están directamente
relacionados con la magnitud de la tensión de entrada, porque la ganancia de
su funciones de transferencia en la frecuencia notch es diferente de la unidad.

La Fig. 2.9 muestra el diagrama de Bode para estas dos funciones de
transferencia X1(z) y X2(z), para una frecuencia notch de 50 Hz y de 300
Hz, un ancho de banda de 4 Hz y una frecuencia de muestreo de 20 kHz.

Para que x1 y x2 sean un OSG apropiado para un PLL monofásico, las fun-
ciones de transferencia deben ser previamente normalizadas; es decir, deben
tener una ganancia unitaria en la frecuencia notch. En el siguiente apartado
se presenta una versión normalizada de (2.13) y (2.14).

2.2. Normalización de x1 y x2

Con el fin de obtener una ganancia unitaria de las funciones de transfe-
rencia del sistema ortogonal (2.13) y (2.14), primero se debe calcular el valor
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Figura 2.9: Diagrama de Bode de las funciones de transferencia de X1(z) y
X2(z) sin estar normalizadas.

absoluto en estado estable de cada una de estas funciones en la frecuencia
notch. Este valor absoluto se obtiene sustituyendo:

z = ejθ (2.15)

en ambas funciones de transferencia, donde θ corresponde a la frecuencia de
la señal de entrada:

θ =
ω

fs
(2.16)

entonces, tenemos:

|X1(z)| =
∣∣X1(e

jθ)
∣∣ =
|numX1(e

jθ)|
|denX1(ejθ)|

|X2(z)| =
∣∣X2(e

jθ)
∣∣ =
|numX2(e

jθ)|
|denX2(ejθ)|

El valor absoluto del numerador de la funcion de transferencia de X1(z),
se determina de la siguiente forma:

numX1(e
jθ) = cos θ1 cos θ2(e

−jθ)

de acuerdo con el modulo de un numero complejo tenemos:∣∣numX1(e
jθ)
∣∣ = cos θ1 cos θ2 (2.17)
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El valor absoluto del denominador de X1(z), que es igual al denominador
de X2(z), se determina:

denX1(e
jθ) = 1 + sin θ1(1 + sin θ2)(e

−jθ) + sin θ2(e
−j2θ)

teniendo en cuenta la fórmula de Euler:

ejθ = cos θ + j sin θ (2.18)

y que la frecuencia de la señal de entrada es la misma que la frecuencia notch,
ω = ω0, para asegurar la sintonización del filtro, y de acuerdo con (2.7) y a
(2.16), tenemos que:

θ = θ1 +
π

2
(2.19)

obtenemos:

denX1(e
jθ) = 1 + sin θ1(1 + sin θ2)(cos θ − j sin θ) + sin θ2(cos 2θ − j sin 2θ)

denX1(e
jθ) = 1 + sin θ1 cos θ(1 + sin θ2) + sin θ2 cos 2θ−

j [sin θ1 sin θ(1 + sin θ2) + sin θ2 sin 2θ]

denX1(e
jθ) = cos2 θ1(1− sin θ2)− j [cos θ1 sin θ1(1− sin θ2)]

resolviendo se tiene:∣∣denX1(e
jθ)
∣∣ =

√
[cos2 θ1(1− sin θ2)]

2 + [− cos θ1 sin θ1(1− sin θ2)]
2

∣∣denX1(e
jθ)
∣∣ = cos θ1(1− sin θ2) (2.20)

El valor absoluto del numerador de la funcion de transferencia de X2(z),
se determina de la siguiente forma:

numX2(e
jθ) = sin θ1 cos θ2(e

−jθ) + cos θ2(e
−j2θ)

teniendo en cuenta las misma consideraciones anteriores se tiene:

numX2(e
jθ) = sin θ1 cos θ2(cos θ − j sin θ) + cos θ2(cos 2θ − j sin 2θ)

numX2(e
jθ) = cos θ2 [sin θ1 cos θ + cos 2θ − j(sin θ1 sin θ + sin 2θ)]

numX2(e
jθ) = − cos2 θ1 cos θ2 + j(cos θ1 cos θ2 sin θ1)

resolviendo se tiene:∣∣numX2(e
jθ)
∣∣ =

√
[− cos2 θ1 cos θ2]

2 + [cos θ1 cos θ2 sin θ1]
2
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∣∣numX2(e
jθ)
∣∣ = cos θ1 cos θ2 (2.21)

De acuerdo con lo obtenido en (2.17), (2.20) y en (2.21), se tiene que el
valor absoluto de ambas funciones de transferencias son iguales, y viene dado
por:

|X1(z)| = |X2(z)| = cos θ1 cos θ2
cos θ1(1− sin θ2)

|X1(z)| = |X2(z)| = cos θ2
1− sin θ2

(2.22)

Dividiendo (2.13) y (2.14) por el valor de (2.22), ambas funciones de
transferencia tendrá una ganancia unitaria:

X1(z) =
cos θ1(1− sin θ2)z

−1

1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(2.23)

X2(z) =
sin θ1(sin θ2 − 1)z−1 + (sin θ2 − 1)z−2

1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(2.24)

La Fig. 2.10, muestra la estructura del APF una vez normalizado y la Fig.
2.11 muestra el diagrama de Bode para estas dos funciones de transferencia
después de la normalización, para una frecuencia notch de 50 Hz y para 300
Hz, un ancho de banda de 4 Hz y una frecuencia de muestreo de 20 kHz.

En la Fig. 2.12, se muestra el resultado de la magnitud de la salida de x2,
en el APF, evaluada para varios valores de frecuencias de sintonización.

Se presenta en la Fig. 2.13, la respuesta en frecuencias para X2(z), en el
APF, para un rango de frecuencias fundamentales, desde 1 Hz hasta 6 kHz,
con un ancho de banda de 4 Hz y una frecuencia de muestreo de 20 kHz.
Se observa que para todo el rango de frecuencia de sintonización, el APF
mantiene la sintonización y por lo tanto sus caracteŕısticas como OSG.
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Figura 2.10: APF como OSG con ganancia unitaria
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2.3. Representación espacio-estado del APF

Aunque el generador del sistema orto-normal hasta ahora se ha presenta-
do como dos funciones de transferencia, la representación espacio-estado es
mucho más apropiado para su aplicación en un DSP. La ecuación de estado-
espacio del APF antes de la normalización esta dada por:[

x1(n+ 1)
x2(n+ 1)

]
=

[
sin θ1 cos θ1 sin θ2
cos θ1 sin θ1 sin θ2

] [
x1(n)
x2(n)

]
+

[
cos θ1 cos θ2
sin θ1 cos θ2

]
u(n) (2.25)

y(n) =
[
0 cos θ2

] [x1(n)
x2(n)

]
+ sin θ2u(n) (2.26)

La ecuación de espacio de estado puede ser reescrita en una forma más
compacta comox1(n+ 1)

x2(n+ 1)
y(n)

 =

sin θ1 cos θ1 sin θ2 cos θ1 cos θ2
cos θ1 sin θ1 sin θ2 sin θ1 cos θ2

0 cos θ2 sin θ2

x1(n)
x2(n)
u(n)

 (2.27)

Y una vez normalizada, obtenemosx1(n+ 1)
x2(n+ 1)
y(n)

 =

-sin θ1 cos θ1 sin θ2 cos θ1(1− sin θ2)
-cos θ1 -sin θ1 sin θ2 -sin θ1(1− sin θ2)

0 -(1 + sin θ2) sin θ2

x1(n)
x2(n)
u(n)

 (2.28)
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2.4. Simulación del comportamiento del APF

como OSG

El comportamiento del modelo en el espacio de estado presentado en
(2.28) se simula utilizando el programa MATLAB. Se evalúa la respuesta
del APF en estado estacionario, bajo diferentes condiciones a la entrada,
teniendo como señal de entrada fundamental una sinusoide de frecuencia de
50 Hz, con una amplitud de 1 volt, un ancho de banda de 4 Hz, una frecuencia
de muestreo de 20 kHz y una frecuencia de notch de diseño de 50 Hz, como
salida se tienen las señales x1(n) y x2(n) y se utilizan algunas perturbaciones
contempladas en la normativa IEEE Std. 929-2000 [2.13].

Señal entrada sin perturbaciones, en la Fig. 2.14(a) se obtiene la res-
puesta.

Hueco de tensión, se evalúan el algoritmo siguiendo las sugerencias
establecidas en los códigos de red, por lo que se aplica un hueco con
disminución de la tensión hasta el 53 % del valor máximo, con un desfase
de 20o en el instante del hueco y una duración de 0.3 segundos, la
respuesta se muestra en la Fig. 2.14(b).

Perturbación armónica, en la Fig. 2.14(c) se muestra la evaluación del
algoritmo, en donde a la señal fundamental sinusoidal se le adiciono
una perturbación del 3er armónico en un 25 % y 5to armónico en 15 %.

Ruido aleatorio, se adiciono un ruido de alta frecuencia con una ampli-
tud del 25 % de la señal original de entrada, el resultado se muestra en
la Fig. 2.14(d).

Falla tipo notch en la entrada, en la Fig. 2.14(e) se observa la respuesta
ante este tipo de falla.

Todas las fallas, en la Fig. 2.14(f), se evaluá el APF ante la situación
más perjudicial posible del sistema, se simula, agregando todas las per-
turbaciones analizadas anteriormente a la misma señal de entrada.

Componente DC en la señal de entrada, se inserta en el instante t =
0,81s un DC offset de 20 %, en la Fig. 2.15, no se observa alteración en
la respuesta.

Se observa en todas las simulaciones que la señal de salida x2(n) es imagen
de la entrada y que x1(n) retrasada en 90o a la entrada, ambas libres de
perturbaciones.
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Figura 2.14: Simulacion del APF, (a) Entrada sin perturbaciones, (b) Hueco
de Tensión,(c) Armónicos, (d) Ruido de alta frecuencia, (e) Falla tipo Notch,
(f) Todas las perturbaciones anteriores.
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Figura 2.15: APF expuesto a una cambio del nivel DC en la señal de entrada.

2.5. Conclusión

Se ha propuesto y estudiado, en este caṕıtulo, el comportamiento de un
nuevo OSG normalizado basado en un APF con estructura Lattice. Esta es-
tructura fue presentada y su algoritmo en discreto ha sido detallado. Por otra
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parte, su desempeño se probo con la simulación en MATLAB, en donde este
algoritmo ha sido implementado por medio de su representación en el espacio
de estado, permitiendo finalmente proveer unas respuestas satisfactorias bajo
condiciones de perturbaciones a la señal de entrada del filtro en estudio.

Como se muestra en este caṕıtulo, el APF de Lattice, genera una señal
idéntica y otra señal ortogonal a la señal fundamental de entrada, sin pertur-
baciones ya que el OSG es filtrado sin retardo por la misma estructura debido
a la resonancia a la frecuencia fundamental. Este OSG propuesto, de acuer-
do con sus caracteŕısticas y comportamiento, es idóneo para ser utilizado en
PLL’s monofásicos.
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3

PLL basado en un Filtro Notch
Adaptativo

En los convertidores de potencia, cuando la frecuencia de la red eléctrica es
estable, es suficiente la utilización de un PLL, que utilice un filtro notch (NF),
como supresor de la distorsión armónica, lo que permite obtener el factor
de potencia deseado. Pero la frecuencia no siempre posee el valor exacto,
presentando variaciones como se refleja en la normativa IEEE Std. 929-2000
[3.1], por lo que, para asegurar un buen funcionamiento de un NF en todo
el rango de variación de la frecuencia, es posible emplear técnicas de filtrado
adaptativo capaces de asegurar un funcionamiento óptimo de dichos filtros
dentro de los ĺımites definidos por la normativa anteriormente citada [3.2].

