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Abstract: The present work presents deal with a finite control set model predictive control (FCS-
MPC) applied to a grid-connected converter with LCL filter. This control predicts the future
behavior of the controlled variables and, with this information, chooses the best switching state
according to a cost function optimization. However, before applying the FCS-MPC method it
is necessary to develop the mathematical model of the system, where the state space method
was used for later discretization. In order to avoid the intrinsic resonance of the LCL filter,
a design of an active damping strategy based on virtual resistor (VR) is detailed, as well as
the inclusion of this restriction in the cost function. Simulation results are used to validate the
proposed method and to show its effectiveness.

Resumo: O presente trabalho apresenta a aplicação do controle preditivo baseado em modelo
com conjunto de controle finito (FCS-MPC) a um conversor com filtro LCL conectado à rede.
Este controle prevê o comportamento futuro das variáveis de controle e, com essa informação,
escolhe o melhor estado de comutação do conversor de acordo com a minimização de uma
função custo. No entanto, é necessário elaborar o modelo matemático do sistema, onde foi
desenvolvido utilizando o método de espaço de estados e posteriormente discretizado. Para
amortecer a ressonância intŕınseca do filtro LCL, é detalhado o projeto de uma estratégia de
amortecimento ativo baseada no resistor virtual (VR), bem como a inclusão dessa restrição na
função custo. Resultados de simulação são utilizados para validar o método proposto e mostrar
sua eficácia.
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1. INTRODUÇÃO

A topologia do inversor fonte de tensão (do ingles, voltage
source inverter) (VSI) com filtro de sáıda LCL conectado
à rede elétrica, tem sido amplamente empregada para co-
nexão de fontes renováveis ao sistema elétrico de potência
(Scoltock et al., 2013b). O aumento da popularidade do uso
do filtro LCL é dado por apresentar vantagens em relação
aos filtros L e LC, como exemplo: peso, volume e custo
reduzidos (Gomes et al., 2018; Monteiro, 2018); apresenta
desempenho aprimorado em baixas frequências de comu-
tação, sendo uma grande vantagem em aplicações de alta
potência (Twining and Holmes, 2003; Lindgren and Svens-
son, 1998); melhor caracteŕıstica de filtragem (Scoltock
et al., 2014). Por outro lado, os principais desafios quando
se lida com filtros LCL são o aumento da complexidade do
controle, o qual, torna mais dif́ıcil controlar diretamente

as variáveis do lado da rede elétrica, e amortecer o pico de
ressonância (Scoltock et al., 2013a,b).

A ressonância intŕınseca do filtro precisa ser amortecida
para não resultar em problemas de qualidade de energia
e instabilidades. Assim, diversas pesquisas abordam esse
conceito na literatura. Dentre elas, pode-se citar: i) estra-

tégia de amortecimento passivo: É uma maneira direta e
efetiva de reduzir os efeitos da ressonância. Entretanto, a
inserção de elemento passivo no circuito reduz a eficiência
do sistema pois introduz perdas (Gomes et al., 2018; Wang
et al., 2003); ii) estratégia de amortecimento ativo baseado
em filtros rejeita faixa: Este método pode causar instabili-
dades devido ao atraso introduzido, além de ter sua eficácia
reduzida frente a variações paramétricas. Adicionalmente,
sua implementação aumenta o esforço computacional (Go-
mes et al., 2018; Miranda et al., 2009); iii) estratégia de
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amortecimento ativo baseado em realimentação de cor-
rente e/ou tensão do capacitor (Gomes et al., 2018); e iv)
estratégia de amortecimento ativo baseado em VR: Este
método emula a existência de uma resistência f́ısica no
filtro mantendo a eficiência do sistema inalterada (Scoltock
et al., 2013a,b, 2014; Dahono et al., 2001; Ferreira, 2016;
Dahono, 2002). De acordo com o que foi exposto anteri-
ormente, juntamente com a facilidade de sua inclusão no
controle preditivo, a estratégia de amortecimento utilizado
nesse trabalho será baseado em VR.

