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Resumo—Neste artigo, investiga-se o projeto de controladores
ressonantes de corrente em inversores LCL conectados a rede
elétrica. A análise se concentra em técnicas baseadas no domínio
da frequência e também considera os efeitos da implantação
discreta dos controladores. A estabilidade do sistema é baseada
na relação entre a frequência de ressonância do filtro e uma
frequência crítica cujo valor é relacionado com a frequência
de amostragem utilizada no controle. O efeito da conhecida
técnica de amortecimento ativo na resposta em frequência do
sistema e em sua estabilidade também são estudados. Os resul-
tados mostram as limitações dessas técnicas no que se refere à
determinação de limites ao ganho de amortecimento e também
mostram as condições de controle da corrente sem a utilização
do amortecimento ativo.

Palavras-Chaves – Inversores, Filtros LCL, Geração
Distribuída, Critério de Nyquist, Controle Ressonante

I. INTRODUÇÃO

Nos últimos anos, a integração de sistemas de geração dis-
tribuída (GD) baseados em fontes renováveis cresceu significa-
tivamente em todo o mundo. A conexão das fontes de energia
com a rede, em geral, se realiza por meio inversores com filtros
LCL em sua saída. O inversor deve injetar corrente com a
qualidade de energia compatível com os limites estabelecidos
pela agência reguladora [1], [2].

A FTMA do sistema de controle de um inversor injetando
potência ativa na rede é formada pelo produto das funções
de transferência do controlador, do processo de modulação
PWM e do filtro LCL. Como os controladores atuais são
realizados por meio de microntroladores digitais, ainda se
deve acrescentar à FTMA um elemento de atraso, devido ao
processo da conversão analógico-digital (A\D) nas correntes
de fase retroalimentadas no sistema de controle.

Considerando que as correntes e tensões em uma rede elé-
trica trifásica são senoidais, o controle do inversor pode traba-
lhar com referências senoidais ou com referências constantes,
oriundas da transformação de Park nas correntes/tensões de
fase. Neste último caso, é comum a utilização de controladores

proporcionais integrais (PI) e na primeira, pode-se optar pela
utilização de controladores ressonantes [3].

Em relação ao atuador PWM e ao atraso gerado pela conver-
são A\D, ambos os processos são usualmente modelados por
uma única função de primeira ordem, no domínio de Laplace
ou por um atraso de um período de amostragem no domínio
da Transformada Z. Esse atraso em conjunto com o pico de
ressonância do filtro LCL são os elementos que produzem
instabilidade ao inversor conectado [4].

II. MODELAGEM DE UM INVERSOR LCL CONECTADO À
REDE ELÉTRICA

O sistema elétrico que se pretende modelar em termos de
funções de transferência é mostrado na Figura 1. É composto
por um inversor com um filtro de saida LCL. O inversor impõe
em seus terminais as tensões de polo v0a, v0b e v0c. Deseja-se
controlar, então, a injeção das correntes ia2, ib2 e ic2. Neste
artigo, apesar do sistema ser trifásico, não há necessidade de
transformadas devido ao uso do controlador ressonante. Assim,
cada fase será controlada independentemente. Para tanto, a
princípio, o esquema de controle mostrado na Figura 2 pode
ser aplicado para cada corrente das três fases. Na figura, as
funções de transferência são representadas por três blocos. O
bloco Gc é o de controle. O bloco GD representa a dinâmica de
atuação PWM sobre as chaves IGBT do inversor. Este bloco
inclui os tempos de atraso da conversão A\D e da transferência
da amostra para o controlador PWM mais o atraso referente à
imposição da largura de pulso. O bloco Gp representa o filtro
LCL. Ele relaciona a corrente que se deseja controlar com a
tensão imposta pelo inversor.

Todos os blocos de controle da Figura 2 podem ser repre-
sentados no domínio contínuo ou podem ser discretizados. No
domínio contínuo, o bloco de controle é fornecido por:

Gc(s) = Kp

(
1+

1
Tr

1
(s2 +ω2

0 )

)
, (1)

em que Kp é um ganho proporcional e Tr, uma constante
de tempo que devem ser sintonizados adequadamente. O
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Figura 1: Circuito elétrico do inversor trifásico conetado a rede
elétrica.