En este caṕıtulo se presenta una nueva estructura de un PLL basado en
un filtro notch adaptativo (ANF). Este ANF, se implementa a partir del
filtro paso-todo (APF) que genera el sistema ortogonal (OSG) del PLL, te-
niendo ventajas inherentes, tales como la baja sensibilidad al redondeo de los
coeficientes cuando se implementa en microprocesadores de coma fija y de
fácil implementación en un Procesador Digital de Señales (DSP). Esta nueva
estructura ha sido ampliamente probada en la simulación, con un rendimien-
to superior en comparación con los PLL tradicionales y los resultados son
validados a través de su implementación en un DSP de coma fija.

El NF, en tiempo continuo y su versión adaptativa, ha sido muy utilizados
como detectores de frecuencia [3.3], especialmente en sistemas monofásicos
[3.4]. Aunque recientemente se han empezado a utilizar como generadores de
sistemas ortogonales, sobre todo en el dominio de tiempo continuo [3.5].

31
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3.1. Estructuras de Filtros Lineales Digitales

Los filtros adaptativos están basados en los filtros lineales digitales dis-
cretos con estructura de Respuesta Finita al Impulso (FIR) o bien con la
estructura de Respuesta Infinita al Impulso (IIR).

Los filtros FIR tienen una respuesta de duración finita frente a un im-
pulso en la entrada, solo almacenan en memoria una información finita de
la respuesta de estados anteriores al actual. El filtro FIR tiene la siguiente
ecuación en diferencias:

y(n) =
M−1∑
k=0

bku(n− k) (3.1)

y su función de transferencia en el plano z sólo presenta ceros, de acuerdo
con

Y (z)

U(z)
= H(z) =

M−1∑
k=0

bkz
−k (3.2)

La estructura transversal del filtro FIR, mostrada en la Fig. 3.1 [3.6], es
la forma más fácil de implementación del mismo.

b1

u(n)
Z

-1

b0 b2

Z
-1

bM-2 bM-1

Z
-1

y(n)

u(n-1) u(n-2) u(n-M-2) u(n-M-1)

Figura 3.1: Filtro FIR transversal.

Los filtros IIR tienen una respuesta de duración infinita frente a un im-
pulso en la entrada, almacenan en memoria información anterior a la actual
tanto de la entrada como de la salida. El filtro IIR, queda definido a partir
de la ecuación en diferencias:

y(n) = −
N∑
k=1

aky(n− k) +
M∑
k=0

bku(n− k) (3.3)
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Figura 3.2: Filtro IIR de forma Directa obtenido de la ecuación en diferencias.

y su representación en el plano z es:

Y (z)

U(z)
= H(z) =

M∑
k=0

bkz
−k

1 +
N∑
k=1

akz−k
(3.4)

Los filtros FIR, tienen un alto coste computacional pero siempre son
estables. En cambio, el filtro IIR tienen un menor coste computacional que el
filtro FIR equivalente. Pero, debido a la realimentación de los estados pasados
de la salida, el filtro IIR puede ser inestable.

Un filtro IIR, implementado con la estructura de forma directa, se muestra
en la Fig. 3.2 para N=M [3.7], que es una de las topoloǵıas más ampliamente
empleadas para la implementación de filtros adaptativos IIR [3.8, 3.9].

Otra representación para las aplicaciones de filtrado adaptativo mediante
IIR [3.7, 3.9–3.12], es la estructura Lattice, en la que se basa este trabajo
de tesis. Con la estructura Lattice se obtienen filtros estables y causales, con
poca sensibilidad en la variación de la ubicación de los polos en el plano z
respecto del error acumulado de truncamiento [3.2].
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3.2. Filtro Notch IIR con estructura Lattice

El empleo de un NF permite eliminar selectivamente determinados armóni-
cos y perturbaciones no deseadas de una señal, dado que presentan, idealmen-
te, una ganancia unitaria para cualquier frecuencia distinta de la frecuencia
notch; a dicha frecuencia, el filtro presenta una ganancia nula, por lo tanto,
para eliminar una señal sinusoidal de frecuencia ω0, el NF debe sintonizarse a
dicha frecuencia. Por lo que el comportamiento ideal del NF puede expresarse
de acuerdo con: ∣∣H(ejω)

∣∣ =

{
0, ω = {ω0,−ω0}
1, ω 6= {ω0,−ω0}

(3.5)

La aplicación de técnicas de filtrado adaptativo a los filtros notch permite
variar la frecuencia de sintonización, ω0, en función de una eventual variación
en la frecuencia de los armónicos que deben ser filtrados. De esta manera, es
posible asegurar (3.5), aún cuando ω0 vaŕıa con el tiempo.

Existen distintas configuraciones para un NF, como el NF IIR en forma
directa y el NF IIR basado en estructura Lattice; este ultimo es el que se
estudiará en este apartado. Cabe destacar que el NF IIR es capaz de filtrar
de manera muy selectiva una determinada señal, con un orden reducido y,
por lo tanto, con un bajo coste computacional, caracteŕıstica de los filtros
IIR, como se menciono antes.

A pesar de que es posible diseñar un NF IIR de orden 2n para eliminar n
sinusoidales de una señal, lo habitual es emplear filtros de segundo orden en
cascada, de manera que cada filtro elimine tan sólo una sinusoide, de acuerdo
con la Fig. 3.3.

y(n)u(n) Notch
2   ordendo

Notch
2   ordendo

Notch
2   ordendo

Filtro 1 Filtro 2 Filtro n

Figura 3.3: Conexión en cascada de filtros notch de segundo orden.

Las técnicas de filtrado adaptativo están basadas en la minimización de
una función de coste definida, en general, como la varianza de una señal de
error. En el caso del NF IIR, se define la función de coste como la varianza
de la salida del filtro, E[y2(n)], cuando la entrada es una señal que contiene
señales sinusoidales junto con un ruido, que, en general, no se encuentra
relacionada con las mismas.

El ANF a partir de la estructura Lattice, está basado en el APF, propues-
to en el Capitulo 2, que funciona como un generador ortogonal normalizado,
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g  (n)2
g  (n)1

Figura 3.4: APF con estructura Lattice, con la interconección de etapas Schur
basicas.

cuyo flujograma es obtenido por la interconección de las etapas de Schur bási-
cas que se muestra en la Fig. 3.4, correspondiente a la siguiente descripción
en el espacio-estado:x1(n+1)

x2(n+1)
y(n)

 =

-sin θ1 cos θ1 sin θ2 cos θ1(1-sin θ2)
-cos θ1 -sin θ1 sin θ2 -sin θ1(1-sin θ2)

0 -(1+sin θ2) sin θ2

x1(n)
x2(n)
u(n)

 (3.6)

La rotación sobre las funciones de transferencia en cada una de las eta-
pas responde a la recursión de Schur mostrada en la Fig. 3.5. La expresión
matemática de la etapa para θ1 se indica como[

g1(n)
x2(n+1)

]
=

[
-cos θ1 -sin θ1
sin θ1 -cos θ1

] [
g2(n)

z−1x1(n+ 1)

]
(3.7)

y la etapa para θ2 es[
g2(n)
y(n)

]
=

[
sin θ2-1 -sin θ2
sin θ2 -sin θ2-1

] [
u(n)

z−1x2(n+ 1)

]
(3.8)

3.3. Filtro Notch IIR con estructura Lattice

adaptativo en frecuencia (ANFF)

Se obtiene un ANF a la frecuencia de la señal de alimentación, repre-
sentada por θ1, el cual sirve para la generación de las señales octogonales
necesarias para un PLL, mostrado en la Fig. 1.2, se empleará la técnica
Least Mean Squares (LMS) basada en el algoritmo del Gradiente Descen-
dente (GD) [3.13, 3.14], para adaptar el parámetro θ1, aplicada a dos me-
todoloǵıas que dependen de la configuración que se utilice para obtener un
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Figura 3.5: Rotación a partir de la recursión de Schur, (a) Etapa para θ1,(b)
Etapa para θ2.

NF con estructura Lattice, con el propósito de mantener siempre la ortogo-
nalidad de las señales x1(n) y x2(n) y su ganancia unitaria, obtenida en el
Capitulo 2.

El método GD es el mas utilizado en aplicaciones de filtrado adaptativo,
puede ser empleado en un filtro expresado en forma directa, o bien en forma
Lattice y tiene como objetivo encontrar y ajustar los parámetros de una
función racional Ĥ(z) [3.2, 3.7], que minimizan el valor de la media cuadrática
de una señal de error definida como la resta entre la salida de una planta con
función de transferencia H(z) y la salida de la función Ĥ(z), cuando las dos
son sometidas a la misma secuencia en la entrada, u(n).

Al NF con estructura Lattice, se le aplica el método GD, obteniendo
por tanto un filtro adaptativo, conocido con el nombre de Método Gradient
Adaptive Lattice (GAL) [3.2, 3.7]. La estrategia a seguir es aplicar el método
GD al filtro implementado, obteniendo el algoritmo de ajuste LMS, cuyo
empleo en aplicaciones de filtrado y control de procesos se encuentra muy
extendido [3.15–3.18].

En ese sentido, el algoritmo parte de la señal de error definida como:

e(n) = y(n)− ŷ(n) (3.9)



NF IIR con estructura Lattice adaptativo en frecuencia (ANFF) 37

en donde la secuencia y(n) es la salida deseada o de referencia, que en el caso
de un NF esta es cero (0) y ŷ(n) es la salida del ANF. Por lo que el error
sera:

e(n) = 0− ŷ(n) = −ŷ(n) (3.10)

y la salida del ANF:
ŷ(n) = yh(n) = H(z)u(n) (3.11)

El método GD buscará un mı́nimo en la función de coste, ajustando el
parámetro θ1 de la función H(z) definida en (2.11). En el caso general dicho
mı́nimo debe satisfacer:

∂E [e2(n)]

∂θ1
= 0 (3.12)

Para cumplir dicha condición, el algoritmo debe desplazarse recursiva-
mente en el sentido negativo a la variación del gradiente de la función de
coste, de lo que se deduce

θ1(n+ 1) = θ1(n)− µ

2

∂E [e2(n)]

∂θ1
(3.13)

donde µ es el paso de adaptación que define la velocidad de convergencia o
aprendizaje del algoritmo. A partir de (3.10) y de (3.11) se tiene:

θ1(n+ 1) = θ1(n)− µŷ(n)
∂ŷ(n)

∂θ1
(3.14)

El método propuesto en (3.13) es conocido con el nombre de Least Mean
Squares (LMS), y su empleo en aplicaciones de filtrado y control de procesos
se encuentra muy extendido [3.6, 3.7, 3.15–3.18]. El problema de aplicar LMS
se basa en la forma de obtener la salida del filtro noch a partir de la estructura
de Lattice que se implemente.

3.3.1. ANFF en estados TAPPED

Un filtro con estructura Lattice en estados tapped, consiste en una casca-
da de etapas de la recursión de Schur interconectados, denotadas por θk, y una
suma de los parámetros de salidas ponderadas, denotadas por vk [3.19, 3.20].
El filtro de Lattice normalizado en estados TAPPED, tiene muchas pro-
piedades deseables para establecer los coeficientes de un filtrado digital. Se
partirá de la estructura mostrada en la Fig. 3.6, la teoŕıa en la que se basa
la estructura Lattice a partir de la recursión de Schur, obtiene funciones de
transferencia inherentemente estables y causales, lo cual resulta muy ade-
cuado a la hora de diseñar filtros recursivos, cuyos parámetros son variantes
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Figura 3.6: NF mediante la estructura Lattice en estados TAPPED

con el tiempo. Esto es debido a que, de acuerdo con el test de estabilidad de
Schur-Cohn, la recursión es posible si y sólo si se cumple que el polinomio
A(z) (polos del filtro IIR original) es de fase mı́nima [3.7]. En este caso, se
obtendrá como solución en la estructura Lattice, parámetros θk que aseguran
la condición (3.15).

|sin(θk)| < 1 (3.15)

El ajuste de los parámetros de H(z) por mediación de la estructura Lat-
tice, es decir, por mediación de θk, asegura en todo momento (3.15), y por lo
tanto, los polos del filtro diseñado son de fase mı́nima, por lo que se asegura
la estabilidad del mismo. Cada uno de los nodos internos resultan inherente-
mente escalados, y el ruido de truncamiento acumulado en cada una de las
etapas es reducido, por lo que el mapeo de los polos y los ceros de la función
de transferencia es más preciso [3.7, 3.9, 3.21–3.23].