Para controlar as variáveis de estado do sistema, o con-
trolador preditivo baseado em modelo (do inglês, model
predictive control) (MPC) será utilizado devido a sua rá-
pida resposta dinâmica e fácil implementação. Dentre os
controladores preditivos, o FCS-MPC, vem se destacando
por ser uma alternativa simples, intuitiva, poderosa e pro-
missora para controlar sistemas modernos de conversão de
energia de alto desempenho (Yaramasu and Wu, 2016).
Além disso, oferece diversas vantagens que o torna ade-
quado para controlar inversores de potência, como: grande
flexibilidade para incorporar e controlar simultaneamente
diferentes grandezas elétricas e as restrições de controle;
otimiza o algoritmo do MPC, devido o fato de existir
apenas um número finito de posições de comutação do
inversor, o que torna as previsões limitadas; apresenta
resposta dinâmica e flexibilidade de controle superior aos
controladores clássicos, além de apresentar rastreamento
de referência comparável em estado estacionário; as não
linearidades e limitações do sistema podem ser incorpora-
das diretamente no modelo de planta; e por fim, o sistema a
ser controlado se torna totalmente desacoplado (Rodŕıguez
and Cortés, 2012; Rodŕıguez et al., 2012; Yaramasu and
Wu, 2016; Rodŕıguez et al., 2007).

O presente trabalho está organizado da seguinte forma:
Na seção 2 é detalhada a modelagem matemática do
VSI com filtro de sáıda LCL. Na seção 3, apresenta-se
o modelo do FCS-MPC. A estratégia de amortecimento
ativo da ressonância é apresentada na seção 4. Já na
seção 5 resultados simulados são apresentados e discutidos.
Conclusões finais são feitas na seção 6.

2. MODELAGEM DO VSI COM FILTRO LCL

Na Figura 1 é apresentado o circuito do VSI com filtro
LCL de sáıda. Aplicando as leis de kirchhoff ao circuito
da Figura 1 pode-se escrever
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onde ic,a, ic,b e ic,c são as correntes trifásicas através dos
indutores Lc; ig,a, ig,b e ig,c são as correntes trifásicas
através dos indutores Lg; vc,a, vc,b e vc,c são as tensões
trifásicas sobre os capacitores Cf ; vt,a, vt,b e vt,c são as
tensões trifásicas nos terminais de sáıda do inversor; vg,a,
vg,b e vg,c são as tensões trifásicas do ponto de acoplamento
comum com a rede (PAC).

As equações (1), (2) e (3) podem ser reescritas utilizando
a seguinte notação vetorial
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onde ic, ig, vc, vt, e vg são os vetores trifásicos das
respectivas grandezas.

A equação (4) pode ser decomposta em um sistema esta-
cionário de coordenadas ortogonais αβ0, através da trans-
formada de Clarke. Como o sistema é trifásico a três fios,
as equações se reduzem a apenas componentes em αβ,
conforme:
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Devido ao desacoplamento entre os eixo (5) pode ser
reescritas como dois sistemas independentes no espaço de
estados como se segue
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(7)

sendo k ∈ {α, β}.
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Figura 1. VSI com filtro de sáıda LCL conectado a rede.

3. FCS-MPC

Devido ao tempo necessário para o processamento, existe
um atraso entre a medição e a aplicação da ação de
controle. Este atraso se não compensado pode levar a erros
de estado estacionário e até a instabilidade. De forma
a compensar esse atraso, é realizado a predição de duas
amostras a frente no tempo. Na Figura 2 é apresentado
o resumo das etapas do projeto que estão sucintamente
descritos a seguir.
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Figura 2. Diagrama de bloco do FCS-MPC.

(1) Cálculo das variáveis de referência: calcula-se a cor-
rente de referência para a sáıda do inversor, i∗c,αβ(n),
e a tensão de referência no capacitor do filtro LCL,
v∗

c,αβ(n), com base na corrente de referência a ser
injetada na rede, i∗g,αβ(n), e do modelo da planta.
A corrente i∗g,αβ(n) foi gerado por fonte senoidal,
no qual por simplicidade, é definida pelo usuário. A
partir do modelo descrito em (5), pode obter (8) que
relaciona a tensão do capacitor do filtro LCL, vc,αβ ,
a corrente de sáıda do filtro LCL, ig,αβ , e a tensão do
PAC com a rede elétrica, vg,αβ , conforme:

vc,αβ = Lg
dig,αβ
dt

+ ig,αβrg + vg,αβ . (8)

Logo, para obter a referência de tensão no capacitor,
substitui-se em (8) a corrente ig,αβ por sua referência

i∗g,αβ definida pelo usuário, o que resulta na seguinte
equação:

v∗
c,αβ = Lg

di∗g,αβ
dt

+ i∗g,αβrg + vg,αβ . (9)

Aplicando a definição da derivada na equação (9), no
qual, é definida por:

d

dt
=
x(n)− x(n− 1)

Ts
, (10)

onde Ts é o tempo de amostragem, x(n − 1) e x(n)
são as variáveis controlada no instante de amostragem
anterior e no instante atual, respectivamente. Tem-se

v∗
c,αβ(n) =

Lg
Ts

[
i∗g,αβ(n)− i∗g,αβ(n− 1)

]
+ i∗g,αβ(n)rg + vg,αβ(n).

