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Resumo
A aplicação da técnica de controle preditivo baseado em modelo com conjunto de con-
trole finito (FCS-MPC) no controle de dispositivos de eletrônica de potência tem sido
amplamente estudada nas últimas décadas, principalmente por ser uma técnica de con-
trole não-linear e com resposta dinâmica rápida, dois fatores muito benéficos no controle
desta classe de dispositivos. Este trabalho apresenta a aplicação do FCS-MPC para a
compensação de reativo e de harmônicos por meio de um filtro ativo híbrido. A utiliza-
ção desta técnica de controle já se mostrou efetiva no controle deste equipamento. Em
trabalhos anteriores, a compensação de harmônicos é realizada por meio de um controla-
dor proporcional ressonante, com parcelas ressonantes sintonizadas para cada frequência
que se deseja compensar. Esta técnica, apesar de efetiva, requer um grande tempo de
processamento e adiciona a necessidade de sintonizar o ganho de diversos controladores.
Outra questão, também já relatada na literatura, é a forte dependência do FCS-MPC
em relação aos parâmetros do modelo do sistema. Desvios de parâmetros em relação ao
modelo podem causar erros nas obtenções das referências de controle, aumento da taxa de
distorção harmônica e erros em regime permanente. Com o intuito de reduzir o tempo de
processamento e evitar a necessidade de sintonização de diversos ganhos com a utilização
do controlador proporcional ressonante, neste trabalho é proposto um método de obtenção
das referências de controle através somente do modelo do sistema no tempo. Uma compa-
ração entre técnicas de estimação de parâmetros encontradas na literatura é apresentada,
de forma a verificar seu funcionamento em relação a resposta dinâmica, comportamento
em regime permanente e custo computacional. Os resultados de simulação e práticos de-
monstram a capacidade da técnica desenvolvida de realizar a compensação de reativo e
de harmônicos com rápida resposta dinâmica, atingindo o regime permanente em menos
de 30𝑚𝑠 para uma variação de carga de 75% da potência nominal do equipamento. Além
disso, o método proposto é capaz de reduzir o custo computacional da aplicação em 30%
em relação à aplicação de FCS-MPC com controladores ressonantes em cascata.

Palavras-chaves: Controle Preditivo Baseado em Modelo (MPC). Conversores Multiní-
veis. Filtro Ativo Híbrido (FAH).



Abstract
The application of Finite Control Set Model Predictive Control (FCS-MPC) to control
power electronics devices has been widely studied in the last decades, mainly for being
a non-linear control technique with fast dynamic response, which are two characteristics
suited for the control of this class of devices. This work presents the application of FCS-
MPC for reactive power and harmonics compensation with a hybrid active power filter.
This control technique was already proven effective to control this equipment. In previous
work the harmonic currents compensation is realized by a proportional resonant con-
troller, with resonant components tuned to each of the desired compensation frequencies.
Although effective, this technique requires great processing time and the need to tune
several control gains. Another problem found in the FCS-MPC literature is its strong
dependency on model parameters values. Parameters mismatch can cause errors in con-
trol reference calculation, increase in harmonic distortion and steady state errors. Aiming
to reduce the processing time and avoid the tuning of several resonant gains this work
proposes a method to calculate the control references based only on the system model. A
comparison between parameters estimation techniques found in literature is presented and
the techniques are evaluated based on its dynamic response, steady state behavior and
computational cost. Simulation and practical results demonstrate the proposed method
effectiveness to provide reactive power and harmonics compensation with a fast dynamic
response and reduced computational burden.

Key-words: Model Predictive Control (MPC). Multilevel Converters. Hybrid Active
Power Filter (HAPF).
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1 Introdução

A crescente expansão do sistema elétrico de potência nas últimas décadas trouxe
também um aumento da necessidade de estudos relativos à manutenção da qualidade da
energia fornecida. Isto se deve ao grande avanço na integração de microrredes e geração
distribuída, proliferação de cargas baseadas em eletrônica de potência, popularização de
veículos elétricos e maior complexidade de plantas industriais [1].

A corrente reativa que surge com a conexão de cargas no sistema elétrico pode vir
a gerar problemas na tensão fornecida, como afundamentos de tensão, sobre-tensão, flic-
ker e, em casos extremos, interrupção no fornecimento [2, 3]. Outra fonte de preocupação
são os harmônicos, que podem ser injetados na rede elétrica tanto por cargas não-lineares
como por unidades de geração distribuída, devido a suas estruturas baseadas em con-
versores de potência [4]. Estas componentes harmônicas aumentam as perdas na linha e
em transformadores, gerando perdas na distribuição, podem causar ressonâncias com a
impedância da linha ou com componentes passivos conectados à rede, além de poderem
danificar equipamentos mais sensíveis [3, 5].

A forma mais simples de efetuar a compensação de reativo e de harmônicos é atra-
vés da utilização de componentes passivos, na forma de bancos de capacitores, indutores
e filtros LC sintonizados [3, 6]. Apesar de satisfatória, quando a compensação é feita ex-
clusivamente por componentes passivos apenas uma quantidade fixa de reativo pode ser
compensada. Além disso, existe a possibilidade de ocorrência de ressonâncias com a im-
pedância da linha ou com outros elementos passivos conectados nas proximidades [4, 5],
e uma limitação na capacidade de eliminar frequências de ordens maiores [7].

Com o desenvolvimento de dispositivos mais robustos de eletrônica de potência,
foi possível, em meados da década de 1970, o desenvolvimento do SAPF (Shunt Active
Power Filter) [3], que atua através da injeção das correntes harmônicas necessárias pela
carga, fazendo com que estes harmônicos não circulem pelo sistema elétrico [8]. Além da
capacidade de fornecer os harmônicos necessários, o SAPF é capaz de efetuar ao mesmo
tempo a compensação da potência reativa. Porém, filtros ativos puros podem necessitar
que a potência dos conversores utilizados sejam muito elevadas, o que aumenta o custo
do projeto [9]. A forma encontrada para se reduzir a potência destes conversores foi
a utilização de elementos passivos em conjunto com a parte ativa, o que deu origem
às topologias de HAPF (Hybrid Active Power Filter), que combinam as vantagens da
compensação passiva e ativa, entregando um melhor custo-benefício [9, 10].

A topologia de HAPF utilizada neste trabalho foi proposta inicialmente em [11], e
seus conceitos foram discutidos e aprofundados em [12] onde um controlador P+R (Pro-
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porcional Ressonante) foi adicionado para efetuar a sintonização do ramo do filtro com as
harmônicas de interesse. Em [13] os autores demonstraram a capacidade desta topologia
de melhorar a tensão de microrredes isoladas, através da eliminação de correntes harmô-
nicas e supressão de ressonâncias. A aplicação de FCS-MPC (Finite Control Set Model
Predictive Control) para o controle desta topologia foi proposta em [14] com o intuito de
melhorar a resposta dinâmica do filtro a variações bruscas de potência reativa na carga,
além disso também é proposta uma técnica de correção do cálculo das referências através
da estimação dos parâmetros do filtro, porém, a compensação de correntes harmônicas
não foi discutida. Finalmente, em [15] esta aplicação é estendida para funcionar com um
inversor multinível CHB (Cascaded H-Bridge) de 7 níveis, sendo também adicionada a
compensação de correntes harmônicas de cargas não-lineares através de um controlador
P+R.

Apesar dos resultados demonstrados em [15] indicarem uma boa resposta transi-
tória e em regime permanente tanto para a compensação de potência reativa quanto para
a mitigação de harmônicos, a utilização do P+R na geração das referências do FCS-MPC
trás algumas dificuldades e desvantagens. Primeiramente, o controlador P+R sofre com
alta sensibilidade a variações na frequência da rede e com instabilidades devido a mu-
danças de fase [16]. Outro problema é que o P+R não é tão rápido quanto o FCS-MPC,
o que pode limitar a dinâmica do sistema. Por fim, como a ação de controle é definida
pelo FCS-MPC a sintonização dos diversos ganhos do P+R com os pesos do FCS-MPC
não possui método teórico definido na literatura, o que faz com que este seja um processo
demorado e sem garantias da qualidade da resposta obtida.

Os conceitos de controle preditivo baseado em modelo não são recentes, porém,
sua aplicação em eletrônica de potência somente se mostrou computacionalmente viável
nas últimas décadas, devido ao avanço nos dispositivos computacionais utilizados, como
DSP’s (Digital Signal Processors) e FPGA’s (Field Programmable Gate Arrays), e o desen-
volvimento de técnicas para reduzir o custo computacional [14, 17]. O FCS-MPC se torna
especialmente interessante para ser usado no campo da eletrônica de potência por diver-
sos fatores, dentre eles: a natureza discreta dos conversores de potência, que contam com
uma quantidade limitada de possíveis ações de controle [18]; sua resposta dinâmica muito
rápida [14]; e a capacidade de efetuar controle multivariável e de incluir não-linearidades
e limitações do sistema de maneira simples, através da inserção de termos na função custo
avaliada [19, 20].

Este trabalho dá continuidade a estas pesquisas, de forma a aprimorar as técnicas
desenvolvidas anteriormente, facilitando a aplicação e reduzindo tempo de processamento
total do algoritmo. Primeiramente é apresentada uma comparação entre a técnica de es-
timação de parâmetros desenvolvida em [14] e a técnica RLS (Recursive Least Squares),
amplamente utilizada para estimação de parâmetros em diversas aplicações. Em seguida
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é proposto um novo método para o cálculo das referências de controle através apenas do
modelo do sistema, possibilitando a compensação de potência reativa e de harmônicos
de corrente, evitando assim a necessidade do controlador P+R. Os resultados obtidos
demonstram que o método desenvolvido é capaz de efetuar a compensação com resposta
dinâmica muito rápida, além de proporcionar uma grande redução no tempo de proces-
samento total do algoritmo, possibilitando um aumento na frequência de amostragem
utilizada.

1.1 Organização do trabalho
O trabalho está organizado conforme os capítulos descritos à seguir:

Capítulo 2 - Filtro Ativo Híbrido: apresenta um histórico do desenvolvimento
da tecnologia de filtros ativos híbridos e descreve o funcionamento da topologia utilizada
no trabalho.

Capítulo 3 - Controle Preditivo Baseado em Modelo: apresenta uma revisão
do funcionamento do controle preditivo baseado em modelo.

Capítulo 4 - FCS-MPC com Estimação de Parâmetros: demonstra como é
feita a aplicação do FCS-MPC na topologia utilizada, explica os métodos de estimação de
parâmetros estudados e apresenta resultados de simulação e práticos com uma comparação
entre os métodos.

Capítulo 5 - Método de Obtenção de Referências de Controle pelo Mo-
delo do Sistema no Tempo: apresenta a técnica de obtenção de referências desenvol-
vida. São apresentados os resultados de simulação e práticos.

Capítulo 6 - Conclusões: traz as conclusões obtidas, assim como propostas para
a continuidade do trabalho.
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2 Filtro Ativo Híbrido

2.1 Estado da Arte
A filtragem ativa foi desenvolvida como uma maneira de melhorar o desempenho

da compensação harmônica e de reativo realizadas unicamente por componentes passivos.
Através da utilização de componentes ativos, formados por chaves de potência, em con-
junto a alguma técnica de controle, é possível modificar a saída do filtro com o intuito de
se alcançar um objetivo específico, seja ele a compensação de potência reativa, a mitigação
de harmônicos, a redução de flicker, o balanceamento de tensões em sistemas trifásicos,
entre outros [4, 21].

A utilização de filtros ativos paralelos para a compensação harmônica e de reativo
já se tornou uma prática comum na indústria. Apesar disso, topologias de filtros híbridos
têm ganhado cada vez mais espaço, devido a sua boa performance aliada à redução da
potência necessária pela parcela ativa do filtro, o que reduz o custo de projeto de topologias
híbridas [9, 22].

A Figura 1 mostra um SAPF conectado à rede através de uma indutância. Esta
topologia de filtros ativos, apesar de possibilitar a compensação de potência reativa e
de harmônicos no ponto de acoplamento, precisa fornecer toda a corrente harmônica de
compensação e suportar a tensão nominal da rede, o que a torna economicamente inviável
para aplicações de alta potência [23]. Além disso, já foi demonstrado que filtros ativos
paralelos não são capazes de efetuar a compensação de cargas do tipo fonte de tensão [24],
muito comuns na indústria.

Figura 1 – Topologia de Filtro Ativo Paralelo Conectado à Rede por Indutância de Aco-
plamento.

Uma forma simples de reduzir a capacidade requerida pelo filtro ativo paralelo é
a sua utilização conjunta a filtros passivos paralelos, como mostrado na Figura 2. Neste
tipo de aplicação, a compensação total necessária é dividida entre o filtro ativo e os
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filtros passivos, reduzindo a quantidade de corrente de compensação fornecida pelo filtro
ativo [24, 25]. Porém, o filtro ativo ainda precisa suportar a tensão fundamental da rede, o
que não permite a redução dos dispositivos de eletrônica de potência do equipamento [21].
Além disso, no caso da presença de harmônicos de tensão, a utilização dos filtros passivos
aumenta as perdas e pode gerar ressonâncias paralelas com a tensão da rede [26, 27].

Figura 2 – Aplicação de Filtro Ativo Paralelo em Conjunto com Filtros Passivos Paralelos.

No ano de 1990, uma nova topologia de filtro híbrido foi proposta em [28], na qual
a parcela ativa do filtro é conectada em série com filtros passivos sintonizados para a 5ª e
7ª harmônicas, assim como um filtro passa-altas para harmônicas maiores, como mostrado
na Figura 3. Esta topologia permite uma grande redução na potência da parcela ativa
do filtro, nos resultados apresentados o filtro ativo foi projetado com uma potência de
apenas 1.5% da potência da carga. Além disso, nesta topologia também é possível efetuar
o amortecimento de ressonâncias entre a fonte e os filtros passivos.

Figura 3 – Aplicação de Filtro Ativo em Série com Filtros Passivos.
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Uma comparação entre as topologias mostradas nas figuras 2 e 3 é apresentada
em [9]. Os resultados indicam um melhor THD na corrente da fonte com a utilização da
topologia da Figura 2, porém a topologia indicada na Figura 3 possui como vantagem
a grande redução na potência do filtro ativo, além da capacidade de evitar ressonâncias
entre a rede e os componentes passivos do filtro.

Para reduzir o tamanho e os custos da topologia proposta em [28], uma topolo-
gia que evita a necessidade de utilização do transformador de acoplamento foi proposta
em [29] e é mostrada na Figura 4. Os filtros passivos sintonizados foram substituídos por
apenas um filtro sintonizado na 7ª harmônica, sendo a compensação das outras frequências
efetuada pela parcela ativa do filtro, em conjunto com a estratégia de controle proposta.
O filtro de saída do conversor também é removido, o que é possível porque a indutância do
filtro LC já efetua a filtragem do chaveamento do conversor, porém, para isso, é necessário
que a indutância do filtro passivo seja muito maior do que a indutância da rede.

Figura 4 – Aplicação de Filtro Ativo em Série com Filtro Passivo sem Transformador de
Acoplamento.

Uma topologia de filtro ativo híbrido com circuito de injeção foi proposta em [30],
no ano de 1999. O posicionamento da parte ativa do filtro em paralelo com a indutância
do filtro passivo faz com que a parcela fundamental da corrente circulando pelo filtro ativo
seja reduzida. A utilização do transformador elevador faz com que a corrente circulando
pela parte ativa do filtro seja ainda menor, apesar da elevação de tensão as chaves de
potência utilizadas não precisam suportar tensões muito altas, pois a parcela fundamental
da tensão da rede é praticamente inteira bloqueada pelo capacitor.

Diversas topologias de filtro híbrido com circuito de injeção e sem transformado-
res foram desenvolvidas ao longo dos anos seguintes, a principal motivação destas novas
topologias foi a redução do tamanho, redução dos custos e redução da injeção de ruídos
de chaveamento na rede [31]. A Figura 6 mostra quatro topologias desenvolvidas entre
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Figura 5 – Aplicação de Filtro Ativo em Série com Filtro Passivo sem Transformador de
Acoplamento.

os anos de 1999 e 2006. Apesar da baixa injeção de ruídos de chaveamento na rede, a
topologia da Figura 6a possui um alto custo e um tamanho físico muito superior às outras
topologias. A topologia da Figura 6b possui o menor tamanho físico e custo de projeto, po-
rém a falta de uma indutância na parte superior do filtro passivo faz com que a injeção de
ruídos de chaveamento seja a maior entre as quatro topologias. Um problema semelhante
é encontrado na topologia da Figura 6c, mas essa permite uma grande redução na potên-
cia do conversor, pois o capacitor na parte inferior do filtro passivo cria uma ressonância
com o indutor na frequência fundamental e evita a circulação da parcela fundamental da
corrente pelo filtro ativo. Por fim, a topologia mostrada na Figura 6d é capaz de reduzir a
injeção de ruídos de chaveamento, devido à indutância na parte superior do filtro passivo,
assim como resultar em um filtro híbrido com custo baixo e menor tamanho.

O trabalho apresentado em [32] faz uma comparação entre um filtro ativo puro
(Figura 1), um filtro híbrido série sem transformador (Figura 4) e um filtro híbrido com
circuito de injeção sem transformador (Figura 6b). Como parâmetros para a comparação,
diversos aspectos dos filtros de potência foram considerados, como a potência necessária
do conversor, a tensão CC utilizada e o valor de THD obtido na corrente da fonte após a
compensação. O filtro ativo puro conseguiu atingir um valor menor de THD na corrente
da fonte, porém, para isso, a potência do conversor é cerca de duas vezes maior do que o
da topologia de filtro híbrido sem transformador e seis vezes maior do que a do conversor
utilizado na topologia com circuito de injeção.

A topologia estudada neste trabalho foi apresentada no ano de 2012 em [11], onde
foi denominada Smart Impedance devido seu modo de operação que simula uma impe-
dância sintonizada eletronicamente. Nessa topologia, a parcela passiva do filtro híbrido
é substituída por um banco de capacitores, que vai definir o valor nominal de potência
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(a) (b)

(c) (d)

Figura 6 – Topologias de filtro hibrido com circuito de injeção e sem transformador de
acoplamento.

reativa de compensação. A compensação de correntes harmônicas da carga é efetuada
eletronicamente, através da sintonização do ramo do filtro nas frequências harmônicas
desejadas. Com isso, é possível gerar um curto-circuito virtual nessas frequências, fazendo
com que elas circulem pelo ramo do filtro híbrido ao invés de seguirem para a rede. Essa
topologia tem como uma de suas principais vantagens a grande simplificação do projeto
do filtro híbrido, não sendo necessário o projeto de filtros sintonizados e permitindo sua
instalação em qualquer banco de capacitores já instalado na rede.

Após anos de desenvolvimentos focados na redução da potência dos conversores
utilizados nos filtros híbridos, foi apresentada no ano de 2014 em [33] uma topologia com
foco no aumento da capacidade de compensação do filtro híbrido, denominada TCLC-
HAPF. Essa topologia é mostrada na Figura 8, sendo composta por um ramo com um
reator controlado por tiristores (TCR) em paralelo com um capacitor. Essa topologia
de filtro híbrido possui a capacidade de efetuar compensação de cargas indutivas e ca-
pacitivas, sendo seus limites definidos pelos valores do indutor do TCR e do capacitor.
Em [34], um estudo é feito demonstrando a capacidade do TCLC-HAPF de compensação
de harmônicos e cargas indutivas e capacitivas, utilizando uma tensão baixa no capaci-
tor do barramento CC. Porém, a adição do TCR também implica em um maior custo e
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Figura 7 – Topologia Smart Impedance.

complexidade de controle em relação a outras topologias de filtros híbridos.

Figura 8 – Topologia de Filtro Híbrido com Ramo de Reator Controlado por Tiristor.

2.2 Princípios Operativos do Filtro Ativo Híbrido
As principais características operativas da SI-HAPF podem ser resumidas em [35]:

1. Mitigação de correntes harmônicas da carga independente dos parâmetros da fonte;

2. Efetuação do bloqueio harmônico de harmônicos de tensão da rede, evitando resso-
nâncias com o banco de capacitores;

3. Capacidade de compensação harmônica seletiva, compensando apenas as harmôni-
cas de interesse;
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4. Compensação de potência reativa de cargas indutivas através do banco de capaci-
tores;

5. Redução da potência do conversor devido a divisão da potência entre a parte passiva
e ativa do filtro;

6. Simplificação do projeto, uma vez que não é necessária sintonização de filtros passi-
vos, possibilitando a sua instalação em qualquer banco de capacitores já instalado;

7. Capacidade de compensação de harmônicos provenientes de cargas do tipo fonte de
tensão, muito utilizadas na indústria.

Estas características demonstram o interesse de pesquisas relacionadas a esta to-
pologia de filtro híbrido, sendo o seu princípio operativo para a compensação de potência
reativa e de harmônicos descrito a seguir.

O diagrama da SI-HAPF com seus principais componentes é mostrado na Figura 9,
onde 𝑍𝑠 é a impedância da rede, 𝐶 é a capacitância do banco de capacitores, 𝑖𝑠 é a corrente
na fonte, 𝑖𝐿 é a corrente das cargas, 𝑖𝑓 é a corrente circulando pelo ramo do filtro híbrido,
𝑣 é a tensão do alimentador, 𝑣𝑠 é a tensão no ponto de acoplamento, 𝑣𝑐 é a tensão sobre
o banco de capacitores e 𝑣𝑎𝑓 é a tensão aplicada pela parcela ativa do filtro híbrido.

Figura 9 – Diagrama do Filtro Ativo Híbrido Ressonante (SI-HAPF).

2.2.1 Compensação de Potência Reativa

O controle da potência reativa injetada na rede pelo filtro híbrido é efetuado através
da manipulação da amplitude e da fase da componente fundamental da tensão sobre o
banco de capacitores 𝐶, sendo esse controle feito através da tensão aplicada pela parte
ativa do filtro. Como o conversor atua como uma fonte de tensão controlada, é possível
controlar a amplitude e a fase da tensão 𝑣𝑎𝑓 da forma desejada.
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Além da parcela relativa ao controle da injeção de reativo, a tensão 𝑣𝑎𝑓 também
precisa de uma componente relacionada à carga dos capacitores do barramento CC do
inversor, obtida através de um controlador PI (Proporcional Integral). Este termo é res-
ponsável por compensar as perdas do sistema, mantendo a tensão do barramento CC
equilibrada. Como é mostrado em [36], para que o filtro híbrido efetue este carregamento
é necessário que o termo da ação de controle relativo à carga do barramento CC esteja
em fase com a corrente que circula pelo ramo do filtro híbrido.

Essa sincronização pode ser feita de diversas maneiras, em [37] é utilizado um
PLL (Phase Locked Loop) sincronizado com a tensão do capacitor, porém, como a tensão
do capacitor possui um atraso de 90∘ em relação à corrente, a sincronização é realizada
através do cosseno deste PLL. Já em [35], para evitar a utilização de uma estrutura de
PLL, um filtro sintonizado é aplicado para extrair a componente fundamental da corrente
do ramo do filtro, sendo essa utilizada para efetuar a sincronização.

As variáveis do sistema, mostradas na Figura 9, podem ser decompostas em suas
componentes em quadratura da seguinte forma:

𝑉̇𝑠 = 𝑉 𝑑
𝑠 + 𝑗𝑉 𝑞

𝑠 = 𝑉 𝑑
𝑠 (2.1)

𝐼𝑓 = 𝐼𝑑
𝑓 + 𝑗𝐼𝑞

𝑓 (2.2)

𝑉̇𝑎𝑓 = 𝑉 𝑑
𝑎𝑓 + 𝑗𝑉 𝑞

𝑎𝑓 (2.3)

A Figura 10 mostra o circuito equivalente do filtro híbrido para a frequência funda-
mental, onde 𝑣𝑡 representa as perdas no enrolamento do transformador, 𝑍𝑡 é a impedância
interna do tranformador, e as cargas são representadas por uma fonte de corrente. As resis-
tências que compõe as impedâncias do capacitor e do indutor podem ser desconsideradas,
por serem muito pequenas em relação às reatâncias, e, aplicando a lei de Kirchhoff das
malhas, a seguinte formulação é obtida:

𝑉̇𝑠 = 𝑉̇𝑎𝑓 + 𝑉̇𝑐 + 𝑉̇𝑡 = 𝑉̇𝑎𝑓 − 𝑗𝑋𝑐𝐼𝑓 + 𝑗𝑋𝑡𝐼𝑓 (2.4)

onde 𝑋𝑡 e 𝑋𝑐 são as reatâncias do transformador e do banco de capacitores, respectiva-
mente. Substituindo (2.1), (2.2) e (2.3) em (2.4):

𝑉 𝑑
𝑠 = 𝑉 𝑑

𝑎𝑓 + 𝑗𝑉 𝑞
𝑎𝑓 − 𝑗𝑋𝑐

(︁
𝐼𝑑

𝑓 + 𝑗𝐼𝑞
𝑓

)︁
+ 𝑗𝑋𝑡

(︁
𝐼𝑑

𝑓 + 𝑗𝐼𝑞
𝑓

)︁
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𝑉 𝑑
𝑠 = 𝑉 𝑑

𝑎𝑓 + 𝑗𝑉 𝑞
𝑎𝑓 − 𝑗𝑋𝑐𝐼

𝑑
𝑓 + 𝑋𝑐𝐼

𝑞
𝑓 + 𝑗𝑋𝑡𝐼

𝑑
𝑓 − 𝑋𝑡𝐼

𝑞
𝑓

𝑉 𝑑
𝑠 =

[︁
𝑉 𝑑

𝑎𝑓 + (𝑋𝑐 − 𝑋𝑡) 𝐼𝑞
𝑓

]︁
+ 𝑗

[︁
𝑉 𝑞

𝑎𝑓 − (𝑋𝑐 − 𝑋𝑡) 𝐼𝑑
𝑓

]︁
Resultando nas seguintes formulações para a corrente do filtro híbrido:

𝐼𝑑
𝑓 =

𝑉 𝑞
𝑎𝑓

𝑋𝑐 − 𝑋𝑡

(2.5)

𝐼𝑞
𝑓 =

𝑉 𝑑
𝑠 − 𝑉 𝑑

𝑎𝑓

𝑋𝑐 − 𝑋𝑡

(2.6)

A componente ativa da corrente do ramo do filtro é descrita pela equação (2.5), e
é responsável pela manutenção da tensão do barramento CC. Já a componente reativa da
corrente do ramo do filtro é descrita pela equação (2.6) e está relacionada à quantidade
de potência reativa sendo injetada pelo filtro híbrido na rede no ponto de acoplamento.

Figura 10 – Circuito Equivalente do Filtro Híbrido para a Componente Fundamental.

Como descrito em [14], é possível definir um fator 𝛽 que relaciona a componente
direta da tensão aplicada pela parcela ativa do filtro (𝑉 𝑑

𝑎𝑓 ) com a tensão da rede (𝑉 𝑑
𝑠 ):

𝑉 𝑑
𝑎𝑓 = 𝛽𝑉 𝑑

𝑠 = 𝛽𝑉𝑠 (2.7)

Substituindo (2.7) em (2.6):
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𝐼𝑞
𝑓 = (1 − 𝛽) 𝑉𝑠

𝑋𝑐 − 𝑋𝑡

(2.8)

A potência aparente do filtro híbrido no ponto de acoplamento é calculada da
seguinte forma:

𝑆 = 𝑉̇𝑠𝐼
*
𝑓 = 𝑉 𝑑

𝑠 𝐼𝑑
𝑓 − 𝑗𝑉 𝑑

𝑠 𝐼𝑞
𝑓 = 𝑃 + 𝑗𝑄 (2.9)

Resultando em:

𝑃𝑓ℎ = 𝑉 𝑑
𝑠 𝐼𝑑

𝑓 (2.10)

𝑄𝑓ℎ = −𝑉 𝑑
𝑠 𝐼𝑞

𝑓 (2.11)

onde 𝑃𝑓ℎ é a potência ativa e 𝑄𝑓ℎ é a potência reativa no ramo do filtro híbrido. Substi-
tuindo (2.8) em (2.11):

𝑄𝑓ℎ = (1 − 𝛽) 𝑉 2
𝑠

𝑋𝑡 − 𝑋𝑐

(2.12)

que relaciona, através do fator 𝛽, a potência reativa entregue pelo filtro híbrido com a
tensão aplicada pela parcela ativa do filtro.

Analisando a equação (2.12), é possível definir duas regiões de operação para o
filtro:

• Subcompensação (0 < 𝛽 < 1): a tensão sobre o banco de capacitores é reduzida, o
que reduz a potência reativa entregue pelo filtro.

• Sobrecompensação (−1 < 𝛽 < 0): a tensão sobre o banco de capacitores é elevada,
aumentado a potência reativa entregue pelo filtro.

O filtro opera em sua região de subcompensação quando o reativo requisitado pela
carga é menor do que o reativo nominal do banco de capacitores, nessa situação, a parte
ativa do filtro gera uma tensão em fase com a tensão da rede, o que, pela equação (2.7),
implica em um 𝛽 positivo. Quando o filtro está operando na região de subcompensação,
um valor maior de 𝛽 vai ocasionar em uma quantidade menor de reativo entregue pelo
filtro híbrido, o que pode ser verificado através da equação (2.12) da seguinte forma:

(1 − 𝛽 ↑) 𝑉 2
𝑠

𝑋𝑡 − 𝑋𝑐

⇒ 𝑄𝑓ℎ ↓ (2.13)
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De forma análoga, o filtro opera em sua região de sobrecompensação quando o
reativo requisitado pela carga é maior do que o reativo nominal do banco de capacitores.
Nessa situação a parte ativa do filtro gera uma tensão em fase oposta à tensão da rede,
o que, pela equação (2.7), implica em um 𝛽 negativo. Quando o filtro está operando na
região de sobrecompensação, um valor de 𝛽 maior em amplitude, ou seja, um valor mais
negativo de 𝛽, vai ocasionar em uma quantidade maior de reativo entregue pelo filtro
híbrido, o que pode ser verificado através da equação (2.12) da seguinte forma:

(1 − 𝛽 ↓) 𝑉 2
𝑠

𝑋𝑡 − 𝑋𝑐

⇒ 𝑄𝑓ℎ ↑ (2.14)

O efeito do controle da tensão aplicada pela parcela ativa do filtro pode ser então
associado a uma variação da impedância do ramo do filtro na frequência fundamental.
A Figura 11 mostra o comportamento dessa impedância nas duas regiões de trabalho
definidas.

(a) (b)

Figura 11 – Circuito Equivalente das Impedâncias do Filtro para (a) Região de Subcom-
pensação e (b) Região de Sobrecompensação.

Considerando os circuitos equivalentes da Figura 11, é possível se obter uma for-
mulação semelhante à feita anteriormente, porém baseada nas impedâncias do ramo do
filtro:

𝑉̇𝑠 = 𝑍𝑐𝐼𝑓 + 𝑍𝑡𝐼𝑓 ± 𝑍𝑎𝑓𝐼𝑓

𝑉 𝑑
𝑠 = −𝑗𝑋𝑐

(︁
𝐼𝑑

𝑓 + 𝑗𝐼𝑞
𝑓

)︁
+ 𝑗𝑋𝑡

(︁
𝐼𝑑

𝑓 + 𝑗𝐼𝑞
𝑓

)︁
± 𝑗𝑋𝑎𝑓

(︁
𝐼𝑑

𝑓 + 𝑗𝐼𝑞
𝑓

)︁

𝑉 𝑑
𝑠 = −𝑗𝑋𝑐𝐼

𝑑
𝑓 + 𝑋𝑐𝐼

𝑞
𝑓 + 𝑗𝑋𝑡𝐼

𝑑
𝑓 − 𝑋𝑡𝐼

𝑞
𝑓 ± 𝑗𝑋𝑎𝑓𝐼𝑑

𝑓 ± 𝑋𝑎𝑓𝐼𝑞
𝑓
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𝑉 𝑑
𝑠 = (𝑋𝑐 − 𝑋𝑡 ± 𝑋𝑎𝑓 ) 𝐼𝑞

𝑓 + 𝑗 (𝑋𝑡 − 𝑋𝑐 ± 𝑋𝑎𝑓 ) 𝐼𝑑
𝑓

Resultando na seguinte equação para a componente em quadratura da corrente do
filtro:

𝐼𝑞
𝑓 = 𝑉 𝑑

𝑠

𝑋𝑐 − 𝑋𝑡 ± 𝑋𝑎𝑓

(2.15)

onde 𝑋𝑎𝑓 é a impedância ativa gerada pela tensão sendo aplicada pelo filtro ativo. Subs-
tituindo (2.15) em (2.11):

𝑄𝑓ℎ = 𝑉 2
𝑠

𝑋𝑡 − 𝑋𝑐 ± 𝑋𝑎𝑓

(2.16)

A equação (2.16) pode ser analisada da mesma forma que (2.12). Quando o reativo
da carga é inferior ao nominal do banco de capacitores, região de subcompensação, a
impedância ativa se comporta como um capacitor em série no ramo do filtro (Figura 11a),
o que implica em um valor negativo de 𝑋𝑎𝑓 em (2.16), reduzindo a quantidade de reativo
injetada. Sendo assim, quanto mais negativo o valor da impedância ativa, menor é a
quantidade de reativo compensado pelo filtro.