Es posible reescribir (3.14) de acuerdo con:

θ1(n+ 1) = θ1(n)− µŷ(n)∇θ1(n) (3.16)

donde ∇θ1(n) se conoce con el nombre de regresor filtrado de θ1 y se define
como

∇θ1(n) =
∂ŷ(n)

∂θ1
=
∂H(z)

∂θ1
u(n) (3.17)

La salida del filtro mostrado en la Fig. 3.6, puede expresarse matemáti-
camente de acuerdo con:

ŷ(n) = v0x1(n+ 1) + v1x2(n+ 1) + v2y(n) (3.18)
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tambien

ŷ(n) = v0zX1(z)u(n) + v1zX2(z)u(n) + v2A(z)u(n) (3.19)

Es decir la funcion de transferencia del NF:

H(z) = v0zX1(z) + v1zX2(z) + v2A(z) (3.20)

De acuerdo con lo obtenido en el Capitulo 2 se tiene:

zX1(z) =
cos θ1(1− sin θ2)

1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(3.21)

zX1(z) =
a0 + a1z

−1 + a2z
−2

D(z)
(3.22)

zX2(z) =
sin θ1(sin θ2 − 1) + (sin θ2 − 1)z−1

1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(3.23)

zX2(z) =
b0 + b1z

−1 + b2z
−2

D(z)
(3.24)

A(z) =
sin θ2 + sin θ1(1 + sin θ2)z

−1 + z−2

1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(3.25)

A(z) =
c0 + c1z

−1 + c2z
−2

D(z)
(3.26)

H(z)=
1+ sin θ2

2

1+2 sin θ1z
−1+z−2

1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(3.27)

H(z) =
h0 + h1z

−1 + h2z
−2

D(z)
(3.28)

Los coeficientes vk se encuentran desde el sistema lineal:

[
Tdl
] v0v1
v2

 =

h0h1
h2


a0 b0 c0
a1 b1 c1
a2 b2 c2

v0v1
v2

 =

h0h1
h2


cos θ1(1-sin θ2) sin θ1(sin θ2-1) sin θ2

0 (sin θ2-1) sin θ1(1+sin θ2)
0 0 1

v0v1
v2

 =
1+ sin θ2

2

 1
2 sin θ1

1


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resolviendo obtenemos v0v1
v2

 =
1+ sin θ2

2

cos θ1
-sin θ1

1

 (3.29)

El problema de aplicar LMS a la estructura Lattice reside en el cálculo del
filtro regresor ∇θ1(n). A partir de la Fig. 3.6 y de acuerdo (3.18) se deduce:

∇θ1(n) =
∂ŷ(n)

∂θ1
= v0

∂x1(n+ 1)

∂θ1
+ v1

∂x2(n+ 1)

∂θ1
+ v2

∂y(n)

∂θ1
(3.30)

Definiendo

δ1 ≡
∂

∂θ1
(3.31)

y aplicando (3.31) a (3.7) y (3.8), se obtiene:[
δ1x1(n+1)
δ1x2(n+1)

]
=

[
-cos θ1 -sin θ1
sin θ1 -cos θ1

] [
δ1g2(n)

z−1δ1x1(n+ 1)

]
+

[
x2(n+1)
-x1(n+1)

]
(3.32)

[
δ1g2(n)
δ1y(n)

]
=

[
sin θ2-1 -sin θ2
sin θ2 -sin θ2-1

] [
δ1u(n)

z−1δ1x2(n+ 1)

]
(3.33)

En la Fig. 3.7, se muestra, de manera esquemática, el cálculo del regre-
sor ∇θ1(n) para un filtro de segundo orden, donde se comprueba que esta
solución implica un coste computacional elevado. Tal y como se mostrará a
continuación, existe una solución más eficiente para el problema de filtrado
adaptativo aplicado en la red eléctrica.

3.3.2. ANFF basado en un APF

El ANF a partir de estructura Lattice, está basado en un APF, cuya
definición general se estudio en el Capitulo 2. Como se menciono es posible
obtener un NF a partir del APF de segundo orden, a partir del esquema de
la Fig. 3.8, cuya función de transferencia es:

H(z) =
1

2
[1 + A(z)] (3.34)

Se puede obtener una implementación Lattice del filtro paso-todo A(z)
con la recursión de Schur descrita en la Fig. 3.5, mediante el esquema de la
Fig. 3.9, donde se supondrá que la entrada del filtro, u(n), contiene una señal
sinusoidal de frecuencia ω1, junto con una señal de error.
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Figura 3.7: Estimación del regresor ∇θ1(n) para un NF Lattice

Para adaptar la frecuencia de sintonización del NF, ω0, en función de la
frecuencia de la señal de entrada, ω1, mediante el algoritmo LMS descrito
anteriormente, se define la función de coste como la varianza de la señal de
salida del filtro.

E
[
ŷ2(n)

]
= p21

∣∣H(ejω1)
∣∣2 + σ2

ζ ‖H(z)‖22 (3.35)

Dado que el parámetro θ1 permite ajustar la frecuencia notch, la función
que debe minimizar el algoritmo GD es:

J =
∂E [ŷ2(n)]

∂θ1
(3.36)

Conviene destacar que el término ‖H(z)‖22 no vaŕıa con el parámetro θ1,
tal y como se comprueba en [3.7]:

‖H(z)‖22 =
1 + sin θ2

2
(3.37)
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Figura 3.8: Filtro notch a partir de APF de segundo orden
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Figura 3.9: Implementación de filtro notch mediante estructura Lattice.

por lo que puede afirmarse que la función J tendrá un mı́nimo cuando se
cumpla ∣∣H(ejω1)

∣∣2 = 0 (3.38)

con independencia de la varianza del ruido, σ2
ζ , ya que el término σ2

ζ ‖H(z)‖22
no depende del parámetro θ1.

De acuerdo con el funcionamiento del NF, se cumple para ω0=ω1, por lo
que minimizar la función J respecto del parámetro θ1, permite sintonizar el
filtro a la frecuencia del armónico de la señal de entrada. Puede demostrarse
que la solución J = 0 puede llevarse a cabo mediante [3.7]:

∂A(ejω1)

∂θ1
+
∂A(e−jω1)

∂θ1
= 0 (3.39)

Teniendo en cuenta

∂A(z)

∂θ1
= cos θ1 cos2 θ2

z−1(1−z−2)

(1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2)2
(3.40)

es posible afirmar que (3.39) se cumple cuando ω0 = ω1 = θ1 + π/2, lo
que permite afirmar que la función J tiene un solo mı́nimo, y que este se
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obtiene cuando el parámetro θ1 se adapta de manera que el filtro se encuentra
sintonizado a la frecuencia de la señal sinusoidal de entrada, ω1.

Para optimizar la función definida en (3.36), se empleará la técnica LMS
basada en el algoritmo GD para adaptar el parámetro θ1, de acuerdo con:

θ1(n+ 1) = θ1(n)− µŷ(n)
∂ŷ(n)

∂θ1
(3.41)

donde la derivada parcial de la señal de salida respecto del parámetro θ1 se
deduce como:

∂ŷ(n)

∂θ1
=
∂H(z)

∂θ1
u(n)

∂ŷ(n)

∂θ1
=

1

2

[
∂

∂θ1
(1 + A(z))

]
u(n)

∂ŷ(n)

∂θ1
=

cos θ1 cos2 θ2
2

z−1(1−z−2)

(1 + sin θ1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2)2
u(n) (3.42)

Teniendo en cuenta que:

D(z)=1 + sin θ2)z
−1 + sin θ2z

−2

cos2 θ2=1− sin2 θ2 = (1− sin θ2)(1 + sin θ2)

Operando la expresión (3.42),

∂ŷ(n)

∂θ1
=

cos θ1(1− sin θ2)z
−1

D(z)

(1− sin θ2)

2

(1−z−2)

D(z)

(1 + sin θ2)

(1− sin θ2)
u(n) (3.43)

De acuerdo con (2.12) y (2.23) del Capitulo 2, obtenemos:

∂ŷ(n)

∂θ1
=

(1 + sin θ2)

(1− sin θ2)
G(z)X1(z)u(n) (3.44)

Es posible encontrar una representación gráfica de la estimación de la
derivada parcial, según se muestra en la Fig. 3.10.

El factor de escala (1 + sin θ2)/(1− sin θ2) no varia con el parámetro de la
frecuencia notch θ1, y entonces este puede ser absorbido dentro del parámetro
µ. Esto simplifica la complejidad del algoritmo ligeramente. Quedando este
como:

θ1(n+ 1) = θ1(n)− µŷ(n)G(z)x1(n) (3.45)

Existe una version simplificada del algoritmo de Lattice, que ofrece un
rendimiento mejor para anchos de banda estrechos del NF, reduciendo la
complejidad y del mismo modo mejora la velocidad de convergencia, tal y
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Figura 3.10: Filtro notch adaptativo Lattice.

como se recoge en [3.7]. En lugar de utilizar un enfoque del GD, se tiene en
cuenta el siguiente algoritmo de actualización:

θ1(n+ 1) = θ1(n)− µe(n)x1(n) (3.46)

Aqúı la señal de error e(n) es la salida del filtroH(z), mientras que la señal
x1(n) está disponible en la estructura de Lattice. El parámetro de ancho de
banda θ2 puede mantenerse constante o controlado dinámicamente. El pro-
ducto e(n)x1(n) no es una estimación del gradiente (3.36), y en consecuencia
la regla de actualización (3.46) no representa una minimización recursiva de
una función de costo de error de salida. En cambio, la ecuación diferencial
asociada a (3.46) es un parámetro identificador imparcial globalmente estable
en el caso de sinusoide única, independiente del ancho de banda de NF.

3.4. PLL basado en un ANFF (ANFF-PLL)

Puesto que el propósito principal de un PLL es extraer el ángulo de la
tensión de entrada, también es altamente deseable obtener otras caracteris-
ticas de la tensión de entrada, tales como el valor RMS y la frecuencia de
la tensión instantánea. En la mayoŕıa de los casos, no es sólo deseable, sino
también necesario, como en los algoritmos anti-isla en la implementación de
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inversores en sistemas fotovoltaicos (PV) [3.24], donde se necesita una esti-
mación rápida y precisa de la magnitud y de la frecuencia de la red eléctrica.
La Fig. 3.11 muestra la estructura propuesta del ANFF-PLL, con los bloques
principales: el generador de ortonormal, basado en un APF; el algoritmo de
adaptación basado en el ANF estudiado en en apartado anterior y un bloque
que extrae el ángulo de tensión de entrada y otro la magnitud.

Adaptation 

AlgorithmAPF 

Lattice

f(n)

p/2

1
q (n)

++ 2p

fm
u(n)

x  (n)
2

x  (n)1

1
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q (n)
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













tan
1 x  (n) 2

1      
-x (n) 

Figura 3.11: Estructura del ANFF-PLL propuesto.