(11)

A última referência de controle é a corrente de sáıda
do VSI. Readequando novamente o modelo da planta
descrito em (5) obtém-se (12) que relaciona a corrente
de sáıda do VSI, ic,αβ , a tensão do capacitor do filtro
LCL, vc,αβ , e a corrente de sáıda do filtro LCL, ig,αβ .

ic,αβ = Cf
dvc,αβ
dt

+ ig,αβ . (12)

Logo, para obter a referência da corrente da sáıda do
VSI, i∗c,αβ , substitui-se em (12) a tensão vc,αβ por

sua referência v∗
c,αβ obtido em (11) e a corrente ig,αβ

por sua referência i∗g,αβ definida pelo usuário, o que
resulta na seguinte equação:

i∗c,αβ = Cf
dv∗

c,αβ

dt
+ i∗g,αβ , (13)

que na sua forma discreta é dada por

i∗c,αβ(n) =
Cf
Ts

[
v∗
c,αβ(n)− v∗

c,αβ(n− 1)
]

+ i∗g,αβ(n).

(14)

(2) Extrapolação das variáveis de referências: referências
futuras não são conhecidas e, portanto, precisam
ser estimadas. As referências das correntes i∗c,αβ(n),
i∗g,αβ(n) e da tensão v∗

c,αβ(n) são extrapoladas para

duas amostras a frente, assim, obtém-se î∗c,αβ(n+ 2),

î∗g,αβ(n+ 2) e v̂∗
c,αβ(n+ 2). Ao extrapolar as variáveis

de referências a duas amostras a frente, o sistema
torna mais robusto, compensa o atraso das amostras
gerado pela predição das variáveis de controle, além
de reduzir os erros de cálculos proveniente do lapso
temporal das plataformas digitais. Logo, foi aplicado
a técnica de extrapolação de Lagrange de segunda



ordem por se tratar de sistemas senoidais, no qual,
apresenta uma abordagem mais simples para estimar
os valores futuros da variável de controle com base em
amostras presentes e passadas (Yaramasu and Wu,
2016), como se segue

x̂∗
αβ(n+ 2) =6x∗

αβ(n)− 8x∗
αβ(n− 1)

+ 3x∗
αβ(n− 2).

(15)

(3) Estados de comutação: o VSI de dois ńıveis possui
oito combinações posśıveis das suas chaves, sendo
elas s0 = [000], s1 = [100], s2 = [110], s3 = [010],
s4 = [011], s5 = [001], s6 = [101] e s7 = [111]. Através
desses estados de comutação são gerados oito vetores
de tensão nos terminais do VSI, dados pela equação

vp
t,αβ(n) =Vcc(n)Γabc/αβsx(n), (16)

sendo Γabc/αβ a matriz de transformação de Clarke, e
sx(n) todas as posśıveis combinações das chaves para
x ∈ [0 7].

(4) Modelo para predição: para discretizar o modelo da
planta, foi utilizado a aproximação Euler direto (do
inglês, Forward Euler) devido à sua simplicidade,
precisão e desempenho aceitáveis no FCS-MPC (Ne-
jati Fard, 2013). Portanto, aplicando a aproximação
em (6), obtém-se o seguinte modelo discreto

xp
k(n+ 1) =Ad,kxk(n) + Bdu,kv

p
t,k(n)

+ Bdw,kvg,k(n)
, (17)

onde

Ad,k =



(
1− rcTs

Lc

)
0

−Ts
Lc

0

(
1− rgTs

Lg

)
Ts
Lg

Ts
Cf

−Ts
Cf

1


,

xp
k(n+ 1) =

[
ipc,k(n+ 1)
ipg,k(n+ 1)
vp

c,k(n+ 1)

]
,

Bdu,k =

TsLc0
0

 e Bdw,k =

 0
−Ts
Lg
0

 ,

(18)

o sobrescrito p refere-se a variável prevista. Logo,
como é levado em consideração o atraso de proces-
samento, aplica-se no FCS-MPC a estratégia definida
como estimativa+previsão (E+P)(Yaramasu and Wu,
2016). Essa estratégia resulta em uma pequena mo-
dificação no modelo da equação (17), conforme:

x̂k(n+ 1) =Ad,kxk(n) + Bdu,kv
op
t,k(n)