No caso de uma carga na qual a potência reativa ultrapassa o valor nominal do
banco de capacitores, a impedância ativa se comporta como uma indutância em série com
o ramo do filtro (Figura 11b), ocasionando em um valor positivo de 𝑋𝑎𝑓 em (2.16), aumen-
tado a quantidade de reativo injetada. Neste caso, quanto maior o valor da impedância
ativa, maior é a quantidade de potência reativa sendo injetada pelo filtro.

Para um entendimento correto das equações (2.12) e (2.16), é importante que
seja notado que, para a frequência fundamental, tem-se 𝑋𝑡 ≪ 𝑋𝑐, o que faz com que
a potência reativa injetada tenha sempre uma natureza capacitiva, ou seja, 𝑄ℎ𝑓 < 0.
Logo, uma quantidade maior de reativo sendo injetada pelo filtro significa um valor mais
negativo de 𝑄𝑓ℎ em (2.12) e (2.16).

2.2.2 Compensação de Harmônicos

O comportamento do filtro híbrido pode ser analisado de forma separada para as
frequências harmônicas, uma vez que cada frequência se mantém em seu próprio espaço,
permitindo a implementação de múltiplas impedâncias ativas [11]. O circuito equivalente
da Figura 9 para as frequências harmônicas é mostrado na Figura 12, na qual o subscrito
ℎ indica cada harmônico da fundamental, 𝑣𝑠ℎ são as componentes harmônicas da tensão
da rede,𝑖𝑠ℎ são os harmônicos de corrente circulando pela fonte, 𝑖𝐿ℎ são os harmônicos de
corrente gerados pelas cargas, 𝑖𝑓ℎ são os harmônicos de corrente circulando pelo ramo do
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filtro híbrido , 𝑍𝑠ℎ, 𝑍𝑐ℎ e 𝑍𝑡ℎ são as impedâncias da fonte, do banco de capacitores e do
transformador para cada componente harmônica, respectivamente, e 𝑍𝑎𝑓ℎ é a impedância
gerada pela parte ativa do filtro híbrido para cada harmônica.

Figura 12 – Circuito Equivalente do Filtro Híbrido para as Componentes Harmônicas.

A impedância total do ramo do filtro (𝑍𝑓ℎ) é definida pela equação (2.17), na qual
fica claro que, através da variação de 𝑍𝑎𝑓ℎ, é possível se modificar o valor da impedância
do ramo do filtro para cada frequência ℎ.

𝑍𝑓ℎ = 𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ + 𝑍𝑡ℎ (2.17)

O equacionamento do circuito da Figura 12 pode ser realizado através do conceito
da superposição. Dessa forma o circuito é analisado separadamente para os harmônicos
da tensão da fonte e para os harmônicos de corrente da carga.

Para o estudo do efeito dos harmônicos de tensão da rede, é necessário que a carga,
considerada como uma fonte de corrente no circuito equivalente, seja removida do sistema.
A Figura 13 mostra o circuito após a remoção da influência dos harmônicos de corrente
das cargas.

No circuito equivalente da Figura 13, a corrente harmônica do ramo do filtro
híbrido (𝑖𝑓ℎ) é igual à corrente harmônica circulando pela fonte (𝑖𝑠ℎ). Com isso, o equa-
cionamento da contribuição de 𝑣𝑠ℎ nos harmônicos de corrente pode ser descrito pela
seguinte equação:
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𝑖𝑠ℎ = 𝑣𝑠ℎ

𝑍𝑠ℎ + 𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ + 𝑍𝑡ℎ

(2.18)

Figura 13 – Circuito Equivalente para os Harmônicos de Tensão da Rede.

A parcela de corrente 𝑖𝑠ℎ descrita na equação (2.18) é uma corrente gerada pela
interação entre os harmônicos de tensão presentes na rede e as impedâncias do sistema,
tanto da rede como dos componentes do filtro híbrido. Sendo assim, o objetivo de controle
relacionado a essa corrente deve ser no sentido de impedir sua circulação pelo ramo do
filtro híbrido, ou seja, fazer com que 𝑖𝑠ℎ seja igual a zero na equação (2.18). Para que isso
ocorra, é necessário que 𝑍𝑎𝑓ℎ tenha um valor muito alto, sendo idealmente infinito [35],
como indicado na equação abaixo.

𝑣𝑠ℎ

𝑍𝑠ℎ + 𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ ↑ +𝑍𝑡ℎ

=⇒ 𝑖𝑠ℎ ↓ (2.19)

O equacionamento da influência da corrente harmônica das cargas é feito colocando-
se a fonte de tensão em repouso – sendo então representada por um curto-circuito –, o
que resulta no circuito equivalente da Figura 14. A relação das correntes do circuito é
descrita pela lei de Kirchhoff dos nós:

𝑖𝑠ℎ = 𝑖𝐿ℎ + 𝑖𝑓ℎ (2.20)

A análise das tensões da malha da esquerda do circuito é feita da seguinte forma:
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𝑍𝑠ℎ𝑖𝑠ℎ + (𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ + 𝑍𝑡ℎ) 𝑖𝑓ℎ = 0

𝑍𝑠ℎ𝑖𝑠ℎ = − (𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ + 𝑍𝑡ℎ) 𝑖𝑓ℎ

Substituindo 𝑖𝑓ℎ pela relação descrita pela equação (2.20):

𝑍𝑠ℎ𝑖𝑠ℎ = − (𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ + 𝑍𝑡ℎ) (𝑖𝑠ℎ − 𝑖𝐿ℎ)

𝑍𝑠ℎ𝑖𝑠ℎ = − (𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ + 𝑍𝑡ℎ) 𝑖𝑠ℎ + (𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ + 𝑍𝑡ℎ) 𝑖𝐿ℎ

𝑖𝑠ℎ (𝑍𝑠ℎ + 𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ + 𝑍𝑡ℎ) = (𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ + 𝑍𝑡ℎ) 𝑖𝐿ℎ

Resultando na seguinte equação, que descreve a contribuição da corrente harmô-
nica das cargas nos harmônicos de corrente circulando pela fonte:

𝑖𝑠ℎ = 𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ + 𝑍𝑡ℎ

𝑍𝑠ℎ + 𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ + 𝑍𝑡ℎ

𝑖𝐿ℎ (2.21)

Nesse caso, o controle deve ter como objetivo não permitir que as correntes harmô-
nicas da carga (𝑖𝐿ℎ) circulem pela fonte, o que equivale a igualar 𝑖𝑠ℎ a zero em (2.21). Isso

Figura 14 – Circuito Equivalente para os Harmônicos de Corrente das Cargas.
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vai ocorrer caso as impedâncias do ramo do filtro se anulem nas frequências que compõe
𝑖𝐿ℎ, o que faz com que o filtro se comporte como um curto-circuito para essas frequências,
ou seja, quando:

𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑎𝑓ℎ + 𝑍𝑡ℎ = 0 → 𝑍𝑎𝑓ℎ = − (𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑡ℎ) (2.22)

Sendo essas impedâncias da forma:

𝑍𝑐ℎ = 𝑟𝑐 − 𝑗𝑋𝑐ℎ (2.23)

𝑍𝑡ℎ = 𝑟𝑡 + 𝑗𝑋𝑡ℎ (2.24)

𝑍𝑎𝑓ℎ = 𝑟𝑎 ± 𝑗𝑋𝑎𝑓ℎ (2.25)

onde, 𝑟𝑐 e 𝑟𝑡 são as resistências equivalentes do banco de capacitores e do transformador,
respectivamente, 𝑋𝑐ℎ é a reatância capacitiva do bancho de capacitores para cada harmô-
nica ℎ, 𝑋𝑡ℎ é a reatância indutiva do transformador para cada harmônica ℎ, e 𝑟𝑎 e 𝑋𝑎𝑓ℎ

são a resistência ativa e a reatância ativa que formam a impedância da parcela ativa do
filtro híbrido para cada frequência ℎ.

A reatância ativa efetua a sintonização do filtro para cada frequência harmônica
desejada, enquanto a resistência ativa é responsável por eliminar qualquer resistência
residual dos componentes passivos do filtro [11]. Substituindo (2.23), (2.24) e (2.25) em
(2.22):

𝑟𝑎 = − (𝑟𝑐 + 𝑟𝑡) (2.26)

𝑋𝑎𝑓ℎ = − (𝑋𝑡ℎ − 𝑋𝑐ℎ) (2.27)

Em (2.27) é possível notar que a reatância ativa deve possuir um valor diferente
para cada frequência, dado que os valores de 𝑋𝑐ℎ e 𝑋𝑡ℎ são dependentes da frequência.

Através da análise dos circuitos equivalentes para as frequências harmônicas, e das
equações (2.18) e (2.21), foram obtidos dois objetivos de controle para as impedâncias do
ramo do filtro híbrido, que podem parecer divergentes, sendo:

⎧⎪⎨⎪⎩𝑍𝑎𝑓ℎ = ∞, para 𝑣𝑠ℎ

𝑍𝑎𝑓ℎ = 0, para 𝑖𝐿ℎ

(2.28)
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Porém, a parte ativa do filtro híbrido tem a capacidade de se comportar como uma
fonte de tensão separada para cada harmônico, como indicado pelo circuito da Figura 15,
onde 𝑣𝑎𝑓ℎ é a tensão aplicada pela parcela ativa do filtro em cada frequência harmônica
e 𝑣𝑐ℎ e 𝑣𝑡ℎ são as tensões harmônicas sobre o banco de capacitores e sobre o enrolamento
do transformador, respectivamente.

Figura 15 – Circuito Equivalente para as Frequências Harmônicas.

O equacionamento para este circuito equivalente é feito da seguinte forma:

𝑣𝑠ℎ = 𝑍𝑠ℎ𝑖𝑠ℎ + 𝑣𝑐ℎ + 𝑣𝑎𝑓ℎ + 𝑣𝑡ℎ

𝑣𝑠ℎ = 𝑍𝑠ℎ𝑖𝑠ℎ + (𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑡ℎ) 𝑖𝑓ℎ + 𝑣𝑎𝑓ℎ

𝑣𝑠ℎ = 𝑍𝑠ℎ𝑖𝑠ℎ + (𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑡ℎ) 𝑖𝑓ℎ + 𝑣𝑎𝑓ℎ

Substituindo 𝑖𝑓ℎ pela relação descrita pela equação (2.20):

𝑣𝑠ℎ = 𝑍𝑠ℎ𝑖𝑠ℎ + (𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑡ℎ) (𝑖𝑠ℎ − 𝑖𝐿ℎ) + 𝑣𝑎𝑓ℎ

𝑣𝑠ℎ = (𝑍𝑠ℎ + 𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑡ℎ) 𝑖𝑠ℎ − (𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑡ℎ) 𝑖𝐿ℎ + 𝑣𝑎𝑓ℎ

Definindo 𝑍𝑝ℎ = 𝑍𝑐ℎ + 𝑍𝑡ℎ:
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𝑣𝑠ℎ = (𝑍𝑠ℎ + 𝑍𝑝ℎ) 𝑖𝑠ℎ − 𝑍𝑝ℎ𝑖𝐿ℎ + 𝑣𝑎𝑓ℎ

Finalmente, colocando 𝑖𝑠ℎ em evidência:

𝐼𝑠ℎ = 𝑉𝑠ℎ

𝑍𝑠 + 𝑍𝑝ℎ⏟  ⏞  
𝐼

+ 𝑍𝑝ℎ𝐼𝐿ℎ

𝑍𝑠 + 𝑍𝑝ℎ⏟  ⏞  
𝐼𝐼

− 𝑉𝑎𝑓ℎ

𝑍𝑠 + 𝑍𝑝ℎ⏟  ⏞  
𝐼𝐼𝐼

(2.29)

A equação (2.29) demonstra a relação entre as correntes harmônicas que circulam
pela fonte com cada uma das outras correntes e tensões harmônicas do sistema. A parcela
(I ) é a contribuição dos harmônicos da tensão da fonte, (II ) é a contribuição dos harmô-
nicos da corrente da carga e (III ) é a contribuição das tensões harmônicas geradas pela
parte ativa do filtro híbrido.

Para que não existam correntes harmônicas circulando pela fonte, é necessário que
𝑖𝑠ℎ seja zero em (2.29), o que resulta em:

𝑉𝑎𝑓ℎ = 𝑉𝑠ℎ + 𝑍𝑝ℎ𝐼𝐿ℎ (2.30)

A equação (2.30) mostra a tensão que deve ser gerada em cada frequência harmô-
nica ℎ, pela parte ativa do filtro híbrido, para que não exista circulação de correntes
harmônicas na rede. A aplicação de 𝑣𝑠ℎ faz com que o filtro se comporte como um circuito
aberto – impedância infinita–, impedindo a interação entre as tensões harmônicas da rede
com os componentes passivos do filtro, evitando o aparecimento de correntes harmônicas.
Já o termo 𝑍𝑝ℎ𝑖𝐿ℎ cancela as quedas de tensão geradas pelas correntes harmônicas da
carga nos componentes passivos do filtro híbrido, tornando o ramo do filtro um curto-
circuito para essas componentes [35]. Dessa maneira, é possível que ambos os objetivos
de controle mostrados em (2.28) sejam atendidos simultaneamente.
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3 Controle Preditivo Baseado em Modelo

Em conjunto com o desenvolvimento de novas topologias de filtros híbridos, outro
campo de pesquisa muito ativo nas últimas décadas foi o emprego de novas de técnicas de
controle em dispositivos de eletrônica de potência, os métodos de controle mais comuns
aplicados a essa classe de equipamentos são mostrados na Figura 16 [38].

Figura 16 – Técnicas de Controle Aplicadas no Controle de Filtros Ativos de Potência.

As técnicas de controle proporcional, PI e por histerese já são estudadas desde
o princípio do desenvolvimento dos filtros ativos de potência [39, 40], inclusive com a
aplicação de bandas de histerese dinâmicas para melhorar o balanceamento de capacitores
em topologias a 4 fios [41].

Como forma de realizar a compensação seletiva de harmônicos, ou seja, apenas de
harmônicos específicos desejados, um primeiro método utilizado foi a aplicação de uma
referência síncrona para cada frequência de interesse, com a utilização de um controlador
PI em cada referência síncrona [42]. Isso é necessário devido à limitação do controlador PI
para trabalhar com sinais alternados, ocasionando erros em regime permanente [43]. Po-
rém, no início dos anos 2000, começaram a surgir aplicações de controladores ressonantes,
também chamados de integradores generalizados, em filtros ativos de potência [42, 44, 45],
sendo posteriormente também aplicados no controle de filtros híbridos [35, 46, 47]. O con-
trolador ressonante possui a vantagem de poder ser aplicado diretamente na referência
senoidal, reduzindo o tempo total de processamento do algoritmo e evitando a necessi-
dade de um algoritmo de PLL [35], no entanto, o controlador ressonante sofre com alta
sensibilidade a variações de frequência da rede e com instabilidades devido variações de
fase [48].
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Com a evolução das tecnologias de microprocessadores, DSP’s e FPGA’s foi possí-
vel que novos métodos fossem propostos e testados experimentalmente em diversos tipos
de aplicações, sendo os mais importantes o controle por lógica fuzzy, redes neurais, controle
sliding mode e o controle preditivo [38].

Os controladores preditivos têm como princípio de funcionamento a aplicação de
um modelo matemático do sistema para prever o comportamento futuro de suas variáveis
de estado. Dessa forma é possível identificar a ação de controle ótima que leva o sistema
para o estado desejado, esse é o caso para os controladores deadbeat [49] e MPC (Model
Predictive Control) [14, 17]. Uma exceção é a técnica de controle MFPC (Model-Free
Predictive Control), na qual um modelo do sistema é estimado online através das entradas
e saídas do sistema [50], com isso é possível se evitar problemas típicos relacionados à
métodos preditivos como erros de modelagem e sensibilidade a variações de parâmetros
[51, 52].

Os controladores MPC podem ser categorizados de acordo com a forma como o
controlador atua sobre o sistema controlado. Métodos que operam diretamente sobre o
sistema, sem a necessidade de um estágio de modulação, são categorizados como “MPC
direto”, esse é o caso do FCS-MPC. Já métodos que utilizam moduladores para gerar
o sinal que irá atuar sobre o sistema são categorizados como “MPC indireto”, também
chamados de CCS-MPC (Continuous Control Set Model Predictive Control) [53]. A Fi-
gura 17 mostra a categorização das principais técnicas de MPC aplicadas no controle de
conversores e drives [54].

Figura 17 – Técnicas de Controle Aplicadas no Controle de Filtros Ativos de Potência.

Nos métodos indiretos, o problema de otimização é formulado como um programa
quadrático (QP – Quadratic Program), que é utilizado para calcular a ação de controle
que será enviada para um modulador, essa ação de controle pode ser o sinal modulado ou
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o ciclo de trabalho (duty cycle) [53]. Na técnica GPC (Generalized Predictive Control),
um QP com ou sem restrições pode ser utilizado. Se restrições forem consideradas, é
necessário que a otimização seja realizada online, o que não é um problema, pois diversos
algoritmos específicos para resolver esse tipo de otimização estão disponíveis. Quando
nenhuma restrição é aplicada, o problema pode ser resolvido offline de forma analítica,
simplificando a sua implementação [55]. É possível se encontrar aplicações recentes de
GPC no controle de motores e em conversores conectados à rede, inclusive substituindo a
malha de controle do barramento CC do conversor, evitando a utilização de controladores
PI [56, 57]. Já no método EMPC (Explicit Model Predictive Control), o problema de
otimização é formulado como um programa quadrático de número inteiro combinado
(MIQP – Mixed Integer Quadratic Program), nesse caso, a otimização é realizada offline
e os resultados são armazenados em tabelas. Então, durante a execução do controle, um
algoritmo de busca é utilizado em tempo real para encontrar a solução do controlador
[55]. Uma forma simples e eficiente de efetuar esse tipo de otimização é através de uma
árvore de decisão binária [58], a árvore de decisão é montada offline enquanto o nó com
a ação de controle ótima é encontrado online [59].

Os controladores CCS-MPC possuem como principais vantagens a obtenção de
uma frequência fixa de chaveamento e a possibilidade de operar com horizontes de predição
maiores com mais facilidade [57]. Esses controladores, porém, possuem formulações muito
complexas do problema de otimização [54], principalmente quando aplicadas à topologias
de conversores multiníveis [53]. Além disso, no caso do método EMPC, os requisitos de
memória aumentam exponencialmente com a complexidade do sistema, tornando esse
método inadequado para aplicação em sistemas de ordens maiores, apesar de existirem
pesquisas recentes com foco na resolução desse problema [60].

As técnicas de MPC direto consideram a natureza discreta dos conversores de po-
tência como uma restrição do controlador, simplificando a formulação do problema de
otimização do MPC e permitindo que seus cálculos sejam realizados online de forma sim-
ples [38]. No método OSV-MPC (Optimal Switching Vector Model Predictive Control), a
restrição do controlador é aplicada aos possíveis vetores de tensão que podem ser apli-
cados na saída do conversor, o que torna essa técnica conveniente para a aplicação em
conversores multiníveis, por reduzir o conjunto possível de ações de controle em relação à
utilização de todos os estados de chaveamento, que podem se tornar muitos dependendo
da topologia utilizada [61]. Um problema na aplicação do OSV-MPC é que um vetor de
tensão pode ser mantido por diversos períodos na saída do conversor, como forma de
obter a resposta ótima do sistema, com isso, a frequência de chaveamento do conversor
é variável, e não pode ser determinada analiticamente, o que dificulta o projeto do filtro
de saída e pode ocasionar no aparecimento de frequências indesejadas, principalmente
em aplicações de conversores conectados à rede. Como uma forma de resolver esse pro-
blema, as técnicas de OSS-MPC (Optimal Switching Sequence Model Predictive Control)
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consideram em seu conjunto de controle sequências de chaveamento que serão aplicadas
durante o período de amostragem, de forma que o controlador também considera o tempo
de aplicação do chaveamento como uma variável, possibilitando a obtenção de frequências
de chaveamento fixas. Porém, isso ocasiona em um maior custo computacional envolvido
na aplicação das técnicas OSS-MPC [53, 54]

De acordo com as características descritas para cada técnica de MPC, o presente
trabalho considera a aplicação do método OSV-MPC, devido a sua implementação mais
intuitiva em conversores multiníveis e menor complexidade de projeto em relação aos
outros métodos.

3.1 Elementos do Controlador FCS-MPC
Os três elementos principais que constituem o projeto de um controlador FCS-

MPC são:

• Modelo do sistema: responsável pelas previsões das variáveis de estado do sistema;

• Função custo: define a dinâmica desejada para o sistema;

• Algoritmo de otimização: utilizado para efetuar os cálculos e definir a ação de con-
trole que será tomada.

Esta seção irá descrever cada um desses elementos do controlador.

3.1.1 Modelo Dinâmico do Sistema

Um modelo dinâmico é definido como uma formulação matemática, baseada em
equações diferenciais, capaz de descrever o comportamento dinâmico de um sistema [62].
Um sistema dinâmico pode ser descrito em sua representação de espaço de estados da
seguinte forma:

𝑑𝑥(𝑡)
𝑑𝑡

= 𝑥̇(𝑡) = 𝑓 (𝑥(𝑡), 𝑢(𝑡)) (3.1)

𝑦(𝑡) = ℎ (𝑥(𝑡), 𝑢(𝑡)) (3.2)

onde 𝑥 são as variáveis de estado, 𝑢 são as entradas e 𝑦 são as saídas do sistema.

Nas aplicações típicas de eletrônica de potência, como no controle de tensões,
correntes, potência ou fluxo, essas equações são lineares e podem ser escritas da seguinte
forma:

𝑥̇(𝑡) = F𝑥(𝑡) + G𝑢(𝑡) (3.3)

𝑦(𝑡) = C𝑥(𝑡) (3.4)
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onde F é a matriz de estados, G é a matriz de entradas e C é a matriz de saídas do
sistema [63].

Porém, como os controladores são aplicados em plataformas digitais, como DSP’s e
FPGA’s, é necessário que o modelo das equações (3.3) e (3.4) sejam discretizados. Diversos
métodos de discretização podem ser utilizados, sendo necessário definir um compromisso
entre a qualidade e a complexidade do modelo discreto que será obtido [54]. Devido a sua
facilidade de implementação e menor custo computacional, os métodos de discretização
mais utilizados em aplicações de eletrônica de potência, em especial no caso de converso-
res multiníveis, são: forward Euler, backward Euler e Tustin [53]. As formulações desses
métodos de discretização estão descritas na tabela abaixo:

Tabela 1 – Métodos de Discretização

Método Formulação

Forward Euler 𝑥̇(𝑡) = 𝑥[𝑘 + 1] − 𝑥[𝑘]
𝑇𝑠

Backward Euler 𝑥̇(𝑡) = 𝑥[𝑘] − 𝑥[𝑘 − 1]
𝑇𝑠

Tustin 𝑥̇(𝑡) = 𝑥[𝑘 + 1] − 𝑥[𝑘 − 1]
2𝑇𝑠

onde, 𝑇𝑠 é o período de amostragem e 𝑘 ∈ N representa os momentos no tempo, ou seja,
𝑡 = 𝑘𝑇𝑠. Após o processo de discretização, o sistema no espaço de estados passa a ser
representado como:

𝑥[𝑘 + 1] = A𝑥[𝑘] + B𝑢[𝑘] (3.5)

𝑦[𝑘] = C𝑥[𝑘] (3.6)

onde A é a matriz de estados discreta e B é a matriz de entradas discreta, a matriz C
não é modificada no processo de discretização. Como pode ser visto pela equação (3.5),
através do valor das variáveis de estado e das entradas do sistema no momento 𝑘, é possível
estimar (prever) o valor das variáveis de estado no momento 𝑘 + 1.

3.1.2 Função Custo

A função custo vai ser responsável por definir o comportamento desejado do sis-
tema, definindo não apenas os objetivos de controle, mas também possíveis restrições de
operação [17]. Em [54] a função custo é descrita, de forma genérica, pela equação:

𝐽 =
𝑘+𝑁𝑝∑︁
𝑙=𝑘+1

𝑚−1∑︁
𝑗=0

𝜆𝑗

(︁
𝑥*

𝑗,𝑙 − 𝑥𝑝
𝑗,𝑙

)︁2

⏟  ⏞  
𝐼

+
𝑘+𝑁𝑝−1∑︁

𝑟=𝑘

𝑛−1∑︁
𝑖=0

𝜆𝑖 (𝑢𝑖,𝑟)2

⏟  ⏞  
𝐼𝐼

(3.7)
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Porém, uma forma mais completa para essa equação também considera um termo
relativo às restrições das variáveis de estado, assim como a possibilidade de utilização da
norma-ℓ1 ou norma-ℓ2 , o que faz com que a equação (3.7) fique da forma:

𝐽 =
𝑘+𝑁𝑝∑︁
𝑙=𝑘+1

𝑚−1∑︁
𝑗=0

𝜆𝑗‖𝑥*
𝑗,𝑙 − 𝑥𝑝

𝑗,𝑙‖ℓ
ℓ⏟  ⏞  

𝐼

+
𝑘+𝑁𝑝−1∑︁

𝑟=𝑘

𝑛−1∑︁
𝑖=0

𝜆𝑖 (𝑢𝑖,𝑟)2

⏟  ⏞  
𝐼𝐼

+
𝑘+𝑁𝑝∑︁
𝑙=𝑘+1

𝑁𝑑∑︁
𝑑=1

Λ𝑙𝑖𝑚
𝑙,𝑑⏟  ⏞  

𝐼𝐼𝐼

(3.8)

A parcela (I ) da equação (3.8) é responsável por fazer com que as variáveis de
estado controladas sigam suas respectivas referências, ou seja, efetua o rastreamento das
referências. Nessa parcela da equação, 𝑚 é a quantidade de variáveis de estado que serão
controladas, 𝑁𝑝 é o horizonte de predição do controlador, 𝑥𝑝

𝑗,𝑙 é a previsão feita para a
variável de estado 𝑥𝑗 no momento futuro 𝑙, 𝑥*

𝑗,𝑙 é a referência para a variável de estado
𝑥𝑗 no momento futuro 𝑙, e 𝜆𝑗 é um fator de peso que define a importância dada pelo
controlador para cada variável de estado.

A norma ‖.‖ℓ
ℓ é uma medida da distância entre o valor previsto para a variável de

estado e sua referência, podendo ser expressa como valor absoluto, no caso de ℓ = 1, ou
quadrático, no caso ℓ = 2, e são definidas pelas equações abaixo [64].

‖𝑥* − 𝑥𝑝‖1 = |𝑥* − 𝑥𝑝| (3.9)

‖𝑥* − 𝑥𝑝‖2
2 = (𝑥* − 𝑥𝑝)2 (3.10)

Apesar de ambas as normas poderem ser utilizadas no projeto da função custo do
FCS-MPC, e do menor custo computacional atribuído à norma-ℓ1, a aplicação da norma-
ℓ2 é indicada por ser capaz de evitar problemas de instabilidade e facilitar a sintonização
entre os termos da função custo [65].

A parcela (II ) da equação (3.8) é utilizada para se considerar limites operativos
relacionados à ação de controle tomada, como redução na quantidade de comutações das
chaves de potência ou redução de 𝑑𝑣/𝑑𝑡 em topologias multiníveis. Nessa parcela, 𝑢𝑖,𝑟

representa uma ação de controle 𝑖 aplicada no instante 𝑟, e, assim como na primeira
parcela, 𝜆𝑖 é um fator de peso. Como pode ser visto nessa parte da equação, as ações
de controle são avaliadas para os momentos 𝑘 até 𝑘 + 𝑁𝑝 − 1. Isso decorre do fato de
que as ações de controle afetam os momentos futuros do sistema, logo, como o horizonte
de predição é 𝑁𝑝, então a última ação de controle tomada, que ocasiona as predições do
momento 𝑁𝑝, ocorre em 𝑁𝑝 − 1.

A terceira parcela, adicionada em (3.8), efetua restrições adicionais nas variáveis
de estado ou nas saídas do sistema, como, por exemplo, limitações no valor máximo de
corrente ou de tensão em certo ponto do circuito, evitando a ativação de uma proteção
física que possa parar a operação do equipamento [63]. Nessa parcela da equação, Λ𝑙𝑖𝑚

𝑙,𝑑 é
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uma função, linear ou não-linear, que define um limite para a variável de estado 𝑑, e 𝑁𝑑

é o número de limitações impostas.

Apesar da equação (3.8) poder ser utilizada, em teoria, para horizontes longos de
predição, o custo computacional da aplicação do FCS-MPC aumenta exponencialmente
com o aumento desse horizonte, o que faz com que, geralmente, um horizonte de 𝑁𝑝 = 1
seja utilizado [61, 66].

3.1.3 Algoritmo de Otimização

Um controlador MPC tem como objetivo encontrar a sequência de ações de controle
ótima que faz com que o sistema opere da forma desejada dentro de um intervalo finito
de tempo, como estabelecido pela função custo [55]. Essa sequência de ações de controle
forma o vetor mostrado abaixo.

U[𝑘] =
[︁

𝑢(𝑘) 𝑢(𝑘 + 1) . . . 𝑢(𝑘 + 𝑁𝑝 − 1)
]︁𝑇

(3.11)

O problema de otimização que deve ser resolvido pelo MPC é definido, de forma
geral, como:

U𝑜𝑝𝑡[𝑘] = 𝑚𝑖𝑛𝑖𝑚𝑖𝑧𝑎𝑟 𝐽(𝑥[𝑘], U[𝑘]) (3.12)

𝑠𝑢𝑗𝑒𝑖𝑡𝑜 𝑎 𝑥[𝑙 + 1] = A𝑥[𝑙] + B𝑢[𝑙] (3.13)

𝑦[𝑙 + 1] = C𝑥[𝑙 + 1] (3.14)

𝑢[𝑙] ∈ 𝒰 ∀𝑙 = 𝑘, ..., 𝑘 + 𝑁𝑝 − 1 (3.15)

onde U𝑜𝑝𝑡[𝑘] é a sequência de controle ótima escolhida pelo controlador de acordo com as
restrições impostas pela função custo 𝐽 e pelo próprio sistema, e 𝒰 é o conjunto finito de
possíveis ações de controle que podem ser tomadas.

O algoritmo de otimização vai ser responsável por efetuar os cálculos de (3.12),
considerando as restrições impostas. A formulação convencional do FCS-MPC utiliza um
algoritmo chamado ESA (Extensive Search Algorithm), no qual o cálculo do modelo do
sistema é efetuado para todos os possíveis estados de chaveamento, porém, esse algoritmo
tem um custo computacional muito elevado, principalmente para topologias multiníveis
[54].

Em conversores de potência, o conjunto 𝒰 pode ser composto pelos possíveis esta-
dos de chaveamento, pelos níveis de tensão, no caso de topologias monofásicas, ou pelos
vetores de tensão, no caso de topologias polifásicas. Por exemplo, em um conversor CHB
monofásico, o número de níveis de tensão na saída do conversor é calculado pela equa-
ção (3.16), e a quantidade de possíveis estados de chaveamento é calculada pela equação
(3.17).
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𝑁 í𝑣𝑒𝑖𝑠 𝑑𝑒 𝑡𝑒𝑛𝑠ã𝑜 = 2𝑛 + 1 (3.16)

𝑁∘ 𝑒𝑠𝑡𝑎𝑑𝑜𝑠 = 4𝑛 (3.17)

onde 𝑛 é a quantidade de módulos ponte-H ligados em cascata. Partindo destas equações,
o conjunto 𝒰 aplicado como restrição para um conversor CHB monofásico de 7 níveis
pode ser de duas formas:

𝒰1 = {𝑆1, 𝑆2, ... , 𝑆64} (3.18)

𝒰2 = { −3, −2, −1, 0, 1, 2, 3} (3.19)

onde 𝑆𝑥 representa cada um dos possíveis estados de chaveamento. Como todas as ações
de controle definidas no conjunto precisam ser verificadas pelo algoritmo ESA, fica claro
que a utilização de 𝒰1 vai ocasionar em um tempo computacional muito maior do que 𝒰2

para ser avaliada.

Porém, a aplicação apenas de 𝒰2 faz com que a informação sobre os estados de
chaveamento seja perdida, pois diversos estados de chaveamento podem gerar um mesmo
nível de tensão na saída do conversor, esses estados são chamados de “redundâncias”. Uma
técnica que tem sido cada vez mais utilizada para se reduzir o custo computacional do
algoritmo de otimização, especialmente em conversores multiníveis, é denominada FCS-
MPC hierárquico [54]. Nessa técnica, o problema de otimização da função custo é separado
em duas camadas, de acordo com os objetivos de controle desejados [67].