Se implementa los tres algoritmos de adaptación estudiados de (3.16),
(3.45) y (3.46), que deben hacer que ωo o por (2.7) su variable asociada θ1,
convergen hacia la frecuencia de la red eléctrica we.

Algoritmo 1:

θ1(n+ 1) = θ1(n)− µŷ(n)∇θ1(n) (3.47)

Algoritmo 2:

θ1(n+ 1) = θ1(n)− µŷ(n)G(z)x1(n) (3.48)

Algoritmo 3:

θ1(n+ 1) = θ1(n)− µe(n)x1(n) (3.49)

En la Fig. 3.12 se muestra el comportamiento de la frecuencia de salida
f(n) de la estructura de la Fig. 3.11 para los tres algoritmos, cuando la
frecuencia de la señal de entrada u(n) varia de su valor nominal de 50 Hz.
Se prueba esta variacion para dos anchos de banda, 50 y 20 Hz.

Como se observa el algoritmo 3, ademas de ser el mas sencillo de imple-
mentar cumple con las caracteriticas idoenas de un PLL y tiene el mismo
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comportamiento del algoritmo 2, por lo tanto este es el seleccionado para ser
simulado e implementado en un DSP en el siguiente apartado.
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Figura 3.12: Frecuencia de salida f(n) del ANFF-PLL, ante una variacion de
la frecuencia de entrada. (a) Ancho de Banda de 50 Hz (b) Ancho de Banda
de 20 Hz.

3.5. Simulación y Resultados Experimentales

Con el fin de demostrar la validez de los resultados teóricos en los aparta-
dos anteriores, se realiza la simulación en Matlab/Simulink y los resultados
experimentales. El ANFF-PLL, se ha implementado en un DSP de Texas
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Instruments (TMS320F2812), que tiene una CPU de coma fija de 32 bits con
150 Mips. Esta CPU está provista de un multiplicador de hardware y puede
realizar una multiplicación y una adición posterior en un solo ciclo de reloj;
caracteŕıstica importante para la ejecución de las ecuaciones en el espacio
de estado, como en (2.28). Una tabla de consulta para los cálculos de seno
y coseno se encuentra en la ROM de arranque del dispositivo, por lo que
los cálculos trigonométricos se realizan eficientemente (la función seno y el
coseno de un ángulo, con una precisión de 30 bits, puede sea ejecutado en
60 ciclos de reloj). La puesta a punto consistió en un tablero con el DSP,
junto con un convertidor digital a analógico (DAC) de 4 canales de 12 bits
en interfaz con la DSP a través del bus SPI; y conectado a este DAC y un
osciloscopio Picoscope.

Las entradas al algoritmo ANFF-PLL fueron las mismas que en la simu-
lación. Estas entradas se han generado internamente, a través de ecuaciones
matemáticas, de esta manera, se evito cualquier ruido no deseado que podŕıa
enmascarar los resultados de salida. El conjunto de perturbaciones utilizado,
de acuerdo con la normativa IEEE Std. 929-2000 [3.1], recomendada para
interfaz de sistemas fotovoltaicos (PV), fue el mismo para la simulación y la
implementación en DSP.

Las variables en toda la simulación y los resultados experimentales son:
la tensión monofásica de entrada al ANFF-PLL, las dos señales ortogonales
generadas, el ángulo de fase, la frecuencia estimada, y solo en el caso del
hueco de tensión, en vez de la frecuencia se tiene la amplitud de la tensión
de salida. A lo largo de las simulaciones, se uso un ancho de banda de 28
Hz, una frecuencia de muestreo de 20 kHz y un µ = 0,0001. El conjunto de
perturbaciones incluye:

Sin perturbaciones: Inicialmente se obtiene las formas de onda en estado
estacionario de la respuesta ante una señal de entrada sin perturbacio-
nes, en la Fig. 3.13, se observa la señal de entrada, las señales de salidas
del APF, X2(n), como imagen de la entrada y X1(n) en cuadratura, re-
trasada en 90o de la entrada, ambas libres de perturbaciones, el angulo
de fase y la frecuencia determinada por el ANFF-PLL.

La variación de frecuencia: la entrada al PLL que consta de una sinu-
soide de frecuencia de 50 Hz. Al tiempo 0,2 s, la frecuencia se cambia
con un paso a 52 Hz. Como valor de referencia, IEEE Std. 929-2000
establece que la tasa de variación de frecuencia no debe ser más rápido
que 0,5 Hz/ s, y el tiempo de retardo para que el inversor termine de
energizar la ĺınea de servicio no debe ser mayor de seis ciclos. Por otra
parte, el error de medición de la frecuencia debe ser ≤ 0,1 Hz. En la
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Fig. 3.14, se muestra el ángulo estimado en función del ángulo de refe-
rencia y la frecuencia estimada frente a la frecuencia de referencia. Los
resultados muestran que, después de un corto transitorio, el algoritmo
ANFF-PLL estima con precisión la nueva frecuencia en menos de 3
ciclos, cumpliendo la citada norma.

Hueco de tensión: la entrada al ANFF-PLL consiste de una sinusoide
de 50 Hz y amplitud de 1.0 pu. En el tiempo 0.2 s, un hueco de tensión
del 80 % se aplica repentinamente a la PLL. Como valor de referencia,
IEEE Std. 929-2000 declara que en un hueco de tensión de 50 % o
menos, el tiempo máximo actuacion del inversor fotovoltaico debe ser
inferior a 6 ciclos. En la Fig. 3.15, se muestra el valor RMS instantáneo
estimado vs el valor de referencia de la amplitud de la tensión. Los
resultados muestran que, después de un corto transitorio, el algoritmo
del ANFF-PLL estima con precisión la nueva amplitud en menos de 2
ciclos, cumpliendo la citada norma.

Distorsión armónica: IEEE Std. 929-2000 declara que los inversores fo-
tovoltaicos deben soportar una cierta cantidad de distorsión de la onda
sin especificar ningún valor. El algoritmo ANFF-PLL se somete a una
distorsión de la tensión de entrada en la Fig. 3.16 que consiste en 25 %
del 3er armónico y 15 % del 5to armónico. Una vez más, no se detecta
ningún impacto sobre la estimación del ángulo o de la frecuencia.

Otras perturbaciones: En las pruebas realizadas, la tensión de la red de
alimentación se ha considerado afectada por un ruido de alta frecuencia
con una amplitud del 25 % de la señal original de entrada, el resultado
se muestra en la Fig. 3.17. En la Fig. 3.18, se muestra la señales que se
obtienen al evaluar el ANFF-PLL, ante una falla tipo notch en la entra-
da, con cáıdas de 100 % cada 50o. En ambos casos, el ANFF-PLL, filtra
muy bien la señal de entrada perturbada, estimando muy bien tanto el
ángulo de fase como la frecuencia con cero error de estado estacionario.
El comportamiento, bajo un salto de fase de 60 o en el instante de 0.2
s, es presentado en la Fig. 3.19, se puede notar que el sistema PLL
responde de acuerdo con los parametros de referencias establecidos, el
sistema responde a un tiempo de estabilización de aproximadamente
0.08s.
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Figura 3.13: Entrada sin perturbaciones.(a) Simulación (b) DSP.
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Figura 3.14: Variación de la frecuencia de entrada.(a) Simulación (b) DSP.
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Figura 3.16: Distorsión armónica.(a) Simulación (b) DSP.
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Figura 3.17: Ruido de alta frecuencia.(a) Simulación (b) DSP.
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Figura 3.18: Falla tipo Notch.(a) Simulación (b) DSP.
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Figura 3.19: Salto de fase de 60o.(a) Simulación (b) DSP.

3.6. Comparación del ANFF-PLL con otros

algoritmos PLL’s monofásicos

Se presenta una comparación del ANFF-PLL con algunos de los algorit-
mos de PLLs mas usados [3.25], con respecto al rendimiento logrado para
la estimación de la frecuencia y la fase de la tensión de red bajo condicio-
nes anormales. Estos algoritmos son el Integrador Generalizado de segundo
orden (SOGI) [3.24, 3.26, 3.27], el PLL basado en la transformación inver-
sa de Park (parkPLL) [3.28], el PLL basado en un esquema de detección
de fase adaptativo, llamado originalmente enhanced PLL (EPLL) [3.28] y el
SRF-PLL monofásico basado en la śıntesis de un circuito que llamaremos
Synthesis PLL [3.29].

Se evalúa la validez de los algoritmos de estimación mediante simulacio-
nes, considerando las alteraciones siguientes:

Variación de Frecuencia: Para probar el comportamiento de los PLLs
durante una variación de la frecuencia de suministro, un cambio de 50
a 52 Hz se le ha dado. La respuesta de los diferentes algoritmos de PLL
a un paso de 2 Hz aplicado en 0.4 s, se muestra la frecuencia estimada
y el ángulo de fase en la Fig. 3.20. Como es posible observar, el mejor
resultado en cuanto la frecuencia se obtiene con el PLL-APF, mientras
que en cuanto al ángulo de fase el peor es el SOGI ya que el resto de
algoritmos mantienen un buen seguimiento de la fase de referencia.

Salto de Fase: Un cambio repentino en la fase en los terminales de la
tensión de carga se puede producir si una gran carga se desconecta de
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la red o debido a fallas en la red de distribución [3.30]. Para probar el
comportamiento de los PLLs considerados en tal condición, un salto de
fase de 60o en la tensión de la red se ha aplicado en el instante de 0.2
s. Como es posible observar en la Fig. 3.21, los mejores resultados en
cuanto a la frecuencia estimada se obtienen por el PLL-APF, el SOGI y
el Synthesis PLL, mientras que el peor por el EPLL. En relación con la
fase, el PLL-APF y el EPLL tienen el mejor resultado como se observa.

Presencia de armónicos: Las pruebas se realizan considerando una adi-
ción del 3er armónico con una amplitud de 25 % y 5to armónico con
15 % del valor fundamental. En la Fig. 3.22, se muestran las frecuen-
cias estimadas y angulo de fase de los algoritmos de PLL considerados,
suponiendo que la distorsión se aplica a los 0.2 s. Los resultados mues-
tran que el ParkPLL y el EPLL siempre muestra una oscilación alta
fuera del valor de frecuencia de referencia, mientras que el PLL-APF,
el SOGI y el Synthesis PLL, mantienen un bajo rizado en la estimación
de la frecuencia. Todos los algoritmos mantienen una estimación de la
fase con un error bastante constante y mı́nimo.

Huecos de tensión: Los huecos o cáıdas de tensión pueden ocurrir en
un sistema de suministro y por lo general dura unos pocos ciclos. Los
resultados que se muestran en la Fig. 3.23, se han obtenido cuando una
cáıda 53 % de la magnitud de la tensión fundamental se ha aplicado
a los 0.2 s. El Park-PLL y el EPLL son los que presentan una mayor
perturbación en la estimación de la frecuencia, en cambio no se ha
observado alguna perturbación en el seguimiento de la fase en ningún
algoritmo durante el hueco de tensión.