+ Bdw,kvg,k(n)
, (19)

xp
k(n+ 2) =Ad,kx̂k(n+ 1) + Bdu,kv

p
t,k(n+ 1)

+ Bdw,kvg,k(n+ 1)
,

(20)

sendo x̂k a variável estimada e vop
t,k a tensão ótima

na amostragem anterior que é usada para estimar as
variáveis de controle, x̂k(n+1), no instante atual. No
qual, é adicionado todas as combinações posśıveis do
estados de comutação do VSI do próximo instante,
vp

t,k(n + 1), afim de prever as variáveis no instante
de duas amostras a frente, xp

k(n+ 2).

(5) Minimização da função custo: etapa na qual é defi-
nida a melhor ação de controle a ser implementada.
A função custo é definida como

g(n) =λ1

[
(ipc,α(n+ 2)− î∗c,α(n+ 2))2

+(ipc,β(n+ 2)− î∗c,β(n+ 2))2

]

+λ2

[
(vpc,α(n+ 2)− v̂∗c,α(n+ 2))2

+(vpc,β(n+ 2)− v̂∗c,β(n+ 2))2

], (21)

sendo os fatores de ponderação (λ1 e λ2) escolhido
empiricamente (Ferreira, 2016; Panten et al., 2015).
Dessa forma, a função custo identifica o menor erro e a
combinação de estado de comutação correspondente,
e então é aplicado ao VSI. Todo o procedimento
descrito é realizado durante a amostragem atual e
o estado de comutação ideal é armazenado para ser
aplicado no próximo instante da amostragem.

Na Figura 3 é mostrado o fluxograma utilizado para im-
plementar o FCS-MPC em algoritmo, afim de simplificar
os passos do projeto.

4. AMORTECIMENTO DA RESSONÂNCIA

O filtro LCL apresenta duas frequências de ressonância
f1 e f2. Para facilitar a análise foram desconsideradas as
resistências intŕınsecas dos indutores, rc e rg, assim tem-se

f1 =
1

2π

√
1

CfLg
e f2 =

1

2π

√
Lc + Lg
CfLcLg

, (22)

onde a frequência f1 corresponde a ressonância entre ig,αβ
e ic,αβ . Já a frequência f2 corresponde a ressonância
entre ig,αβ e vt,αβ . Como a corrente de sáıda do filtro
depende diretamente da corrente de sáıda do inversor,
logo a frequência de ressonância f1 deve ser amortecida
(Scoltock et al., 2013a,b, 2014).

O amortecimento é necessário, visto a existência de uma
amplificação do sinal nas frequências que estão ao redor
da frequência de ressonância. Ferreira (2016) destaca que
essa amplificação deve ser amortecida para evitar osci-
lações durante a operação do conversor, principalmente
em transitórios. Adicionalmente, o FCS-MPC produz uma
frequência de chaveamento variável podendo gerar compo-
nentes com frequência em torno dessas duas ressonâncias,
prejudicando o funcionamento do sistema devido à ampli-
ficação significativa destes componentes.

A estratégia adotada para amortecer o pico da ressonância
é o amortecimento ativo baseado em VR. Essa estratégia
emula o efeito do resistor f́ısico no sistema modificando
as referências de corrente do inversor, adicionando assim
amortecimento virtual ao sistema (Scoltock et al., 2014).
Segundo Dahono et al. (2001), Dahono (2002), Scoltock
et al. (2013a,b), os resistores podem ser conectados em
série ou paralelo como mostrado na Figura 4 referente ao
circuito na coordenada α.

A escolha de emular um VR em série ou paralelo baseia-
se na simplicidade de implementação. Segundo Dahono
(2002) e Scoltock et al. (2013b), os resistores em paralelo
com o capacitor e em série com os indutores são muito mais
simples de implementar por não necessitar de diferenciação
numérica, sendo necessário apenas o conhecimento das va-
riáveis no instante atual. Desta forma, elimina o armazena-
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Figura 3. Fluxograma das etapas do FCS-MPC.
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Figura 4. Posśıveis localizações dos resistores.

mento dos instantes passados. Adicionalmente problemas
com sensibilidade a rúıdos do diferenciador são evitados.

Destaca-se também que dependendo da localização da
resistência série, o filtro terá uma perda de atenuação na
frequência de -20 db/década reduzindo sua eficácia (Beres
et al., 2014; Hamza et al., 2015).