Um exemplo de aplicação deste algoritmo pode ser analisado no caso de um con-
versor CHB de 7 níveis operando como um filtro ativo paralelo, de acordo com as funções
custo mostradas abaixo:

𝐽1 =
(︁
𝑖*
𝑓 − 𝑖𝑝

𝑓

)︁2
(3.20)

𝐽2 =
(︁
𝑉 *

𝑑𝑐 − 𝑉 𝑝
𝑑𝑐1

)︁2
+
(︁
𝑉 *

𝑑𝑐 − 𝑉 𝑝
𝑑𝑐2

)︁2
+
(︁
𝑉 *

𝑑𝑐 − 𝑉 𝑝
𝑑𝑐3

)︁2
(3.21)

A função custo 𝐽1 é avaliada de acordo com o conjunto 𝒰2, e o nível de tensão de
saída que minimiza 𝐽1 é selecionado para ser aplicado no próximo período de amostragem.
Dessa forma, a minimização da função custo 𝐽1 vai fazer com que a corrente do filtro siga
a referência desejada. Porém, diversos estados de chaveamento podem fornecer o nível
de tensão selecionado, sendo assim, a função custo 𝐽2, responsável pelo balanceamento
das tensões dos barramentos CC, é avaliada apenas para esses estados de chaveamento
redundantes, reduzindo o tempo total de cálculo do algoritmo de otimização sem perdas
na qualidade da corrente, pois as redundâncias não afetam a corrente fornecida pelo
conversor [67].
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Outro ponto importante que deve ser considerado na escolha do algoritmo de
otimização é o horizonte de predição que será aplicado, na prática a aplicação do ESA
em conversores multiníveis não é adequada para horizontes de predição maiores que 1,
devido a um aumento exponencial no custo computacional para valores maiores de 𝑁𝑝,
sendo necessário a aplicação de outros algoritmos de otimização, como, por exemplo,
o SDA (Sphere Decoding Algorithm) [53]. Em [66], os autores apresentam em detalhes
como é feita a formulação e a aplicação de algoritmos SDA em controladores FCS-MPC
com horizontes longos de predição, incluindo comparações entre diferentes tipos de SDA,
desafios de implementação e soluções.

3.2 Política de Horizonte Recuado
O problema de otimização definido pelas equações (3.12) até (3.15) vai estipular,

no momento 𝑘, uma sequência ótima de controle em malha aberta para os momentos 𝑘

até 𝑘 + 𝑁𝑝 − 1:

U𝑜𝑝𝑡[𝑘] =
[︁

𝑢𝑜𝑝𝑡(𝑘) 𝑢𝑜𝑝𝑡(𝑘 + 1) . . . 𝑢𝑜𝑝𝑡(𝑘 + 𝑁𝑝 − 1)
]︁𝑇

(3.22)

Porém, apenas a primeira ação de controle da sequência (𝑢𝑜𝑝𝑡[𝑘]) é aplicada ao
sistema, enquanto as outras são descartadas [63]. Após a aplicação da ação de controle
ótima 𝑢𝑜𝑝𝑡[𝑘], as variáveis do sistema são novamente medidas, ou estimadas, e o problema
de otimização é resolvido para o momento 𝑘 + 1 [38, 61]. A resolução do problema de
otimização em cada novo instante, através de novas medidas, ou estimativas, das variáveis
de estado fornece uma realimentação para o algoritmo do MPC [64].

Esta forma de operação do MPC, baseada em analisar o comportamento do sistema
até um certo horizonte, atuar no sistema, mover o seu horizonte e repetir o processo é
chamada de política de horizonte recuado, do inglês receding horizon policy, ou otimização
de horizonte em movimento, do inglês moving horizon optimization [61, 64].

3.3 Princípio de Operação do FCS-MPC
O princípio básico de operação do FCS-MPC é muito simples, e pode ser dividido

em 5 passos [14]:

1. Medição das variáveis de estado do sistema;

2. Predição das variáveis de estado para o próximo período de amostragem, conside-
rando cada estado de chaveamento possível no conversor;

3. Avaliação da função custo;
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4. Escolha do estado de chaveamento que minimiza a função custo;

5. Aplicação do estado de chaveamento ótimo selecionado.

Idealmente, um controlador FCS-MPC realizaria esses 5 passos instantaneamente,
como mostrado na Figura 18 para um sistema com 𝑛 possíveis ações de controle.

Figura 18 – Operação do FCS-MPC: Caso Ideal.

Na Figura 18, 𝑇𝑠 é o período de amostragem, 𝑥(𝑡) é a variável de estado sendo
controlada, 𝑥*(𝑡) é a referência dessa variável de estado, 𝑘 é o instante atual, e 𝑥𝑝

(1,...,𝑛) são
os valores estimados para a variável de estado no momento 𝑘 + 1 para cada uma das 𝑛

possíveis ações de controle. No instante 𝑘 a variável de estado é medida, em seguida são
realizados os cálculos para prever os valores da variável no instante 𝑘 + 1, tomando como
base o valor atual da variável de estado, o modelo do sistema, e as 𝑛 possíveis ações de
controle. Como na operação ideal o tempo necessário para a realização dos cálculos não
é considerado, a variável segue instantaneamente para o valor 𝑥𝑝

3, que foi calculado como
sendo o mais próximo de 𝑥*(𝑡) no instante 𝑘 + 1.

Porém, em aplicações reais, os cálculos efetuados pelo controlador demoram um
certo tempo para serem finalizados, o que gera um atraso entre o momento que a variável
é medida e o momento de aplicação da ação de controle calculada. O comportamento real
do controlador FCS-MPC, no qual o atraso ocasionado pelos cálculos é considerado, é
mostrado na Figura 19.

O valor da variável de estado continua sendo medido no instante 𝑘, porém, a
ação de controle selecionada pelo algoritmo de otimização somente é aplicada após a
finalização dos cálculos. A ação de controle selecionada continua sendo a mesma do caso
ideal, isso ocorre pois, para o controlador, o valor da variável é o valor medido no início
do período de amostragem, no entanto, enquanto os cálculos são realizados, a variável de
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Figura 19 – Operação do FCS-MPC: Caso Real.

estado continua evoluindo de acordo com a dinâmica do sistema. Sendo assim, quando os
cálculos são finalizados, e a ação de controle é tomada, o valor da variável já não é mais
o mesmo que era no instante 𝑘, gerando um erro entre o valor previsto para a variável
em 𝑘 + 1 (𝑥𝑝

3) e o valor real medido no instante 𝑘 + 1, indicado pelo ponto vermelho. Na
prática, esse atraso faz com que o valor da variável de estado oscile muito em torno da
referência desejada, aumentando o seu ripple [68].

A solução para este problema é, na verdade, muito simples, e ocasiona apenas na
adição de um passo extra na operação do FCS-MPC mostrada anteriormente, que passa
a ser da seguinte forma:

1. Medição das variáveis de estado do sistema;

2. Aplicação da ação de controle ótima calculada no período anterior (𝑘 − 1);

3. Estimação da variável de estado no instante 𝑘 + 1, a partir do modelo do sistema e
da ação de controle que foi aplicada no passo 2;

4. Predição do valor da variável de estado no instante 𝑘 + 2, para todas as ações de
controle possíveis;

5. Avaliação da função custo;

6. Escolha do estado que minimiza a função custo, e que será aplicado no próximo
período de amostragem.

O comportamento do controlador com a compensação do atraso de cálculo é mos-
trado na Figura 20. No instante 𝑘 a variável de estado 𝑥(𝑡) é medida e, logo em sequência,
é feita a aplicação da ação de controle ótima que foi calculada no período 𝑘 − 1, com isso
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o sistema vai ter sua trajetória alterada já no começo do período 𝑘. Nesse momento, são
conhecidos o modelo do sistema, o valor atual da variável de estado, e a ação de controle
sendo aplicada, com isso é possível estimar o valor da variável de estado no momento 𝑘+1
(𝑥𝑒[𝑘 + 1]). Esse valor estimado é então assumido como o valor da variável em 𝑘 + 1 e,
através do modelo do sistema e de todas as possíveis ações de controle, é possível prever
o valor da variável de estado para o momento 𝑘 + 2 e avaliar a função custo. A ação de
controle que minimizar a função custo em 𝑘 + 2 é armazenada, e será aplicada no início
do período de amostragem 𝑘 + 1.

Figura 20 – Operação do FCS-MPC: Caso Real com Compensação de Atraso.
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4 FCS-MPC com Estimação de Parâmetros

No capítulo anterior, a explicação do princípio básico de operação do FCS-MPC
considerou que os parâmetros do sistema são conhecidos com exatidão. Por isso, no exem-
plo mostrado na Figura 20, a trajetória percorrida pela variável de estado (curva azul)
segue exatamente os pontos calculados pelo modelo. No instante 𝑘 + 1 a variável 𝑥(𝑡)
passa exatamente pelo ponto estimado no instante 𝑘 (𝑥𝑒[𝑘 + 1]), e, no instante 𝑘 + 2,
segue perfeitamente para o ponto previsto 𝑥𝑝

3.

Porém, em aplicações reais, os valores exatos dos parâmetros não são conhecidos.
No caso do FCS-MPC aplicado à eletrônica de potência, os parâmetros que são utilizados
para modelar os sistemas são resistências, indutâncias e capacitâncias. Apesar dos valo-
res desses componentes poderem ser previamente medidos, eles podem ser influenciados
por correntes, variações de temperatura, saturação, além de poderem ser alterados na
ocorrência de faltas ou pelo envelhecimento dos componentes [50, 69].

Variações nos valores dos parâmetros ocasionam dois tipos de problemas em con-
troladores FCS-MPC: Erros nas estimações e predições realizadas pelo modelo; erros nos
cálculos de referências de controle [70]. Os erros nas predições ocorrem pois o modelo que
o controlador está usando para realizar os cálculos não é fiel ao sistema real, com isso, o
controlador não consegue calcular a trajetória correta que o sistema vai seguir, fazendo
com que ações de controle erradas sejam tomadas [71].

Não são todas as aplicações de FCS-MPC que efetuam o cálculo das referências
com base no modelo do sistema, porém, quando isso é feito, variações nos valores dos
parâmetros fazem com que as referências sejam calculadas com erros, gerando desvios
significativos em relação ao ponto de operação desejado [14].

A Figura 21 exemplifica como se comporta um sistema controlado por FCS-MPC
com variações de parâmetros, e no qual a referência da variável de estado 𝑥(𝑡) é calculada
com base no modelo do sistema. A linha tracejada em vermelho (𝑥*

0(𝑡)) é a referência
correta da variável de estado, ou seja, a referência que seria calculada se os parâmetros do
modelo estivessem corretos, já a linha tracejada roxa (𝑥*(𝑡)) é a referência sendo calculada
pela malha de controle com os valores errados dos parâmetros. No instante 𝑘 o controlador
faz a leitura do valor atual da variável de estado, durante os cálculos que ocorrem entre
os instantes 𝑘 e 𝑘 + 1 o controlador estima que a variável vai estar no ponto 𝑥𝑒[𝑘 + 1] no
próximo período e, para todas as ações de controle, prevê os valores 𝑥𝑝

0,...,𝑛 para o momento
𝑘 + 2, selecionando a ação de controle que levaria o sistema para o ponto 𝑥𝑝

3, por ser o
mais próximo da referência 𝑥*(𝑡). Porém, devido aos erros nos parâmetros, a variável de
estado segue a trajetória que passa pelos pontos vermelhos ao invés de seguir a trajetória
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Figura 21 – Operação do FCS-MPC: Caso Real com Compensação de Atraso e Variação
de Parâmetros.

calculada pelo controlador.

Uma forma de evitar os problemas de variações de parâmetros do FCS-MPC é a
utilização de técnicas de MFPC, diversos trabalhos recentes têm sido publicados nesse
sentido [50, 72], inclusive para aplicações conectadas à rede com filtro 𝐿𝐶𝐿 [51, 73] e
filtros ativos de potência [74]. O principal problema dessas aplicações é o aumento na
complexidade e no tempo de processamento necessário [73].

Devido às características não-lineares do FCS-MPC a avaliação dos efeitos da
variação de parâmetros não é trivial, sendo normalmente realizada de forma empírica
através de simulações ou experimentos em bancada [70]. Uma formulação analítica da
influência da variação de parâmetros do modelo nas predições de um inversor trifásico com
filtro 𝐿 de saída é proposta em [75], os autores concluem que erros no valor da indutância
do filtro geram maior ripple na corrente de saída enquanto erros na resistência do indutor
ocasionam um maior erro em regime permanente, no entanto, nenhum método de correção
é proposto. Uma análise semelhante à apresentada em [75] é realizada em [71], porém, um
método baseado na realimentação do erro de predição no modelo é proposto com o intuito
de eliminar o erro em regime permanente entre a corrente e a referência. Uma continuação
desse trabalho é apresentada em [69], onde os autores consideram a aplicação de inversores
multiníveis e adicionam na análise erros relacionados à discretização e amostragem. Nesses
trabalhos a referência de corrente é definida manualmente, o que faz com que os erros
relacionados ao cálculo das referências não sejam analisados.

Uma nova metodologia para a correção do cálculo das referências de controle para a
topologia de HAPF estudada neste trabalho é apresentada em [14]. A técnica desenvolvida
é baseada na estimação dos parâmetros à partir de filtros adaptativos e do modelo do
sistema, os valores estimados são então aplicados no cálculo das referências de controle,
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efetivamente melhorando a resposta do equipamento. Mais resultados da aplicação dessa
técnica foram demonstrados em [70], porém, nenhuma comparação com outros métodos de
estimação foi apresentada. Com o intuito de verificar o desempenho do método proposto
em [14], esse capítulo traz uma comparação dessa técnica com o algoritmo clássico RLS e
com um algoritmo RLS adaptativo. Este estudo vai considerar aspectos importantes para
a aplicação do algoritmo em tempo real, como complexidade, resposta transitória e tempo
de execução dos algoritmos.

Em [76] um estudo foi realizado para avaliar a influência de cada um dos parâme-
tros da SI-HAPF nas variáveis de estado do sistema, sendo concluído que a impedância do
banco de capacitores é o parâmetro que mais afeta a operação correta desse equipamento.
Dessa forma, a comparação entre as técnicas de estimação de parâmetros apresentadas
neste trabalho vão considerar apenas a estimação do valor do banco de capacitores.

4.1 Aplicação de FCS-MPC ao Filtro Ativo Híbrido
Para realizar a comparação entre os métodos de estimação, se faz necessária uma

explicação do projeto e da aplicação do FCS-MPC na topologia SI-HAPF estudada neste
trabalho, cujo princípio operativo foi discutido na seção 2.2.

O método descrito à seguir para o controle do filtro híbrido foi desenvolvido em
[14], nele as as referências de controle são calculadas no sistema de coordenadas dq, o que
faz com que apenas a frequência fundamental da corrente seja controlada.

4.1.1 Modelagem do Sistema

Para a aplicação do FCS-MPC o primeiro passo é a definição do modelo do sistema
que será controlado, no caso da SI-HAPF o modelo utilizado é o filtro 𝐿𝐶𝐿 na saída do
conversor, mostrado no diagrama da Figura 9. Para a modelagem matemática as variá-
veis do sistema são consideradas em pu (per unity), e o transformador é modelado de
acordo com as impedâncias, desconsiderando a resistência e a impedância de magnetiza-
ção, como descrito em [77]. Dessa forma, o circuito equivalente utilizado na modelagem
é mostrado na Figura 22, a simbologia indicativa das variáveis em pu foi omitida para
melhor visualização.

Na Figura 22, 𝐿𝑓 e 𝑅𝑓 são a indutância e a resistência interna do indutor do filtro,
𝐶𝑓 e 𝑅𝑐𝑓 são a capacitância do filtro e sua resistência série, 𝑅𝑡 e 𝐿𝑡 são a resistência
e a indutância de curto-circuito do transformador. Ademais, 𝑣𝑖𝑛𝑣 e 𝑖𝑖𝑛𝑣 são a tensão e a
corrente na saída do conversor, 𝑣𝑓 é a tensão sobre o capacitor do filtro 𝐿𝐶𝐿, 𝑣𝑎𝑓 é a tensão
aplicada pela parte ativa do filtro híbrido, 𝑣𝑐 é a tensão sobre o banco de capacitores, 𝑣 é
a tensão do alimentador, 𝑣𝑠 é a tensão da rede no ponto de acoplamento, 𝑉𝑑𝑐 é a tensão
do barramento CC e 𝑆𝑤𝑛 são as chaves de potência do conversor.
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Figura 22 – Circuito Equivalente da SI-HAPF em pu.

Com base nas equações de cada elemento do sistema e nas leis de Kirchhoff é
possível definir as equações que modelam o filtro 𝐿𝐶𝐿 [14], dessa forma as equações
(4.1), (4.2) e (4.3) são obtidas.

𝑣𝑓 (𝑡) − 𝑣𝑖𝑛𝑣(𝑡) = 𝐿𝑓

[︃
𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡)

]︃
+ 𝑅𝑓 [𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡)] (4.1)

𝑣𝑎𝑓 (𝑡) − 𝑣𝑓 (𝑡) = 𝐿𝑡

[︃
𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑓 (𝑡)

]︃
+ 𝑅𝑡 [𝑖𝑓 (𝑡)] (4.2)

𝑣𝑓 = 𝑅𝑐𝑓 [𝑖𝑓 (𝑡) − 𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡)] + 1
𝐶𝑓

∫︁
[𝑖𝑓 (𝑡) − 𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡)] 𝑑𝑡 (4.3)

Para modelar o sistema no espaço de estados, de acordo com a equação 3.3, as
variáveis de estado e as variáveis de controle do sistema precisam ser definidas. Neste caso,
as variáveis de estado são a corrente do inversor (𝑖𝑖𝑛𝑣), a corrente do filtro híbrido (𝑖𝑓 ) e
a tensão do capacitor do filtro (𝑣𝑓 ), e as variáveis de controle são a tensão na saída do
inversor (𝑣𝑖𝑛𝑣) e a tensão da parcela ativa do filtro híbrido (𝑣𝑎𝑓 ). Com isso, os vetores de
estados e de entradas são definidos como:

𝑥(𝑡) =
[︁

𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡) 𝑖𝑓 (𝑡) 𝑣𝑓 (𝑡)
]︁𝑇

(4.4)

𝑢(𝑡) =
[︁

𝑣𝑖𝑛𝑣(𝑡) 𝑣𝑎𝑓 (𝑡)
]︁𝑇

(4.5)
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As derivadas das variáveis de estado, necessárias para o modelo no espaço de
estados, são obtidas das equações (4.1), (4.2) e (4.3):

𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡) = −𝑅𝑓

𝐿𝑓

[𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡)] + 1
𝐿𝑓

[𝑣𝑓 (𝑡)] − 1
𝐿𝑓

[𝑣𝑖𝑛𝑣(𝑡)] (4.6)

𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑓 (𝑡) = −𝑅𝑡

𝐿𝑡

[𝑖𝑓 (𝑡)] − 1
𝐿𝑡

[𝑣𝑓 (𝑡)] + 1
𝐿𝑡

[𝑣𝑎𝑓 (𝑡)] (4.7)

𝑑

𝑑𝑡
𝑣𝑓 (𝑡) = 𝑅𝑐𝑓

[︃
𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑓 (𝑡) − 𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡)

]︃
+ 1

𝐶𝑓

[𝑖𝑓 (𝑡) − 𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡)] (4.8)

A equação (4.8) está escrita em função das derivadas de 𝑖𝑓 e de 𝑖𝑖𝑛𝑣, sendo assim,
é possível substituir (4.6) e (4.7) em (4.8) para obter o equacionamento da derivada de
𝑣𝑓 .

𝑑

𝑑𝑡
𝑣𝑓 (𝑡) =

(︃
𝑅𝑓𝑅𝑐𝑓

𝐿𝑓

− 1
𝐶𝑓

)︃ [︁
𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡)

]︁
+
(︃

1
𝐶𝑓

− 𝑅𝑡𝑅𝑐𝑓

𝐿𝑡

)︃
[𝑖𝑓 (𝑡)]

− 𝑅𝑐𝑓

(︃
1

𝐿𝑓

+ 1
𝐿𝑡

)︃
[𝑣𝑓 (𝑡)] + 𝑅𝑐𝑓

𝐿𝑓

[𝑣𝑖𝑛𝑣(𝑡)] + 𝑅𝑐𝑓

𝐿𝑡

[𝑣𝑎𝑓 (𝑡)]

(4.9)

O sistema é então definido no espaço de estados como:

𝑑

𝑑𝑡

⎡⎢⎢⎢⎣
𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡)
𝑖𝑓 (𝑡)
𝑣𝑓 (𝑡)

⎤⎥⎥⎥⎦ = F

⎡⎢⎢⎢⎣
𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡)
𝑖𝑓 (𝑡)
𝑣𝑓 (𝑡)

⎤⎥⎥⎥⎦+ G

⎡⎣𝑣𝑖𝑛𝑣(𝑡)
𝑣𝑎𝑓 (𝑡)

⎤⎦ (4.10)

sendo:

F =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

−
𝑅𝑓𝑝𝑢

𝐿𝑓𝑝𝑢

0 1
𝐿𝑓𝑝𝑢

0 −
𝑅𝑡𝑝𝑢

𝐿𝑡𝑝𝑢

− 1
𝐿𝑡𝑝𝑢

𝑅𝑓𝑝𝑢𝑅𝑐𝑓𝑝𝑢

𝐿𝑓𝑝𝑢

− 1
𝐶𝑓𝑝𝑢

1
𝐶𝑓𝑝𝑢

−
𝑅𝑡𝑝𝑢𝑅𝑐𝑓𝑝𝑢

𝐿𝑡𝑝𝑢

−𝑅𝑐𝑓𝑝𝑢

(︃
1

𝐿𝑓𝑝𝑢

+ 1
𝐿𝑡𝑝𝑢

)︃

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(4.11)
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G =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

− 1
𝐿𝑓𝑝𝑢

0

0 1
𝐿𝑡𝑝𝑢

𝑅𝑐𝑓𝑝𝑢

𝐿𝑓𝑝𝑢

𝑅𝑐𝑓𝑝𝑢

𝐿𝑡𝑝𝑢

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(4.12)

Assim como descrito pela equação (3.5), a discretização do sistema no espaço de
estados é da forma:

⎡⎢⎢⎢⎣
𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑘 + 1)
𝑖𝑓 (𝑘 + 1)
𝑣𝑓 (𝑘 + 1)

⎤⎥⎥⎥⎦ = A

⎡⎢⎢⎢⎣
𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑘)
𝑖𝑓 (𝑘)
𝑣𝑓 (𝑘)

⎤⎥⎥⎥⎦+ B

⎡⎣𝑣𝑖𝑛𝑣(𝑘)
𝑣𝑎𝑓 (𝑘)

⎤⎦ (4.13)

Como discutido no capítulo anterior, diversos métodos de discretização podem ser
empregados para se definir as matrizes de estados discreta (A) e de entradas discretas
(B). Neste trabalho o método forward Euler foi utilizado, porém, ao invés de aplicar os
métodos da forma descrita na Tabela 1, é possível realizar a discretização diretamente no
espaço de estados, partindo das matrizes F e G [78], de acordo com as seguintes equações:

A = eF𝑇𝑠 ≊ I𝑛𝑥𝑛 + F𝑇𝑠

1! (4.14)

B ≊ G𝑇𝑠 (4.15)

onde 𝑛 é a quantidade de variáveis de estado e I𝑛𝑥𝑛 é a matriz identidade com 𝑛 linhas e
𝑛 colunas, resultando em:

A =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

1 −
(︃

𝑅𝑓

𝐿𝑓

)︃
𝑇𝑠 0

(︃
1

𝐿𝑓

)︃
𝑇𝑠

0 1 −
(︂

𝑅𝑡

𝐿𝑡

)︂
𝑇𝑠 −

(︂ 1
𝐿𝑡

)︂
𝑇𝑠

(︃
𝑅𝑓𝑅𝑐𝑓

𝐿𝑓

− 1
𝐶𝑓

)︃
𝑇𝑠

(︃
1

𝐶𝑓

− 𝑅𝑡𝑅𝑐𝑓

𝐿𝑡

)︃
𝑇𝑠 1 −

(︃
𝑅𝑐𝑓

𝐿𝑓

+ 𝑅𝑐𝑓

𝐿𝑡

)︃
𝑇𝑠

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(4.16)
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B =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

− 𝑇𝑠

𝐿𝑓𝑝𝑢

0

0 𝑇𝑠

𝐿𝑡𝑝𝑢(︃
𝑅𝑐𝑓𝑝𝑢

𝐿𝑓𝑝𝑢

)︃
𝑇𝑠

(︃
𝑅𝑐𝑓𝑝𝑢

𝐿𝑡𝑝𝑢

)︃
𝑇𝑠

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(4.17)

O modelo discreto definido pelas equações (4.13), (4.16) e (4.17) é aplicado pelo
FCS-MPC para efetuar as estimações e predições necessárias pelo algoritmo de controle.

Na etapa de estimação, o algoritmo vai estimar o valor das variáveis de estado
para o instante 𝑘 + 1, 𝑥𝑒[𝑘 + 1] da Figura 20, para isso a equação (4.13) é reescrita da
seguinte maneira:

⎡⎢⎢⎢⎣
𝑖𝑒
𝑖𝑛𝑣(𝑘 + 1)
𝑖𝑒
𝑓 (𝑘 + 1)

𝑣𝑒
𝑓 (𝑘 + 1)

⎤⎥⎥⎥⎦ = A

⎡⎢⎢⎢⎣
𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑘)
𝑖𝑓 (𝑘)
𝑣𝑓 (𝑘)

⎤⎥⎥⎥⎦+ B

⎡⎣𝑣𝑖𝑛𝑣(𝑘)
𝑣𝑎𝑓 (𝑘)

⎤⎦ (4.18)

onde o sobrescrito 𝑒 indica os valores estimados das variáveis de estado, os valores das
variáveis de estado e de 𝑣𝑎𝑓 [𝑘] são medidos, e o valor de 𝑣𝑖𝑛𝑣[𝑘] é o valor de tensão que foi
aplicado pelo conversor no início do instante 𝑘, esse valor é obtido à partir da seguinte
equação:

𝑉𝑖𝑛𝑣[𝑘] = 𝑉𝑑𝑐[𝑘]𝒰𝑣𝑜𝑝𝑡 [𝑘] (4.19)

onde 𝑉𝑑𝑐[𝑘] é o nível de tensão medido no barramento CC no instante 𝑘 e 𝒰𝑣𝑜𝑝𝑡 [𝑘] é o
nível de tensão ótimo aplicado na saída do conversor no instante 𝑘, que foi definido pelo
controlador no instante 𝑘 − 1.

Para efetuar os cálculos da etapa de predição a equação (4.18) precisa ser “movida”
para o período 𝑘 + 2, sendo então reescrita como segue:

⎡⎢⎢⎢⎣
𝑖𝑝
𝑖𝑛𝑣𝑚

(𝑘 + 2)
𝑖𝑝
𝑓𝑚

(𝑘 + 2)
𝑣𝑝

𝑓𝑚
(𝑘 + 2)

⎤⎥⎥⎥⎦ = A

⎡⎢⎢⎢⎣
𝑖𝑒
𝑖𝑛𝑣(𝑘 + 1)
𝑖𝑒
𝑓 (𝑘 + 1)

𝑣𝑒
𝑓 (𝑘 + 1)

⎤⎥⎥⎥⎦+ B

⎡⎣𝑣𝑖𝑛𝑣𝑚(𝑘 + 1)
𝑣𝑎𝑓 (𝑘 + 1)

⎤⎦ (4.20)

onde o sobrescrito 𝑝 indica os valores previstos para cada possível ação de controle 𝑚, os
valores 𝑖𝑒

𝑖𝑛𝑣[𝑘 + 1], 𝑖𝑒
𝑓 [𝑘 + 1] e 𝑣𝑒

𝑓 [𝑘 + 1] são os estimados por (4.18) na etapa de estimação,
𝑣𝑖𝑛𝑣𝑚 [𝑘 + 1] são todas as 𝑚 possíveis ações de controle, e 𝑣𝑎𝑓 [𝑘 + 1] é o valor na saída da
parcela ativa do filtro no instante 𝑘+1, que pode ser considerada como 𝑣𝑎𝑓 [𝑘+1] ≈ 𝑣𝑎𝑓 [𝑘],
uma vez que a frequência de amostragem é muito superior à maior frequência dessa variável
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[79]. A equação (4.20) é calculada 𝑚 vezes, e os valores previstos são utilizados pela função
custo para definir a ação de controle que será tomada no início no instante 𝑘 + 1.

4.1.2 Obtenção das Referências de Controle

Devido à quantidade de variáveis de estado envolvidas no modelo do sistema,
diversas abordagens podem ser tomadas quando o FCS-MPC é aplicado a um conversor
conectado à rede com filtro 𝐿𝐶𝐿. Em [78] os autores apresentam e comparam diversas
dessas abordagens, incluindo em suas análises a utilização da técnica de amortecimento
através da inclusão de uma resistência virtual. Porém, como a topologia da SI-HAPF não
opera exatamente da mesma forma que um conversor conectado à rede [77], o trabalho
apresentado em [14] efetuou testes específicos para essa topologia, chegando à conclusão
de que o controle multivariável da corrente do inversor (𝑖𝑖𝑛𝑣) e da tensão do capacitor do
filtro (𝑣𝑓 ) resulta em uma melhor resposta para o filtro híbrido, justificando sua aplicação
neste trabalho.

O objetivo final do controlador é fazer com que a corrente do ramo do filtro híbrido
(𝑖𝑓 ) siga uma referência desejada (𝑖*

𝑓 ). Essa referência é formada por uma parcela ativa
(𝐼𝑑*

𝑓 ) e uma parcela reativa (𝐼𝑞*
𝑓 ), sendo formulada de acordo com a equação abaixo.

𝑖*
𝑓𝑝𝑢

(𝑡) = 𝐼𝑑*
𝑓 sen(𝜔𝑡) + 𝐼𝑞*

𝑓 cos(𝜔𝑡) (4.21)

A parcela reativa de (4.21) é responsável por fornecer o reativo requisitado pela
carga, e pode ser obtido, por exemplo, através da aplicação de um filtro adaptativo na
corrente da carga [15]. Porém, como este capítulo tem como intuito apresentar uma com-
paração entre os métodos de estimação de parâmetros, a referência de reativo será definida
manualmente. Já a parcela ativa de (4.21) é responsável por manter a tensão no banco
de capacitores do barramento CC, compensando pelas perdas do sistema, e é obtida por
um controlador PI na tensão 𝑉𝑑𝑐. Por fim, os sinais de sen(𝜔𝑡) e cos(𝜔𝑡) são obtidos de
um algoritmo PLL sincronizado com a tensão da rede [80].

Como as variáveis de estado sendo controladas são a tensão no capacitor do filtro
e a corrente na saída do inversor, é necessário aplicar o modelo do sistema para se calcular
as referências dessas variáveis, tomando como base a referência da corrente do ramo do
filtro híbrido que foi calculada por (4.21).

A referência da tensão do capacitor do filtro pode ser calculada através da equação
(4.22), derivada do circuito da Figura 22.

𝑉 𝑑𝑞
𝑠𝑝𝑢

− 𝑉 𝑑𝑞
𝑓𝑝𝑢

= (𝑅𝑝𝑢 + j𝑋𝑝𝑢) 𝐼𝑑𝑞
𝑓𝑝𝑢

(4.22)

onde,
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𝑅𝑝𝑢 = 𝑅𝑡𝑝𝑢 + 𝑅𝑐𝑝𝑢 (4.23)

𝑋𝑝𝑢 = 𝑋𝑡𝑝𝑢 − 𝑋𝑐𝑝𝑢 (4.24)

Sendo, 𝑋𝑐𝑝𝑢 e 𝑅𝑐𝑝𝑢 a reatância capacitiva e a resistência série do banco de capa-
citores, 𝑋𝑡𝑝𝑢 a reatância indutiva do transformador, e 𝑉 𝑑𝑞

𝑠 as componentes dq da tensão
da rede. Substituindo os valores de 𝐼𝑑*

𝑓 e 𝐼𝑞*
𝑓 em (4.22), tem-se o seguinte equacionamento

para as componentes dq da referência da tensão do capacitor do filtro:

⎡⎢⎣𝑉 𝑑*
𝑓𝑝𝑢

𝑉 𝑞*
𝑓𝑝𝑢

⎤⎥⎦ =

⎡⎢⎣𝑉 𝑑
𝑠𝑝𝑢

𝑉 𝑞
𝑠𝑝𝑢

⎤⎥⎦+

⎡⎢⎣−𝑅𝑝𝑢 𝑋𝑝𝑢

−𝑋𝑝𝑢 −𝑅𝑝𝑢

⎤⎥⎦
⎡⎢⎣𝐼𝑑*

𝑓𝑝𝑢

𝐼𝑞*
𝑓𝑝𝑢

⎤⎥⎦ (4.25)

O valor da referência no tempo da tensão do capacitor do filtro, para a componente
fundamental, é então calculada pela equação (4.26).

𝑣*
𝑓𝑝𝑢

(𝑡) = 𝑉 𝑑*
𝑓𝑝𝑢

sen(𝜔𝑡) + 𝑉 𝑞*
𝑓𝑝𝑢

cos(𝜔𝑡) (4.26)

A última referência a ser calculada é a referência da corrente do inversor, sendo
ela dependente das duas referências calculadas anteriormente. De forma semelhante a
utilizada para se encontrar a referência da tensão do capacitor do filtro, a equação (4.27)
é obtida através do circuito equivalente da Figura 22.