3.7. Conclusión

En esta caṕıtulo un PLL monofásico basado en un ANF en frecuencia,
fue presentado y los problemas de comportamiento e implementación se ana-
lizaron en detalle. El ANFF-PLL, basado en un APF, ha demostrado la ca-
pacidad de generar un sistema ortogonal a partir de una señal de monofásica,
aunque existan variaciones en la frecuencia de la señal de entrada. A pesar
de su diseño simple, se requiere sólo 6 multiplicadores más acumuladores, el
ANFF-PLL muestra baja sensibilidad al redondeo de los coeficientes, debido
a su estructura interna y exhibe una buena respuesta tanto para las varia-
ciones de frecuencia a los huecos de tensión y distorsión armónica. Debido a
su naturaleza en tiempo discreto, el ANFF-PLL presenta una mejor respues-
ta que otros PLL’s tradicionales. Estos resultados han sido confirmados por
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simulaciones y un montaje experimental

Figura 3.20: Comparación de PLLs, variación de frecuencia de 50 Hz a 52 Hz

Figura 3.21: Comparación de PLLs, con salto de Fase de 60 grados

Figura 3.22: Comparacion de PLLs, con presencia de armónicos
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Figura 3.23: Comparacion de PLLs, con presencia de un hueco de tension
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4

Filtro Notch Adaptativo en Ancho
de Banda como OSG para un PLL

En este caṕıtulo se presenta una nueva estructura de un OSG basado en un
Filtro de Notch Adaptativo (ANF), en ancho de banda. Este ANF, que genera
el sistema ortogonal del PLL, se implementa a partir de la configuración en
paralelo de varios filtros paso-banda (BPF), que se generan con un filtro
paso-todo (APF), con estructura lattice.

De forma general en un filtro notch (NF) IIR, cuanto más estrecho es
su ancho de banda, más larga será la respuesta transitoria y en el caso de
un ancho de banda notch más amplio se puede reducir la duración de la
respuesta transitoria, pero los componentes de frecuencia en la vecindad de
la frecuencia de la notch serán distorsionados [4.1]. En muchas aplicaciones de
medición, se requiere tener NF’s que poseen al mismo tiempo una respuesta
de magnitud muy selectivo, (alto factor de calidad Q, baja ancho de banda) y
una respuesta transitoria de corta duración. Sin embargo, disminuir el ancho
de banda también aumenta la duración del proceso transitorio en el filtro
después de la acción de la excitación [4.2].

El NF IIR, con variación del ancho de banda, se han utilizado en la
supresión de transitorios, para eliminar señales a cierta frecuencia que in-
terfieren como en el caso de la medición de la señal Electrocardiográfica
(ECG) [4.2, 4.3], permitiendo que el filtro sea mas selectivo dentro de un ni-
vel aceptable. En el procesamiento de las señales de ECG, una forma básica
del control del ancho de banda del NF, se logra con un radio polar varia-
ble [4.1]. Una gran radio polar lleva a una buena velocidad de convergencia
con una buena relación señal/ruido (SNR), mientras que un pequeño radio
polar permite una convergencia del filtro más rápida, pero con peores resulta-
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dos con respecto a la SNR [4.4]. En la implementación de circuitos integrados
electrónicos que trabajan a altas frecuencias también se ha usado PLL’s con
control del ancho de banda de manera efectiva utilizando técnicas de control
lógicas sencillas [4.5, 4.6].

En la detección en tiempo real de tonos simples, dentro del área de las
tecnoloǵıas de información y las comunicaciones, el ANF ha demostrado ser
muy eficaz, siendo capaz de adaptarse no sólo a la frecuencia de la señal en
estudio, como de costumbre, sino también al ancho de banda, utilizando un
método adaptativo basado en los mı́nimos cuadrados ponderados normali-
zados (NLMS) [4.7]. Aśı como en la eliminación de interferencias de banda-
angosta en los sistemas de Acceso múltiple por división de código (CDMA)
se ha utilizado algoritmos de gradientes, para la adaptación del ancho de
banda de los NF IIR, resultando en un aumento de la SNR y una reducción
en la tasa de error de bit (BER) [4.8, 4.9].

La adaptación del ancho de banda también es de utilidad en un PLL que
sea propenso a una componente DC en su señal de entrada, este es un error
de baja frecuencia y con el fin de reducirlo, se requiere que el ancho de banda
sea extremadamente bajo y esto degradaŕıa el rendimiento dinámico y no
seria aceptable si se mantuviera bajo y no regresara a un valor mayor [4.10].

En este apartado se presenta un nuevo concepto de un NF digital IIR
con configuración lattice de segundo orden, cuyo ancho de banda y por lo
tanto su factor de calidad cambia con el tiempo de una manera adaptativa.
El algoritmo propuesto ajusta el coeficiente θ2 de un ANF, variando el ancho
de banda notch. Por el método propuesto, se obtiene la optimización de los
coeficientes del filtro. Debido a un cambio temporal en el valor del ancho
de banda, el transitorio se puede reducir considerablemente. Se verifica la
eficacia de la propuesta, comparando su desempeño con el mismo filtro con
ancho de banda constante, caso tradicional, utilizando como entrada señales
sinusoidales con interferencia no deseadas como caso de estudio. Los resulta-
dos de simulación y la implementación en un DSP, muestran que el algoritmo
propuesto ofrece rápida velocidad de convergencia, bajo error, baja variación
de los coeficientes de filtro y de alta robustez frente a perturbaciones en la
señal de entrada. Como resultado general, es evidente que el nuevo algoritmo
da un buen rendimiento.

La propuesta del ANF adaptativo al ancho de banda, se propone para el
caso de tener una señal de entrada perturbada por armónicos cuya frecuen-
cias depende de la fundamental la cual es conocida y no varia, pero ademas
suceden cáıdas y subidas de tensión. Y por lo tanto se requiere que las señales
ortogonales generadas necesarias para el buen funcionamiento del PLL, sean
una imagen fiel de la señal de entrada limpia de perturbaciones y con retrasos
mı́nimos, tratando de seguir el comportamiento mas idóneo esperado.
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4.1. Configuración en paralelo de filtros paso-

banda de segundo orden

Para el caso de tener una señal formada por la sinusoide a la frecuencia
fundamental mas la suma de los armónicos, 3ero, 5to, 7mo y 9no, no hay una
forma obvia de ampliar el enfoque del capitulo anterior, basado en un PLL
adaptativo a la frecuencia de la red monofásica [4.11], donde se realizo un solo
filtro de segundo orden con adaptabilidad de la frecuencia. Para detectar y
rastrear múltiples frecuencias variables en el tiempo, las opciones son utilizar
secciones de APF’s ya sea en cascada [4.12] o en paralelo. Se propone utilizar
en este caso, una configuración en paralelo de secciones filtros paso-banda
(BPF) de segundo orden, lo que justifica la propuesta en la independencia
de la frecuencia de cada uno y un ancho de banda común adaptable. Este
esquema básico se ilustra en la Fig. 4.1, para la detección de cinco sinusoides.

Aunque la aplicación de este enfoque para el caso de múltiples sinusoides
presenta resultados razonables, se puede esperar que el uso de un error global,
en lugar de los errores locales, puede resultar en una mejor precisión en la
estimación del ancho de banda. Esto puede deducirse del hecho de que los
errores locales implican la solución de varios problemas de orden insuficiente.
Por otro lado, el uso de un error global en un problema orden superior resulta
suficiente.

En la configuración mostrada en la Fig. 4.1, se busca que el APF con
configuración lattice, con el que se forma el BPF correspondiente a la fre-
cuencia fundamental (en nuestro caso 50 Hz) proporcione el OSG para luego
ser utilizado por un PLL, de la manera mas idónea posible gracias a que se
obtenga un ancho de banda común para los demás filtros de tal forma que la
salida estimada total yest(n) sea los mas parecida a la señal de entrada u(n).
La salida esta dada por:

yest(n) =
5∑

k=1

yG 2k−1(n) (4.1)

La salida notch que equivale al error global es:

e(n) = u(n)− yest(n) (4.2)

En donde yG 2k−1(n) corresponde la salida de cada BPF, sintonizado a la
frecuencia fundamental y a las frecuencias de 3ero, 5to, 7mo y 9no armónico:

yG 2k−1(n) = G2k−1(z)u(n) (4.3)
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Figura 4.1: Configuración en paralelo de BPF’s de segundo orden.

k = 1, 2, .., 5

La función de transferencia de un APF, como se menciono en el Capitulo
2, para cada componente sinusoidal principal y sus armónicos viene dada
por:

A2k−1(z) =
sin θ2 + sin θ1 2k−1(1 + sin θ2)z

−1 + z−2

1 + sin θ1 2k−1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(4.4)

Un BPF a partir de un APF con estructura lattice, responde a:

G2k−1(z) =
1

2
[1− A2k−1(z)] (4.5)

Y por lo tanto la función de transferencia del BPF:

G2k−1(z)=
1− sin θ2

2

1−z−2

1 + sin θ1 2k−1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(4.6)
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También el NF, a partir de un APF con estructura Lattice, responde a:

H2k−1(z) =
1

2
[1 + A2k−1(z)] (4.7)

Y por lo tanto la función de transferencia del NF:

H2k−1(z)=
1+ sin θ2

2

1+2 sin θ1 2k−1z
−1+z−2

1 + sin θ1 2k−1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2
(4.8)

Para lograr el objetivo de este capitulo, se proponen en los siguientes
apartados dos métodos, que adapten de la manera mas eficiente y sencilla el
ancho de banda común de la configuración de la Fig. 4.1, uno que utiliza el
gradiente descendiente (GD) [4.13–4.15], ya utilizado en el capitulo anterior
y otro método nuevo, mas sencillo de implementar, basado en el control
proporcional del error máximo (EM).

4.2. ANF en ancho de banda paralelo basado

en GD

En el capitulo anterior se utilizo un algoritmo del GD, para adaptar el
valor de θ1 y por lo tanto la frecuencia notch de un NF IIR de segundo orden.
Ahora siguiendo la misma metodoloǵıa se busca adaptar el valor de θ2 que
corresponde al ancho de banda notch de acuerdo con el siguiente algoritmo
de adaptación:

θ2(n+ 1) = θ2(n) + µe(n)∇θ2(n) (4.9)

El valor del regresor filtrado de θ2:

∇θ2(n) = −∂e(n)

∂θ2
= −∂u(n)− yest(n)

∂θ2

∇θ2(n) =
∂yest(n)

∂θ2
(4.10)

Entonces el calculo del ∇θ2(n) se basa en el calculo de la derivada parcial
en función de θ2(n) de la sumas de todas las salidas de los BPF:

∇θ2(n) =
∂

∂θ2

[
5∑

k=1

yG 2k−1(n)

]
, k=1,2,..,5 (4.11)

∇θ2(n) =
∂

∂θ2
[yG 1(n) + yG 3(n) + yG 5(n) + yG 7(n) + yG 9(n)]
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∇θ2(n) =
∂yG 1(n)

∂θ2
+
∂yG 3(n)

∂θ2
+
∂yG 5(n)

∂θ2
+
∂yG 7(n)

∂θ2
+
∂yG 9(n)

∂θ2
(4.12)

En el caso de una sola sección de un BPF, el gradiente esta dado por:

∂yG 2k−1(n)

∂θ2
=
∂G2k−1(z)

∂θ2
u(n) (4.13)

De acuerdo con (4.5) se tiene que:

∂yG 2k−1(n)

∂θ2
=

1

2

[
∂

∂θ2
(1− A2k−1(z))

]
u(n)

∂yG 2k−1(n)

∂θ2
= −1

2

∂A2k−1(z)

∂θ2
u(n)

∂yG 2k−1(n)

∂θ2
=−cos θ2

2

(1−z−2)(1 + 2 sin θ1 2k−1z
−1 + z−2)

(1 + sin θ1 2k−1(1 + sin θ2)z−1 + sin θ2z−2)2
u(n)

(4.14)

Teniendo en cuenta que:

D(z)=1 + sin θ1 2k−1(1 + sin θ2)z
−1 + sin θ2z

−2

cos2 θ2=1− sin2 θ2 = (1− sin θ2)(1 + sin θ2)

Operando la expresión (4.14),

∂yG 2k−1(n)

∂θ2
=− 2

cos θ2

(1+sin θ2)

2

(1 + 2 sin θ1 2k−1z
−1 + z−2)

D(z)

(1− sin θ2)

2

(1−z−2)

D(z)
u(n) (4.15)

De acuerdo con (4.6) y (4.8), se obtiene:

∂yG 2k−1(n)

∂θ2
=− 2

cos θ2
H2k−1(z)G2k−1(z)u(n) (4.16)

El esquema básico que representa el calculo del gradiente de θ2 para un
solo filtro de lattice de acuerdo con (4.16), para el caso de k = 1 correspon-
diente a la frecuencia fundamental, se ilustra en la Fig. 4.2.
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Figura 4.2: Generación del gradiente de θ2 para un solo filtro de lattice.