Figura 2: Diagrama de blocos do sistema de controle de
corrente sem amortecimento.

parâmetro ω0 é a frequência fundamental da rede elétrica.
Portanto, este controlador tem ganho infinito nesta frequência,
garantindo erro estacionário nulo para referência em 60Hz. A
função de transferência do filtro LCL é fornecida por:

Gp(s) =
I2(s)
V0(s)

=
1

sL1

γ2
LC

(s2 +ω2
r )

, (2)

em que γLC =
√

1/(L2C) e a frequência de ressonância ωr é
obtida por:

ωr =

√
L1 +L2 +Lg

L1L2C
. (3)

Note que essa frequência de ressonância depende da indutância
da rede Lg que possui uma variação que não se pode controlar.
A última das funções de transferência mostrada na Figura 2 é
GD, que representa o tempo de atraso associado à amostragem
e a implantação da atuação PWM digital. Ela pode ser escrita
como:

GD(s) =Vdce−sTd , (4)

em que Td pode ser aproximado por 1,5Ts [5], com Ts sendo
o período de amostragem. O periódo Td depende do tipo de
modulação PWM e de como as amostras são atualizadas para
o processamento da modulação.

Todas as funções de transferência descritas acima podem
ser discretizadas para serem representadas no domínio Z. Vale,
observar que em (4), deve ser realizada uma aproximação de
Padé para transformar e−sT d numa função racional. Observa-
se que em alguns trabalhos, a representação do atraso devido
a atuação do PWM digital é realizada por z−1 [6], ou seja um
atraso equivalente apenas a um período T . A FTMA discreta
é definada, então por

FT MA(z) = Gc(z)GD(z)Gp(z) (5)

III. ESTABILIDADE DO SISTEMA DE CONTROLE

A estabilidade do sistema de controle pode ser aferida pelo
diagrama de Bode da FTMA. Pode-se demonstrar que a fase

de (5), sempre pode ser aproximada pela fase da função de
transferência Gma(z = e jωTs), escrita como:

Gma(z = e jωT s) =
1

e jωTs −1
, (6)

para frequências menores do que a da ressonância [6], inde-
pendentemente dos parâmetros do circuito. Isso ocorre porque,
primeiramente, o decaimento da fase da FTMA é dominado
pelo fator z−1 até o valor da frequência de resonância do
LCL. Outro motivo é a contribuição de fase do controlador
ser pouco significativa em altas frequências [7], [8]. Dessa
forma, a frequência pela qual a fase de (6) cruza com −1800,
define uma chamada frequência crítica, fcrit . Essa frequência
crítica corresponde ao valor de fs/6, em que fs = 1/Ts. Esse
valor é mostrado na Figura 3. Essa figura também mostra o
diagramas de FTMA para quatro frequências de ressonância.
Duas delas, fr1 e fr2, localizam-se antes da frequência crítica
e as outras duas, fr3 e fr4, após este valor. Pode-se notar que
os dois primeiros picos resultam em instabilidade do sistema,
pois ocorrem antes que a fase da FTMA cruze −180o. Já no
caso dos picos em fr3 e fr4, estes ocorrem após a fase da
FTMA cruzar −180o.

Figura 3: Diagrama de Bode da FTMA - sem amortecimento

Uma alternativa para estabilizar o sistema de controle que
tenha frequência de ressonância menor do que a frequência
crítica é a estratégia chamada de amortecimento ativo. Nela,
acrescenta-se uma malha interna ao sistema de controle com
o intuito de atenuar o fenômeno da ressonância. A corrente do
capacitor foi utilizada como variável de realimentação para o
amortecimento ativo. O esquema em termos de diagrama de
blocos é apresentado na Figura 4. Neste diagrama, apresentam-
se três funções de transferência, Gi1, Ic/I1 e Gi2, cujo os
produtos resultam na função de transferência da planta Gp.
O parâmetro K é um ganho de amortecimento a ser ajustado
no projeto de controle. No diagrama, identificam-se:

Gi1 =
1

sL1

s2 +ω2
0

s2 +ω2
r
, (7)

e

Ic/I1 =
s2

s2 +ω2
0
. (8)



Figura 4: Diagrama de blocos do sistema de controle de
corrente com amortecimento.