𝑉 𝑑𝑞
𝑓𝑝𝑢

= −j(𝑋𝑐𝑓𝑝𝑢)(𝐼𝑑𝑞
𝑓𝑝𝑢

− 𝐼𝑑𝑞
𝑖𝑛𝑣𝑝𝑢

) (4.27)

Em (4.27) a resistência do capacitor do filtro é desprezada, uma vez que, para a
frequência fundamental, ela possui um valor muito menor do que a reatância capacitiva
do capacitor do filtro (𝑋𝑐𝑓𝑝𝑢). Substituindo os valores de referência 𝑉 𝑑𝑞*

𝑓𝑝𝑢
e 𝐼𝑑𝑞*

𝑓𝑝𝑢
, calculados

anteriormente, em (4.27):

⎡⎢⎣𝐼𝑑*
𝑖𝑛𝑣𝑝𝑢

𝐼𝑞*
𝑖𝑛𝑣𝑝𝑢

⎤⎥⎦ =

⎡⎢⎣𝐼𝑑*
𝑓𝑝𝑢

𝐼𝑞*
𝑓𝑝𝑢

⎤⎥⎦+

⎡⎢⎢⎢⎣
1

𝑋𝑐𝑓𝑝𝑢

0

0 − 1
𝑋𝑐𝑓𝑝𝑢

⎤⎥⎥⎥⎦
⎡⎢⎣𝑉 𝑞*

𝑓𝑝𝑢

𝑉 𝑑*
𝑓𝑝𝑢

⎤⎥⎦ (4.28)

A referência da corrente do inversor é então calculada por:

𝑖*
𝑖𝑛𝑣𝑝𝑢

(𝑡) = 𝐼𝑑*
𝑖𝑛𝑣𝑝𝑢

sen(𝜔𝑡) + 𝐼𝑞*
𝑖𝑛𝑣𝑝𝑢

cos(𝜔𝑡) (4.29)

Como discutido em [78] para o caso da aplicação do FCS-MPC em conversores
conectados à rede através de um filtro 𝐿𝐶𝐿, e em [14] para o caso específico do filtro
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híbrido, a aplicação do FCS-MPC nesse tipo de filtro é dificultado devido à ordem do
sistema e às frequências de ressonância do filtro 𝐿𝐶𝐿, que podem ser excitadas durante
a operação do equipamento devido à frequência de chaveamento aleatória gerada pelo
FCS-MPC [77].

A avaliação do comportamento do filtro 𝐿𝐶𝐿 pode ser feita através do seu dia-
grama de Bode, apresentado na Figura 23, a obtenção do diagrama de Bode é baseada nas
funções de transferência do filtro 𝐿𝐶𝐿. O desenvolvimento matemático para a obtenção
das funções de transferência está demonstrado no Apêndice A.1.

Figura 23 – Diagrama de Bode do filtro LCL.

As frequências de ressonância 𝑓𝑟1 e 𝑓𝑟2 que aparecem no diagrama de Bode são
calculadas de acordo com as equações abaixo [78].

𝑓𝑟1 = 1
2𝜋

√︃
𝐿𝑓 + 𝐿𝑡

𝐶𝑓𝐿𝑓𝐿𝑡

(4.30)

𝑓𝑟2 = 1
2𝜋

1√︁
𝐶𝑓𝐿𝑡

(4.31)

Os valores utilizados para a geração do diagrama de Bode da Figura 23 são mos-
trados na Tabela 2, e foram baseados nos valores apresentados em [14].

Caso as frequências de ressonância não sejam amortecidas é possível que a utili-
zação de um filtro 𝐿𝐶𝐿 piore a performance do sistema, por isso, diversas técnicas de
amortecimento passivas e ativas foram desenvolvidas ao longo dos anos [81, 82]. As téc-
nicas de amortecimento passivas utilizam componentes extras conectados ao filtro, o que
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resulta no aumento do tamanho, do custo e das perdas do sistema. Já as técnicas de
amortecimento ativas são baseadas na aplicação de resistores virtuais, que vão emular a
presença de resistências no sistema para fazer o amortecimento das ressonâncias [14].

A técnica de amortecimento ativa utilizada neste trabalho é a mesma que foi
discutida em [77], na qual uma resistência virtual é aplicada em série com a indutância
de saída do filtro 𝐿𝐶𝐿 (𝐿𝑡), essa técnica possui as vantagens de ser capaz de amortecer
as ressonâncias enquanto ajuda a evitar a circulação de correntes harmônicas devido os
harmônicos de tensão da fonte.

A aplicação da resistência virtual é muito simples, sendo apenas necessário somar
um termo relativo ao amortecimento na referência da tensão do capacitor do filtro. Esse
termo é formado pela multiplicação dos harmônicos de corrente circulando pelo ramo do
filtro híbrido com um resistor virtual (𝑅𝑣), sendo os harmônicos da corrente do filtro obti-
dos por um filtro adaptativo (ANF - Adaptive Notch Filter) [14]. A Figura abaixo mostra
o diagrama de blocos da implementação dessa técnica de amortecimento ativo, a estrutura
e o funcionamento do ANF (Adaptive Notch Filter) serão explicados na Seção 4.2.

Figura 24 – Diagrama de Blocos da Técnica de Amortecimento Baseado em Resistência
Virtual.

Na Figura 24 o termo 𝑣*
𝐴𝐷 representa a parcela de tensão responsável pelo amor-

tecimento das ressonâncias, e 𝑣𝐴𝐷*
𝑓 é a referência final da tensão do capacitor do filtro.

4.1.3 Definição da Função Custo

Como definido anteriormente, o controle da corrente do filtro híbrido será realizado
indiretamente através do controle multivariável de 𝑣𝑓 e de 𝑖𝑖𝑛𝑣, para isso a seguinte funcão
custo pode ser utilizada:

𝐽 = 𝜆𝑖‖𝑖*
𝑖𝑛𝑣 − 𝑖𝑝

𝑖𝑛𝑣‖2
2 + 𝜆𝑣‖𝑣𝐴𝐷*

𝑓 − 𝑣𝑝
𝑓‖2

2 (4.32)

onde 𝑖*
𝑖𝑛𝑣 é a referência da corrente na saída do inversor, 𝑖𝑝

𝑖𝑛𝑣 é o valor previsto para a
corrente do inversor, 𝑣𝐴𝐷*

𝑓 é a referência de tensão no capacitor do filtro já com o termo
de amortecimento de ressonâncias, 𝑣𝑝

𝑓 é o valor previsto para a tensão do capacitor do
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filtro, e 𝜆𝑖 e 𝜆𝑣 são os fatores de peso para o controle da corrente do inversor e para a
tensão do capacitor do filtro, respectivamente.

4.1.4 Estratégia de Controle

No capítulo 3 foram apresentados diversos fatores que podem afetar a performance
do controlador FCS-MPC, dentre eles o algoritmo de otimização. Nesta parte do trabalho,
na qual será feita a comparação entre os métodos de estimação, o algoritmo de otimização
utilizado será a formulação mais simples de ESA. Isso pode ser feito pois o conversor
empregado nas simulações e no protótipo será um conversor ponte-H monofásico de 3
níveis, o que permite a aplicacão do algoritmo ESA sem maiores preocupações com o
tempo de execução, mesmo enquanto os algoritmos de estimação estão sendo executados.

O diagrama de blocos final da estratégia de controle utilizada nos testes é mostrado
na Figura 25. Como discutido anteriormente, a referência reativa de corrente no ramo do
filtro híbrido (𝑖𝑞*

𝑓 ) é passada manualmente para o controlador, e a estrutura do filtro
adaptativo utilizado será explicada na próxima seção.

Figura 25 – Diagrama de Blocos da Estratégia de Controle.

4.2 Estimação de Parâmetros com Filtros Adaptativos
A técnica de estimação de parâmetros proposta em [14] leva em consideração as

variáveis do sistema em coordenadas dq e o modelo do sistema para fazer a estimação dos
parâmetros, sendo os valores dq das variáveis obtidos à partir de uma estrutura muito
simples de filtro adaptativo sintonizado (ANF), mostrada na Figura 26.

Quando um sinal de entrada 𝑑[𝑘] é aplicado ao ANF um sinal de erro 𝑒[𝑘] é obtido,
esse sinal de erro vai atuar como a entrada do algoritmo de adaptação dos pesos 𝑤1 e 𝑤2.
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Figura 26 – Diagrama de Blocos do Filtro Adaptativo Sintonizado.

O algoritmo de adaptação é baseado em mínimos quadrados (LMS - Least Mean Squares),
de acordo com as seguintes equações:

𝑤1[𝑘 + 1] = 𝑤1[𝑘] + 𝜇𝑒[𝑘]sen(𝜔𝑘𝑇𝑠) (4.33)

𝑤2[𝑘 + 1] = 𝑤2[𝑘] + 𝜇𝑒[𝑘]cos(𝜔𝑘𝑇𝑠) (4.34)

onde sen(𝜔𝑘𝑇𝑠) e cos(𝜔𝑘𝑇𝑠) são os sinais de sincronização obtidos por um PLL na tensão
da rede, e 𝜇 é o passo de adaptação, que determina a banda de passagem do filtro e
o tempo de convergência. Um valor menor de 𝜇 faz com que o filtro fique mais lento,
porém, um valor maior de 𝜇 aumenta o erro em regime do filtro. Para essa estrutura é
possível garantir a estabilidade para todos os valores de passo de adaptação no intervalo
0 < 𝜇 < 0.5 [83].

O sinal de saída 𝑦[𝑘] do ANF pode ser representado como um sinal puramente
senoidal, da seguinte forma:

𝑦(𝑘) = 𝐴 sin(𝜔𝑘𝑇 + 𝜑)
= 𝐴 cos(𝜑) sin(𝜔𝑘𝑇 ) + 𝐴 sin(𝜑) cos(𝜔𝑘𝑇 )

(4.35)

onde 𝐴 é a amplitude, 𝜑 é a fase e 𝜔 é a frequência do sinal. Porém, como indicado pelo
diagrama da Figura 26, a saída do ANF é dada por:

𝑦[𝑘] = 𝑤1[𝑘]sen(𝜔𝑘𝑇𝑠) + 𝑤2cos(𝜔𝑘𝑇𝑠) (4.36)
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Através da comparação de (4.35) e (4.36) têm-se:

𝑤1[𝑘] = 𝐴cos(𝜑) (4.37)

𝑤2[𝑘] = 𝐴sen(𝜑) (4.38)

O que é equivalente às componentes dq obtidas através da referência síncrona, ou
seja, os coeficientes 𝑤1 e 𝑤2 representam as componentes direta e em quadratura do sinal
de entrada 𝑑[𝑘], respectivamente. Ao final do processo de adaptação o ANF é capaz de
fornecer tanto as componentes dq do sinal de entrada, como os harmônicos presentes nesse
sinal, através do sinal de erro 𝑒[𝑘].

Considerando o sistema da Figura 22, a seguinte formulação pode ser obtida:

⎧⎪⎨⎪⎩
𝑉 𝑑𝑞

𝑠 − 𝑉 𝑑𝑞
𝑎𝑓 = ( ̂︀𝑅𝑐 − 𝑗̂︁𝑋𝑐)𝐼𝑑𝑞

𝑓

𝑉 𝑑𝑞
𝑎𝑓 − 𝑉 𝑑𝑞

𝑓 = ( ̂︀𝑅𝑡 + 𝑗̂︁𝑋𝑡)𝐼𝑑𝑞
𝑓

(4.39)

onde ̂︀𝑅𝑐 e ̂︁𝑋𝑐 são os valores estimados da resistência e da reatância capacitiva do banco
de capacitores, e ̂︀𝑅𝑡 e ̂︁𝑋𝑡 são os valores estimados da resistência e da reatância do trans-
formador. Como já foi discutido anteriormente, o banco de capacitores é o parâmetro que
mais afeta a operação do filtro híbrido, sendo assim, o único parâmetro estimado neste
trabalho será a reatância do banco de capacitores, no entanto, da equação (4.39) é possível
se obter as equações para a estimação de ̂︀𝑅𝑐, ̂︀𝑅𝑡 e ̂︁𝑋𝑡 [70].

Partindo da primeira equação de (4.39):

̂︁𝑋𝑐 =
𝑖𝑞
𝑓 (𝑣𝑑

𝑠 − 𝑣𝑑
𝑎𝑓 ) − 𝑖𝑑

𝑓 (𝑣𝑞
𝑠 − 𝑣𝑞

𝑎𝑓 )
(𝑖𝑑

𝑓 )2 + (𝑖𝑞
𝑓 )2 (4.40)

onde as componentes dq são obtidas à partir da aplicação de ANFs a cada uma das
variáveis.

A substituição na equação (4.25) de 𝑋𝑐 pelo valor calculado de ̂︁𝑋𝑐 é capaz de
corrigir o cálculo das referências de controle, melhorando a resposta do filtro híbrido.
Além disso, do valor estimado ̂︁𝑋𝑐 é possível se estimar o valor da capacitância do banco
de capacitores, de acordo com a seguinte equação:

̂︀𝐶 = 1
𝜔̂︁𝑋𝑐

(4.41)

na qual ̂︀𝐶 é o valor estimado da capacitância do banco de capacitores.
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4.3 Estimação de Parâmetros com Algoritmo RLS
O método recursivo de mínimos quadrados (RLS) já é um método estabelecido para

a identificação de parâmetros, apresentando boa estabilidade e tempo de convergência
[84], o que a torna uma boa base de comparação com outras técnicas de estimação de
parâmetros.

Para a operação do RLS é necessário definir o modelo do sistema, como o objetivo
é a estimação da capacitância do banco de capacitores a função de transferência utilizada
relaciona a corrente do ramo do filtro híbrido (𝑖𝑓 ), considerada como saída do sistema,
com a tensão sobre o banco de capacitores (𝑣𝑐), considerada como entrada do sistema , e
é mostrada na equação (4.42). Essa equação é obtida com base no sistema da Figura 22,
sendo seu desenvolvimento matemático demonstrado no Apêndice A.2.1.

𝑖𝑓

𝑣𝑐

= −𝐶𝑧−1 + 𝐶

−𝐶𝑅𝑐𝑧−1 + (𝐶𝑅𝑐 + 𝑇𝑠)
(4.42)

onde 𝐶 é a capacitância do banco de capacitores, e 𝑅𝑐 é a resistência série do banco de
capacitores.

Como descrito em [85], o algoritmo RLS é baseado no seguinte conjunto de equa-
ções:

𝑒[𝑘] = 𝑦[𝑘] − 𝜑[𝑘]𝜃[𝑘] (4.43)

𝐾[𝑘] = 𝑃 [𝑘 − 1]𝜑𝑇 [𝑘]
[︁
𝜆 + 𝜑[𝑘]𝑃 [𝑘 − 1]𝜑𝑇 [𝑘]

]︁−1
(4.44)

𝑃 [𝑘] = 𝑃 [𝑘 − 1] − 𝐾[𝑘]𝜑𝑇 [𝑘]𝑃 [𝑘 − 1]
𝜆

(4.45)

𝜃[𝑘] = 𝜃[𝑘] + 𝐾[𝑘]𝑒[𝑘] (4.46)

onde 𝜑 é o vetor com os valores medidos, 𝜃 é o vetor com os parâmetros estimados, 𝐾 é
a matriz de ganho, 𝑃 é a matriz de covariância, e 𝜆 é o fator de esquecimento do RLS.
Os vetores 𝜑[𝑘] e 𝜃[𝑘] são definidos como:

𝜑[𝑘] =
[︁

−𝑖𝑓 (𝑘 − 1) 𝑣𝑐 (𝑘) 𝑣𝑐 (𝑘 − 1)
]︁

(4.47)

𝜃[𝑘] =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝜃1 (𝑘)

𝜃2 (𝑘)

𝜃3 (𝑘)

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦ =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

− 𝐶𝑅̂𝑐

𝐶𝑅̂𝑐 + 𝑇𝑠

𝐶

𝐶𝑅̂𝑐 + 𝑇𝑠

− 𝐶

𝐶𝑅̂𝑐 + 𝑇𝑠

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(4.48)
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onde 𝐶 é o valor estimado da capacitância do banco de capacitores e 𝑅̂𝑐 é o valor estimado
da resistência série do banco de capacitores. A obtenção das equações (4.47) e (4.48) é
demonstrada nos Apêndices A.2.2 e A.2.3.

A cada período de amostragem o vetor 𝜃 é estimado pela equação (4.46) e, em
seguida, baseado em (4.48) tem-se:

𝜃1 = − 𝐶𝑅̂𝑐

𝐶𝑅̂𝑐 + 𝑇𝑠

→ 𝐶𝑅̂𝑐 = − 𝑇𝑠𝜃1

1 + 𝜃1
(4.49)

Substituindo (4.49) na equação de 𝜃2 de (4.48):

𝐶 = 𝜃2𝑇𝑠

⎛⎝1 − 𝜃1

1 + 𝜃1

⎞⎠ (4.50)

Porém, para efetuar a correção no cálculo das referências é necessário o valor da
reatância capacitiva do banco de capacitores, que é calculada por:

̂︁𝑋𝑐 = 1
𝜔𝐶

(4.51)

Da mesma forma que é feito para o método baseado em filtros adaptativos, o valor
de 𝑋𝑐 precisa ser substituído pelo valor estimado ̂︁𝑋𝑐 em (4.25) para que a correção da
referência seja realizada.

O fator de esquecimento 𝜆 do RLS cria um peso entre as medidas mais antigas e
as mais recentes, efetuando assim uma sintonização do algoritmo. Valores maiores de 𝜆

melhoram a imunidade à ruídos, porém reduzem a velocidade do algoritmo, enquanto que
valores menores de 𝜆 aumentam a velocidade do algoritmo com a desvantagem de uma
piora na imunidade à ruídos, o que ocasiona em maiores oscilações nos valores estimados
[86, 87].

Para fazer com que o algoritmo RLS mantenha uma rápida resposta durante tran-
sientes enquanto, ao mesmo tempo, mantém um valor pequeno de oscilações em regime
permanente, é possível definir uma regra de adaptação para o fator de esquecimento,
montando assim um algoritmo RLS adaptativo.

Neste trabalho, a regra de adaptação do fator de esquecimento é baseada no valor
estimado da capacitância do banco de capacitores (𝐶). Um filtro de média móvel com 167
amostras, que representa 1/4 de ciclo da frequência fundamental, é aplicado ao valor de
𝐶, caso o valor filtrado de 𝐶 sofra uma variação maior do que um limiar predeterminado,
indicando a ocorrência de uma variação grande no valor da capacitância do banco de
capacitores, o valor de 𝜆 é reduzido para garantir uma resposta rápida a esse transitório.
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Esse valor menor do fator de esquecimento (𝜆𝑚𝑖𝑛) é mantido por dois ciclos da fundamen-
tal, sendo então novamente trocado pelo valor anterior (𝜆𝑚𝑎𝑥), melhorando a resposta do
RLS em regime permanente.

4.4 Comparação de Técnicas de Estimação de Parâmetros
Os três algoritmos descritos anteriormente foram testados tanto em simulações

como em um protótipo montado em laboratório. Nos testes o valor da capacitância do
banco de capacitores foi alterado durante a operação do equipamento, e o valor estimado
por cada um dos métodos foi comparado. Os parâmetros do sistema utilizado tanto nas
simulações como nos testes práticos são apresentados na Tabela 2.

Tabela 2 – Parâmetros do Sistema Utilizado nos Testes de Comparação de Métodos de
Estimação

Hardware

Filtro LCL

𝐿𝑓 = 5.84𝑚𝐻 ; 𝑅𝑓 = 0.2Ω
𝐶𝑓 = 11.4𝜇𝐹 ; 𝑅𝑐𝑓 = 0.75Ω
𝐿𝑡 = 1.06𝑚𝐻 ; 𝑅𝑟 = 0.17Ω
𝑓𝑟1 = 1573𝐻𝑧 ; 𝑓𝑟2 = 14478𝐻𝑧

Transformador 𝑆 = 7.5𝑘𝑉 𝐴 (440 : 127𝑉 )
Banco de Capacitores 𝐶 = 274𝜇𝐹 ; 𝑅𝑐 = 0.7Ω
Barramento CC 𝑉𝑑𝑐 = 400𝑉 ; 𝐶𝑑𝑐 = 9000𝜇𝐹

Rede 127𝑉 / 60𝐻𝑧

Algoritmos
PI Barramento CC 𝑘𝑝 = 0.45 ; 𝑘𝑖 = 0.8

ANF 𝜇𝑉𝑠 = 0.0055 ; 𝜇𝑉𝑎𝑓
= 0.0055

𝜇𝐼𝑓
= 0.0015 ; 𝜇𝐼𝐿

= 0.00015
RLS 𝜆 = 0.99978
RLS Adaptativo 𝜆𝑚𝑖𝑛 = 0.9973 ; 𝜆𝑚𝑎𝑥 = 0.99995
FCS-MPC 𝜆𝑖𝑛𝑣 = 1 ; 𝜆𝑣 = 80
Amortecimento 𝑅𝑣 = 4Ω
Amostragem 𝑓𝑠 = 40080𝐻𝑧

4.4.1 Resultados de Simulação

A avaliação do desempenho dos três métodos de estimação foi realizada através
de uma simulação montada de acordo com a Figura B.1 do Apêndice B. Na simulação
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o valor da capacitância do banco de capacitores foi inicializado com um valor de 274𝜇𝐹

(𝐶1), tendo seu valor alterado para 205.5𝜇𝐹 (𝐶2) após 2 segundos. Em seguida, passado
mais 1 segundo, o valor do banco de capacitores é novamente alterado para 274𝜇𝐹 .

A Figura 27 mostra o comportamento dos valores estimados pelos 3 métodos de
estimação, com todos os métodos sendo capazes de seguir corretamente as variações no
banco de capacitores. As linhas tracejadas são as referências dos valores reais do banco
de capacitores, sendo a linha tracejada rosa indicativa de 𝐶1 e a linha tracejada laranja
indicativa de 𝐶2.

Figura 27 – Resultado de Simulação para a Estimação da Capacitância do Banco de Ca-
pacitores com os Três Métodos de Estimação.

Na simulação o método baseado em filtros adaptativos mostrou um grande overshoot
no momento que o valor da capacitância é reduzido, porém, apresentou uma resposta tão
rápida quanto a do método RLS adaptativo, apresentando menos oscilações durante o
transitório. Como esperado, o método tradicional de RLS é mais lento do que o método
adaptativo, no entanto, também apresenta menos oscilações durante o transitório, o que
pode ser desejado para evitar o aparecimento de oscilações nas variáveis controladas.

4.4.2 Resultados Práticos

Para verificar o funcionamento dos 3 algoritmos, um protótipo foi montado em
laboratório seguindo o diagrama da Figura 9. O protótipo é mostrado na Figura 28,
os algoritmos de controle e estimação foram executados em um DSP TMS320F28379D
rodando com um clock de 200𝑀𝐻𝑧 e os parâmetros utilizados são os mesmos da Tabela 2.

O banco de capacitores é formado por 4 capacitores conectados em paralelo, cada
um com um valor nominal de 68.5𝜇𝐹 , totalizando 274𝜇𝐹 . De forma a permitir a vari-
ação da capacitância do banco de capacitores durante a operação do equipamento, um
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(a) (b)

Figura 28 – Protótipo da SI-HAPF Montado em Laboratório: (a) Circuito de Potência e
(b) Circuito de Controle.

desses capacitores é conectado aos outros por meio de um contator, como mostrado na
Figura 28a. Sendo assim, quando o contator está fechado o banco de capacitores é for-
mado por 4 capacitores, ficando com um valor de 274𝜇𝐹 , e quando o contator é aberto
um dos capacitores é removido e a capacitância do banco de capacitores é reduzida para
205.5𝜇𝐹 .

Com o intuito de comparar o algoritmo executado no DSP com os resultados
obtidos na simulação, três saídas PWM do DSP foram utilizadas como conversor D/A para
exibir os valores sendo estimados em tempo real, uma relação de 100𝜇𝐹/𝑉 foi aplicada. O
teste realizado na simulação foi então repetido no protótipo, e o resultado é apresentado
na Figura 29, na qual o canal 1 do osciloscópio (Azul) é o valor estimado pelo método
baseado em filtros adaptativos, o canal 2 (Rosa) é o valor estimado pelo RLS e o canal 3
(Ciano) é o valor estimado pelo RLS adaptativo.

No momento inicial, antes da remoção de um dos capacitores, os três métodos
apresentam estimativas muito próximas, com o método baseado em filtros adaptativos
estimando um valor de 309𝜇𝐹 e ambos os métodos RLS estimando uma capacitância
de 311𝜇𝐹 . Apesar do valor médio estimado pelos dois métodos RLS serem o mesmo,
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Figura 29 – Resultado Experimental para a Estimação da Capacitânciado Banco de Ca-
pacitores com os Três Métodos de Estimação.

é possível notar que o método RLS não adaptativo apresenta um ruído maior no valor
estimado, isso ocorre pois o valor do seu fator de esquecimento é menor do que o valor de
𝜆𝑚𝑎𝑥 do RLS adaptativo, que é o valor sendo utilizado pelo algoritmo quando operando
em regime permanente.

No momento que o capacitor é desconectado os três algoritmos fazem a estimação
do novo valor de capacitância do banco de capacitores, com os algoritmos ANF e RLS
adaptativo apresentando uma resposta muito mais rápida do que o RLS, demorando cerca
de 100𝑚𝑠 para alcançar o regime permanente, contra cerca de 250𝑚𝑠 do RLS convencional.
Uma vez alcançado o regime permanente os algoritmos ANF e RLS adaptativo estimaram
um valor de capacitância muito próximo, com o método baseado em ANF’s estimando
235𝜇𝐹 e o método RLS adaptativo estimando 236𝜇𝐹 , já o método RLS apresentou um
valor um pouco diferente dos outros dois, estimando um valor de 228𝜇𝐹 .

O fluxograma da Figura 30 mostra como foi feita a implementação do FCS-MPC
para os testes realizados neste capítulo, sendo o bloco de estimação dependente do algo-
ritmo sendo testado. O loop que aparece no fluxograma é feito para efetuar a checagem
das possíveis ações de controle, como uma topologia ponte-H monofásica de 3 níveis foi
utilizada então é necessário verificar o comportamento do sistema para essas 3 ações de
controle.

A Figura 31 mostra o comportamento da corrente do ramo do filtro híbrido no
canal 1 do osciloscópio (Azul) e da sua referência no canal 2 do osciloscópio (Rosa) no
momento que o capacitor é removido do banco de capacitores, quando nenhum método de
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Figura 30 – Fluxograma do Algoritmo Aplicado para os Testes de Comparação de Méto-
dos de Estimação.

estimação é utilizado. O valor da parcela reativa da referência da corrente do filtro (𝑖𝑞*
𝑓 )

foi mantida fixa em 16𝐴 durante o teste, e o valor da referência da corrente do filtro foi
exibida no osciloscópio com uma relação de 50𝑚𝑉/𝐴.

Antes do capacitor ser desconectado já é possível visualizar um erro entre o valor
da corrente do filtro e sua referência, isso ocorre devido à diferença entre o valor nominal
do banco de capacitores sendo utilizado no cálculo das referências (274𝜇𝐹 ) e o valor real
do banco de capacitores, como indicado no teste anterior, o valor estimado para o banco
de capacitores com 4 capacitores foi de 311𝜇𝐹 . Quando o capacitor é desconectado o



Capítulo 4. FCS-MPC com Estimação de Parâmetros 75

Figura 31 – Resposta da Corrente do Filtro Híbrido para Variação no Banco de Capaci-
tores sem Algoritmo de Estimação de Parâmetros.

valor da referência não é mudado, porém, é possível notar que a corrente no ramo do
filtro híbrido é reduzida, isso ocorre pois agora a referência está sendo calculada com base
em um valor muito maior de capacitância no banco de capacitores, o que faz com que
a tensão sendo aplicada sobre os capacitores não seja suficiente para que o filtro híbrido
forneça a corrente desejada.

A Figura 32 exibe o comportamento da corrente do ramo do filtro híbrido quando
os métodos de estimação são utilizados para o ajuste das referências de controle de 𝑣𝑓 e
de 𝑖𝑖𝑛𝑣. Nessa figura o canal 1 do osciloscópio mostra a corrente do filtro híbrido, o canal 2
mostra a referência da corrente, e o canal 3 mostra o valor de capaciância sendo estimado.
Assim como o que foi feito no teste anterior, a referência da parcela reativa da corrente
do filtro híbrido (𝑖𝑞*

𝑓 ) foi mantida fixa em 16𝐴 durante estes testes.

Os três métodos de estimação foram capazes de melhorar a resposta do filtro
híbrido, adicionando a capacidade de corrigir a corrente de acordo com variações no
valor do banco de capacitores. Os métodos baseados em ANF’s e no RLS adaptativo
apresentaram uma resposta muito semelhante, com poucas oscilações e demorando cerca
de 4 ciclos da fundamental para atingir o regime permanente. Por outro lado, o algoritmo
RLS tradicional apresentou mais oscilações em regime permanente e um tempo muito
maior para atingir o valor final da estimação, isso é devido ao fator de esquecimento fixo,
que precisa ser escolhido com um peso entre qualidade da estimação e velocidade. As
maiores oscilações do algoritmo RLS tradicional também afetam a qualidade da corrente
do filtro, que apresentou um THD de 4.6% com essa técnica, em relação aos 4.2% atingidos
com a utilização das outras duas técnicas de estimação.
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(a)

(b)

(c)

Figura 32 – Resposta da Corrente do Filtro Híbrido para Variação do Banco de Capaci-
tores com Estimação (a) Baseada em ANF (b) RLS (c) RLS Adaptativo.
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Como discutido anteriormente, um ponto importante de ser considerado na apli-
cação da técnica FCS-MPC é o tempo de processamento total dos algoritmos sendo uti-
lizados. Sendo assim, o tempo de execução de cada um dos algoritmos de estimação foi
medido com base na quantidade de ciclos de clock necessários para a execução de todos
os cálculos envolvidos. Para o método baseado em ANF’s foram considerados o tempo
para a execução dos filtros adaptativos e do cálculo da equação (4.40), já para os métodos
baseados em RLS foram considerados os cálculos do RLS, equações (4.43) até (4.46), e
das equações (4.50) e (4.51) para o cálculo de 𝑋̂𝑐, no caso do RLS adaptativo também foi
considerada a lógica para execução da adaptação do fator de esquecimento.

A Tabela 3 mostra a comparação do tempo de execução de cada um dos algoritmos,
indicando que o tempo de execução do método baseado em filtros adaptativos consegue
ser executado em menos da metade do tempo do que os métodos RLS.

Tabela 3 – Tempo de Execução de Métodos de Estimação de Parâmetros.

Ciclos de Clock do DSP Tempo
Método Baseado em ANF 158 0.79𝜇𝑠

RLS 364 1.82𝜇𝑠

RLS Adaptativo 391 1.955𝜇𝑠

Com base nos testes realizados, o método de estimação baseado na aplicação de
filtros adaptativos demonstra ser capaz de obter um resultado semelhante ao método RLS
adaptativo, com as vantagens de ser mais simples e apresentar um tempo de execução
menor. Sendo assim, no decorrer deste trabalho o valor da capacitância do banco de
capacitores será estimado através do método baseado em filtros adaptativos.
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5 Compensação Harmônica pelo Modelo

A utilização da smart impedance para a compensação de correntes harmônicas
provenientes de cargas não-lineares já é estudada desde sua conceitualização em [11]. O
FCS-MPC foi aplicado pela primeira vez na SI-HAPF com essa finalidade em [15], onde
um controlador proporcional ressonante é adicionado ao loop de controle para encontrar
as referências harmônicas que são utilizadas pelo FCS-MPC. Nesse método, o controlador
P+R é alimentado com os harmônicos da corrente da carga, sendo obtida em sua saída uma
referência de tensão harmônica responsável por sintonizar o ramo do filtro híbrido. Essa
referência de tensão harmônica é somada à referência fundamental de tensão do capacitor
do filtro (𝑣*

𝑓 ), que é obtida como descrito no capítulo anterior. Porém, a utilização do
controlador P+R em cascata com o FCS-MPC gera algumas dificuldade e desvantagens:

• O controlador P+R sofre com alta sensibilidade a variações na frequência da rede,
e com instabilidades devido mudanças de fase [16];

• O controlador P+R é mais lento do que o FCS-MPC, limitando a dinâmica do
sistema;

• A aplicação de diversos controladores ressonantes implica em um alto custo compu-
tacional;

• Não existe um método analítico definido na literatura para a sintonização entre os
diversos ganhos dos termos ressonantes com os pesos do FCS-MPC.

Para evitar os problemas citados acima, relacionados com a aplicação do contro-
lador P+R em cascata com o FCS-MPC, é desejável que todas as referências de controle
sejam encontradas diretamente pelo modelo do sistema, tanto para a frequência funda-
mental como para as frequências harmônicas.