Sustituyendo la expresión (4.16) en (4.12) y utilizando (4.3) se obtiene el
regresor filtrado de θ2 para la sumas de todas las salidas de los BPF:

∇θ2(n) = − 2

cos θ2

[
5∑

k=1

H2k−1(z)G2k−1(z)

]
u(n)

∇θ2(n) = − 2

cos θ2

[
5∑

k=1

H2k−1(z)yG 2k−1(n)

]
, k=1,2,..,5 (4.17)

El esquema básico de (4.17), se ilustra en la Fig. 4.3:

4.3. ANF en ancho de banda con control pro-

porcional del error máximo

Se propone un algoritmo de adaptación sencillo y eficaz, del ancho de
banda común para los BPF’s de la configuración en paralelo de la Fig. 4.1,
este método se basa principalmente en un control de tipo proporcional del
error máximo (EM), que se determina, teniendo como propósito que cuando
se necesite una respuesta rápida debido a transitorios o a un cambio brusco
de la señal de entrada u(n) el ancho de banda aumente a un valor de forma
rápida y cuando se necesite rechazar perturbaciones ya sea por ruido o pre-
sencia de armónicos o no se necesite ninguna acción ya que la entrada es una
señal limpia sin transitorios, el ancho de banda disminuya a un valor mı́nimo
también de forma rápida.
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de lattice.

El principio básico de proceso de adaptación propuesto, tiene como prin-
cipal ventaja que la acción proporcional produce una señal de control propor-
cional a la señal de error, por lo que introduce una corrección mayor cuanto
mayor es el error [4.16].

Se consigue el propósito de este algoritmo, trabajando solo con el valor
máximo de e(n), el cual se consigue cuando la señal de entrada u(n), tenga
un máximo, lo que equivale a que la señal x2(n) sintonizada a la frecuencia
fundamental, sea máxima, ya que es imagen de la entrada y esto solo va
a ocurrir cuando la señal x1(n) cruce por cero, debido a su caracteŕıstica
ortogonal con respecto a x2(n). El algoritmo solo se actualizara a un nuevo
valor del ancho de banda cuando vuelva a ocurrir el siguiente cruce por cero
de la señal x1(n). El esquema básico del método propuesto se ilustra en la
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Fig. 4.4.
El ancho de banda se determina como:

BW (n) = Kp |emax(n)| (4.18)

La constante Kp, determinará el valor de la acción proporcional. Si Kp,
es pequeña la acción proporcional también lo será y viceversa. Esta acción
es fácil de sintonizar ya que solo depende de un parámetro y dado que la
corrección es proporcional al error cometido, puede reducir este, aunque no
eliminarlo en estado estacionario. Ademas se trabaja con el valor absoluto
de error, ya que no hay que tomar en cuenta su valor negativo debido a que
el ancho de banda del sistema en estudio siempre es mayor a cero. También
se limita BW (n) a un valor máximo de 50 Hz y a un valor mı́nimo de 1
Hz, lo cual es suficiente para el normal comportamiento de la configuración
propuesta. Como los BPFs de lattice trabajan con el valor de θ2 es necesario
convertir BW (n) utilizando la expresión de (2.8):

θ2(n) = arcsin(
1− tan(BW (n)/2)

1 + tan(BW (n)/2)
) (4.19)

En la Fig. 4.5, se muestra el esquema completo de la configuración en
paralelo de los BPF con el algoritmo de adaptación del ancho de banda con
control proporcional del EM.

4.4. Comparación de los métodos adaptati-

vos en ancho de banda

Se comparan los dos métodos estudiados, utilizando para este propósito
la simulación de las estructuras que se muestran en la Fig. 4.3 y en la Fig.
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Figura 4.5: Algoritmo adaptativo de θ2 con control proporcional del EM.

4.5, cuando tienen como señal de entrada u(n) una sinusoide de 50 Hz con
amplitud de un volt a la que se le adiciono tres tipos de perturbaciones.

En la Fig. 4.6, se muestra el resultado donde se adiciono a la entrada
un hueco de tensión en t = 0.3 s, se aprecia que la salida x2(n) de ambos
algoritmos tienen una respuesta muy similares, comprobándose con el error,
el cual esta dado por la diferencia entre la salida ideal esperada y la señal
x2(n).

También adicionando a la entrada u(n), en t = 0.38 s, una subida de
tensión mas sinusoides de varios armónicos, que luego en t = 0.5 s desaparece
la perturbación, ambas respuestas son muy similares, aunque la señal x2(n)
del algoritmo adaptativo con control proporcional del EM no presenta las
oscilaciones que presenta el algoritmo del GD, como se muestra en la Fig.
4.7.

Con una perturbación mas fuerte como es la presencia de armónicos todo
el tiempo mas una subida de tensión con una corta duración, como se muestra
en la Fig. 4.8, la señal x2(n) del algoritmo de control proporcional del EM
presenta mejor respuesta que la señal x2(n) del algoritmo del GD.

Adicionalmente para la anterior perturbación, comparamos el algoritmo
de control proporcional del EM, con los casos de que no existiera adaptación
del ancho de banda, como es el caso de un ancho de banda pequeño y uno
alto, como se muestra en la Fig. 4.9.
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Por lo tanto debido a los resultados apreciados en las figuras anteriores y
a lo sencillo de su implementación, lo cual repercute en un bajo gasto compu-
tacional, este trabajo de tesis propone como mejor alternativa el algoritmo
con control proporcional del EM, para adaptar el ancho de banda BW (n) de
una configuración en paralelo de filtros BPF de lattice, que generan el OSG
necesario para un PLL monofásico.
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4.5. Simulación y Resultados Experimentales

Con el fin de demostrar la validez de los resultados teóricos en los apar-
tados anteriores, se dan la simulación Matlab / Simulink y los resultados
experimentales. El ANF al ancho de banda utilizando el control proporcional
del EM de la Fig. 4.5, presentado en este trabajo, se ha implementado en
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un DSP de Texas Instruments (TMS320F2812), que tiene una CPU de coma
fija de 32 bits con 150 Mips.

Se prueba algoritmo ANF, ante una serie de perturbaciones en la señal
de entrada. Las entradas al igual que en los caṕıtulos anteriores, se han
generado internamente, a través de ecuaciones matemáticas. El conjunto de
perturbaciones utilizadas, es decir, a las que se refieren en la IEEE Std.
929-2000 [4.17], IEEE Práctica recomendada para la utilidad de interfaz de
sistemas fotovoltaicos (PV), fueron las mismas para la simulación y para la
implementación en DSP.

Las variables en toda la simulación y los resultados experimentales son: la
tensión monofásica entrada u(n), la señal x2(n) generada por el BPF sintoni-
zado a la frecuencia fundamental y el ancho de banda BW (n) proporcionado
por el algoritmo del control proporcional del EM. La sintonización del ANF se
mantuvo constante a lo largo de las simulaciones, con una frecuencia notch de
50 Hz y una frecuencia de muestreo de 20 kHz. El conjunto de perturbaciones
incluye:

Subida de tensión: la entrada u(n), consiste de una sinusoide de 50 Hz y
amplitud de 1.0 pu. En el tiempo 0.3 s, una subida de la tensión del 80 %
se aplica repentinamente a la entrada, la cual desaparece 0.3 s después.
En la Fig. 4.10, se muestra que, después de un corto transitorio, el
algoritmo logra que la señal x2(n) se iguale con la señal ideal esperada
en menos de 2 ciclos, tanto cuando aparece la subida de tensión como
cuando desaparece.

Distorsión armónica: el algoritmo propuesto se somete a una distorsión
de la tensión desde el tiempo de 0.0 s, en la Fig. 4.11, que consiste en
60 % del 3er armónico, 20 % del 5to armónico, 12 % del 7mo armónico y
3 % del 9no armónico. De inmediato el algoritmo adapta a que el ancho
banda sea mı́nimo al detectar la presencia de los armónicos haciendo
que estos desaparezcan.

Hueco de tensión: en el tiempo 0.3 s, un hueco de tensión del 40 %
se aplica repentinamente a la entrada. Los resultados de la Fig. 4.12
muestran que, el algoritmo aumenta el valor del ancho de banda a su
valor máximo, de tal manera que después de un corto transitorio, la
señal x2(n) se iguale con la señal ideal esperada en menos de 2 ciclos
aśı como hizo con la subida de tensión.

Distorsión armónica intermitente: en la Fig. 4.13, en el tiempo 0.15 s,
se le aplica a la entrada una distorsión armónica que desaparece luego
de 0.2 s, se aprecia que el algoritmo actuá rápido aumentado el ancho
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de banda para eliminar el transitorio y luego disminuye para eliminar
la presencia de los armónicos.

Distorsión armónica mas subida de tensión intermitente: este caso es
como el anterior con la diferencia que con la distorsión armónica tam-
bién aparece una subida de la tensión fundamental en un 30 %. La Fig.
4.14 también muestra como el algoritmo adapta el ancho de banda para
eliminar el transitorio y la distorsión armónica.

Distorsión armónica mas subida de tensión: En la Fig. 4.15, se muestra
el caso de la perturbación mas extrema estudiada, ya que desde el
tiempo de 0.0 s, hay presencia de armónicos y luego en el tiempo de
0.07 s, aparece una subida de tensión. Igual como en los casos anteriores
al algoritmo adapta el ancho de banda disminuyéndolo para eliminar
los armónicos y aumentándolo para eliminar el transitorio, permitiendo
que la señal x2(n) se iguale a la ideal esperada.

4.6. Conclusión

Se presentaron dos algoritmos como alternativa para un OSG de un PLL,
utilizando un ANF en ancho de banda basado en una configuración en para-
lelo de varios filtros paso-banda sintonizados a la frecuencia fundamental y
a la frecuencia de los armónicos 3ero, 5to, 7mo y 9no. Un algoritmo de adap-
tación se baso en el tradicional método del GD y el otro algoritmo se baso
en un controlador proporcional del EM que ocurre cuando la señal ortogo-
nal a la señal de entrada cruza por cero. Este par de algoritmos representa
una alternativa a los métodos clásicos basados en el ANF. Los nuevos al-
goritmos utilizan un error global y una realización lattice normalizada. Las
simulaciones presentadas muestran un buen desempeño de ambos algoritmos
ante perturbaciones a la señal de entrada fundamentadas en alta presencia de
armónicos y en subidas y huecos de tensión, adaptando de manera rápida el
ancho de banda a valores bajos para eliminar los armónicos y aumentándolo
para reducir los tiempos de duración de la respuesta transitoria. Pero el algo-
ritmo del controlador proporcional presento mejores y más rápidas respuestas
que el algoritmo del GD, respaldado también por su sencillez en su diseño e
implementación, lo que permitió que se escogiera como propuesta principal
de este trabajo. Las simulaciones e implementación en un DSP, confirmaron
que, utilizando la propuesta de controlador proporcional del EM, tanto la
duración transitoria y la selectividad de la configuración en paralelo de los
BPFs se encuentran en un nivel aceptable.
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5

Comparación del APF-Lattice y el
SOGI como Generadores de un

Sistema Ortogonal

Recientemente, una nueva estructura de PLL monofásico basado en un
integrador generalizado de segundo orden (SOGI) que supera todos los incon-
venientes presentes en la mayoŕıa de los métodos que utilizan un generador
de sistema ortogonal (OSG), se presentó en [5.1–5.7], junto con un retra-
so de filtrado debido a la resonancia a la frecuencia de fundamental [5.8].
Más tarde, Rodŕıguez en [5.9, 5.10] presentó un PLL trifásico basado en
un integrador generalizado de segundo orden (DSOGI). La estructura SOGI
también se ha aplicado a otros aspectos del control electrónico de enerǵıa,
principalmente para el lazo de control de corriente [5.5, 5.11, 5.12], deteccion
de armónicos [5.6] e incluso en los métodos activos anti-islanding [5.8, 5.13].