Na Figura 5 mostra-se novamente os diagramas de bode
plotados para as mesmas quatro frequências de ressonância da
Figura 3. Mas agora adicionou-se a realimentação de corrente
capacitiva ao bloco de controle. Como se pode perceber, o
efeito produzido foi de permutação entre as regiões de estabi-
lidade e instabilidade em relação ao caso sem amortecimento.
Assim, os sistemas referentes às frequências fr1 e fr2 são agora
estáveis. E os sistemas referentes às fr3 e fr4 são instáveis. Em
[9], argumenta-se que esta permutação é desejável, pois seria
possível alargar a região de estabilidade, com um aumento da
frequência crítica, por meio de um compensador de atraso,
por exemplo. A região de estabilidade alargada implica, por
sua vez, em um sistema mais rápido e, portanto, com melhor
desempenho dinâmico. No entanto, é importante ponderar que
o sistema mais rápido também é mais susceptível a ruídos
ou outros tipos de distorção. Ainda em [9], uma engenhosa
demonstração é apresentada para mostrar a equivalência entre
o sistema amortecido representado na Figura 4, com o sistema
de laço único no qual somente a corrente I1 do lado do inversor
é realimentada. Para tanto, basta fazer K ≥ Kp.

Vale salientar que em [9], o estudo de estabilidade se efetua
no domínio discreto. Portanto, estuda-se a alocação dos pólos
do sistema em relação ao círculo unitário do plano complexo.
Dessa forma, afirma-se que como resultado do amortecimento,
os pólos tendem a permanecer dentro do círculo unitário do
plano complexo. Na Figura 6a, mostra-se o lugar das raízes
para o sistema sem amortecimento esquematizado na Figura 2,
com quatro frequências de ressonâncias diferentes. As curvas
foram obtidas considerando que o controlador ressonante
pode ser simplificado para um ganho Kp, uma vez que seu
ganho integral não é relevante em altas frequências, onde a
estabilidade é estudada. Da Figura 6a, nota-se que para as
frequências fr1 e fr2 que são menores que a crítica, o lugar
das raízes apresenta pólos fora do círculo unitário para todos
valores de ganho. Portanto, os dois sistemas associados a estas
frequências são instáveis. Já os sistemas associados com fr3
e fr4 são estáveis para uma deteminada faixa de ganhos. Na
a Figura 6b pode-se observar o lugar das raízes do sistema
com amortecimento, esquematizado na Figura 4. Ela mostra
que os sistemas com ressonâncias fr1 e fr2 são estáveis para
uma faixa de ganhos, enquanto os sistema referentes a fr3 e
fr4 são instáveis para quaisquer valores de ganho.

IV. PROJETO DO CONTROLADOR RESSONANTE

O projeto do controlador ressonante é realizado de acordo
com o seguinte procedimento [5], [6], [9].

Figura 5: Diagrama de Bode da FTMA - com amortecimento.

(a) Lugar das raízes para sistema sem amortecimento.

(b) Lugar das raízes do sistema com amortecimento (K = Kp.)

Figura 6: Lugar das raízes para quatro frequências ressonantes
diferentes.

• Primeiramente, aproxima-se o controlador ressonante
pelo seu ganho proporcional Kp. O argumento é que na
frequência de corte do sistema, a parcela ressonante do
controlador não exerce influência significativa tanto na
fase quanto na amplitude da FTMA do sistema.



• Arbitra-se, então, um valor para a margem de fase do
sistema, φm. E, com esse valor de margem de fase,
calcula-se a frequência de corte ωc. Para tanto, basta
igualar a fase da FTMA, calculada para ωc ao valor
−π +φm.

• Com o valor de ωc, Kp é determinado ao se fixar que o
ganho da FTMA em ωc é unitário.

• Para se determinar o ganho ressonante do controlador,
assume-se que a parcela ressonante pode ser aproximada
por um PI. Em seguida, para assegurar que a contribuição
do ressonante seja, de fato, insignificante em ωc, iguala-
se:

Tr =
10
ωc

. (9)

A metodologia de projeto descrita acima é facilmente apli-
cada ao caso de inversores com retroalimentação da corrente
de rede i2 e com frequência de ressonância do filtro maior
do que a crítica. Também, pode ser aplicada, ao caso mais
simples, em que o filtro do inversor é apenas uma indutância.

Para inversores LCL com frequências de ressonância me-
nores do que a crítica, existe a necessidade da utilização do
fator de amortecimento K da corrente capacitiva. Além disso,
deve-se verificar a necessidade de alteração dos parâmetros Kp
e Tr.