Neste capítulo é apresentada a proposta de um algoritmo capaz de efetuar os
cálculos das referências diretamente pelo modelo do sistema. O método proposto é baseado
na utilização de dois filtros adaptativos com estimador de frequência (ANF-FE – Adaptive
Notch Filter with Frequency Estimator), sendo um aplicado na tensão da rede, e outro na
corrente da carga. O ANF-FE aplicado à tensão da rede é responsável pela estimação da
frequência da rede, pela geração dos sinais de sincronização, evitando assim a necessidade
de um algoritmo de PLL separado, e também fornece os harmônicos de tensão da rede,
que são utilizados para efetuar o bloqueio harmônico do filtro híbrido. Já o ANF-FE
aplicado à corrente da carga fornece a fase da componente fundamental da corrente da
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carga, utilizada no cálculo da referência de compensação de reativo, e as componentes
harmônicas que precisam ser compensadas pelo filtro híbrido.

Além disso, como será demonstrado, para que as referências de controle do filtro
híbrido sejam calculadas com base no modelo do sistema, é necessário que a integral
da referência de corrente sobre o banco de capacitores seja calculada, o que resulta no
aparecimento de um valor médio nas referências. Para evitar esse problema, a integral da
corrente é realizada através de uma técnica de cascateamento de filtros passa-baixas, que
pode ser aplicada em sinais senoidais para evitar o aparecimento de nível CC durante
transitórios no sinal.

5.1 Sistema e Aplicação do FCS-MPC
Conversores multiníveis são capazes de fornecer tensões e correntes com menos

distorções, reduzir a tensão sobre a chaves de potência, operar com frequências de cha-
veamento menores, além de possibilitarem a redução de tensões de modo comum, carac-
terísticas que os tornam muito atrativos para aplicações de média e alta tensão com alta
potência [88]. Topologias modulares de conversores multiníveis são especialmente úteis
para aplicações industriais e de conversores conectados à rede, sendo cada vez mais em-
pregadas na conexão de energias renováveis e bancos de baterias [89, 90]. O controle de
topologias multiníveis é normalmente mais complexo, sendo geralmente necessário o con-
trole de múltiplas variáveis, o que torna o FCS-MPC um método de controle promissor
para essa classe de conversores [53].

Como forma de seguir as tendências da indústria e da academia, o método proposto
será avaliado para uma SI-HAPF na qual a parcela ativa é formada por um conversor
multinível do tipo ponte-H em cascata de 7 níveis (CHB – Cascaded H-Bridge), como
mostrado na Figura 33.

Pelo diagrama da Figura 33 fica claro que a única diferença entre o equipamento
sendo utilizado nos testes deste capítulo e o que foi utilizado no capítulo anterior é o
conversor, que foi substituído por sua variante multiníveis. Sendo assim, o modelo aplicado
no FCS-MPC para as estimações e predições permanece o mesmo que foi derivado no
capítulo anterior, sendo descrito pelas equações (4.13), (4.16) e (4.17). Em relação ao
conversor, cada célula 𝑥 é montada como mostrado na Figura 33, onde 𝑉𝑑𝑐𝑥 é tensão do
barramento CC, e 𝑆𝑥𝑖 representa cada uma das 𝑖 chaves de potência de cada módulo.

Apesar do modelo do sistema ser o mesmo visto anteriormente, a aplicação do
conversor multinível faz com que seja necessário levar em consideração o balanceamento
das tensões dos barramentos CC, uma vez que o desbalanceamento entre as tensões nos
barramentos aumenta a distorção harmônica na saída do conversor e pode levar o sistema
à instabilidade [91].
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Figura 33 – Diagrama do Filtro Híbrido com Conversor Ponte-H em Cascata de 7 Níveis
Aplicado para Compensação de Reativo e Harmônicos.

A forma mais simples de se considerar o balanceamento das tensões dos barra-
mentos CC é através da adição de novos termos na função custo. Tomando como base a
função custo definida no capítulo anterior pela equação (4.32), a nova função custo para
a operação do conversor multinível é definida como:

𝐽 = 𝜆𝑖‖𝑖*
𝑖𝑛𝑣 − 𝑖𝑝

𝑖𝑛𝑣‖2
2 + 𝜆𝑣‖𝑣𝐴𝐷*

𝑓 − 𝑣𝑝
𝑓‖2

2 + 𝜆𝑑𝑐

3∑︁
𝑥=1

‖𝑉 *
𝑑𝑐 − 𝑉 𝑝

𝑑𝑐𝑥
‖2

2 (5.1)

onde 𝜆𝑑𝑐 é o fator de peso do controle dos barramentos CC, 𝑉 *
𝑑𝑐 é a referência da tensão

dos barramentos CC, e 𝑉 𝑝
𝑑𝑐𝑥

é a tensão prevista no barramento CC da célula 𝑥, que é
calculada de acordo com:

𝑉 𝑝
𝑑𝑐𝑥

≈ 𝑉𝑑𝑐𝑥 −
(︂

𝑖𝑝
𝑖𝑛𝑣 · 𝑝𝑠𝑥 [𝑛] · 𝑇𝑠

𝐶𝑑𝑐

)︂
(5.2)

onde 𝑉𝑑𝑐𝑥 é o valor da tensão medida no barramento CC da célula 𝑥, 𝑖𝑝
𝑖𝑛𝑣 é a corrente

prevista na saída do conversor, 𝐶𝑑𝑐 é a capacitância do capacitor do barramento CC, e
𝑝𝑠𝑥 é um fator que indica se a tensão na célula 𝑥 do conversor é positiva (𝑝𝑠𝑥 = −1),
negativa (𝑝𝑠𝑥 = 1) ou se a célula está desconectada (𝑝𝑠𝑥 = 0), de acordo com o estado de
chaveamento 𝑛 para o qual a função custo está sendo analisada [67].

Porém, a aplicação da função custo mostrada na equação (5.1) trás algumas difi-
culdades, como a sintonização de mais um fator de peso e a necessidade de avaliar a função
custo para todos os possíveis estados de chaveamento do conversor. No caso do conver-
sor ponte-H em cascata, um total de 64 estados de chaveamento precisam ser avaliados
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(Tabela 9), tornando impraticável a aplicação em tempo real para maiores frequências de
amostragem.

Uma forma de mitigar esse problema da aplicação de FCS-MPC em conversores
multiníveis é através da utilização de uma estratégia chamada FCS-MPC hierárquico, ou
FCS-MPC sequencial, na qual a função custo é separada em duas, com uma delas sendo
avaliada apenas para os possíveis níveis de tensão na saída do conversor e a outra avaliando
apenas as redundâncias [53, 54]. A função custo (5.1) é então separada da seguinte forma:

𝐽1 = 𝜆𝑖‖𝑖*
𝑖𝑛𝑣 − 𝑖𝑝

𝑖𝑛𝑣‖2
2 + 𝜆𝑣‖𝑣𝑎𝑑*

𝑓 − 𝑣𝑝
𝑓‖2

2 (5.3)

𝐽2 =
3∑︁

𝑥=1
‖𝑉 *

𝑑𝑐 − 𝑉 𝑝
𝑑𝑐𝑥

‖2
2 (5.4)

A Tabela 4 mostra a quantidade de redundâncias relacionadas com cada um dos
7 níveis de tensão possíveis na saída do conversor, ou seja, todos os valores possíveis de
𝑣𝑖𝑛𝑣. Essa tabela é montada com base na Tabela 9.

Tabela 4 – Quantidade de Redundâncias do Conversor CHB de 7 Níveis.

𝑣𝑖𝑛𝑣 Redundâncias
−3𝑉𝑑𝑐 1
−2𝑉𝑑𝑐 6
−𝑉𝑑𝑐 15

0 20
1𝑉𝑑𝑐 15
2𝑉𝑑𝑐 6
3𝑉𝑑𝑐 1

Com isso, dois conjuntos de controle são formados:

𝒰1 =
{︁

−3𝑉𝑑𝑐, −2𝑉𝑑𝑐, −𝑉𝑑𝑐, 0, 𝑉𝑑𝑐, 2𝑉𝑑𝑐, 3𝑉𝑑𝑐

}︁
(5.5)

𝒰2 =
{︁
𝑆𝑟

1 , . . . , 𝑆𝑟
𝑛

}︁
(5.6)

sendo o conjunto 𝒰2 dependente do nível de tensão que foi selecionado pela função custo
𝐽1, e 𝑆𝑟

𝑛 os 𝑛 estados de chaveamento redundantes que geram esse nível de tensão. Por
exemplo, se a função custo 𝐽1 é avaliada e o valor 𝑣𝑖𝑛𝑣 = 2𝑉𝑑𝑐 for selecionado, então a
função custo 𝐽2 será avaliada apenas para os 6 estados de chaveamento mostrados entre
as linhas 57 e 62 da Tabela 9.
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Com esse algoritmo, a função custo 𝐽1 sempre é avaliada 7 vezes, enquanto a função
custo 𝐽2 é avaliada no máximo 20 vezes. Além disso, o custo computacional envolvido no
cálculo da função custo 𝐽2 é menor do que o de calcular a função custo 𝐽1, pois, no cálculo
de (5.2) o valor de 𝑖𝑝

𝑖𝑛𝑣 já vai ter sido previamente calculado para a avaliação da função
custo 𝐽1 e 𝑇𝑠/𝐶 é uma constante. Por fim, não apenas esse método reduz o tempo de
cálculo envolvido no FCS-MPC de uma forma simples, como também não ocasiona na
perda da otimalidade do controlador, uma vez que as redundâncias não influenciam na
corrente de saída do inversor [67].

5.2 Integral Baseada em Cascata de Filtros Passa-Baixas
Como descrito anteriormente, o método de cálculo de referências proposto neste

trabalho depende que a integral da corrente do ramo do filtro híbrido (𝑖*
𝑓 ) seja calculada,

sendo essa corrente a mesma que circula pelo banco de capacitores. Porém, dois problemas
podem acontecer durante o cálculo de integrais de sinais senoidais: o aparecimento de
algum sinal contínuo no sinal integrado; e a ocorrência de transitórios no sinal sendo
integrado.

No caso do acoplamento de um sinal contínuo no sinal integrado, ocorre o apare-
cimento de uma rampa na resposta do integrador [92]. No entanto, no método proposto
neste trabalho esse problema não ocorre, uma vez que o sinal de referência da corrente do
ramo do filtro é gerado pelo algoritmo, não existindo a possibilidade de aparecimento de
componentes contínuas nesse sinal.

Já a ocorrência de transitórios no sinal integrado vai resultar no aparecimento de
uma componente contínua na saída do integrador sempre que esse transitório ocorrer em
um momento no qual sua saída for diferente de 0. Esse problema precisa ser resolvido, uma
vez que, quando o filtro híbrido é aplicado para a compensação de reativo, sua referência
de corrente na frequência fundamental sofre transitórios sempre que uma variação ocorrer
nas cargas.

Quando o sinal sendo integrado é senoidal, é possível aplicar a técnica proposta em
[93] para efetuar o cálculo da integral sem o aparecimento da componente contínua, mesmo
com a ocorrência de transitórios. Nesse método é considerado o fato de que sempre que
um sinal senoidal é integrado, o resultado é o próprio sinal atrasado de 90∘ e multiplicado
por um ganho de 1/𝜔 [94]. Isso é facilmente verificável pela integral da equação (5.7), cuja
resposta pode ser visualizada na Figura 34.

∫︁
𝐴sen(𝜔𝑡 + Φ) = −𝐴

𝜔
cos(𝜔𝑡 + Φ) (5.7)

Na equação (5.7) 𝐴 é a amplitude, 𝜔 é a frequência angular e Φ é a fase do sinal
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sendo integrado.

Figura 34 – Resposta da Integral de um Sinal Senoidal Genérico.

Na Figura 34 o sinal do quadro superior, em azul, é o sinal senoidal sendo integrado
(𝐴sen(𝜔𝑡)), e no quadro inferior, em vermelho, é mostrada a sua integral, dessa forma
podemos visualizar que o sinal foi atrasado de 90∘ e multiplicado por um fator de 1/𝜔.

Sendo assim, em [93] os autores propõe um integrador baseado em uma cascata
de filtros passa-baixas programável (PCLPF – Programmable Cascaded Low-Pass Filter)
que, ao final, geram um atraso de 90∘ no sinal de entrada, sendo também necessária a
multiplicação por um ganho, para corrigir a amplitude da saída.

Quando múltiplos filtros com as mesmas características são colocados em cascata
o defasamento total e o ganho total são obtidos, respectivamente, de acordo com:

𝜑𝑇 = 𝜑1 + 𝜑2 + . . . + 𝜑𝑛 = 𝑛𝜑 (5.8)

𝐾𝑡 = 𝐾1𝐾2 . . . 𝐾𝑛 = 𝐾𝑛 (5.9)

onde 𝜑 é o deslocamento de fase e 𝐾 é o ganho de cada filtro.

Considerando que, para a integração correta do sinal, a fase deve ser atrasada de
90∘ e o ganho total deve ser de 1/𝜔 têm-se:

𝜑𝑇 = −90∘ → 𝜑 = −90∘

𝑛
(5.10)

𝐺𝐾𝑇 = 1
𝜔

(5.11)
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onde G é o ganho de correção aplicado após os filtros passa-baixas. A Figura 35 mostra o
diagrama da técnica de integração baseada no cascateamento de filtros passa-baixas para
um integrador com 3 filtros.

Figura 35 – Diagrama do Método de Integração Baseado em Filtros Passa-Baixas em
Cascata.

Porém, para reduzir o número de cálculos e evitar a necessidade de sintonizar
diversos filtros passa-baixas, o trabalho apresentado em [94] propõe um método de efe-
tuar essa integração com base em uma rede neural recorrente (RNN – Recurrent Neural
Network) formada por apenas 4 coeficientes. Os coeficientes são calculados por um algo-
ritmo de filtro de Kalman estendido, que efetua offline o treinamento da rede neural de
acordo com a frequência do sinal que será integrado. O mesmo PCLPF com três estágios
da Figura 35 é representado pela rede neural mostrada no diagrama da Figura 36.

Figura 36 – Diagrama do Método de Integração Baseado em Filtros Passa-Baixas em
Cascata Realizado Através de Rede Neural.

Basicamente, após o treinamento, a rede neural forma um filtro com as caracte-
rísticas desejadas para realizar a integração do sinal. Na Figura 36, 𝑌𝑥 são as saídas do
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filtro, e 𝑊𝑎𝑏 são os coeficientes calculados através do filtro de Kalman, de acordo com o
processo descrito em [94]. Analisando o diagrama, o equacionamento final do integrador
RNN-PCLPF é então descrito pela equação:

⎡⎢⎣𝑌1(𝑘 + 1)

𝑌2(𝑘 + 1)

⎤⎥⎦ =

⎡⎢⎣𝑊11 0

𝑊21 𝑊22

⎤⎥⎦
⎡⎢⎣𝑌1(𝑘)

𝑌2(𝑘)

⎤⎥⎦+

⎡⎢⎣𝑊13

0

⎤⎥⎦𝑢[𝑘] (5.12)

Com a saída 𝑌2 representando a integral do sinal de entrada, ou seja:

∫︁
𝑢(𝑡)𝑑𝑡 ≈ 𝑌2[𝑘 + 1] (5.13)

5.2.1 Análise do Método de Integração

Para verificar o funcionamento da técnica de integração PCLPF, e de sua vari-
ante RNN-PCLPF, uma análise foi realizada através de simulações, sendo os diagramas
da simulação mostrados no Apêndice B.2. Na simulação foi considerado um integrador
PCLPF com três filtros passa-baixas em cascata, o projeto dos filtros e do ganho de saída
do PCLPF são apresentados no Apêndice A.3. Os parâmetros da simulação são descritos
na Tabela 5.

Tabela 5 – Parâmetros de Simulação para a Avaliação dos Métodos de Integração.

Sinal de entrada
Amplitude 𝐴1 = 2𝜋60 ; 𝐴2 = 4𝜋60 ; Φ = 90∘

Frequência 60𝐻𝑧

Algoritmos de Integração
PCLPF 𝜑𝑇 = −90.1941∘ ; 𝐾𝑇 = 0.9762 ; 𝐺 = 0.002717

RNN-PCLPF 𝑊11 = 0.99081 ; 𝑊21 = 0.00927
𝑊22 = 0.99046 ; 𝑊13 = 0.00005

Os resultados da simulação são mostrados na Figura 37. O sinal de entrada dos
integradores é mostrado na Figura 37a, o sinal foi colocado com uma fase Φ = 90∘ para
que o integrador convencional não apresentasse nível médio durante sua inicialização na
simulação. As amplitudes do sinal de entrada foram selecionadas de forma que os sinais
integrados ficassem com uma amplitude conveniente para facilitar a visualização. Nas
Figuras 37b-d, a resposta do integrador é indicada pela linha contínua, enquanto a linha
tracejada mostra o valor ideal que deveria ser calculado pelo integrador.

A resposta obtida pelo integrador convencional é mostrada na Figura 37b, ficando
claro o aparecimento de um nível médio no valor integrado. Já para os métodos baseados
em PCLPF, além do não aparecimento de um valor contínuo, a integral é calculada muito
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Figura 37 – Simulação: (a) Sinal de Entrada dos Integradores, (b) Integrador Discreto
Convencional, (c) Integrador PCLPF, (d) Integrador RNN-PCLPF.

rápido, com um tempo de convergência de aproximadamente 1/4 ciclo para o PCLPF e
1/2 ciclo para o RNN-PCLPF.

O erro da resposta dos métodos de integração é comparado na Figura 38. Essa
figura evidencia o aparecimento do nível médio no integrador convencional, além de indicar
um erro em regime. Os métodos baseados em PCLPF, além de serem rápidos, se mostram
capazes de evitar o aparecimento de erro em regime permanente no cálculo da integral.

Figura 38 – Simulação: Erro da Resposta dos Integradores.

Apesar do método PCLPF se mostrar um pouco mais rápido do que sua vari-
ante baseada em RNN nas simulações realizadas, também é necessário considerar o custo
computacional envolvido no cálculo dessa integral. Da forma que foi projetado, o método
PCLPF utiliza três filtros passa-baixas Butterworth de segunda ordem, cada um desses fil-
tros necessita realizar 5 multiplicações e 4 somas, totalizando 15 multiplicações e 12 somas
necessárias para a realização da integração. Já o método RNN-PCPLF precisa efetuar 4



Capítulo 5. Método de Obtenção de Referências de Controle pelo Modelo do Sistema no Tempo 87

multiplicações e 2 somas para efetuar a integração, reduzindo o custo computacional to-
tal envolvido no cálculo da integral. Além disso, o método RNN-PCLPF apresentou uma
resposta mais suave ao transitório, evitando overshoot no valor calculado. Devido essas
características, o algoritmo escolhido para ser aplicado neste trabalho foi o RNN-PCLPF.

5.3 Filtro Adaptativo com Estimador de Frequência
O filtro adaptativo descrito no capítulo 4, mostrado na Figura 26, efetua a extração

de todas as harmônicas presentes no sinal de entrada. Porém, o método de obtenção de
referências proposto neste trabalho depende da separação de cada harmônica do sinal de
tensão da rede e do sinal de corrente da carga, fazendo com que esse algoritmo de filtro
adaptativo não possa ser aplicado.

Um algoritmo de filtro adaptativo capaz de efetuar essa separação das frequências
harmônicas do sinal é descrito em [95]. Além disso, devido sua característica de possuir
um estágio de estimação da frequência fundamental do sinal, esse algoritmo é denominado
filtro adaptativo com estimador de frequência (ANF-FE). Além de possibilitar a extração
de cada harmônica, o ANF-FE também possui um tempo de convergência menor do que
o do ANF aplicado nos testes do capítulo 4 [96].

A estrutura do ANF-FE é mostrada na Figura 39 e, como descrito em [14], após
a discretização pelo método forward Euler suas equações ficam da seguinte forma:

𝜔[𝑘 + 1] = 𝜔[𝑘] − 𝑇𝑠𝛾𝑥1[𝑘]𝜔[𝑘]𝑒[𝑘] (5.14)

𝑥̇𝑖[𝑘 + 1] = 𝑥̇𝑖[𝑘] + 𝑇𝑠

(︁
2𝜁𝑖𝜔[𝑘]𝑒[𝑘] − 𝑖2𝜔2[𝑘]𝑥𝑖[𝑘]

)︁
(5.15)

𝑥𝑖[𝑘 + 1] = 𝑥𝑖[𝑘] + 𝑇𝑠𝑥̇𝑖[𝑘] → 𝑖 = 1, 2, ..., 𝑁 (5.16)

𝑒[𝑘 + 1] = 𝑑[𝑘] −
𝑁∑︁

ℓ=1
𝑥̇ℓ[𝑘] (5.17)

onde, 𝜔[𝑘] é a frequência angular estimada para a fundamental do sinal de entrada 𝑑[𝑘],
𝑒[𝑘] é o sinal de erro, e os coeficientes de adaptação 𝛾 e de amortecimento 𝜁, são responsá-
veis por definir a velocidade e a precisão da estimação da frequência e do sinal de entrada,
respectivamente. O ANF-FE é formado por 𝑁 filtros sintonizados, representados pelas
equações (5.15) e (5.16), nas quais 𝑖 representa a ordem da harmônica para qual o filtro
está sintonizado. Os sinais de saída 𝑥𝑖 e 𝑥̇𝑖 são ortogonais, e a soma das saídas 𝑥̇ de todos
os filtros sintonizados efetua a reconstrução do sinal de entrada até a 𝑁𝑎 harmônica.
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Figura 39 – Diagrama do Filtro Adaptativo com Estimador de Frequência.

As saídas de cada filtro sintonizado são descritas, em regime permanente, pelas
seguintes equações:

𝑥̇𝑖 = 𝐴𝑖sen (𝑖𝜔𝑡 + 𝜑𝑖) (5.18)

−𝑖𝜔𝑥𝑖 = 𝐴𝑖cos (𝑖𝜔𝑡 + 𝜑𝑖) (5.19)

onde 𝐴𝑖 é a amplitude da componente de frequência 𝑖, 𝜔 é a frequência angular da funda-
mental, estimada pela equação (5.14), e 𝜑𝑖 é a fase dessa componente [95]. A amplitude
de cada componente pode então ser obtida através da seguinte equação:

𝐴𝑖 =
√︁

𝑖2𝜔2𝑥2
𝑖 + 𝑥̇2

𝑖 (5.20)

Uma simulação para verificar o funcionamento do ANF-FE foi montada de acordo
com os diagramas mostrados no Apêndice B.3. Uma carga não linear do tipo fonte de
tensão foi utilizada para gerar uma corrente com distorções, essa corrente foi aplicada na
entrada do ANF-FE, e o resultado da saída do filtro pode ser visto na Figura 40.

Na simulação foram considerados 8 filtros sintonizados, sendo 1 para a frequência
fundamental e 7 sub-filtros, sintonizados para as frequências harmônicas ímpares até a
15𝑎 harmônica. O resultado demonstra a capacidade do ANF-FE de extrair as frequências
desejadas do sinal, e indica um tempo de convergência de 2 ciclos da fundamental.
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Figura 40 – Resposta do ANF-FE para a Reconstrução de um Sinal até a 15𝑎 Harmônica.

5.4 Obtenção das Referências de Controle Através do Modelo no
Tempo
No capítulo anterior, foi demonstrado um método de obtenção das referências de

controle da SI-HAPF baseado na aplicação do modelo em coordenadas dq. Porém, esse
método considera apenas a compensação da potência reativa da carga. Para que o modelo
do sistema possa ser aplicado diretamente tanto para a compensação de reativo como de
harmônicos, é necessária a aplicação do modelo no tempo. O circuito equivalente em pu
que será aplicado para o cálculo das referências é similar ao mostrado na Figura 22, sendo
repetido na Figura 41 para facilitar o acompanhamento do equacionamento e para levar
em conta a modificação do conversor utilizado.

Na Figura 41, 𝑣 é a tensão do alimentador, 𝑣𝑠 é a tensão da rede no ponto de
acoplamento do equipamento, 𝑣𝑐 é a tensão sobre o banco de capacitores, 𝑣𝑎𝑓 é a tensão
aplicada pela parte ativa do filtro híbrido, 𝑣𝑓 é a tensão sobre o capacitor do filtro LCL,
𝑣𝑖𝑛𝑣 é a tensão aplicada pelo conversor, 𝑖𝑠 é a corrente na fonte, 𝑖ℓ é a corrente das cargas,
𝑖𝑓 é a corrente no ramo do filtro híbrido, 𝑖𝑖𝑛𝑣 é a corrente do inversor, 𝑍𝑠 é a impedância
da rede, 𝐿𝑡 e 𝑅𝑡 são a indutância e a resistência do enrolamento do transformador, 𝐶𝑓

e 𝑅𝑐𝑓 são a capacitância e a resistência série do capacitor do filtro LCL, e 𝐿𝑓 e 𝑅𝑓 são
a indutância e a resistência do enrolamento do indutor do filtro LCL. Para simplificar a
notação os subscritos indicativos de “pu” foram omitidos.

A ideia por trás do método proposto é que, com base na referência de corrente
do ramo do filtro híbrido (𝑖*

𝑓 ), sejam calculadas as referências de 𝑣𝑓 e de 𝑖𝑖𝑛𝑣 diretamente
através do modelo do sistema no tempo.

Para a obtenção das referências de controle primeiro é necessária a obtenção de
um sinal de sincronismo com a rede, esse sinal pode ser obtido através de um algoritmo
PLL, porém, como forma de evitar a aplicação de um algoritmo específico somente para
a sincronização, é possível utilizar um ANF-FE na medida da tensão da rede para obter
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Figura 41 – Circuito Equivalente da SI-HAPF com Conversor Multinível em pu.

o sinal de sincronia. Esse ANF-FE também é aplicado para a extração das componentes
harmônicas da tensão da rede, que serão aplicadas para efetuar o bloqueio harmônico,
como será explicado adiante. De acordo com as equações (5.18) e (5.19), os sinais de saída
da frequência fundamental do ANF-FE aplicado à tensão da rede são:

𝑥̇𝑣1 [𝑘] = 𝑉1sen (𝜔1𝑘 + 𝜑𝑣) (5.21)

−𝜔1𝑥𝑣1 [𝑘] = 𝑉1cos (𝜔1𝑘 + 𝜑𝑣) (5.22)

onde 𝑉1 é a amplitude da fundamental da tensão da rede, 𝜔1 é a frequência da fundamental
estimada pelo filtro adaptativo, e 𝜑𝑣 é a fase da tensão da rede, que, por ser usada como
referência, é considerada sendo igual a 0. A amplitude do sinal pode ser calculada como
descrito pela equação (5.20), possibilitando a obtenção dos sinais de sincronia à partir de:

𝑣𝑠𝑒𝑛 = 𝑥̇𝑣1 [𝑘]
𝑉1

= 𝑥̇𝑣1 [𝑘]√︁
𝜔2

1𝑥2
𝑣1 + 𝑥̇2

𝑣1

= sen (𝜔1𝑘) (5.23)

𝑣𝑐𝑜𝑠 = −𝜔1𝑥𝑣1 [𝑘]
𝑉1

= −𝜔1𝑥𝑣1 [𝑘]√︁
𝜔2

1𝑥2
𝑣1 + 𝑥̇2

𝑣1

= cos (𝜔1𝑘) (5.24)
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5.4.1 Obtenção da Referência de Corrente do Ramo da SI-HAPF (𝑖*
𝑓)

A referência para a corrente do ramo do filtro híbrido deve ser composta por uma
parcela na frequência fundamental, responsável pela compensação do reativo das cargas e
pela manutenção da tensão do barramento CC, e por uma parcela harmônica, responsável
por evitar que as correntes harmônicas da carga fluam pela rede.

A obtenção da parcela fundamental da referência de corrente do ramo do filtro
híbrido é feita de forma semelhante à demonstrada na aplicação do capítulo anterior,
a referência é dividida em sua parcela ativa, que realiza a manutenção da tensão dos
barramentos CC, e uma parte reativa, que efetua a compensação do reativo das cargas.

Para o cálculo da componente ativa da referência (𝐼𝑑*
𝑓 ), um controlador PI é apli-

cado ao valor médio das tensões dos barramentos CC, ou seja, o sinal de corrente de
referência vai ser proporcional ao erro médio das tensões do barramento. Para que as
tensões dos barramentos CC sejam devidamente igualadas, o FCS-MPC precisa efetuar a
escolha do estado de chaveamento que vai reduzir o erro nas tensões dos três barramento
CC, isso é feito através da função custo 𝐽2 definida na equação (5.4).

Como descrito em [95], a parcela reativa da corrente da carga pode ser definida
como:

𝐼ℓ𝑟 = 𝐼ℓ1sen (𝜑𝑖1 − 𝜑𝑣1) = 𝐼ℓ1sen (𝜑𝑖1) (5.25)

onde 𝐼ℓ𝑟 é o reativo da corrente da carga, 𝐼ℓ1 é a amplitude da fundamental da corrente
da carga, 𝜑𝑖1 é a fase da fundamental da corrente da carga, e 𝜑𝑣1 é a fase da tensão da
rede, que, como discutido anteriormente, é considerada como sendo igual a 0 .

A aplicação do ANF-FE ao valor medido de corrente na carga vai fornecer os
seguintes sinais na saída do filtro sintonizado da frequência fundamental:

𝑥̇𝑖1 [𝑘] = 𝐼ℓ1sen (𝜔1𝑘 + 𝜑𝑖) (5.26)

−𝜔1𝑥𝑖1 [𝑘] = 𝐼ℓ1cos (𝜔1𝑘 + 𝜑𝑖) (5.27)

A frequência angular 𝜔1 utilizada no ANF-FE da corrente da carga é a mesma que
foi estimada pelo ANF-FE da tensão da rede, isso é feito pois, além das frequências do dois
sinais serem iguais, o sinal de tensão sofre menos variações de amplitude e é, geralmente,
menos ruidoso, resultando em uma melhor estimação de frequência [96]. Partindo desses
valores, em [37] é demonstrado que a parcela reativa fundamental da corrente pode ser
obtida pela equação (5.28), a demonstração desse resultado é mostrada no Apêndice A.4.



Capítulo 5. Método de Obtenção de Referências de Controle pelo Modelo do Sistema no Tempo 92

𝐼ℓ𝑟 = 𝜔1𝑥𝑖1𝑣𝑠𝑒𝑛 + 𝑥̇𝑖1𝑣𝑐𝑜𝑠 (5.28)

Para poder fornecer a quantidade de reativo necessário pela carga, a parcela reativa
da corrente do ramo do filtro é configurada de acordo com a equação (5.29).

𝐼𝑞*
𝑓 [𝑘] = −𝐼ℓ𝑟 [𝑘]; (5.29)

Com base nas componentes ativa e reativa da referência da corrente, o valor final
da referência de corrente no ramo do filtro híbrido, para a frequência fundamental, é
calculada de acordo com:

𝑖*
𝑓1 = 𝐼𝑑*

𝑓 sen(𝜔1𝑘) + 𝐼𝑞*
𝑓 cos(𝜔1𝑘) (5.30)

O ANF-FE aplicado na corrente da carga é formado por sub-filtros para as frequên-
cias harmônicas ímpares até a 15𝑎 harmônica, com isso, a parte harmônica do sinal pode
ser reconstruída de acordo com:

𝑖ℓℎ
=

15∑︁
𝑛=3

𝑥̇𝑖𝑛 → 𝑛 = 3, 5, 7, 9, 11, 13, 15 (5.31)

onde 𝑥̇𝑖𝑛 é a saída de cada um dos sub-filtros do ANF-FE da corrente da carga e 𝑖ℓℎ
são

as componentes harmônicas extraídas da carga.

Para compensar essas harmônicas, evitando sua circulação pela rede, a SI-HAPF
precisa ser sintonizada de forma a permitir a circulação dessas frequências. Seguindo
os sentidos das correntes definidos no diagrama da Figura 41, a parcela harmônica da
referência da corrente do filtro híbrido precisa ser da forma:

𝑖*
𝑓ℎ

= −𝑖ℓℎ
(5.32)

Por fim, a referência final da corrente do ramo do filtro híbrido é a soma das
parcelas fundamental e harmônica:

𝑖*
𝑓 = 𝑖*

𝑓1 + 𝑖*
𝑓ℎ

(5.33)

5.4.2 Obtenção da Referência da Tensão do Capacitor do Filtro LCL (𝑣*
𝑓)

De acordo com o circuito equivalente da Figura 41, a corrente do ramo do filtro
híbrido é a mesma que passa pelo banco de capacitores. Isso indica que, uma vez que a
referência de corrente desejada é conhecida, é possível se calcular a tensão sobre o banco
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de capacitores quando essa corrente passa pelo ramo do filtro. Esse equacionamento pode
ser feito da seguinte forma:

𝑣𝑐(𝑡) = 𝑅𝑐𝑖𝑓 (𝑡) + 1
𝐶

∫︁
𝑖𝑓 (𝑡)𝑑𝑡 (5.34)

Substituindo a corrente pela sua referência:

𝑣*
𝑐 (𝑡) = 𝑅𝑐𝑖

*
𝑓 (𝑡) + 1

𝐶

∫︁
𝑖*
𝑓 (𝑡)𝑑𝑡 (5.35)

onde o sobrescrito “*” indica um valor de referência.