Sin embargo, como ya se indico en [5.2] y más adelante en [5.5], puesto
que la estructura SOGI fue diseñada en tiempo continuo, su implementación
discreta presenta ripples en la amplitud y diferentes retrasos de fases para la
señal de cuadratura. Por otra parte, requiere una gran cantidad de recursos
para implementar en un DSP o FPGA de coma fija debido a su limitada
precisión y sensibilidad al redondeo de coeficientes.

En este capitulo, se presenta la comparación, desde el punto de vista de
estado permanente, los dos métodos que generan un sistema ortogonal de
tensión para una estructura PLL monofásica, el SOGI y otro nuevo, estu-
diado en el Capitulo 2, basado en un filtro paso todo (APF) con estructura
lattice, ambos son muy atractivos, con buen rendimiento deseado bajo condi-
ciones de red armónicamente distorsionadas u otros tipos de perturbaciones.
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Siendo estos dos una buena alternativa, en comparación con otros métodos
conocidos. Los modelos de espacio de estado de los dos métodos se derivan. A
través de un análisis del modelo en el espacio de estados detallado, se muestra
que estas dos estructuras como OSG son equivalentes entre śı, en las condi-
ciones mas comunes de operación de los DERs. También se demuestra que la
estructura basada en el APF, es claramente mejor que el SOGI, ya que man-
tiene sus caracteŕısticas de generación ortogonal para cualquier frecuencia
de sintonización mayor a la común y para cualquier frecuencia de muestreo
menor a la común. La validación de los métodos propuestos fue confirmada
por los resultados de la simulación utilizando el programa Matlab y con la
implementación digital usando un procesador de señal digital de coma fija,
el TMS320F812.

Ambas estructuras, como OSG, cumplen con todos los requisitos y su-
peran todos los inconvenientes relacionados con los métodos para un OSG
de tensión de un PLL monofásico, ademas los dos metodos mantienen una
ganancia unitaria con respecto a la entrada.

5.1. Integrador Generalizado de Segundo Or-

den SOGI

Un SOGI, es equivalente a dos controladores PI en ejes de referencia
sincronos compensando las secuencias positiva y negativa [5.2, 5.5–5.8].

El SOGI es un método propuesto para obtener un error nulo en régimen
permanente ante referencias sinusoidales trabajando en los ejes de referencia
estacionarios αβ. Este metodo ha sido añadido en algoritmos de: eliminación
de armónicos debido a que actúan en una banda muy estrecha alrededor de
su frecuencia de resonancia; detección de las secuencias de red y generación
de señales en cuadratura; sincronización del convertidor con la red eléctrica
y para detección de múltiples frecuencias de red.

La función de transferencia de un SOGI, para una única señal sinusoidal
es [5.5]:

G(s) =
2s

s2 + ω2
0

(5.1)

Donde ω0 representa la frecuencia de resonancia y s el operador de La-
place. La salida del integrador contiene no sólo la entrada integrada, sino
también una componente adicional insignificante. Con objeto de emplearlos
para generar señales en cuadratura, se realiza una modificación respecto a la
topoloǵıa original, esta se representa en la Fig. 5.1 y la expresión matemática
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Figura 5.2: OSG-SOGI, para generación de señales de cuadratura en el do-
minio del tiempo continúo

resultante es:

G(s) =
x(s)

y(s)
=

ω0s

s2 + ω2
0

(5.2)

La nueva función de transferencia tiene dos polos localizados en ±jω0 y
un cero en el origen, exactamente igual que (5.1). La única diferencia entre
las dos expresiones se encuentra en la ganancia, lo cual no es significativo
desde el punto de vista del comportamiento final. Pero, por otro lado, da
lugar a una estructura más general que puede ser usada tanto para el control
de corriente de convertidores de red como para tareas de sincronización.

La estructura básica, del SOGI como OSG, denominada OSG-SOGI, se
representa en la Fig. 5.2 y como se observa, el elemento básico es un SOGI
[5.2, 5.5–5.8]. Las funciones de transferencia en el dominio de tiempo continuo
son:

v’( s)

v( s)
=

Ksω0s

s2 +Ksω0s + ω2
0

(5.3)

qv’( s)

v( s)
=

Ksω
2
0

s2 +Ksω0s + ω2
0

(5.4)
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La implementación en tiempo discreto del SOGI, se puede realizar a partir
de la discretización de las funciones de transferencia que han sido desarro-
llados en el dominio del tiempo continuo o utilizando integradores discre-
tos [5.2, 5.5]. La Fig. 5.3, que muestra la estructura de SOGI en el dominio
del tiempo discreto, cuya salida coincide con la misma respuesta que el SOGI
del dominio del tiempo de la Fig. 5.1, cuando se aplica una señal sinusoidal
con frecuencia ω0 y amplitud de uno en la entrada. Esta opción de SOGI
se basa en la utilización del integrador discreto de Euler Backward con un
retardo computacional, añadido en serie con la ganancia de realimentación,
modelando el retardo inherente producido por el proceso de programación y
además posee una estructura más similar al controlador PI clásico.

La función de transferencia del SOGI en discreto es:

G(z) =
ω0Ts − ω0Tsz

−1

1 + (ω2
0T

2
s z

−1 − 2) + z−2
(5.5)

En la Fig. 5.4, se muestra el SOGI, basado en integradores discretos Euler
Backward, dentro de un OSG-SOGI, el cual asegura que, a cualquier frecuen-
cia de funcionamiento, las señales v’ y qv’ sean señales en cuadratura, que
se obtiene si el cambio de fase entre ellas es de 90◦.

El OSG-SOGI, de la Fig. 5.4, permite un ajuste independiente de la fre-
cuencia notch ω0 y el ancho de banda de atenuación BW de 3 dB, teniendo
en cuenta el periodo de muestreo Ts, de acuerdo con:

Kt = ω0Ts (5.6)

Ks =
BW

ω0

√
0,98 (5.7)
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Reordenando, el OSG-SOGI, se puede representar por el circuito defini-
tivo de la Fig. 5.5, que es equivalente al de la Fig. 5.4, donde x1(n) y x2(n)
son las señales que corresponde al sistema ortogonal, al igual como se llaman
en el APF, con un desfase de -90◦ y 0◦, respectivamente y ganancia unitaria,
con respecto a la señal de alimentación u(n) de entrada en el instante n.

Este sistema ortogonal viene dado por:

X1(z) =
KsK

2
t z

−1

1+(KsKt−2 +K2
t )z−1+(1−KsKt)z−2

(5.8)

X2(z) =
KsKtz

−1−KsKtz
−2

1+(KsKt−2 +K2
t )z−1+(1−KsKt)z−2

(5.9)

En la Fig. 5.6, se muestra el Diagrama de Bode del SOGI como OSG,
para una frecuencia de sintonización de 50 Hz.



82 Comparacion del APF-Lattice y el SOGI como OSG

0 1 2 3

Figura 5.6: Diagrama de Bode del SOGI como OSG.

Teniendo en cuenta que las salidas x1(n+ 1) y x2(n+ 1) son las mismas
respuestas qv’(n) y v’(n), la ecuación de estado de la estructura OSG-SOGI
es: x1(n+1)

x2(n+1)
y(n)

=
1−K2

t Kt(1−KsKt) KsK
2
t

−Kt 1−KsKt KsKt

0 1 0

x1(n)x2(n)
u(n)

 (5.10)

De (5.10) se puede extraer los elementos A y B de la estructura:

A =

[
1−K2

t Kt(1−KsKt)
−Kt 1−KsKt

]
(5.11)

B =

[
KsK

2
t

KsKt

]
(5.12)

5.2. Comportamiento y Comparación de los

OSG’s

Las estructuras del APF de la Fig. 2.10 y del OSG-SOGI de la Fig. 5.5,
se pueden implementar simplemente como un sistema de una matriz formada
solamente por los elementos A y B, aśı se tendrá la ecuación de estado de la
forma: [

x1(n+ 1)
x2(n+ 1)

]
=
[
A B

] [x(n)
u(n)

]
(5.13)

Ambas estructuras tienen la propiedad de generar, en fase con la señal
de entrada, un sistema ortogonal. La Fig. 5.7, muestra la implementación
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Figura 5.7: OSG en ecuación de estado

de las estructuras del APF de Lattice y del OSG-SOGI, en ecuación de es-
tado, se observan los dos parámetros identificados como x1(n) y x2(n), que
constituyen el sistema ortogonal.

Bajo las mismas condiciones, las estructuras son comparables como un
filtro paso-banda (BPF) OSG libre de perturbaciones, con una señal imagen
de la señal fundamental en la entrada y la otra retrasada 90o de esta misma
señal de entrada. Se evalúan ambos filtros, el APF y el OSG-SOGI, teniendo
como señal de entrada fundamental una sinusoide de frecuencia 50 Hz y con
una amplitud normalizada de un volt, se establece un ancho de banda de 4
Hz, una frecuencia de muestreo de 20 kHz, la frecuencia de sintonización a
50 Hz. La simulación es implementada en Matlab / Simulink.

La ecuación de estado a partir de (2.28) para el APF con sus valores
calculados bajo estas condiciones, queda:

[
x1(n+ 1)
x2(n+ 1)

]
=

[
0,9998766 0,0156876 0,0000197
−0,0157073 0,9986209 0,0012557

]x1(n)
x2(n)
u(n)

 (5.14)

Y la ecuación de estado a partir de (5.10) de la estructura OSG-SOGI:

[
x1(n+ 1)
x2(n+ 1)

]
=

[
0,9997532 0,0156884 0,0000195
−0,0157080 0,9987560 0,0012440

]x1(n)
x2(n)
u(n)

 (5.15)

En la Fig. 5.8, se muestra la respuesta en frecuencia, para X2(z), de las
ecuaciones (2.24) y (5.9), que corresponde a el APF y a el OSG-SOGI.

Como se observa en (5.14) y en (5.15), los valores de los coeficientes de
ambos filtros son casi identicos bajo estas condiciones de funcionamiento y
por los tanto su respuesta en frecuencia seguira un comportamiento muy
similar.
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Figura 5.9: Diagrama de bode de X2(z) en el APF y en el OSG-SOGI para
un rango de frecuencias de sintonización.

Se obtienen las respuestas en frecuencias para X2(z), en el APF y en el
OSG-SOGI para un rango de frecuencias fundamentales, desde 100 Hz hasta
10 kHz, con un ancho de banda de 4 Hz, una frecuencia de muestreo de 20
kHz, para ambos filtros. Lo cual se muestra en la Fig. 5.9.

La Fig. 5.10, muestra el resultado de la magnitud en dB de X2(z) al eva-
luar el APF y el OSG-SOGI con un ancho de banda de 4 Hz, una frecuencia
de muestreo de 20 kHz y variación de la frecuencia de sintonización, para
una frecuencia de sintonización de 50 Hz con variación de la frecuencia de
muestreo desde 100 Hz hasta 100 kHz y con varias frecuencias de muestreo
y variación de la frecuencia de sintonización.
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Figura 5.10: Magnitud deX2(z) en el APF de Lattice y en el OSG-SOGI para:
(a) varias frecuencias de sintonización (a) varias frecuencias de muestreo (c)
varias frecuencias de muestreo con variación de la frecuencia de sintonización.