No presente trabalho, argumenta-se que as expressões obti-
das para determinação de Kp e Tr ainda devem ser mantidas,
mesmo com a inclusão do ganho K de amortecimento. A justi-
ficativa se deve ao seguinte raciocínio. Sem o amortecimento,
a FTMA do sistema é fornecida por:

FT MA1 = GcGDGp. (10)

Já com o amortecimento, a FTMA é obtida por:

FT MA2 = Gc
GDGic

1+KGdGic
Gi2

=
GcGDGp

1+KGDGic
. (11)

Comparando-se (10) e (11) e considerando que o fator KGdGic
só é significativo para frequências próximas da ressonância
do filtro LCL, pode-se concluir que em baixas frequências
FT MA1 e FT MA2 são praticamente iguais. Nessa banda
baixa de frequências, o controlador deve atuar. Desse modo,
o controlador projetado para a FT MA1, sem amortecimento,
pode ser o mesmo utilizado para a FT MA2.

O ganho de amortecimento K pode ser deteminado ao se
considerar a Figura 7. Nela, os pólos do sistema amortecido
são desenhados em função da variação do ganho K, ao se
igualar o denominador da FTMF do sistema amortecido,
obtendo-se:

z+KVdcGic(z)+KpVdcGic(z)Gi2(z) = 0. (12)

Da figura, nota-se que aparecem um ganho mínimo Kmin em
que os pólos se encontram dentro do círculo unitário e um
ganho máximo Kmax no qual, os pólos voltam a sair do círculo
de estabilidade. Em [6], sugere-se que para determinação do
ganho máximo Kmax, considera-se, primeiramamente (12) e

calcula-se K para um z0 = 0.5+ j
√

3/2, valor no qual os pólos
do sistema saem do cículo unitário. Esse valor de z0 é referente
à frequência crítica fc/6 em destaque na figura. Dessa forma,
determina-se:

Kmax =
ωrL1

Vdcsin(ωrTs)
| 1−2cos(ωrTs) |+Kpγ

2
LCT 2

s (13)

Para se determinar o ganho de amortecimento mínimo Kmin,
pode-se considerar a descrição do sistema amortecido no
domínio contínio de Laplace e, então, aplicar o critério de
Routh–Hurwitz para impor uma condição de estabilidade ao
ganho. Para tanto, assume-se que o controlador Gc é apenas
um ganho Kp. Assim, manipulando-se (11), obtém-se

FT MA2 =
KpGDγ2

LC
L1s3 +KGDs2 +ω2

r L1s
. (14)

Aplica-se o critério de Routh–Hurwitz a 1 + FT MA2 e
determina-se a restrição

Kmin =
L1Kp

L1 +L2
. (15)

Figura 7: Lugar das raízes em relação a variação do ganho de
amortecimento K.

V. RESULTADOS DE SIMULAÇÃO

Nesta seção, mostram-se os resultados de simulações com
o circuito do inversor LCL a uma frequência de ressonância
constante.As simulações foram realizadas no ambiente do
Simulink do Matlab.

Para o projeto do controlador, há que se observar os limites
impostos em (13) e (15). Outro ponto importante é o tempo
de atraso associado ao processo de amostragem e ao atuador
PWM digital. Como mencionado na seção II, este tempo está
representado por Td . Na referência [6], Kmax foi estipulado ao
se considerar o tempo de atraso como o de um período de
amostragem Ts. Já Kmin, foi estimado por uma consideração
de estabilidade do sistema contínuo, para o qual Td = 0 e
GD =Vdc. Assim, a primeira parte dessa seção é voltada para
investigar, por meio de simulações, o efeito de se considerar
outro tempo de atraso, equivalente a 1,5Ts. Esse tempo corres-



ponde ao atraso que a maioria dos microcontroladores atuais
impõem ao sistema na execução de um PWM digital.

A. Efeito do tempo de atraso na estabilidade do sistema

As simulações apresentadas neste trabalho foram realizadas
se utilizando os parâmetros apresentados na Tabela I. Para tais
parâmetros, o valor da frequência de ressonância é 949 Hz,
enquanto que a frequência crítica é de 3,3 KHz. Dessa forma,
ωr < ωcrit e um sistema de controle estável pode ser obtido
somente com amortecimento ativo. No caso da simulação,
seguindo a metodologia descrita anteriormente, e estipulando
uma margem de fase de 45o, obtém-se Kp = 0,1547 e Tr =
9,55×10−4. Os limites segundo (13) e (15) são Kmax = 0.1794
e Kmin = 0.0967.