Devido as vantagens descritas anteriormente, optou-se pelo
resistor em paralelo com o capacitor R4. Portanto, basta
adicionar a corrente que percorrer o VR, descrito em (23)
na referência da corrente da sáıda do inversor, i∗c,αβ , e
readequar o modelo com a inclusão do VR.

i∗R4,αβ(t) =
vc,αβ(t)

R4
. (23)

O valor adequado para o VR pode ser obtido a partir do
coeficiente de amortecimento (ζ) do sistema. A função de
transferência correspondente a frequência de ressonância
f1 na coordenada α com a adição do VR é dado por

Ig,α(s)

Ic,α(s)
=

1

CfLg

s2 +
1

CfR4
s+

1

CfLg

, (24)

destaca-se que para a coordenada β é equivalente. Compa-
rando (24) com a forma canônica de segunda ordem, pode-
se calcular o valor deR4 a partir do fator de amortecimento
desejado (ζ) utilizando (25).

R4 =
1

2ζ

√
Lg
Cf

. (25)

5. RESULTADOS DE SIMULAÇÃO

Os valores dos parâmetros utilizados na simulação estão
apresentados na tabela 1. O resultado da simulação, no

Tabela 1. Valores dos parâmetros simulados.

Parâmetros Valor

Lc 5, 84 mH
rc 0, 2 Ω
Lg 1, 06 mH
rg 0, 17 Ω
Cf 11, 4 µF
Vcc 500 V
Ts 25 µs
Vg 220 V

qual, não aborda o amortecimento da frequência de resso-
nância, o atraso de tempo e a extrapolação da referência
é ilustrado na Figura 5. Para facilitar a análise, mostra-se
apenas os resultados na coordenada α. Percebe-se que o
sistema segue as referências para uma referência inicial de
50 A. Entretanto, nota-se que as variáveis ig,α(t) e vc,α(t)
apresentam uma oscilação não amortecida proveniente da
excitação da frequência de ressonância quando a referência
muda em degrau para 15 A. Portanto, é necessário incluir
a estratégia de amortecimento baseado em VR, afim de
compensar essa oscilação.

Para o projeto do VR será analisada a resposta subamorte-
cida e criticamente amortecida. A resposta subamortecida,
no qual, o intervalo do coeficiente de amortecimento está
entre 0 < ζ < 1, não amortece por completo a ressonância
do sistema, no entanto, apresenta uma resposta transitória
rápida. Por outro lado, a resposta criticamente amortecida
em que ζ = 1, amortece por completo a ressonância do
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Figura 5. Rastreamento das referências.

sistema, porém, resulta uma resposta transitória lenta.
Portanto, ao variar ζ em (25), percebe-se que conforme o
coeficiente de amortecimento aumenta, o lugar das ráızes
se desloca para a esquerda como mostrado na Figura 6, ou
seja, adiciona amortecimento no sistema.
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Figura 6. Lugar das ráızes para variação de ζ.

A prinćıpio, é escolhido ζ = 1, valor em que o pico de
ressonância é completamente amortecido, resultando em
R4 = 4, 8214Ω. Na Figura 7 é apresentada a resposta em
frequência do sistema, percebe-se que o pico da ressonância
foi amortecido, eliminando por completo a ressonância.
Quando a estratégia de amortecimento ativo é inclúıda, as
variáveis não apresentam mais essa oscilação, como ilus-
trado na comparação feita na Figura 8. O amortecimento
fica claro analisando-se o espectro harmônico mostrado a
Figura 9, em que as componentes de alta frequência foram
suprimidas.

Entretanto, ao considerar o atraso de tempo, o sistema
torna-se instável como mostrado na Figura 10. Isto é
devido o fato de não ter sido considerado na escolha do
resistor a margem de fase. De forma a contornar esse
problema, pode-se extrapolar as variáveis de referências
o que compensa o atraso garantindo a estabilidade do
sistema. Outra maneira de mitigar esse problema é levar a
margem de fase no projeto do VR. Isto consequentemente
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Figura 7. Comparação da Resposta em frequência do filtro
LCL para ζ = 1.
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(C/A) para ζ = 1 e sem amortecimento (S/A).