Se observa que a partir de una frecuencia de sintonización de 600 Hz y una
frecuencia de muestreo menor a 1 kHz, el filtro SOGI pierde la sintonización
y por lo tanto sus caracteŕısticas como OSG, lo cual no ocurre con el APF.

La Fig. 5.11 muestra el comportamiento de los parámetros de la matriz
de la ecuación de estado del APF (2.28) y del OSG-SOGI (5.10) para varias
frecuencias de sintonización y para varias frecuencias de muestreo. Y la Fig.
5.12, muestra las superficies de las mismas magnitudes, donde se observa que
el APF es constante mientras el SOGI no.
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(a) varas frecuencias de muestreo.



Simulación y Resultados Experimentales 87

0

1

2

x 10
4

0

1

2

3

x 10
4

-300

-200

-100

0

 

Frecuency(Hz)Sampling Frecuency(Hz)
 

M
a

g
n

it
u

d
(d

B
)

-350

-300

-250

-200

-150

-100

-50

0

(a)

4
4

(b)

Figura 5.12: Superficie de la magnitud de X2(z) para varias frecuencias de
muestreo y variacion de la frecuencia de sintonización (a) en el APF (b) en
el OSG-SOGI.

5.3. Simulación y Resultados Experimentales

Con el fin de validar el análisis, el APF y el OSG-SOGI, se simulan con
el programa Matlab/Simulink y se implementan bajo una configuración ex-
perimental. Una plataforma de practicas CDM2480, con elemento central el
DSP, TMS320F2812, de Texas Instruments, adecuado para aplicaciones de
control de movimiento y de electrónica de potencia, se utiliza para implemen-
tar y probar ambas estructuras como OSG. El DSP de coma fija, con una
frecuencia de reloj de 150 MHz, se utilizó para realizar tanto la generación de
la señal de entrada, los algoritmos de los OSG y la generación de las señales
de salida, con un convertidor D/A de 12 bits.

Todos los resultados simulados y experimentales presentados en este caṕıtu-
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lo, fueron obtenidos usando las estructuras presentadas en la Fig. 2.10 y la
Fig. 5.5, se obtienen las salidas x1(t) y x2(t) del APF y del OSG-SOGI, la
señal de entrada y los parámetros de los OSG son los mismos para la simu-
lación en Matlab y la parte experimental, la señal de entrada fundamental
es una sinusoide con una amplitud normalizada de un volt y la frecuencia
igual a la frecuencia de sintonización del filtro, en el diseño de los OSG se
coloca un ancho de banda de 4 Hz. Básicamente, la base Q15 de coma fija
fue empleada para los cálculos globales, mientras que la base Q30 se uso para
los cálculos del filtro.

En los resultados experimentales obtenidos para los OSG, se muestra que
en cada figura, el canal A y B en color azul, son las señales x2(n) y x1(n) de
salida del APF con [1 V/div]; el canal C y D en color verde, son las señales
x2(n) y x1(n) de salida del OSG-SOGI con [1 V/div]. Se adicionaron las
señales de referencia correspondientes en color rojo, una señal imagen de la
señal fundamental en la entrada en el canal A y C y la otra retrasada 90o de
esta misma señal de entrada en el canal B y D.

En la Fig. 5.13, se muestran los resultados para una frecuencia de sinto-
nizacion de 50 Hz, con una frecuencia de muestreo de 20 kHz, donde ambos
filtros mantienen buenas caracteŕısticas como OSG. En la Fig. 5.14 y Fig.
5.15 la frecuencia de muestreo se mantiene y la frecuencia de sintonizacion
se aumento a 500 Hz y a 1000 Hz respectivamente. Aqui el OSG-SOGI ya
pierde sus caracteristicas como OSG.

En la Fig. 5.16 y 5.17, también se obtiene las salidas x1(t) y x2(t), para
dos condiciones diferentes y extremas, para una frecuencia de la señal de
entrada y de sintonización de 50 Hz y la frecuencia de muestreo se reduce a
500 Hz y se incrementa la frecuencia de la señal de entrada y de sintonización
a 300 Hz, disminuyendo la frecuencia de muestreo a 10 kHz. El APF continua
con sus caracteŕısticas como OSG, lo cual no ocurre con el SOGI.

5.4. Conclusión

En este capitulo se presento la comparación entre dos métodos diferentes
empleados como OSG necesario en el algoritmo del PLL, presente en el con-
trol de inversores conectados a la red monofásica. El análisis se realizó con
base en modelos de las ecuaciones de estado en regimen permanente. Se ob-
servó que el método que utiliza el APF basado en la estructura lattice ilustra
mejor rendimiento aunque los resultados obtenidos por el SOGI también son
aceptables.
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Figura 5.14: x1(t) y x2(t), frecuencia de muestreo 20 kHz y frecuencia de
sintonización 500 Hz
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Figura 5.16: x1(t) y x2(t), frecuencia de muestreo de 500 Hz y frecuencia de
sintonización 50 Hz.
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Figura 5.17: x1(t) y x2(t), frecuencia de muestreo de 10 kHz y frecuencia de
sintonización 300 Hz.

A través de un análisis matemático detallado, se ha demostrado que estos
dos OSG, son equivalentes entre śı, teniendo una respuesta casi idéntica en
cierto rango alrededor de la frecuencia de sintonización más común de 50 Hz y
también para valores de la frecuencia de muestreo mayores a 1 KHz. También
se demuestra que el APF de Lattice es mas estable, ya que mantiene sus
caracteŕısticas de una manera constante aunque la frecuencia de sintonización
sea muy alta o su frecuencia de muestreo sea muy baja, lo cual no ocurre con
el SOGI.

Los parámetros o coeficientes del APF de Lattice son mas constantes que
los que forman la matriz de la ecuación de estado del SOGI y la utilización
de funciones trigonometricas para obtener estos parámetros garantizan que
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siempre van a estar en un rango dinámico de variación mı́nimo entre 1 a
-1, siendo muy apto para aplicaciones donde se utilice DSP de coma fija,
manteniendo buena precisión y resolución en los resultados obtenidos. Los
coeficientes del APF no deberán escalarse para que entren dentro del rango
dinámico y la longitud de palabra del procesador. Los coeficientes del APF ya
quedaŕıan cuantificados de forma que son menores a la longitud de palabra
del procesador de forma que puedan almacenarse en la memoria de programa.
Esto permite que el funcionamiento del APF sea casi idéntico respecto a las
especificaciones del diseño.

Las evaluaciones teóricas han sido verificadas a través de una amplia si-
mulación y estudios experimentales. El estudio realizado permite concluir que
el APF de Lattice se puede implementar, cumpliendo las mismas funciones
en todas las aplicaciones donde hasta ahora se ha utilizado el SOGI como
OSG y además en otras, donde las frecuencias de sintonización sean mayo-
res o frecuencias de muestreo menores, en el campo de la instrumentación,
comunicaciones, electrónica analógica, etc.
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Conclusiones y Trabajos futuros

6.1. Conclusiones

En este trabajo de tesis doctoral se presento un nuevo método generador
de un sistema ortogonal (OSG) normalizado basado en un filtro paso todo
APF, construido a partir de una estructura Lattice, este OSG se diseño
con el propósito de formar parte de la estructura de un PLL monofásico,
parte fundamental en la tarea de control y sincronización con la red eléctrica
para los convertidores de potencia. El OSG también fue presentado para ser
utilizado en PLL’s en donde se necesite adaptación a la frecuencia de la red
y al ancho de banda notch. Las principales conclusiones se resumen de la
siguiente manera:

Se ha propuesto y estudiado, un nuevo OSG normalizado basado en
un APF con estructura Lattice. Esta estructura fue presentada y su
algoritmo en discreto ha sido detallado. El APF de Lattice, genera con
ganacia unitaria, una señal idéntica y otra señal ortogonal a la señal
fundamental de entrada. Su desempeño se probo con la simulación en
MATLAB, permitiendo finalmente proveer unas respuestas satisfacto-
rias bajo condiciones de perturbaciones a la señal de entrada del filtro
en estudio. El OSG propuesto, de acuerdo con sus caracteŕısticas y
comportamiento, es idóneo para ser utilizado en PLL’s monofásicos.

Se propuso un PLL monofásico basado en un filtro notch adaptativo en
frecuencia (ANFF) y los problemas de comportamiento e implemen-
tación se analizaron en detalle. El ANFF-PLL, basado en un APF,
ha demostrado la capacidad de proporcionar un OSG a partir de una
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señal de monofásica, aunque existan variaciones en la frecuencia de la
señal de entrada y otras condiciones de perturbaciones, permitiendo
una rápida y exacta detección del angulo de fase y la frecuencia de la
señal de entrada.

Debido a su naturaleza en tiempo discreto, el ANFF-PLL presenta una
mejor respuesta que otros PLL’s tradicionales. Estos resultados han
sido confirmados por simulaciones y un montaje experimental en un
DSP de coma fija.

También se presento un ANF en ancho de banda, con una configuración
en paralelo de varios filtros paso-banda (BPF), obtenidos a partir del
APF normalizado de Lattice, sintonizados a la frecuencia fundamental
y a la frecuencia de los armónicos múltiplos de tres, como alternativa
para un OSG de un PLL.

Un algoritmo adaptativo basado en un controlador proporcional del
error maximo (EM), que ocurre cuando la señal ortogonal a la señal
de entrada cruza por cero, presento mejores y más rápidas respuestas
que el algoritmo basado en el gradiente descendiente (GD), respaldado
también por su sencillez en su diseño e implementación, lo que per-
mitió que se escogiera como propuesta principal de este trabajo. Las
simulaciones e implementación en un DSP, confirmaron que, utilizan-
do la propuesta de controlador proporcional del EM, tanto la duración
transitoria y la selectividad de los armónicos, de la configuración en
paralelo de los BPF’s se encuentran en un nivel aceptable.

Como parte final, en este trabajo se presento la comparación entre el
APF normalizado con estructura Lattice y el SOGI, ambos métodos
empleados como OSG. El análisis se realizó con base en modelos de
las ecuaciones de estado. Se observó que el método que utiliza el APF
muestra un mejor rendimiento que el SOGI, aunque los resultados ob-
tenidos por este también son aceptables. Se demuestra que el APF de
Lattice es más estable, ya que mantiene sus caracteŕısticas de una ma-
nera constante aunque la frecuencia de sintonización sea muy alta o su
frecuencia de muestreo sea muy baja, lo cual no ocurre con el SOGI.
Las evaluaciones teóricas han sido verificadas a través de una amplia
simulación y estudios experimentales.
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6.2. Trabajos futuros

A partir de la presente tesis doctoral se podrán derivar los siguientes
trabajos complementarios:

Realizar la implementación de PLL’s trifásicos, utilizando como OSG
el APF de Lattice y compararlos con las metodoloǵıas existentes.

Emplear el algoritmo del APF normalizado de lattice en aplicaciones en
donde se requieran ANF’s para estimar frecuencias de señales sinusoi-
dales envueltas ruido blanco. Si tales señales consiste en componentes
en fase y en cuadratura, un ANF con coeficiente complejos debe ser
implementado.

Implementar los algoritmos propuestos, de forma experimental, con
señales de entradas, medidas directamente en la red eléctrica. Con ello
se estudiaŕıan los tiempos de respuesta de los diversos algoritmos, la
calidad de las señales obtenidas, etc.

Utilizar el ANFF como método de sincronización para convertidores de
potencia conectados a la red, que permita estimar los componentes de
secuencias positivas y negativas de la señal de potencia fundamental.