Para continuar o equacionamento, os sinais podem ser separados em sua compo-
nente fundamental e suas componentes harmônicas, ficando da forma:

𝑣*
𝑐1(𝑡) = 𝑅𝑐𝑖

*
𝑓1(𝑡) + 1

𝐶

∫︁
𝑖*
𝑓1(𝑡)𝑑𝑡 (5.36)

𝑣*
𝑐ℎ

(𝑡) = 𝑅𝑐𝑖
*
𝑓ℎ

(𝑡) + 1
𝐶

∫︁
𝑖*
𝑓ℎ

(𝑡)𝑑𝑡 (5.37)

onde os subscritos “1” e “ℎ” indicam as componentes fundamental e harmônicas, respec-
tivamente.

Essa separação é feita pois, devido à dinâmica das cargas, a referência da com-
ponente fundamental da corrente do filtro híbrido pode sofrer variações bruscas, o que,
como demonstrado na seção 5.2, resulta no aparecimento de um nível médio na integral
calculada pela equação (5.36). Como essa tensão vai ser utilizada para o cálculo das re-
ferências de controle, um nível médio nesse sinal vai ocasionar no aparecimento de um
nível CC indesejado no secundário do trafo. Sendo assim, a integral da equação (5.36)
é calculada pelo método RNN-PCLPF descrito na seção 5.2. As integrais das equações
(5.36) e (5.37) podem ser definidas como:

Γ*
1(𝑡) =

∫︁
𝑖*
𝑓1𝑑𝑡 (5.38)

Γ*
ℎ(𝑡) =

∫︁
𝑖*
𝑓ℎ

𝑑𝑡 (5.39)

O valor de Γ*
1 é calculado através da aplicação de 𝑖*

𝑓1 na entrada do RNN-PCPLF,
já Γ*

ℎ pode ser integrada diretamente, através da discretização pelo método de backward
Euler :

Γ*
ℎ[𝑘] = Γ*

ℎ[𝑘 − 1] + 𝑇𝑠𝑖
*
𝑓ℎ

[𝑘] (5.40)
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A parcela harmônica da referência de corrente pode ser integrada diretamente, sem
o aparecimento de um nível médio, pois as frequências que compõe 𝑖*

𝑓ℎ
são separadas pelo

ANF-FE, o que faz com que não ocorram variações bruscas nesse sinal, que é formado
somente pelas frequências desejadas.

Finalmente, o equacionamento final da tensão que deve ser imposta sobre o banco
de capacitores fica da seguinte forma:

𝑣*
𝑐 [𝑘] = 𝑣*

𝑐1 [𝑘] + 𝑣*
𝑐ℎ

[𝑘]

𝑣*
𝑐 [𝑘] = 𝑅𝑐

(︁
𝑖*
𝑓1 [𝑘] + 𝑖*

𝑓ℎ
[𝑘]
)︁

+ 1
𝐶

(Γ*
1[𝑘] + Γ*

ℎ[𝑘]) (5.41)

De acordo com o circuito equivalente da Figura 41, a malha de tensão do ramo do
filtro híbrido é equacionada da seguinte forma:

𝑣𝑠(𝑡) = 𝑣𝑐(𝑡) + 𝑣𝑎𝑓 (𝑡) (5.42)

Considerando a forma discreta da equação (5.42), e substituindo a tensão 𝑣𝑐 pela
equação (5.41):

𝑣*
𝑎𝑓 [𝑘] = 𝑣𝑠[𝑘] − 𝑅𝑐

(︁
𝑖*
𝑓1 [𝑘] + 𝑖*

𝑓ℎ
[𝑘]
)︁

− 1
𝐶

(Γ*
1[𝑘] + Γ*

ℎ[𝑘]) (5.43)

A tensão da rede 𝑣𝑠[𝑘] utilizada na equação (5.43) poderia ser o valor medido
da tensão no ponto de acoplamento do equipamento, porém, na aplicação prática, dois
problemas podem surgir caso o valor medido seja usado: caso o sensor não esteja devi-
damente calibrado é possível que um nível CC seja acoplado ao valor medido, gerando
assim um nível médio nas referências calculadas; além disso, ruídos presentes na medida
são realimentados na geração das referências de controle. No entanto, como definido ante-
riormente, um ANF-FE já está sendo aplicado ao sinal de tensão da rede para a obtenção
dos sinais de sincronia. Esse filtro adaptativo conta com 8 filtros sintonizados e, da mesma
forma que o ANF-FE aplicado à corrente da carga, é capaz de separar a fundamental e
as primeiras 7 harmônicas ímpares contidas nesse sinal. O valor de 𝑣𝑠[𝑘] que é usado na
equação (5.43) é então da forma:

𝑣𝑠[𝑘] = 𝑥̇𝑣1 [𝑘] +
15∑︁

𝑛=3
𝑥̇𝑣𝑛 [𝑘] = 𝑣𝑠1 [𝑘] + 𝑣𝑠ℎ

[𝑘] (5.44)

Isso faz com que o equacionamento final da tensão sobre a parcela ativa do filtro
híbrido seja:
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𝑣*
𝑎𝑓 [𝑘] = (𝑣𝑠1 [𝑘] + 𝑣𝑠ℎ

[𝑘]) − 𝑅𝑐

(︁
𝑖*
𝑓1 [𝑘] + 𝑖*

𝑓ℎ
[𝑘]
)︁

− 1
𝐶

(Γ*
1[𝑘] + Γ*

ℎ[𝑘]) (5.45)

Relembrando o equacionamento da SI-HAPF realizado na Seção 2.2, a equa-
ção (2.30) define que a aplicação do termo 𝑣𝑠ℎ na tensão da parcela ativa do filtro híbrido
(𝑣𝑎𝑓 ) é responsável pelo bloqueio harmônico, evitando o aparecimento de correntes harmô-
nicas devido a interação entre os harmônicos da tensão da rede e os elementos passivos
do filtro híbrido.

Tomando como base o valor de referência obtido em (5.45), é possível calcular a
referência da tensão sobre o capacitor do filtro LCL à partir da seguinte equação:

𝑣𝑎𝑓 (𝑡) = 𝑣𝑓 (𝑡) + 𝑣𝑡(𝑡)

𝑣𝑎𝑓 (𝑡) = 𝑣𝑓 (𝑡) + 𝑅𝑡𝑖𝑓 (𝑡) + 𝐿𝑡
𝑑𝑖𝑓 (𝑡)

𝑑𝑡
(5.46)

Efetuando a discretização de (5.46) por backward Euler a seguinte equação para a
referência de tensão sobre o capacitor do filtro LCL é obtida:

𝑣*
𝑓 [𝑘] = 𝑣*

𝑎𝑓 [𝑘] − 𝑅𝑡𝑖
*
𝑓 [𝑘] − 𝐿𝑡

𝑇𝑠

(︁
𝑖*
𝑓 [𝑘] − 𝑖*

𝑓 [𝑘 − 1]
)︁

(5.47)

onde 𝑣*
𝑎𝑓 [𝑘] é o valor calculado pela equação (5.45).

Da mesma forma que foi feito para a aplicação demonstrada no Capítulo 4, o mé-
todo proposto também aplica uma resistência virtual (𝑅𝑣) para realizar o amortecimento
das ressonâncias do filtro, porém, uma pequena modificação é necessária em relação ao
que foi feito no Capítulo 4. Da forma que foi aplicado anteriormente, o amortecimento de
ressonâncias tem como objetivo evitar o aparecimento de qualquer frequência harmônica
na corrente do ramo do filtro. No entanto, para que o filtro híbrido possa realizar a com-
pensação das correntes harmônicas da carga, é desejado que essas harmônicas circulem
pelo ramo do filtro, sendo assim, as harmônicas de interesse precisam ser subtraídas do
sinal que será aplicado à resistência virtual, resultando no seguinte equacionamento para
o termo do amortecimento:

𝑣𝑎𝑑[𝑘] = 𝑅𝑣

(︁
𝑖𝑓ℎ[𝑘] − 𝑖*

𝑓ℎ[𝑘]
)︁

(5.48)

onde 𝑖𝑓ℎ é a corrente harmônica do ramo do filtro híbrido, extraída por um ANF, e 𝑖*
𝑓ℎ é a

referência das correntes harmônicas que se deseja que circulem pelo ramo do filtro. Com
isso, qualquer corrente que não estiver entre as selecionadas será amortecida, enquanto as
outras componentes poderão fluir normalmente pelo filtro híbrido.
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O termo de amortecimento é então somado na referência calculada pela equa-
ção (5.47), formando assim a referência final da tensão do capacitor do filtro LCL:

𝑣𝑎𝑑*
𝑓 [𝑘] = 𝑣*

𝑓 [𝑘] + 𝑣𝑎𝑑[𝑘] (5.49)

O diagrama de blocos da Figura 42 mostra como fica a implementação da técnica
de amortecimento ativo:

Figura 42 – Diagrama de Blocos da Técnica de Amortecimento Baseado em Resistência
Virtual com Remoção das Frequências de Interesse.

5.4.3 Obtenção da Referência da Corrente de Saída do Conversor (𝑖*
𝑖𝑛𝑣)

Seguindo a lei de Kirchhoff dos nós, a corrente de saída do inversor é calculada de
acordo com a equação:

𝑖𝑖𝑛𝑣(𝑡) = 𝑖𝑓 (𝑡) − 𝑖𝑐𝑓 (𝑡) (5.50)

onde 𝑖𝑐𝑓 é a parcela da corrente que flui pelo capacitor do filtro LCL, que é equacionada
com base na tensão 𝑣𝑓 :

𝑣𝑓 (𝑡) = 𝑅𝑐𝑓 𝑖𝑐𝑓 (𝑡) + 1
𝐶𝑓

∫︁
𝑖𝑐𝑓 (𝑡)𝑑𝑡 (5.51)

Que, após a discretização por backward Euler, e a substituição da tensão sobre o
capacitor do filtro pela sua referência, calculada pela equação (5.49), resulta em:

𝑖*
𝑐𝑓 [𝑘] = 𝑖*

𝑐𝑓 [𝑘 − 1]
(︃

𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓

𝑇𝑠 + 𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓

)︃
+
(︁
𝑣𝑎𝑑*

𝑓 [𝑘] − 𝑣𝑎𝑑*
𝑓 [𝑘 − 1]

)︁(︃ 𝐶𝑓

𝑇𝑠 + 𝑅𝑐𝑓𝐶𝑐𝑓

)︃
(5.52)

onde 𝑖*
𝑐𝑓 é a corrente que vai circular pelo capacitor do filtro LCL quando a tensão 𝑣𝑎𝑑*

𝑓

for aplicada.

Finalmente, a referência da corrente na saída do conversor é obtida pela substitui-
ção de (5.52) em (5.50), ficando da seguinte forma:

𝑖*
𝑖𝑛𝑣[𝑘] = 𝑖*

𝑓 [𝑘] − 𝑖*
𝑐𝑓 [𝑘] (5.53)
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5.5 Descrição da Estratégia de Controle
A estratégia de controle é resumida pelo diagrama de blocos da Figura 43.

Figura 43 – Diagrama de Blocos do Método de Obtenção de Referências Proposto.

Para a aplicação do método de controle proposto são necessários seis sensores
de tensão, para medir 𝑣𝑠, 𝑣𝑓 , 𝑣𝑎𝑓 , e as três tensões dos barramentos CC. Também são
necessários três sensores de corrente, para medir 𝑖𝑓 , 𝑖ℓ e 𝑖𝑖𝑛𝑣.

O fluxograma da Figura 44 descreve o algoritmo completo para a implementação
do FCS-MPC com o método proposto de cálculo de referências. No fluxograma pode-se
ver que o valor da capacitância do banco de capacitores não é sempre corrigido, sendo
necessária uma solicitação para que o valor seja atualizado. Isso foi feito pois, durante
os testes, foi notado que a atualização constante do valor da capacitância provocava um
pequeno aumento nos valores de THD das variáveis, devido às pequenas flutuações no
valor estimado. Por não ser o foco deste trabalho, nenhuma regra foi estabelecida para
a atualização automática do valor da capacitância. Porém, é possível definir um limite
máximo de erro para a atualização da capacitância.
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Figura 44 – Fluxograma do Algoritmo Aplicado nas Simulações e nos Testes Experimen-
tais do Método Proposto.
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Após a estimação das variáveis para o período [𝑘 + 1] é feita a análise da função
custo 𝐽1, essa análise é feita para todos os 7 possíveis níveis de tensão na saída do con-
versor. Em seguida, de acordo com o nível de tensão selecionado (𝑉𝑜𝑝𝑡), a função custo 𝐽2

é avaliada para as 𝑟 redundâncias que geram esse nível de tensão, e o estado que reduzir
𝐽2 é denominado 𝑆𝑜𝑝𝑡 e será aplicado no próximo período de amostragem.

5.6 Resultados de Simulação
O método de obtenção de referências foi inicialmente testado em simulações, os

diagramas utilizados para as simulações são mostrados no Apêndice B.4. Os parâmetros
usados na simulação são mostrados na Tabela 6.

Tabela 6 – Parâmetros do Sistema Utilizado nas Simulações do Método Proposto

Hardware

Filtro LCL

𝐿𝑓 = 5.84𝑚𝐻 ; 𝑅𝑓 = 0.2Ω
𝐶𝑓 = 11.4𝜇𝐹 ; 𝑅𝑐𝑓 = 0.75Ω
𝐿𝑡 = 1.06𝑚𝐻 ; 𝑅𝑡 = 0.17Ω
𝑓𝑟1 = 1573𝐻𝑧 ; 𝑓𝑟2 = 14478𝐻𝑧

Transformador 𝑆 = 7.5𝑘𝑉 𝐴 (440 : 127𝑉 )
Banco de Capacitores 𝐶 = 274𝜇𝐹 ; 𝑅𝑐 = 0.7Ω
Barramento CC 𝑉𝑐𝑐1 = 𝑉𝑐𝑐2 = 𝑉𝑐𝑐3 = 150𝑉 ; 𝐶𝑑𝑐 = 9000𝜇𝐹
Rede 127𝑉 / 60𝐻𝑧

Algoritmos
PI Barramento CC 𝑘𝑝 = 0.45 ; 𝑘𝑖 = 0.8

ANF 𝜇𝑉𝑠 = 0.0055 ; 𝜇𝑉𝑎𝑓
= 0.0055

𝜇𝐼𝑓
= 0.0055

ANF-FE 𝑣𝑠 𝛾 = 1 ; 𝜁 = 0.95
ANF-FE 𝑖ℓ 𝜁 = 0.95
FCS-MPC 𝜆𝑖𝑛𝑣 = 1 ; 𝜆𝑣 = 100
Amortecimento 𝑅𝑣 = 2.15Ω
Amostragem 𝑓𝑠 = 30000𝐻𝑧

A definição dos parâmetros do sistema utilizados nas simulações foi baseado em
estudos anteriores [14], e nos valores de componentes disponíveis em laboratório, de forma
que os parâmetros das simulações pudessem ser reproduzidos para os testes experimentais.
Os ANF’s indicados na Tabela 6 são utilizados para a estimação de parâmetros, então
não foram utilizados na simulação, apenas nos testes experimentais.

Para o projeto dos parâmetros dos algoritmos existem duas principais conside-
rações que devem ser feitas: resposta dinâmica do sistema; e THD da corrente da fonte
dentro dos pontos de operação do equipamento. Os parâmetros com mais influência nesses
aspectos do sistema são os ganhos do FCS-MPC, o fator 𝜁 dos filtros adaptativos com
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estimador de frequência, o passo de adaptação do ANF da corrente do ramo do filtro, e a
resistência do algoritmo de amortecimento de ressonâncias.

Como ponto inicial, os fatores 𝜁 dos ANF-FE’s foram definidos como forma de
manter uma boa relação entre velocidade e erro em regime permanente. Em seguida, o
passo de adaptação 𝜇𝐼𝑓

e a resistência virtual foram selecionados conjuntamente, pois
ambos afetam a resposta dinâmica do sistema durante transitórios. Diversas simulações
foram realizadas para definir valores que mantivesse uma boa dinâmica sem causar uma
deterioração do THD da corrente da fonte, principalmente durante a compensação de
correntes harmônicas da carga.

Para a definição dos pesos do FCS-MPC foram realizadas diversas simulações, nas
quais o valor de 𝜆𝑣 foi variado entre 0.1 e 150, enquanto o valor de 𝜆𝑖𝑛𝑣 foi mantido em
1 e a resistência virtual foi mantida em 2.15Ω. Nessas simulações não foram conectadas
cargas, não foram considerados os harmônicos de tensão da fonte, e a parcela reativa da
corrente do ramo do filtro (𝐼𝑞*

𝑓 ) foi variada entre seu valor mínimo de 8𝐴, e o seu valor
máximo de 30𝐴. Quando o filtro híbrido opera em seu valor mínimo de corrente é natural
que o THD da corrente da fonte fique maior, e quando o filtro opera em seu valor máximo
o THD da corrente da fonte é menor. Sendo assim, o gráfico da Figura 45 mostra a relação
entre o valor de 𝜆𝑣 e o THD da corrente da fonte nesses dois pontos de operação, outros
pontos de operação são representados na área sombreada do gráfico.

Figura 45 – Simulação: Resultados de Simulação para a Relação entre o Fator de Peso 𝜆𝑣

e o THD da Corrente da Fonte.

Além disso, a escolha do fator de peso 𝜆𝑣 também vai afetar a resposta dinâmica do
sistema durante transitórios, valores menores de 𝜆𝑣 resultam em uma resposta dinâmica
mais rápida, porém, também ocasionam no aparecimento de um nível CC na tensão do
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capacitor do filtro LCL, como discutido em [14]. Com os resultados obtidos através dessas
simulações, e com o intuito de encontrar uma boa relação entre a dinâmica do sistema e
o THD da corrente, o valor de 100 foi selecionado para o fator de peso 𝜆𝑣.

5.6.1 Bloqueio Harmônico e Amortecimento de Ressonâncias

Para testar a eficiência do bloqueio harmônico e da técnica de amortecimento de
ressonâncias, componentes harmônicas foram adicionadas à tensão da rede. Os valores de
cada harmônica foram baseados em medidas realizadas no laboratório, a Figura 46 mostra
o THD da tensão da rede utilizada nas simulações.

Figura 46 – Simulação: Harmônicos de Tensão da Rede.

Os resultados para o bloqueio harmônico e para o amortecimento de ressonâncias
são mostrados na Figura 47, na qual os valores das referências das variáveis são indica-
dos pelas linhas tracejadas. Inicialmente, as parcelas das referências relacionadas com o
bloqueio harmônico, 𝑣𝑠ℎ da equação (5.45), e com o amortecimento de resonâncias, 𝑣𝑎𝑑

da equação (5.49), são desconsideradas para o cálculo das referências, fazendo com que
as referências sejam perfeitamente senoidais. Porém, como pode ser visto pela Figura 47,
as frequências harmônicas da tensão da rede afetam a operação do filtro e não permitem
que as referências sejam corretamente seguidas, ocasionando em um alto valor de THD
na corrente do ramo do filtro híbrido, e, consequentemente, na corrente circulando pela
rede. Nessa simulação inicial não foram consideradas cargas, então a corrente do ramo do
filtro híbrido é igual à corrente da fonte.

O acionamento do bloqueio harmônico é realizado no momento indicado pela pri-
meira linha tracejada vertical, isso é feito através da inclusão do termo 𝑣𝑠ℎ na equação
(5.45). Assim que o termo 𝑣𝑠ℎ é adicionado nos cálculos, as referências da tensão do capa-
citor do filtro e da corrente do inversor são alteradas, efetuando o bloqueio harmônico e
reduzindo o THD da corrente da SI-HAPF de 18.22% para 1.58%. Em seguida, no instante
marcado pela segunda linha tracejada vertical, a resistência virtual é adicionada, fazendo
com que a corrente do ramo do filtro fique com um THD de 0.48%. Todos os resultados
de simulação apresentados à seguir consideram a aplicação do bloqueio harmônico e do
amortecimento de ressonâncias.
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Figura 47 – Simulação: Aplicação do Bloqueio harmônico e da Resistência virtual (a)
Tensão do Capacitor do Filtro LCL (b) Corrente do Inversor e (c) Corrente
do Ramo do Filtro Híbrido.

5.6.2 Referência Fixa de Corrente

Primeiramente, como forma de avaliar se o método proposto é capaz de fazer com
que a referência de corrente do ramo do filtro seja corretamente seguida, a referência da
parcela reativa da corrente é introduzida de forma manual. Para esse teste, não foram
conectadas cargas ao sistema, e os harmônicos de tensão permanecem os mesmos do teste
anterior.

A Figura 48 mostra o momento no qual a referência da parcela reativa da corrente
do ramo do filtro (𝐼𝑞*

𝑓 ) sofre uma variação de 8𝐴 para 30𝐴, as referências de cada variável
de estado são apresentadas pelas linhas tracejadas.

O transitório na referência da corrente do filtro híbrido faz com que as referências
da tensão do capacitor do filtro LCL e da corrente do inversor sofram transitórios, o
que não é um problema pois, devido à dinâmica do sistema, as referências são corrigidas
antes que as variáveis de estado sigam esse transitório, além disso, na prática não existem
transitórios na referência de corrente do ramo do filtro híbrido.

Devido ao valor alto do fator de peso 𝜆𝑣, a referência da tensão do capacitor do
filtro é seguida muito rápido, em cerca de 2𝑚𝑠. A corrente da SI-HAPF demora cerca
de 1/2 período da fundamental para seguir a referência, isso é justificado principalmente
devido ao tempo do cálculo da integral através do método baseado em RNN-PCLPF,
que, como visto na simulação da Figura 37, demora 1/2 período para atingir o regime
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Figura 48 – Simulação: Aplicação de Degrau na Referência de Corrente do Filtro (a) Ten-
são do Capacitor do Filtro LCL (b) Corrente do Inversor e (c) Corrente do
Ramo do Filtro Híbrido.

permanente. Ou seja, uma vez que a referência de corrente sofre o transitório, a referência
da tensão do capacitor do filtro LCL (𝑣*

𝑓 ) vai demorar aproximadamente 1/2 período para
alcançar o seu valor final.

5.6.3 Referência Dinâmica de Corrente

Duas cargas foram utilizadas na simulação para verificar a capacidade do método
proposto de efetuar a compensação dinâmica de reativos, os detalhes de cada carga são
mostrados na Tabela 7. Os resultados de simulação para a compensação dinâmica de
reativo são mostrados nas Figuras 49 e 50.

Tabela 7 – Parâmetros das Cargas Lineares Utilizadas nas Simulações

Carga 1 𝑃 = 1320𝑊 ; 𝑄 = 930𝑣𝑎𝑟 ; 𝑓𝑝 = 0.82
Carga 2 𝑃 = 1910𝑊 ; 𝑄 = 2110𝑣𝑎𝑟 ; 𝑓𝑝 = 0.67

Inicialmente a carga 1 é conectada ao sistema e, aos 2 segundos da simulação,
a carga 1 é desligada e a carga 2 é ligada. Na Figura 49 são mostradas as variáveis
de estado durante essa variação das cargas, a linha tracejada mostra as referências das
variáveis de estado, e, no gráfico da corrente da SI-HAPF, a linha pontilhada mostra a
referência de reativo, que é obtida através do ANF-FE conectado à corrente da carga e da
equação (5.29). No momento no qual a mudança da carga ocorre, a referência da corrente
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vai ser alterada de acordo com a dinâmica do ANF-FE, demorando ao todo 1 ciclo da
fundamental para a obtenção do valor final da nova referência de corrente.

Figura 49 – Simulação: Comportamento das Variáveis de Estado Durante Variação de
Carga com Compensação Dinâmica de Reativo (a) Tensão do Capacitor do
Filtro LCL (b) Corrente do Inversor e (c) Corrente do Ramo do Filtro Híbrido.

A tensão da fonte e as correntes do sistema são mostradas na Figura 50. É pos-
sível verificar que a tensão da fonte não é perfeitamente senoidal, sendo formada pelos
harmônicos indicados na Figura 46. Ao mesmo tempo, devido ao bloqueio harmônico, a
corrente da fonte se mantém senoidal em ambos os pontos de operação, com um THD de
0.71% para a carga 1, e um THD de 0.45% para a carga 2.

Figura 50 – Simulação: Comportamento da Tensão da Rede e das Correntes do Sistema
Durante Variação de Carga com Compensação Dinâmica de Reativo.

Como explicado no Capítulo 2, a compensação de reativo é realizada através do
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controle da tensão sobre o banco de capacitores, a Figura 51 mostra o comportamento
da tensão do banco de capacitores e da tensão do conversor. O reativo requisitado pela
carga 1 é de 10𝐴𝑝, fazendo com que o equipamento opere próximo do seu valor mínimo
de reativo, então a tensão sobre o banco de capacitores deve ser reduzida, ficando menor
do que a tensão da rede. Para isso, o controlador aplica na saída do conversor uma tensão
em fase com a tensão da rede e, por estar próximo do valor mínimo de operação, a tensão
aplicada é próxima de seu valor máximo, isso faz com que os 7 níveis de tensão apareçam
na saída do conversor.

Com a conexão da carga 2 o equipamento passa a precisar entregar 24𝐴𝑝 de reativo,
um valor maior do que a nominal do banco de capacitores (≈ 20𝐴𝑝), o que faz com que a
tensão sobre o banco de capacitores precise ficar maior do que a tensão da rede. Para isso,
o controlador aplica uma tensão com a fase oposta à da rede, além disso, como o valor
não está muito distante da nominal do banco de capacitores, a amplitude da tensão fica
pequena, o que faz com que a saída do conversor opere com apenas três níveis de tensão:
+𝑉𝑐𝑐, −𝑉𝑐𝑐 e zero.

Figura 51 – Simulação: Comportamento do Sistema Durante Variação de Carga com
Compensação Dinâmica de Reativo (a) Tensão da Rede e do Banco de Ca-
pacitores e (b) Tensão na Saída do Conversor e no Capacitor do Filtro LCL.

5.6.4 Compensação de Harmônicos de Cargas Não-Lineares

A compensação de harmônicos provenientes de cargas não-lineares foi verificada
através dos dois tipos de cargas não-lineares utilizadas na indústria: cargas não-lineares
fonte de corrente e cargas não-lineares fonte de tensão. As cargas utilizadas nas simulações
são mostradas nas Figuras B.10 e B.11. Como forma de analisar o comportamento da SI-
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HAPF para o pior caso, a referência da parcela reativa de corrente no ramo do filtro (𝐼𝑞*
𝑓 )

foi colocada em seu valor mínimo de 8𝐴𝑝. Os resultados para a compensação das correntes
harmônicas de uma carga do tipo fonte de corrente são mostrados nas Figuras 52 e 53.

Figura 52 – Simulação: Comportamento das Variáveis de Estado Durante Entrada de
Carga Não-Linear do Tipo Fonte de Corrente (a) Tensão do Capacitor do
Filtro LCL (b) Corrente do Inversor e (c) Corrente do Ramo do Filtro Hí-
brido.

Figura 53 – Simulação: Comportamento das Correntes do Sistema Durante Entrada de
Carga Não-Linear do Tipo Fonte de Corrente.

A carga não-linear do tipo fonte de corrente é conectada aos 0.5 segundo da si-
mulação, conforme sua amplitude é aumentada as referências das variáveis de estado são
calculadas, fazendo com que as parcelas harmônicas da corrente da carga circulem pelo
ramo do filtro híbrido. Em regime permanente a corrente da carga apresenta um THD de
42.88%, a corrente do filtro híbrido apresenta um THD de 34.42% e a corrente da fonte
fica com um THD de 4.55%.
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A mesma simulação foi utilizada para os testes da carga não-linear do tipo fonte
de tensão. Aos 1.5 segundos da simulação a carga fonte de corrente é removida, e aos
1.66 segundos é feita a conexão da carga não-linear do tipo fonte de tensão, sendo esse
momento mostrado nas Figuras 54 e 55.

Figura 54 – Simulação: Comportamento das Variáveis de Estado Durante Entrada de
Carga Não-Linear do Tipo Fonte de Tensão (a) Tensão do Capacitor do Filtro
LCL (b) Corrente do Inversor e (c) Corrente do Ramo do Filtro Híbrido.

Figura 55 – Simulação: Comportamento das Correntes do Sistema Durante Entrada de
Carga Não-Linear do Tipo Fonte de Tensão.

Quando a carga não-linear do tipo fonte de tensão é conectada ao sistema ocorre
o aparecimento de uma grande corrente, relacionada ao carregamento inicial do capacitor
da carga. Porém, mesmo com esse valor elevado o sistema se manteve estável e, após 1.5
ciclos da fundamental já é possível verificar que as correntes harmônicas da carga passam
a fluir pelo ramo do filtro híbrido, mantendo a corrente da fonte senoidal. Em regime
permanente, a corrente da carga tem um THD de 93.28%, enquanto o THD do ramo do
filtro híbrido e da fonte ficam em 66.30% e 4.82%, respectivamente.
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5.6.5 Compensação Simultânea de Reativo e Harmônicos

Durante sua operação, é desejado que o equipamento seja capaz de efetuar a com-
pensação dos harmônicos da carga enquanto, ao mesmo tempo, garante um fator de
potência unitário no ponto de acoplamento. Para testar o método proposto de obtenção
de refências nessa situação, foi realizada uma simulação na qual, inicialmente, estão co-
nectadas ao sistema as cargas não-linear fonte de tensão e a carga linear 1, em seguida,
ao atingir 1 segundo de simulação, a carga linear 1 é trocada pela carga 2. Os resultados
dessa simulação são mostrados nas Figuras 56 e 57.

A Figura 56 mostra o comportamento das variáveis de estado durante essa simu-
lação, o comportamento é muito semelhante ao visualizado nos resultados apresentados
anteriormente, com o controle precisando de cerca de 1 ciclo da fundamental para atingir
o regime permanente.

Figura 56 – Simulação: Comportamento das Variáveis de Estado Durante Compensação
de Reativo e Harmônicos com Variação de Carga (a) Tensão do Capacitor
do Filtro LCL (b) Corrente do Inversor e (c) Corrente do Ramo do Filtro
Híbrido.

A tensão no ponto de acoplamento e as correntes do sistema são mostradas na
Figura 57, na qual pode ser visto que a corrente da fonte permanece senoidal e em fase
com a tensão da rede tanto no momento inicial, com a carga 1, como no momento posterior,
com a carga 2. Quando a carga 1 está conectada ao sistema o THD da corrente da fonte
fica em 2.31%, enquanto que com a carga 2 o THD fica em 1.63%.

As simulações que foram realizadas nesta seção demonstram a capacidade do mé-
todo proposto de realizar a compensação de potência reativa e de harmônicos, através das
simulações foi possível realizar o ajuste dos parâmetros dos algoritmos e do controlador,
de forma a se obter uma resposta dentro do desejado para o equipamento.



Capítulo 5. Método de Obtenção de Referências de Controle pelo Modelo do Sistema no Tempo 109

Figura 57 – Simulação: Comportamento das Correntes do Sistema Durante Compensação
de Reativo e Harmônicos com Variação de Carga (a) Tensão e Corrente da
Fonte e (b) Correntes da Carga e do Ramo do Filtro Híbrido.

5.7 Resultados Práticos
Para os testes práticos, o protótipo utilizado no Capítulo 4, mostrado na Figura 28,

foi alterado através da adição de dois módulos ponte-H, de forma que o circuito ficasse
como apresentado no diagrama da Figura 41. A Figura 58 mostra a montagem do protótipo
utilizado para os testes do método protosto.

Os parâmetros do sistema do protótipo montado seguem exatamente os parâme-
tros utilizados nas simulações, que são detalhados na Tabela 6, exceto pelo valor da
capacitância do banco de capacitores, que, por ser o parâmetro que mais afeta a operação
da SI-HAPF, foi estimado através do método baseado em filtros adaptativos, da forma
que foi demonstrada no Capítulo 4. Como mostrado no fluxograma da Figura 44, a es-
timação é feita todo período de amostragem, porém, o valor da capacitância somente é
corrigido quando solicitado. A capacitância estimada para o banco de capacitores foi dê︀𝐶 = 309.22𝜇𝐹 , ante os 274𝜇𝐹 nominais dos 4 capacitores em paralelo.

Os testes realizados foram organizados de forma a demonstrar separadamente cada
uma das funcionalidades obtidas com o método proposto para a obtenção de referências,
sendo assim, os testes foram separados em: Bloqueio harmônico; referência fixa de reativo;
compensação dinâmica de reativo; compensação de harmônicos; e compensação simultânea
de reativo e harmônicos.

Em todos os resultados práticos apresentados, a legenda para cada sinal é indicada
na parte inferior da imagem, com setas indicando a variável que está sendo mostrada em
cada canal do osciloscópio. Essa informação também está descrita na legenda das figuras.
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(a) (b)

Figura 58 – Protótipo da SI-HAPF Montado em Laboratório com Conversor Ponte-H
em Cascata de 7-Níveis para os Testes do Método Proposto: (a) Circuito de
Potência e (b) Circuito de Condicionamento e Controle.