(a) #104

0 0.5 1 1.5 2

A
m

pl
itu

de
 [A

]

0

0.5

1

1.5
i
g,,

(t) - S/A

i
g,,

(t) - C/A

(b)
Frequência [Hz]

#104

0 0.5 1 1.5 2

A
m

pl
itu

de
 [V

]

0

5

10
v

c,,
(t) - S/A

v
c,,

(t) - C/A
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amortecimento (C/A) para ζ = 1 e sem amorteci-
mento (S/A) da frequência f1.

leva a uma escolha de uma fator de amortecimento obri-
gatoriamente menor que 1.
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Figura 10. Resultado para rastreio das referências com
amortecimento (C/A) para ζ = 1.

A partir do exposto, a escolha do VR, R4, deve levar em
consideração o atraso de tempo e a margem de fase do
sistema. O objetivo é selecionar um resistor que apresente
bom amortecimento junto com boa margem de fase, afim,
de tornar o sistema robusto e estável a variação de parâme-
tros relacionado ao atraso de processamento. Dessa forma,
após realizar simulações computacionais, o coeficiente de
amortecimento selecionado é ζ = 0, 7071, que resulta em
um resistor R4 = 6, 8184Ω. Na Figura 11 é mostrada a
resposta em frequência para o caso em questão, percebe-
se que o pico de ressonância também é satisfatoriamente
atenuado.
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Figura 11. Comparação da Resposta em frequência do
filtro LCL para ζ = 0, 7071.

Na Figura 12 é mostrado a resposta no tempo quando leva-
se em consideração, o atraso de tempo e o amortecimento
da frequência de ressonância no projeto, mas não aborda
a extrapolação das referências. Percebe-se pela análise
da Figura 10 que o sistema não se torna instável. Logo,
conclui-se que o novo valor de VR é robusto ao atraso
de processamento e atenuou a frequência de ressonância
como pode ser visto no espectro harmônico ilustrado na
Figura 13.
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Figura 12. Comparação da resposta com amortecimento
(C/A) para ζ = 0, 7071 e sem amortecimento (S/A).
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Figura 13. Espectro harmônico com amortecimento (C/A)
para ζ = 0, 7071 e sem amortecimento (S/A) da
frequência f1.

Por fim, foi adicionado a extrapolação das variáveis de
referências, com a finalidade de reduzir os erros dos cál-
culos proveniente do atraso de processamento. Na Fi-
gura 14 é apresentado o resultado final considerando todos
os aspectos da simulação. Pela análise da resposta no
tempo nota-se que as referências foram rastreadas com
erros despreźıveis em estado permanente e a ressonância
completamente eliminada. Adicionalmente, obteve-se uma
resposta no tempo rápida e sem sobressinais.

6. CONCLUSÕES

Este trabalho abordou o projeto de um controlador pre-
ditivo do tipo FCS-MPC aplicado a um conversor fonte
de tensão de dois ńıveis conectado à rede. Com intuito
de amortecer a ressonância intŕınseca do filtro de sáıda
LCL foi proposta a utilização de uma resistência virtual. O
projeto do VR foi detalhado e alguns aspectos importantes
relacionados a estabilidade foram analisados e discutidos.
Resultados de simulação foram utilizados para mostrar o
funcionamento da lei de controle, assim como sua eficácia
no rastreamento das referências e amortecimento ativo da
ressonância.
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Figura 14. Formas de onda com o controlador completo.
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CNPq - Conselho Nacional de Desenvolvimento Cient́ıfico
e Tecnológico - Brasil, INERGE - Instituto Nacional de
Energia Elétrica, e FAPEMIG - Fundação de Amparo à
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REFERÊNCIAS

Beres, R., Wang, X., Blaabjerg, F., Bak, C.L., and Li-
serre, M. (2014). A review of passive filters for grid-
connected voltage source converters. In 2014 IEEE
Applied Power Electronics Conference and Exposition-
APEC 2014, 2208–2215. IEEE.

Dahono, P.A. (2002). A control method to damp oscilla-
tion in the input lc filter. In 2002 IEEE 33rd Annual
IEEE Power Electronics Specialists Conference. Proce-
edings (Cat. No. 02CH37289), volume 4, 1630–1635.
IEEE.

Dahono, P.A., Bahar, Y.R., Sato, Y., and Kataoka, T.
(2001). Damping of transient oscillations on the output
lc filter of pwm inverters by using a virtual resistor. In
4th IEEE International Conference on Power Electro-
nics and Drive Systems. IEEE PEDS 2001-Indonesia.
Proceedings (Cat. No. 01TH8594), volume 1, 403–407.
IEEE.

Ferreira, S.C. (2016). Controle Preditivo Baseado em Mo-
delo na Compensação Dinâmica do Reativo com Filtro
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