5.7.1 Bloqueio Harmônico

Como discutido anteriormente, a tensão da rede no ponto de acoplamento do equi-
pamento é composta por harmônicos que afetam a operação do equipamento, a Figura 59a
mostra a medida de THD da tensão da rede, indicando um valor de 2.2%, com maior in-
fluência das harmônicas de ordem 5 e 7. Os valores detalhados das primeiras 7 harmônicas
são mostrados na Figura 59b.

Na Figura 60 é mostrado o efeito do bloqueio harmônico e do amortecimento de
ressonâncias sobre a corrente do ramo do filtro híbrido, nesse teste a referência reativa de
corrente (𝐼𝑞*

𝑓 ) foi mantida em 20𝐴𝑝, valor nominal do banco de capacitores, e nenhuma
carga foi conectada ao sistema, ou seja, a corrente do filtro híbrido é igual à corrente da
fonte (𝑖𝑠 = 𝑖𝑓 ).

Inicialmente, o bloqueio harmônico foi desligado através da remoção do termo 𝑣𝑠ℎ

da equação (5.45), e o amortecimento de ressonâncias foi mantido desligado ao se fazer
𝑅𝑣 = 0 em (5.48), isso faz com que a corrente apresente um THD de 11.6%, devido à
interação das frequências harmônicas da tensão da rede com a parcela passiva do filtro
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(a) (b)

Figura 59 – Harmônicos de Tensão da Rede no Ponto de Acoplamento do Equipamento (a)
Espectro Harmônico e (b) Tabela com Valores Detalhados das Harmônicas.

Figura 60 – Efeito da Aplicação do Bloqueio Harmônico e do Amortecimento por Resis-
tência Virtual Sobre a Corrente do Ramo do Filtro Híbrido. C2 (Rosa): 𝑖𝑠

híbrido. Em seguida, no momento marcado pela primeira linha tracejada, o bloqueio
harmônico é acionado, isso é feito através da soma dos harmônicos da tensão da rede
(𝑣𝑠ℎ) na equação (5.45), o bloqueio harmônico atua rapidamente sobre a corrente do
filtro híbrido, fazendo com que o seu THD seja reduzido para 2.6%. Por fim, o valor da
resistência virtual é alterado para 𝑅𝑣 = 2.15Ω, reduzindo ainda mais o THD da corrente
para 1.3%. O espectro harmônico da corrente durante os três estágios da Figura 60 é
mostrado na Figura 61.

Antes da aplicação do bloqueio harmônico, a corrente do filtro híbrido apresenta
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(a) (b)

(c)

Figura 61 – Harmônicos da Corrente do Ramo do Filtro Híbrido (a) Sem Bloqueio Harmô-
nico (b) Com Bloqueio Harmônico e (c) Com Bloqueio Harmônico e Amor-
tecimento de Ressonâncias.

um THD de 11.6%, com os harmônicos seguindo a influência da tensão da rede, como
pode ser verificado ao se comparar o espectro harmônico da tensão da rede, mostrado
na Figura 59a, com o espectro da corrente, mostrado na Figura 61a. Uma vez aplicado o
bloqueio harmônico, a influência dessas frequências é reduzida, e o THD da corrente cai
para 2.6%, mostrado na Figura 61b. Em seguida, através da técnica de amortecimento
por resistência virtual, todas as frequências do espectro são atenuadas, reduzindo o THD
da corrente para 1.3%, como visto na Figura 61c.

O comportamento da tensão do capacitor do filtro LCL e da corrente do conversor
durante o teste do bloqueio harmônico é mostrado na Figura 62. No momento do acio-
namento do bloqueio harmônico é possível notar que a tensão do capacitor do filtro LCL
fica muito distorcida, devido à aplicação das tensões harmônicas da rede para o bloqueio
harmônico, enquanto a corrente do conversor fica mais senoidal. Esse comportamento é
muito semelhante ao demonstrado na Figura 47 para a simulação.

5.7.2 Referência Fixa de Reativo

Na seção anterior foi demonstrada a capacidade do método proposto de evitar a
interação dos harmônicos de tensão da rede com os componentes passivos da SI-HAPF,
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Figura 62 – Efeito da Aplicação do Bloqueio Harmônico e do Amortecimento por Resis-
tência Virtual Sobre as Variáveis de Estado do Sistema. C2 (Rosa): 𝑣𝑓 , C3
(Ciano): 𝑖𝑖𝑛𝑣

evitando assim o aparecimento de ressonâncias entre o equipamento e a rede. Com isso,
é possível verificar o funcionamento do equipamento dentro da sua faixa de operação.

A referência de tensão dos barramentos CC de cada módulo do conversor foi ajus-
tada para 150𝑉 , com isso, a tensão máxima que pode ser aplicada pelo conversor é de
450𝑉𝑝, ou seja, 318𝑉𝑟𝑚𝑠. Devido às características do transformador utilizado, isso implica
que o valor máximo de tensão que pode ser aplicado pela parcela ativa do filtro híbrido é
𝑣𝑎𝑓𝑚𝑎𝑥

= 91𝑉𝑟𝑚𝑠, o que equivale a 71% do valor de tensão nominal da rede. Da equação
(2.7), isso é equivalente a definir:

𝛽𝑚𝑎𝑥 = 0.71 (5.54)

De acordo com (5.54) e com a equação (2.8), os valores máximo e mínimo da
parcela reativa da corrente do ramo da SI-HAPF ficam:

𝐼𝑞*
𝑓𝑚𝑖𝑛

= 4.5𝐴𝑟𝑚𝑠 = 6.36𝐴𝑝 (5.55)

𝐼𝑞*
𝑓𝑚𝑎𝑥

= 26.5𝐴𝑟𝑚𝑠 = 37.5𝐴𝑝 (5.56)

Para os testes foram então definidos os valores de 8𝐴𝑝 e 27𝐴𝑝 como limites de
operação da parcela reativa da referência de corrente (𝐼𝑞*

𝑓 ), sendo o limite máximo se-
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lecionado de acordo com os dispositivos de proteção instalados no protótipo, que foram
projetados para uma corrente máxima de 20𝐴𝑟𝑚𝑠.

A operação do protótipo foi testada através da aplicação de um transitório na
referência 𝐼𝑞*

𝑓 entre seus limites mínimo e máximo definidos anteriormente. A resposta
da corrente do ramo do filtro híbrido é mostrada na Figura 63, na qual são mostradas a
corrente e a sua referência. É possível observar que, mesmo com um grande transitório, o
sistema se mantém estável, e é capaz de alcançar a referência em pouco mais de meio ciclo
da frequência fundamental, com o regime permanente pleno sendo atingido após 25𝑚𝑠.

Figura 63 – Resposta da Corrente do Ramo do Filtro Híbrido para um Transitório entre
os Limites de Operação Mínimo e Máximo do Equipamento. C2 (Rosa): 𝑖𝑓 ,
C3 (Ciano): 𝑖*

𝑓

O comportamento da corrente do conversor e da tensão do capacitor do filtro LCL
durante o transitório são mostradas nas Figuras 64a e 64b, respectivamente. Devido ao
maior valor definido para o fator de peso 𝜆𝑣, a tensão do capacitor do filtro LCL segue a
sua referência mais rápido do que a corrente do conversor. Nesse teste também é possível
verificar o funcionamento do integrador por RNN-PCLPF, uma vez que, mesmo com um
grande degrau na referência de corrente, não é visualizado o aparecimento de um nível
CC na referência da tensão do capacitor do filtro. O tempo de 25𝑚𝑠 que foi visualizado
na Figura 63 para que a referência de corrente atingisse o regime permanente também
pode ser identificado em 𝑣*

𝑓 , que demora esse tempo para alcançar o seu valor de regime
permanente, isso ocorre devido ao tempo do RNN-PCLPF de finalizar o cálculo da integral
da referência de corrente após o transitório.

A Figura 65 mostra o coportamento da tensão do conversor e da tensão do banco
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(a)

(b)

Figura 64 – Resposta das Variáveis de Estado do Sistema para um Transitório entre os
Limites de Operação Mínimo e Máximo do Equipamento (a) Corrente do
Conversor C2 (Rosa): 𝑖𝑖𝑛𝑣, C3 (Ciano): 𝑖*

𝑖𝑛𝑣 e (b) Tensão do Capacitor do
Filtro LCL C2 (Rosa): 𝑣𝑓 , C3 (Ciano): 𝑣*

𝑓 .

de capacitores durante esse transitório, evidenciando a operação da SI-HAPF de acordo
com o descrito no Capítulo 2. Quando a referência 𝐼𝑞*

𝑓 está configurada para 8𝐴𝑝 a tensão
𝑣𝑓 fica em fase com a tensão da rede, reduzindo a amplitude da tensão sobre o banco de
capacitores (𝑣𝑐). Após o transitório, para que o equipamento forneça uma potência reativa
maior do que a nominal do banco de capacitores, a tensão 𝑣𝑓 é colocada em fase oposta a
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da tensão da rede, aumentando a tensão sobre o banco de capacitores, que fica maior do
que a tensão da rede.

Figura 65 – Resposta da Corrente do Ramo do Filtro Híbrido para um Transitório entre
os Limites de Operação Mínimo e Máximo do Equipamento. C1 (Azul): 𝑣𝑠,
C2 (Rosa): 𝑣𝑓 , C3 (Ciano): 𝑣𝑖𝑛𝑣, C4 (Amarelo): 𝑣𝑐

A medida da potência reativa fornecida pela SI-HAPF é obtida através de um
analisador de qualidade de energia FLUKE 435, sendo mostradas na Figura 66. A po-
tência reativa mínima fornecida pelo filtro híbrido é de 730𝑉 𝑎𝑟, quando 𝐼𝑞*

𝑓 = 8𝐴, e o
valor máximo de potência reativa fornecida pelo protótipo montado em laboratório é de
2300𝑉 𝑎𝑟, quando 𝐼𝑞*

𝑓 = 27𝐴.

(a) (b)

Figura 66 – Potência Fornecida pelo Filtro Híbrido com (a) 𝐼𝑞*
𝑓 = 8𝐴 (b)𝐼𝑞*

𝑓 = 27𝐴.

A dinâmica do controle da tensão dos barramentos CC é demonstrada na Figura 67,
na qual a tensão dos três barramentos CC são mostradas antes e depois do transitório de
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corrente. O ripple da tensão do barramento CC é muito pequeno quando o filtro híbrido
está operando com menos corrente, e aumenta para 10𝑉𝑝𝑝 com o valor máximo de corrente,
sendo esse valor cerca de 6% do valor máximo da tensão do barramento CC.

Figura 67 – Resposta da Tensão do Barramento CC para um Transitório entre os Limites
de Operação Mínimo e Máximo do Equipamento. C1 (Azul): 𝑣𝑐𝑐1 , C2 (Rosa):
𝑣𝑐𝑐2 , C3 (Ciano): 𝑣𝑐𝑐3 , C4 (Amarelo): 𝑖𝑓

5.7.3 Compensação Dinâmica de Reativo

Os testes realizados na seção anterior tiveram como objetivo demonstrar a capa-
cidade do equipamento de seguir uma referência desejada, dentro da faixa de operação
do equipamento. Porém, em aplicações reais, o filtro híbrido deve ser capaz de efetuar
a compensação do reativo das cargas de forma dinâmica, mantendo o fator de potência
unitário no ponto de acoplamento.

Duas cargas indutivas foram montadas para testar a capacidade do método pro-
posto de efetuar a compensação dinâmica de reativo, as potências dessas cargas são mos-
tradas na Figura 68. A primeira carga (carga 1) possui uma potência reativa de 930𝑉 𝑎𝑟,
fazendo com que o equipamento precise operar em sua região de subcompensação, já a
segunda carga (carga 2) posui uma potência reativa de 2110𝑉 𝑎𝑟, valor maior do que a
potência nominal do banco de capacitores, o que faz com que o equipamento opere em
sua região de sobrecompensação.

Antes de demonstrar a capacidade de compensação dinâmica de reativo, a Fi-
gura 69 mostra o comportamento das correntes do sistema com cada uma das cargas
quando o algoritmo de compensação dinâmica de reativo não está ligado. A referência de
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(a) (b)

Figura 68 – Potência das Cargas Lineares Utilizadas nos Testes de Compensação Dinâ-
mica de Reativo (a) Carga 1 (b) Carga 2.

corrente reativa do filtro foi colocada em seu valor nominal de 20𝐴𝑝, fazendo com que o
filtro híbrido forneça uma potência reativa capacitiva de 1750𝑉 𝑎𝑟. A Figura 69a mostra
que, com a carga 1, a corrente da fonte está adiantada em relação à tensão da rede, o
que indica que o filtro híbrido está fornecendo mais reativo capacitivo do que o necessário
pela carga. Já na Figura 69b, a corrente da fonte está atrasada em relação à tensão da
rede, indicando que o filtro híbrido não está fornecendo reativo suficiente para suprir a
necessidade da carga.

(a) (b)

Figura 69 – Tensão da Rede e Correntes do Sistema sem o Algoritmo de Compensação
Dinâmica de Reativo com (a) Carga 1 e (b) Carga 2. C1 (Azul): 𝑣𝑠, C2 (Rosa):
𝑖𝑠, C3 (Ciano): 𝑖𝑓 , C4 (Amarelo): 𝑖ℓ

Em seguida, a compensação dinâmica de reativo é acionada através da aplicação
do valor calculado pelas equações (5.28) e (5.29) como referência da parcela reativa da
corrente do ramo do filtro híbrido. Após essa mudança, o comportamento das correntes
do sistema com cada uma das cargas passa a ser, em regime permanente, como mostrado
na Figura 70. Em comparação com os resultados da Figura 69, é possível verificar que a
corrente do filtro tem sua amplitude alterada de acordo com a carga conectada, fazendo
com que a corrente da fonte fique sincronizada com a tensão da rede em ambos os casos.
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(a) (b)

Figura 70 – Tensão da Rede e Correntes do Sistema com o Algoritmo de Compensação
Dinâmica de Reativo em Regime Permanente com (a) Carga 1 e (b) Carga
2. C1 (Azul): 𝑣𝑠, C2 (Rosa): 𝑖𝑠, C3 (Ciano): 𝑖𝑓 , C4 (Amarelo): 𝑖ℓ

Porém, uma forma melhor de avaliar a compensação dinâmica de reativo é através
da medida da potência na fonte. A Figura 71 mostra essa medida com o equipamento
compensando cada uma das cargas, demonstrando que o fator de potência é mantido
unitário em ambas as situações. Além disso, comparando esses resultados com os valores
da Figura 68, pode-se notar uma melhora na tensão da rede no ponto de acoplamento.

(a) (b)

Figura 71 – Potência da Fonte Durante a Compensação Dinâmica de Reativa com a (a)
Carga 1 e (b) Carga 2.

A resposta dinâmica do método proposto foi verificada através da aplicação de um
transitório entre a carga 1 e a carga 2, sendo o resultado mostrado na Figura 72. Nesse
teste, o transitório efetuado representa uma variação de 75% da faixa total de operação
do protótipo, e, mesmo nessas circunstâncias, o filtro híbrido foi capaz de atingir o regime
permanente em pouco mais de um ciclo da frequência fundamental.
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Figura 72 – Resposta Transitória do Filtro Híbrido para Transitório de Cargas Lineares
com Compensação Dinâmica de Reativo. C1 (Azul): 𝑣𝑠, C2 (Rosa): 𝑖𝑠, C3
(Ciano): 𝑖𝑓 , C4 (Amarelo): 𝑖ℓ

5.7.4 Compensação de Harmônicos de Cargas

Geralmente, as correntes harmônicas que surgem no sistema são provenientes de
cargas não-lineares. Porém, também é necessário considerar os harmônicos gerados por
cargas lineares, esses harmônicos podem ser ocasionados, por exemplo, pela saturação
do núcleo de indutores, ou pela interação de harmônicos de tensão da rede com a im-
pedância de cargas lineares. Esse efeito pode ser visualizado nos resultados apresentados
anteriormente nas Figuras 69, 70 e 72, nas quais a corrente da fonte apresenta uma clara
distorção harmônica. Isso ocorre pois, nesses testes, a parcela da referência de corrente do
ramo do filtro responsável pela compensação harmônica, 𝑖*

𝑓ℎ da equação (5.33), não foi
considerada. O espectro harmônico da corrente da fonte durante os testes de compensação
dinâmica de reativo com as cargas 1 e 2, realizados na seção anterior, são mostrados na
Figura 73. Apesar da carga ser linear, a corrente da fonte fica com um THD acima de 4%
para ambas as cargas.

O método proposto é capaz de evitar esse problema, isso é feito da mesma forma
que a compensação de harmônicos de cargas não-lineares, através da soma de 𝐼*

𝑓ℎ na
referência da corrente do ramo do filtro híbrido da equação (5.33). O resto dos cálculos
das referências de 𝑣𝑓 e de 𝑖𝑖𝑛𝑣 não precisam ser alterados, a única mudança nos cálculos
é que agora 𝐼*

𝑓ℎ ̸= 0.

A Figura 74 mostra o momento no qual é feito o acionamento da compensação
de harmônicos da carga 1. Inicialmente, apenas a compensação de reativo está ativada e
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(a) (b)

Figura 73 – Espectro Harmônico da Corrente da Fonte Durante os Testes da Compensação
Dinâmica de Reativo Compensando a (a) Carga 1 e (b) Carga 2.

então, no istante indicado na figura, é feito o acionamento da compensação de harmônicos
ao se somar as componentes harmônicas da carga na referência da corrente da SI-HAPF.
Antes da compensação de harmônicos, a corrente da fonte está distorcida enquanto a cor-
rente do filtro híbrido fica senoidal. Após o acionamento da compensação de harmônicos,
o filtro híbrido passa a atuar como uma baixa impedância para as harmônicas da carga,
fazendo com que a corrente do ramo da SI-HAPF fique distorcida e a corrente da fonte
se mantenha senoidal. O espectro harmônico da corrente da fonte com a compensação de
reativo e harmônicos da carga 1 é mostrado na Figura 75, onde é verificado que o THD
que, antes da compensação, era de 4.1%, foi reduzido para 1.3%.

Figura 74 – Acionamento da Compensação de Harmônicos Durante a Compensação Dinâ-
mica de Reativo da Carga Linear 1. C1 (Azul): 𝑣𝑠, C2 (Rosa): 𝑖𝑠, C3 (Ciano):
𝑖𝑓 , C4 (Amarelo): 𝑖ℓ
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Figura 75 – Espectro Harmônico da Corrente da Fonte Durante a Compensação de Rea-
tivo e Harmônicos da Carga 1.

No entanto, o intuito da SI-HAPF é compensar os harmônicos de corrente de
cargas não-lineares encontradas na indústria. Foram então montadas duas cargas não-
lineares para os testes, uma carga do tipo fonte de corrente e uma carga do tipo fonte
de tensão, as cargas utilizadas seguiram os valores das simulações, com seus diagramas
mostrados nas Figuras B.10 e B.11.

Os primeiros testes foram realizados para a carga do tipo fonte de corrente, a
Figura 76 mostra o comportamento das correntes do sistema antes e depois da ativação
da parcela do algoritmo responsável pela compensação harmônica. O método proposto
demonstra ser capaz de fazer com que o ramo do filtro híbrido seja sintonizado para as
frequências desejadas, ocasionando em uma corrente senoidal na fonte.

(a) (b)

Figura 76 – Tensão da Rede e Correntes do Sistema com a Carga Não-Linear do Tipo
Fonte de Corrente (a) sem Compensação Harmônica e (b) com Compensação
Harmônica. C1 (Azul): 𝑣𝑠, C2 (Rosa): 𝑖𝑠, C3 (Ciano): 𝑖𝑓 , C4 (Amarelo): 𝑖ℓ

Porém, no método proposto apenas as componentes harmônicas de interesse são
compensadas. No caso estudado neste trabalho, as componentes até a 15𝑎 harmônica são
compensadas, devido aos sub-filtros que foram configurados para o ANF-FE aplicado à
corrente da carga, como indicado pela equação (5.31).
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A Figura 77 mostra o espectro harmônico da corrente da carga e da rede nas
situações demonstradas na Figura 76, ou seja, com o filtro ligado fornecendo sua cor-
rente nominal mas sem compensação de harmônicos (Figura 76a) e com compensação de
harmônicos (Figura 76b).

(a) (b)

(c)

Figura 77 – Espectro Harmônico (a) Corrente da Carga Não-Linear Fonte de Corrente (b)
Corrente da Fonte com Filtro Híbrido Inserido sem Compensação Harmônica
(c) Corrente da Fonte com Filtro Híbrido Realizando a Compensação Harmô-
nica.

A carga do tipo fonte de corrente resulta no aparecimento de harmônicos de cor-
rente ao longo de todo o espectro harmônico, como mostrado na Figura 77a. Quando o
filtro híbrido é conectado ao sistema, mesmo sem a compensação de harmônicos, o THD
da corrente na fonte acaba sendo reduzido, devido à fundamental injetada pelo filtro, po-
rém, todas as harmônicas da carga continuam fluindo pela rede, essa situação é verificada
na Figura 77b. Após o acionamento do algoritmo de compensação harmônica é possível
verificar que a corrente da fonte tem seu THD reduzido de 15.4% para 3.8%, e que apenas
as frequências até a 15𝑎 harmônica são compensadas, com a harmônica de ordem 3 ficando
um pouco maior que as outras, com um valor de 1%.

Um transitório com a entrada dessa carga não-linear é mostrado na Figura 78,
nesse teste o algoritmo de compensação harmônica já estava ligado e, conforme a corrente
da carga aumenta, o filtro híbrido é capaz de manter a corrente na rede senoidal.
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Figura 78 – Transitório de Entrada de Carga Não-Linear do Tipo Fonte de Corrente com
Compensação de Harmônicos. C1 (Azul): 𝑣𝑠, C2 (Rosa): 𝑖𝑠, C3 (Ciano): 𝑖𝑓 ,
C4 (Amarelo): 𝑖ℓ

Considerando uma mesma carga não-linear, o valor de THD da corrente da fonte
também vai depender da amplitude da fundamental injetada pelo filtro híbrido. Nos tes-
tes mostrados nas figuras anteriores, o valor de referência utilizado foi 𝐼𝑞*

𝑓 = 20𝐴𝑝. A
compensação de harmônicos também foi testada com essa mesma carga para os imites
inferior e superior de 𝐼𝑞*

𝑓 , que apresentaram um valor de 7% com 𝐼𝑞*
𝑓 = 8𝐴𝑝 e 2.9% com

𝐼𝑞*
𝑓 = 27𝐴𝑝.

Em seguida, são apresentados os testes com carga não-linear do tipo fonte de ten-
são. No primeiro teste, mostrado na Figura 79, a carga não-linear foi conectada ao sistema
com o algoritmo de compensação harmônica desligado e, em seguida, foi feito o aciona-
mento da compensação harmônica. Inicialmente, por não estar efetuando a compensação
de harmônicos, a corrente do ramo do filtro híbrido é mantida senoidal, com todos os
harmônicos da carga não-linear fluindo pela rede, ocasionando em um THD de 25% na
corrente da fonte. Em seguida, é feito o acionamento da compensação de harmônicos que,
em cerca de 2𝑚𝑠, sintoniza o ramo do filtro híbrido, evitando a circulação das correntes
harmônicas pela rede e reduzindo o THD da corrente da fonte para 2.2%.

O espectro harmônico da corrente da carga não-linear fonte de tensão e da corrente
da fonte nos momentos sem e com a compensação harmônica são mostrados na Figura 80.
Diferente da carga do tipo fonte de corrente, as frequências harmônicas geradas pela carga
não-linear fonte de tensão são de ordem menor, com a maior parte em frequências abaixo
da 21𝑎 harmônica. Apesar da compensação ser efetiva, ainda é possível visualizar uma
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Figura 79 – Transitório de Acionamento de Compensação Harmônica com Carga Não-
Linear Tipo Fonte de Tensão. C1 (Azul): 𝑣𝑠, C2 (Rosa): 𝑖𝑠, C3 (Ciano): 𝑖𝑓 ,
C4 (Amarelo): 𝑖ℓ

pequena quantidade de harmônicos de ordem 3, 5 e 7 fluindo pela rede, apresentando
valores de 1.2%, 1.2% e 0.8%, respectivamente.

A rápida resposta obtida neste teste é explicada pelo fato de que, antes da ativação
da compensação harmônica, o ANF-FE da corrente da carga já estava em regime perma-
nente, com as harmônicas devidamente separadas. Isso faz com que, após a ativação da
compensação, as referências das variáveis 𝑣𝑓 e 𝑖𝑖𝑛𝑣 sejam corrigidas muito rapidamente,
com o tempo de resposta afetado apenas pela dinâmica do sistema, sem os atrasos rela-
cionados aos algoritmos e filtros.

Com isso, se faz necessária a verificação da resposta transitória para o caso da
entrada de uma carga não-linear do tipo fonte de tensão, o resultado para esse teste é
mostrado na Figura 81.

No teste apresentado na Figura 81, a parcela do algoritmo que efetua a compensa-
ção harmônica está ativada desde o começo, porém, como nenhuma carga está conectada
ao sistema, tem-se 𝐼*

𝑓ℎ = 0 e o resto dos cálculos das referências não é afetado. Um grande
transitório de corrente ocorre no momento no qual a carga não-linear é inserida, isso
acontece devido à carga do capacitor, que se encontra inicialmente descarregado. Porém,
mesmo com esse transitório, é possível verificar que o sistema se mantém estável, com a
sintonização do ramo do filtro híbrido se dando em pouco mais de 16𝑚𝑠, ocasionando em
uma corrente senoidal na rede, com o THD de 2.2%.
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(a) (b)

(c)

Figura 80 – Espectro Harmônico da (a) Corrente da Carga Não-Linear Fonte de Ten-
são (b) Corrente da Fonte com Filtro Híbrido Inserido sem Compensação
Harmônica (c) Corrente da Fonte com Filtro Híbrido Realizando a Compen-
sação Harmônica.

Figura 81 – Transitório de Entrada de Carga Não-Linear do Tipo Fonte de Tensão com
Compensação de Harmônicos. C1 (Azul): 𝑣𝑠, C2 (Rosa): 𝑖𝑠, C3 (Ciano): 𝑖𝑓 ,
C4 (Amarelo): 𝑖ℓ
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5.7.5 Compensação Simultânea de Reativo e Harmônicos

A compensação simultânea de reativo e harmônico foi, em certa medida, demons-
trada no início da seção 5.7.4, com a compensação dos harmônicos ocasionados pelas
cargas lineares. Porém, além de poucos harmônicos aparecerem nessa situação, nenhuma
variação de carga foi avaliada.

Sendo assim, para verificar a compensação simultânea de reativo e de harmônicos,
a carga não-linear fonte de tensão foi conectada em paralelo com a carga 1 e, em seguida,
foi feita a troca da carga 1 pela carga 2, com isso é possível avaliar a resposta do método
proposto quando uma grande variação de reativo é realizada durante a compensação de
harmônicos da carga não-linear, os resultados desse teste são mostrados na Figura 82.

Figura 82 – Compensação Simultânea de Reativo e Harmônicos com Transitório Entre
Cargas Lineares. C1 (Azul): 𝑣𝑠, C2 (Rosa): 𝑖𝑠, C3 (Ciano): 𝑖𝑓 , C4 (Amarelo):
𝑖ℓ

O transitório realizado não afetou a compensação harmônica, sendo a corrente da
fonte mantida senoidal mesmo durante a transição das cargas lineares. Com a carga 1 o
THD da corrente da fonte é de 2.2%, sendo esse valor reduzido para 1.4% com a carga 2,
devido à maior corrente drenada por essa carga. Em relação à compensação de reativo, o
sistema demora cerca de 2 ciclos da fundamental para atingir o regime permanente.

5.7.6 Tempo de Execução

A técnica de controle FCS-MPC possui como uma de suas principais desvantagens
o seu alto custo computacional, o que dificulta sua aplicação com frequências de amos-
tragem maiores. No entanto, como já foi discutido anteriormente, o FCS-MPC apresenta
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resultados melhores para frequências de amostragem acima dos 20𝑘𝐻𝑧, o que pode ser
difícil de se atingir em aplicações com conversores multiníveis.

Como apresentado no início deste capítulo, uma forma de reduzir o custo compu-
tacional em aplicações com conversores multiníveis é através da utilização do FCS-MPC
hierárquico. Porém, outros algoritmos necessários pelo controlador, como filtros, PLL, ou
controladores aplicados em cascata para a obtenção das referências do FCS-MPC, também
são responsáveis pelo aumento da quantidade de cálculos necessários, reduzindo assim a
frequência de amostragem máxima que pode ser utilizada.

A temporização do algoritmo do método proposto neste trabalho é mostrada em
detalhes na Tabela 8. No método proposto, o cálculo das referências de controle (𝑣*

𝑓 e 𝑖*
𝑖𝑛𝑣) é

feito pela integral RNN-PCLPF e pelas equações mostradas na Figura 43, sendo realizado
em 1.12𝜇𝑠 independente da quantidade de harmônicos que são compensados, uma vez que
essas equações são baseadas no modelo do sistema no tempo. A quantidade de harmônicas
que serão compensadas vai afetar no tempo de cálculo do ANF-FE da corrente da carga,
com um aumento no tempo de processamento de acordo com o número de seus sub-
filtros, porém, como pode ser visto pela tabela, o ANF-FE que efetua a extração até a
15𝑎 harmônica da corrente da carga demora apenas 1.2𝜇𝑠 para ser executado. A obtenção
dos sinais de sincronismo (𝑣𝑠𝑖𝑛 e 𝑣𝑐𝑜𝑠) depende do ANF-FE da tensão da rede, resultando
em um tempo total de 1.52𝜇𝑠 para seu cálculo.

O tempo de execução da função custo 𝐽2 é variável, pois essa função custo é
executada um número diferente de vezes dependendo do nível de tensão na saída do
conversor. Considerando o pior caso, quando o valor de 𝑣𝑜𝑝𝑡 selecionado pela função custo
𝐽1 for 0𝑉𝑑𝑐, a função custo 𝐽2 precisará avaliar as 20 redundâncias desse nível de tensão,
ocasionando em um tempo total de execução do controlador, com todos os algoritmos
necessários, de 29.885𝜇𝑠. Com esse tempo de cálculos, a frequência de amostragem máxima
que esse método pode operar é de 33𝑘𝐻𝑧, justificando a escolha dos 30𝑘𝐻𝑧 que foram
utilizados nos testes práticos.

O custo computacional do método proposto pode ser comparado com a aplicação
apresentada em [15], na qual também é utilizado o FCS-MPC para efetuar a compensação
de reativo e de harmônicos com a SI-HAPF e com a utilização de um conversor CHB de 7
níveis. Porém, nesse trabalho, a obtenção das referências responsáveis pela compensação
harmônica é realizada através de controladores P+R, com cada ressonante precisando de
cerca de 1𝜇𝑠 para ser executado, ou seja, o ANF-FE aplicado no método proposto é capaz
de extrair todas as componentes que serão compensadas em quase o mesmo tempo que
apenas um ressonante leva para ser calculado. Além disso, em [15], foi feita a aplicação
de um algoritmo PLL específico somente para a sincronização com a rede, com um tempo
de execução de 3.6𝜇𝑠. Já no método proposto, o ANF-FE da tensão da rede efetua a
separação dos sinais utilizados no bloqueio harmônico e, com mais alguns cálculos, é
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Tabela 8 – Temporização do Algoritmo

Algoritmo Ciclos do DSP Tempo de Execução [𝜇𝑠]
Medida das Variáveis e Conversão para p.u. 258 1.29
Controle dos Barramentos CC 563 2.815
ANF-FE de 𝑉𝑠 257 1.285
ANF-FE de 𝐼ℓ 240 1.2
Cálculo de 𝑣𝑠𝑖𝑛 e 𝑣𝑐𝑜𝑠 47 0.235
Estimação do Banco de Capacitores 277 1.385
Integral RNN-PCLPF 39 0.195
Cálculo das Referências de Controle 195 0.975
Predição das Variáveis de Estado para o Instante [𝑘 + 1] 85 0.425
Função Custo 𝐽1 do FCS-MPC 915 4.575
Função Custo 𝐽2 do FCS-MPC min. 170 max. 2388 min. 0.85 max. 11.94
Proteção e Lógicas Adicionais 713 3.565
Tempo Total min. 3759 max. 5977 min. 18.795 max. 29.885

capaz de também obter os sinais de sincronia, efetuando todo esse processo em apenas
1.52𝜇𝑠. Com isso, o tempo total de execução do algoritmo de [15] foi de 42.4𝜇𝑠, o que
permite uma frequência de amostragem máxima de 23𝑘𝐻𝑧, com o autor selecionando uma
frequência de 20𝑘𝐻𝑧 para a operação do controlador.
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6 Conclusão

Este trabalho apresentou a aplicação do controlador FCS-MPC em um filtro hí-
brido multinível, com capacidade de efetuar a compensação dinâmica de potência reativa
e de harmônicos de cargas.

Uma fundamentação teórica da técnica de controle FCS-MPC foi apresentada,
demonstrando suas capacidades e limitações. Dentre os pontos de atenção, é dado foco
à dependência do controlador ao modelo do sistema. Com isso em vista, foi feito um
estudo comparativo de técnicas que podem ser utilizadas para a estimação do valor de
capacitância do banco de capacitores, uma vez que esse é o parâmetro com mais influência
sobre a operação do controlador nesse equipamento. Como resultado, foi verificado que
o método de estimação baseado na aplicação de filtros adaptativos é capaz de efetuar
uma estimação muito próxima da técnica RLS, ao mesmo tempo que apresenta um menor
custo computacional. Em decorrência desses resultados, foi feita a escolha pela utilização
do método de estimação baseado em filtros adaptativos no restante dos testes.

Em seguida, foi apresentado um novo método para a obtenção das referências de
controle do FCS-MPC com base somente no modelo do sistema, sem a necessidade do
cascateamento de outros controladores. O único outro controlador presente no sistema é
o PI responsável pela carga dos barramentos CC, porém, esse controlador opera de forma
muito mais lenta do que a malha de controle de corrente, não sendo um gargalo na apli-
cação. A técnica desenvolvida é capaz de fazer com que a corrente do filtro híbrido siga
uma referência formada pela componente fundamental, responsável pela compensação de
reativo, e por outras componentes harmônicas, responsáveis pela compensação de harmô-
nicos das cargas. Além disso, ao considerar o modelo do sistema, é possível realizar de
forma simples o bloqueio harmônico, evitando que os harmônicos de tensão presentes na
rede interajam com os componentes passivos do filtro híbrido. Como forma de melhorar a
resposta, assim como evitar problemas de ressonância, também foi aplicada uma técnica
de amortecimento baseada em resistência virtual.

Diversas simulações foram realizadas para a verificação de cada componente do
método proposto. Em seguida, através de um protótipo montado em laboratório, foram
efetuados ensaios em bancada para a análise do comportamento do sistema em diversas
situações. Os resultados obtidos demonstram a capacidade do método proposto de efetuar
o bloqueio harmônico, a compensação de reativo e a mitigação de harmônicos circulando
pela rede devido à cargas lineares e não-lineares. Além disso, o método proposto neste
trabalho foi capaz de efetuar uma redução de quase 30% no custo computacional do
algoritmo quando comparado à aplicação de controladores ressonantes para o cálculo



Capítulo 6. Conclusão 131

das referências de compensação harmônica, possibilitando o aumento na frequência de
amostragem.

6.1 Trabalhos Futuros
Como proposta de continuidade desta pesquisa pode-se indicar os seguintes pontos:

• Utilização de um sistema híbrido de controle com DSP e FPGA, como forma de
reduzir a carga sobre o DSP e possibilitar a aplicação em conversores de mais níveis;

• Testar o equipamento para a compensação de potência reativa de cargas altamente
dinâmicas;

• Aplicação do filtro de Kalman para a estimação de todos os parâmetros do modelo;

• Aplicação de um controlador Model-Free Predictive Control, como forma de evitar
a influência dos parâmetros do sistema;

• Testar o equipamento em aplicações em média tensão.

6.2 Publicações
Trabalhos em processo de revisão para publicação em periódico
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Filter". Transactions on Industrial Electronics.
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APÊNDICE A – Desenvolvimentos
Matemáticos

A.1 Funções de Transferência do Filtro LCL
O circuito utilizado para o equacionamento das funções de transferência do filtro

LCL é mostrado na figura abaixo. Nesse circuito os sentidos das tensões e das correntes
foram mantidos iguais aos considerados na Figura 22, e a linha tracejada em vermelho
indica que a tensão 𝑣𝑎𝑓 não é considerada, ou seja, 𝑣𝑎𝑓 = 0, o que é o mesmo que considerar
um curto-circuito neste ponto.

Figura A.1 – Diagrama do Filtro LCL para Obtenção das Funções de Transferência.
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A.1.1 Função de Transferência de 𝑖𝑓/𝑖𝑖𝑛𝑣

𝑣𝑓 = −𝑣𝑡

𝑅𝑐𝑓 𝑖𝑐𝑓 + 1
𝐶𝑓S 𝑖𝑐𝑓 = −𝑅𝑡𝑖𝑓 − 𝐿𝑡S 𝑖𝑓

𝑖𝑐𝑓 = 𝑖𝑓

⎛⎜⎜⎜⎝−𝑅𝑡 − 𝐿𝑡S

𝑅𝑐𝑓 + 1
𝐶𝑓S

⎞⎟⎟⎟⎠

𝑖𝑐𝑓 = −𝑖𝑓

(︃
𝑅𝑡𝐶𝑓S + 𝐿𝑡𝐶𝑓S2

𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

)︃
(A.1)

𝑖𝑖𝑛𝑣 = 𝑖𝑓 − 𝑖𝑐𝑓 (A.2)

Substituindo (A.1) em (A.2):

𝑖𝑖𝑛𝑣 = 𝑖𝑓 + 𝑖𝑓

(︃
𝑅𝑡𝐶𝑓S + 𝐿𝑡𝐶𝑓S2

𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

)︃

𝑖𝑖𝑛𝑣 = 𝐼𝑓

(︃
1 + 𝑅𝑡𝐶𝑓S + 𝐿𝑡𝐶𝑓S2

𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

)︃

𝑖𝑖𝑛𝑣 = 𝐼𝑓

[︃
𝐿𝑡𝐶𝑓S2 + 𝐶𝑓 (𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡) S + 1

𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

]︃
(A.3)

𝑖𝑓

𝑖𝑖𝑛𝑣

= 𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1
𝐿𝑡𝐶𝑓S2 + 𝐶𝑓 (𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡) S + 1
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A.1.2 Função de Transferência de 𝑖𝑖𝑛𝑣/𝑣𝑖𝑛𝑣

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑣𝑓 − 𝑣𝑙𝑓

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑅𝑐𝑓 𝑖𝑐𝑓 + 1
𝐶𝑓S 𝑖𝑐𝑓 − 𝑅𝑓 𝑖𝑖𝑛𝑣 − 𝐿𝑓S 𝑖𝑖𝑛𝑣

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑖𝑐𝑓

(︃
𝑅𝑐𝑓 + 1

𝐶𝑓S

)︃
+ 𝑖𝑖𝑛𝑣 (−𝑅𝑓 − 𝐿𝑓S)

Substituindo 𝑖𝑐𝑓 por (A.1):

𝑣𝑖𝑛𝑣 = −𝑖𝑓

(︃
𝑅𝑡𝐶𝑓S + 𝐿𝑡𝐶𝑓S2

𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

)︃(︃
𝑅𝑐𝑓 + 1

𝐶𝑓S

)︃
+ 𝑖𝑖𝑛𝑣 (−𝑅𝑓 − 𝐿𝑓S)

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑖𝑓 (−𝑅𝑡 − 𝐿𝑡S)
(︃

�
��𝐶𝑓S

(((((((𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

)︃(︃
(((((((𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

���𝐶𝑓S

)︃
+ 𝑖𝑖𝑛𝑣 (−𝑅𝑓 − 𝐿𝑓S)

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑖𝑓 (−𝑅𝑡 − 𝐿𝑡S) + 𝑖𝑖𝑛𝑣 (−𝑅𝑓 − 𝐿𝑓S)

Substituindo 𝑖𝑓 de acordo com (A.3):

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑖𝑖𝑛𝑣

[︃
𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

𝐿𝑡𝐶𝑓S2 + 𝐶𝑓 (𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡) S + 1

]︃
(−𝑅𝑡 − 𝐿𝑡S) + 𝑖𝑖𝑛𝑣 (−𝑅𝑓 − 𝐿𝑓S)

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑖𝑖𝑛𝑣

[︃
−𝑅𝑐𝑓𝑅𝑡𝐶𝑓S − 𝑅𝑡 − 𝐿𝑡𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S2 − 𝐿𝑡S

𝐿𝑡𝐶𝑓S2 + 𝐶𝑓 (𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡) S + 1

]︃
+ 𝑖𝑖𝑛𝑣 (−𝑅𝑓 − 𝐿𝑓S)

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑖𝑖𝑛𝑣

{︃
−𝐿𝑓 𝐿𝑡𝐶𝑓 S3 − 𝐶𝑓

[︀
𝐿𝑡

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑓

)︀
+ 𝐿𝑓

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡

)︀]︀
S2 −

[︀
𝑅𝑐𝑓 𝑅𝑡𝐶𝑓 + 𝑅𝑓 𝐶𝑓

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡

)︀
+ 𝐿𝑡 + 𝐿𝑓

]︀
S − 𝑅𝑡 − 𝑅𝑓

𝐿𝑡𝐶𝑓 S2 + 𝐶𝑓

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡

)︀
S + 1

}︃

𝑖𝑖𝑛𝑣

𝑣𝑖𝑛𝑣
=

{︃
𝐿𝑡𝐶𝑓 S2 + 𝐶𝑓

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡

)︀
S + 1

−𝐿𝑓 𝐿𝑡𝐶𝑓 S3 − 𝐶𝑓

[︀
𝐿𝑡

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑓

)︀
+ 𝐿𝑓

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡

)︀]︀
S2 −

[︀
𝑅𝑐𝑓 𝑅𝑡𝐶𝑓 + 𝑅𝑓 𝐶𝑓

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡

)︀
+ 𝐿𝑡 + 𝐿𝑓

]︀
S − 𝑅𝑡 − 𝑅𝑓

}︃
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A.1.3 Função de Transferência de 𝑣𝑓/𝑣𝑖𝑛𝑣

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑣𝑓 − 𝑣𝑙𝑓

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑣𝑓 − 𝑖𝑖𝑛𝑣 (𝑅𝑓 + 𝐿𝑓S)

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑣𝑓 − (𝑖𝑓 − 𝑖𝑐𝑓 ) (𝑅𝑓 + 𝐿𝑓S) (A.4)

Sabendo que:

𝑣𝑓 = −𝑣𝑡

𝑣𝑓 = −𝑖𝑓 (𝑅𝑡 + 𝐿𝑡S)

𝑖𝑓 = − 𝑣𝑓

𝑅𝑡 + 𝐿𝑡S
(A.5)

Sabendo que:

𝑣𝑓 = 𝑖𝑐𝑓

(︃
𝑅𝑐𝑓 + 1

𝐶𝑓S

)︃

𝑣𝑓 = 𝑖𝑐𝑓

(︃
𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

𝐶𝑓S

)︃

𝑖𝑐𝑓 = 𝑣𝑓

(︃
𝐶𝑓S

𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

)︃
(A.6)

Substituindo (A.5) e (A.6) em (A.4):

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑣𝑓 −
[︃
− 𝑣𝑓

𝑅𝑡 + 𝐿𝑡S
− 𝑣𝑓

(︃
𝐶𝑓S

𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

)︃]︃
(𝑅𝑓 + 𝐿𝑓S)

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑣𝑓 −
{︃

𝑣𝑓

[︃
−𝐿𝑡𝐶𝑓S2 − 𝐶𝑓 (𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡) S − 1

𝑅𝑐𝑓𝐿𝑡𝐶𝑓S2 + (𝑅𝑡𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓 + 𝐿𝑡) S + 𝑅𝑡

]︃}︃
(𝑅𝑓 + 𝐿𝑓S)

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑣𝑓

{︃
1 −

[︃
−𝐿𝑡𝐿𝑓𝐶𝑓S3 − 𝑅𝑓𝐿𝑡𝐶𝑓S2 − 𝐿𝑓𝐶𝑓 (𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡) S2 − 𝑅𝑓𝐶𝑓 (𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡) S − 𝐿𝑓S

𝑅𝑐𝑓𝐿𝑡𝐶𝑓S2 + (𝑅𝑡𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓 + 𝐿𝑡) S + 𝑅𝑡

]︃}︃

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑣𝑓

{︃
𝐿𝑡𝐿𝑓 𝐶𝑓 S3 + 𝐶𝑓

[︀
𝐿𝑡

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑓

)︀
+ 𝐿𝑓

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡

)︀]︀
S2 +

[︀
𝑅𝑡𝑅𝑐𝑓 𝐶𝑓 + 𝑅𝑓 𝐶𝑓

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡

)︀
+ 𝐿𝑡 + 𝐿𝑓

]︀
S + 𝑅𝑡 + 𝑅𝑓

𝑅𝑐𝑓 𝐿𝑡𝐶𝑓 S2 +
(︀

𝑅𝑡𝑅𝑐𝑓 𝐶𝑓 + 𝐿𝑡

)︀
S + 𝑅𝑡

}︃

𝑣𝑓

𝑣𝑖𝑛𝑣
=

𝑅𝑐𝑓 𝐿𝑡𝐶𝑓 S2 +
(︀

𝑅𝑡𝑅𝑐𝑓 𝐶𝑓 + 𝐿𝑡

)︀
S + 𝑅𝑡

𝐿𝑡𝐿𝑓 𝐶𝑓 S3 + 𝐶𝑓

[︀
𝐿𝑡

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑓

)︀
+ 𝐿𝑓

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡

)︀]︀
S2 +

[︀
𝑅𝑡𝑅𝑐𝑓 𝐶𝑓 + 𝑅𝑓 𝐶𝑓

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡

)︀
+ 𝐿𝑡 + 𝐿𝑓

]︀
S + 𝑅𝑡 + 𝑅𝑓
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A.1.4 Função de Transferência de 𝑖𝑓/𝑣𝑖𝑛𝑣

𝑣𝑖𝑛𝑣 + 𝑣𝑙𝑣 + 𝑣𝑡 = 0

𝑣𝑖𝑛𝑣 = −𝑖𝑖𝑛𝑣 (𝑅𝑓 + 𝐿𝑓S) − 𝑖𝑓 (𝑅𝑡 + 𝐿𝑡S)

𝑣𝑖𝑛𝑣 = − (𝑖𝑓 − 𝑖𝑐𝑓 ) (𝑅𝑓 + 𝐿𝑓S) − 𝑖𝑓 (𝑅𝑡 + 𝐿𝑡S)

Substituindo 𝑖𝑐𝑓 por (A.1):

𝑣𝑖𝑛𝑣 = −
[︃
𝑖𝑓 + 𝑖𝑓

(︃
𝑅𝑡𝐶𝑓S + 𝐿𝑡𝐶𝑓S2

𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

)︃]︃
(𝑅𝑓 + 𝐿𝑓S) − 𝑖𝑓 (𝑅𝑡 + 𝐿𝑡S)

𝑣𝑖𝑛𝑣 = −𝑖𝑓

(︃
𝐿𝑡𝐶𝑓S2 + 𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 𝑅𝑡𝐶𝑓S + 1

𝑅𝑐𝑓𝐶𝑓S + 1

)︃
(𝑅𝑓 + 𝐿𝑓S) − 𝑖𝑓 (𝑅𝑡 + 𝐿𝑡S)

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑖𝑓

[︂(︂
−𝐿𝑓 𝐿𝑡𝐶𝑓 S3 − 𝑅𝑓 𝐿𝑡𝐶𝑓 S2 − 𝐿𝑓 𝑅𝑐𝑓 𝐶𝑓 S2 − 𝐿𝑓 𝑅𝑡𝐶𝑓 S2 − 𝑅𝑓 𝑅𝑐𝑓 𝐶𝑓 S − 𝑅𝑓 𝑅𝑡𝐶𝑓 S − 𝐿𝑓 S − 𝑅𝑓 − 𝑅𝑡

𝑅𝑐𝑓 𝐶𝑓 S + 1

)︂
− (𝑅𝑡 + 𝐿𝑡S)

]︂

𝑣𝑖𝑛𝑣 = 𝑖𝑓

{︃
−𝐿𝑓 𝐿𝑡𝐶𝑓 S3 − 𝐶𝑓

[︀
𝐿𝑡

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑓

)︀
+ 𝐿𝑓

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡

)︀]︀
S2 −

[︀
𝐶𝑓 𝑅𝑐𝑓

(︀
𝑅𝑓 + 𝑅𝑡

)︀
+ 𝑅𝑓 𝑅𝑡𝐶𝑓 + 𝐿𝑓 + 𝐿𝑡

]︀
S − 𝑅𝑓 − 𝑅𝑡

𝑅𝑐𝑓 𝐶𝑓 S + 1

}︃

𝑖𝑓

𝑣𝑖𝑛𝑣
=

𝑅𝑐𝑓 𝐶𝑓 S + 1
−𝐿𝑓 𝐿𝑡𝐶𝑓 S3 − 𝐶𝑓

[︀
𝐿𝑡

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑓

)︀
+ 𝐿𝑓

(︀
𝑅𝑐𝑓 + 𝑅𝑡

)︀]︀
S2 −

[︀
𝐶𝑓 𝑅𝑐𝑓

(︀
𝑅𝑓 + 𝑅𝑡

)︀
+ 𝑅𝑓 𝑅𝑡𝐶𝑓 + 𝐿𝑓 + 𝐿𝑡

]︀
S − 𝑅𝑓 − 𝑅𝑡
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A.2 Equações do RLS

A.2.1 Função de Transferência do Sistema

A função de transferência utilizada pelos métodos de estimação RLS é encontrada
com base no circuito apresentado no diagrama da Figura A.2. No circuito, 𝐶 é a capa-
citância do banco de capacitores, 𝑅𝑐 é a resistência série do banco de capacitores, 𝑣𝑔 é a
tensão no ponto de acoplamento do equipamento, 𝑣𝑎𝑓 é a tensão sobre a parcela ativa do
filtro híbrido, e 𝑖𝑓 é a corrente circulando pelo ramo do filtro.

Com o algoritmo RLS a resistência e a capacitância do banco de capacitores são
estimadas, sendo necessário medir as variáveis 𝑣𝑔, 𝑖𝑓 , e 𝑣𝑎𝑓 .

Figura A.2 – Diagrama Aplicado para Obtenção da Função de Transferência Utilizada
pelo RLS.

𝑣𝑔 = 𝑣𝑐 + 𝑣𝑎𝑓

𝑣𝑔 − 𝑣𝑎𝑓⏟  ⏞  
𝑣𝑐

= 𝑅𝑐𝑖𝑓 + 1
𝐶S 𝑖𝑓

Como indicado pela equação acima, ao invés de efetuar a medida de 𝑣𝑐 essa tensão
pode ser estimada pelas medidas de 𝑣𝑔 e de 𝑣𝑎𝑓 , que já são usadas pelo controlador,
evitando a necessidade de se adicionar mais um sensor.

𝑣𝑐 = 𝑖𝑓

(︂
𝑅𝑐 + 1

𝐶S

)︂
(A.7)
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A equação (A.7) é discretizada pelo método forward Euler, através de:

S = 1 − z−1

𝑇𝑠

(A.8)

Resultando em:

𝑣𝑐 = 𝑖𝑓

⎛⎜⎜⎜⎝𝑅𝑐 + 1

𝐶
1 − z−1

𝑇𝑠

⎞⎟⎟⎟⎠

𝑣𝑐 = 𝑖𝑓

[︃
𝑅𝑐 + 𝑇𝑠

𝐶 (1 − z−1)

]︃

𝑣𝑐 = 𝑖𝑓

[︃
𝐶𝑅𝑐 (1 − z−1) + 𝑇𝑠

𝐶 (1 − z−1)

]︃

𝑣𝑐 = 𝑖𝑓

(︃
𝐶𝑅𝑐 − 𝐶𝑅𝑐𝑧

−1 + 𝑇𝑠

𝐶 − 𝐶𝑧−1

)︃

𝑣𝑐 = 𝑖𝑓

[︃
(𝐶𝑅𝑐 + 𝑇𝑠) − 𝐶𝑅𝑐𝑧

−1

𝐶 − 𝐶𝑧−1

]︃

𝑖𝑓

𝑣𝑐

= −𝐶𝑧−1 + 𝐶

−𝐶𝑅𝑐𝑧−1 (𝐶𝑅𝑐 + 𝑇𝑠)
(A.9)

A.2.2 Vetor de Medidas

De acordo com [97], o vetor de medidas para o RLS é definido como:

𝜑[𝑘] =
[︁

−𝑦(𝑘 − 1) ... − 𝑦(𝑘 − 𝑛) 𝑢(𝑘) ... 𝑢(𝑘 − 𝑛)
]︁

(A.10)

onde 𝑦, 𝑢 e 𝑛 são, respectivamente, a saída, a entrada e a ordem do sistema.

Reescrevendo a equação (A.9) no formato:

𝐺(z) = 𝐵(z)
𝐴(z)

tem-se:
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𝑖𝑓

𝑣𝑐

= 𝑏1z−1 + 𝑏2

𝑎1z−1 + 𝑎2

𝑎1𝑖𝑓z−1 + 𝑎2𝑖𝑓 = 𝑏1𝑣𝑐z−1 + 𝑏1𝑣𝑐

𝑎1𝑖𝑓 [𝑘 − 1] + 𝑎2𝑖𝑓 [𝑘] = 𝑏1𝑣𝑐[𝑘 − 1] + 𝑏2𝑣𝑐[𝑘]

𝑖𝑓 [𝑘] = −𝑎1

𝑎2
𝑖𝑓 [𝑘 − 1] + 𝑏2

𝑎2
𝑣𝑐[𝑘] + 𝑏1

𝑎2
𝑣𝑐[𝑘 − 1] (A.11)

onde:

𝑎1 = −𝐶𝑅𝑐

𝑎2 = 𝐶𝑅𝑐 + 𝑇𝑠

𝑏1 = −𝐶

𝑏2 = 𝐶

Chegando então ao formato do vetor de medidas indicado em (A.10):

𝜑[𝑘] =
[︁

−𝑖𝑓 (𝑘 − 1) 𝑣𝑐 (𝑘) 𝑣𝑐 (𝑘 − 1)
]︁

(A.12)

colocar a figura com o sistema com a entrada 𝑢, saida 𝑦 e o bloco 𝐵(𝑧)/𝐴(𝑧) que
tem no artigo [97] outra referência boa [86]

A.2.3 Vetor de Medidas

Como indicado pela equação (4.43) da formulação do RLS, o valor estimado da
saída do sistema é obtido à partir de:

𝑦[𝑘] = 𝜑[𝑘]𝜃[𝑘] (A.13)

Considerando 𝜃[𝑘] no formato:

𝜃[𝑘] =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝜃1 (𝑘)

𝜃2 (𝑘)

𝜃3 (𝑘)

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (A.14)
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Têm-se:

𝑦[𝑘] =
[︁

−𝑖𝑓 (𝑘 − 1) 𝑣𝑐 (𝑘) 𝑣𝑐 (𝑘 − 1)
]︁
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣

𝜃1 (𝑘)

𝜃2 (𝑘)

𝜃3 (𝑘)

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦

𝑦[𝑘] = −𝜃1[𝑘]𝑖𝑓 [𝑘 − 1] + 𝜃2[𝑘]𝑣𝑐[𝑘] + 𝜃3[𝑘]𝑣𝑐[𝑘 − 1] (A.15)

Para que o valor estimado seja igual ao valor real da saída do sistema é necessário
que 𝑦[𝑘] = 𝑖𝑓 [𝑘], ou seja:

−𝜃1[𝑘]𝑖𝑓 [𝑘 − 1] + 𝜃2[𝑘]𝑣𝑐[𝑘] + 𝜃3[𝑘]𝑣𝑐[𝑘 − 1] = −𝑎1

𝑎2
𝑖𝑓 [𝑘 − 1] + 𝑏2

𝑎2
𝑣𝑐[𝑘] + 𝑏1

𝑎2
𝑣𝑐[𝑘 − 1] (A.16)

O que resulta em:

𝜃1 = 𝑎1

𝑎2
= − 𝐶𝑅𝑐

𝐶𝑅𝑐 + 𝑇𝑠

(A.17)

𝜃2 = 𝑏2

𝑎2
= 𝐶

𝐶𝑅𝑐 + 𝑇𝑠

(A.18)

𝜃3 = 𝑏1

𝑎2
= − 𝐶

𝐶𝑅𝑐 + 𝑇𝑠

(A.19)
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A.3 Projeto do Integrador PCLPF
Cada um dos filtros passa-baixas utilizados no integrador PCLPF foram sintoniza-

dos para fornecerem um atraso de 30∘ ao sinal de entrada em sua frequência fundamental,
a Figura A.3 mostra o diagrama de Bode de um dos filtros passa-baixas. A obtenção do
ganho 𝐺, aplicado na saída da cascata de filtros passa-baixas, é demonstrada abaixo.

Figura A.3 – Diagrama de Bode do Filtro Passa-Baixas Projetado para ser Aplicado ao
Integrador PCLPF.

O ganho 𝐺 que deve ser aplicado na saída da cascata de filtros passa-baixas é
calculado com base no ganho de cada estágio do filtro passa-baixas e na equação (5.11).
De acordo com a Figura A.3, o ganho em 𝑑𝐵 de cada filtro passa-baixas é dado por:

𝐾(𝑑𝐵) = −0.0695467 (A.20)

A obtenção de 𝐾𝑇 é feita através de:

−0.0695467 = 20 * log(𝐾)

𝐾 = 0.992025109785002

𝐾𝑇 = 𝐾3 = 0.976265618782793 (A.21)

Da equação (5.11) vem que:

𝐺𝐾𝑇 = 1
𝜔

𝐺 = 1
0.976265618782793 · 2 · 𝜋 · 60

𝐺 = 0.002717070368792 (A.22)



APÊNDICE A. Desenvolvimentos Matemáticos 151

A.4 Componente Reativa da Corrente da Carga
Partindo da equação (5.28):

𝐼ℓ𝑟 = 𝜔1𝑥1𝑖
𝑣𝑠𝑒𝑛 + 𝑥̇𝑖1𝑣𝑐𝑜𝑠 (A.23)

Substituindo −𝜔1𝑥𝑖1 e 𝑥̇𝑖1 pelos valores das equações (5.26) e (5.27), e substituindo
𝑣𝑠𝑒𝑛 e 𝑣𝑐𝑜𝑠 pelos seus valores:

𝐼ℓ𝑟 = −𝐼ℓ1cos (𝜔1𝑘 + 𝜑𝑖1) sen(𝜔1𝑘) + 𝐼ℓ1sen (𝜔1𝑘 + 𝜑𝑖1) cos(𝜔1𝑘) (A.24)

Utilizando a relação trigonométrica:

sen(𝛼 − 𝛽) = sen(𝛼)cos(𝛽) − sen(𝛽)cos(𝛼) (A.25)

e considerando 𝜔1𝑘 + 𝜑𝑖1 = 𝛼 e 𝜔1𝑘 = 𝛽, a equação (A.24) é reescrita da forma:

𝐼ℓ𝑟 = 𝐼ℓ1 [sen(𝛼)cos(𝛽) − sen(𝛽)cos(𝛼)]

𝐼ℓ𝑟 = 𝐼ℓ1sen(𝛼 − 𝛽)

𝐼ℓ𝑟 = 𝐼ℓ1sen(𝜔1𝑘 + 𝜑𝑖1 − 𝜔1𝑘)

Chegando assim ao mesmo valor indicado pela (5.25) para o reativo da corrente
da carga:

𝐼ℓ𝑟 = 𝐼ℓ1sen (𝜑𝑖1) (A.26)
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APÊNDICE B – Diagramas de Simulação

B.1 Técnicas de Estimação de parâmetros
Na simulação montada para a comparação das técnicas de estimação de parâmetros

foram utilizados dois bancos de capacitores com valores de 274𝜇𝐹 e 205.5𝜇𝐹 , esses valores
reais foram comparados com os valores estimados pelos algoritmos.

Figura B.1 – Diagrama Elétrico: Simulação Comparação de Técnicas de Estimação de
Parâmetros.
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B.2 Método de Integração PCLPF
Nesta simulação o intuito é demonstrar a capacidade do método PCLPF, e de sua

variante RNN-PCLPF, de calcularem de forma correta a integral de um sinal senoidal
sem o aparecimento de um valor médio, mesmo na ocorrência de transitórios no sinal
de entrada. Na Figura B.2 é mostrado o diagrama principal da simulação, enquanto na
Figura B.3 é mostrado o bloco do método RNN-PCLPF.

Figura B.2 – Diagrama: Simulação para Avaliação do Método de Integração PCLPF.

Figura B.3 – Diagrama: Bloco de Simulação do RNN-PCLPF.
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B.3 Filtro Adaptativo com Estimador de frequência

Figura B.4 – Diagrama: Bloco de Simulação do Filtro Adaptativo com Estimador de
Frequência.

Figura B.5 – Diagrama: Bloco do Filtro Sintonizado.



APÊNDICE B. Diagramas de Simulação 155

B.4 Simulação do Filtro Híbrido com Obtenção de Referências pelo
Modelo no Tempo
Os esquemáticos utilizados para as simulações do método proposto são mostradas

abaixo.

Na Figura B.6 o bloco DSP é utilizado para executar o código em linguagem C
que será portado e executado no DSP durante os testes práticos, ao realizar as simulações
dessa forma é possível testar diretamente a implementação dos algoritmos em C.

Figura B.6 – Diagrama: Página Principal do Diagrama de Simulação.

Figura B.7 – Diagrama: Ramo do Filtro Híbrido.
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Figura B.8 – Diagrama: Módulo do Conversor CHB.

Figura B.9 – Diagrama: Cargas Lineares.

Figura B.10 – Diagrama: Carga Não-Linear Fonte de Tensão.



APÊNDICE B. Diagramas de Simulação 157

Figura B.11 – Diagrama: Carga Não-Linear Fonte de Corrente.
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APÊNDICE C – Estados de chaveamento

A Tabela 9 mostra todos os 64 possíveis estados de chaveamento de um conversor
CHB de 7 níveis.

Tabela 9 – Estados de Chaveamento para conversor CHB de 7 níveis
Chaveamentos

N∘ do estado 𝑆11 𝑆13 𝑆21 𝑆23 𝑆31 𝑆33 𝑉𝑖𝑛𝑣

0 0 1 0 1 0 1 −3𝑉𝑑𝑐

1 0 0 0 1 0 1 −2𝑉𝑑𝑐

2 0 1 0 0 0 1 −2𝑉𝑑𝑐

3 0 1 0 1 0 0 −2𝑉𝑑𝑐

4 0 1 0 1 1 1 −2𝑉𝑑𝑐

5 0 1 1 1 0 1 −2𝑉𝑑𝑐

6 1 1 0 1 0 1 −2𝑉𝑑𝑐

7 0 0 0 0 0 1 −𝑉𝑑𝑐

8 0 0 0 1 0 0 −𝑉𝑑𝑐

9 0 0 0 1 1 1 −𝑉𝑑𝑐

10 0 0 1 1 0 1 −𝑉𝑑𝑐

11 0 1 0 0 0 0 −𝑉𝑑𝑐

12 0 1 0 0 1 1 −𝑉𝑑𝑐

13 0 1 0 1 1 0 −𝑉𝑑𝑐

14 0 1 1 0 0 1 −𝑉𝑑𝑐

15 0 1 1 1 0 0 −𝑉𝑑𝑐

16 0 1 1 1 1 1 −𝑉𝑑𝑐

17 1 0 0 1 0 1 −𝑉𝑑𝑐

18 1 1 0 0 0 1 −𝑉𝑑𝑐

19 1 1 0 1 0 0 −𝑉𝑑𝑐

20 1 1 0 1 1 1 −𝑉𝑑𝑐

21 1 1 1 1 0 1 −𝑉𝑑𝑐

22 0 0 0 0 0 0 0
23 0 0 0 0 1 1 0
24 0 0 0 1 1 0 0
25 0 0 1 0 0 1 0
26 0 0 1 1 0 0 0
27 0 0 1 1 1 1 0
28 0 1 0 0 1 0 0
29 0 1 1 0 0 0 0
30 0 1 1 0 1 1 0
31 0 1 1 1 1 0 0
32 1 0 0 0 0 1 0
33 1 0 0 1 0 0 0
34 1 0 0 1 1 1 0
35 1 0 1 1 0 1 0
36 1 1 0 0 0 0 0
37 1 1 0 0 1 1 0
38 1 1 0 1 1 0 0
39 1 1 1 0 0 1 0
40 1 1 1 1 0 0 0
41 1 1 1 1 1 1 0
42 0 0 0 0 1 0 𝑉𝑑𝑐

43 0 0 1 0 0 0 𝑉𝑑𝑐

44 0 0 1 0 1 1 𝑉𝑑𝑐

45 0 0 1 1 1 0 𝑉𝑑𝑐

46 0 1 1 0 1 0 𝑉𝑑𝑐

47 1 0 0 0 0 0 𝑉𝑑𝑐

48 1 0 0 0 1 1 𝑉𝑑𝑐

49 1 0 0 1 1 0 𝑉𝑑𝑐

50 1 0 1 0 0 1 𝑉𝑑𝑐

51 1 0 1 1 0 0 𝑉𝑑𝑐

52 1 0 1 1 1 1 𝑉𝑑𝑐

53 1 1 0 0 1 0 𝑉𝑑𝑐

54 1 1 1 0 0 0 𝑉𝑑𝑐

55 1 1 1 0 1 1 𝑉𝑑𝑐

56 1 1 1 1 1 0 𝑉𝑑𝑐

57 0 0 1 0 1 0 2𝑉𝑑𝑐

58 1 0 0 0 1 0 2𝑉𝑑𝑐

59 1 0 1 0 0 0 2𝑉𝑑𝑐

60 1 0 1 0 1 1 2𝑉𝑑𝑐

61 1 0 1 1 1 0 2𝑉𝑑𝑐

62 1 1 1 0 1 0 2𝑉𝑑𝑐

63 1 0 1 0 1 0 3𝑉𝑑𝑐
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