Na Figura 8 é mostrada a referência da corrente i2 sendo
rastreada na situação em que o atraso da atuação PWM é
imposto na simulação em Td = Ts. Na figura, apresentam-se,
além da curva de referência de corrente, as curvas de i2 para
K = Kmin e para K = 1,15Kmin. Nota-se que no primeiro caso,
o sistema de controle não logra rastrear a referência. Já no
segundo caso, em que o ganho de amortecimento é ampliado
em 15%, a referência é seguida, embora com um elevado
conteúdo harmônico.

Tabela I: Inversor conectado com amortecimento ativo -
ωr < ωcrit

PARÂMETROS DO SISTEMA DE ENERGIA

L1 (mH) L2 (mH) C (µF) fs (KHz) fPWM (KHz) Vdc (V)

3 1.8 25 20 10 325

Figura 8: Controle da corrente i2 para valores de K perto do
limite inferior (Td = Ts).

Na Figura 9 pode-se observar a referência de corrente i2
sendo rastreada para dois valores de ganhos; um deles igual
ao ganho máximo, determinado por (13) e o outro ganho igual
a dobro do valor máximo. Nota-se que nas duas situações,
a corrente i2 é corretamente seguida. No entanto, quando o
ganho de amortecimento é o dobro do recomendado, a corrente
apresenta mais oscilações.

Figura 9: Controle da corrente i2 para valores de K perto do
limite superior (Td = Ts).

Na Figura 10 pode-se visualizar o rastreamento da corrente
i2 para as situações de dois ganhos de amortecimento, Kmin
e 1.2×Kmin. Mas agora, impõe-se na FTMA, um atraso de
1,5×Ts. Da figura, nota-se que para K = Kmin, o sistema de
controle não é estável. Já para K = 1.2×Kmin, o sistema de
controle é capaz de seguir a corrente de referência, embora
com alto conteúdo harmônico.

Figura 10: Controle da corrente i2 para valores de K perto do
limite inferior (Td = 1.5×Ts).

Por fim, a Figura 11, mostra o rastreamento de i2 para K =
Kmax e para K = 1.5×Kmax. Novamente, o atraso imposto à
FTMA é de 1,5×Ts. O sistema de controle é estável para as
duas situações. Mas, para o maior ganho de amortecimento,
o conteúdo harmônico é significativo, principalmente, quando
comparado à situação na qual o atraso imposto na simulação
é de apenas Ts.

B. Sistema de controle com realimentação da corrente do lado
do inversor, i1.

Uma das vantagens de se utilizar a realimentação de cor-
rente do lado do inversor, i1 é que dessa forma, não se faz
necessário o laço de amortecimento para estabilizar o sistema
de controle, em situações em que fcrit < fr. A Figura 12 mostra
a simulação do mesmo sistema descrito na subseção anterior
e com o mesmo controlador, mas agora com o controle tendo
como retroalimentação, apenas a corrente i1. Na simulação,
foi imposto um atraso de um período de Ts na FTMA. Na
figura, percebe-se que a corrente i1, retroalimentada, tem um
forte conteúdo harmônico, enquanto que a corrente i2, em



Figura 11: Controle da corrente i2 para valores de K perto do
limite superior (Td = 1.5×Ts).

vermelho, segue a referência com menor conteúdo harmônico
e com um atraso pouco significativo. Esse resultado mostra
que é possível se utilizar a retroalimentação por i1, apesar
desta ser uma opção pouco utilizada na literatura existente.

C. Discussão dos resultados

Os presentes resultados mostraram primeiramente, que a
influência do atraso devido a modulação PWM digital na
estabilidade do inversor conectado à rede é significativa.
Também mostraram que a faixa de ganhos de amortecimento é
significativamente reduzida quando o atraso imposto a FTMA
é alterado de Ts para 1,5× Ts. Além disso, aumenta-se o
conteúdo harmônico da corrente injetada. Outra observação
importante é que os limites estabelecidos em [6] não são verif-
cados nas simulações. Estas sugerem que o ganho mínimo Kmin
não garante estabilidade ao sistema, sendo necessário que este
seja elevado. Por sua vez, o ganho máximo também pode ser
elevado, mantendo o sistema ainda estável. Essas observações
são mantidas para os dois valores de Td testados. Finalmente,
sobre o sistema não amortecido, observou-se a viabilidade de
sua aplicação, para o caso em que fcrit < fr. Apesar da corrente
controlada i1, ser significativamente distorcida, a corrente no
lado da rede, i2 tem o mesmo nível de distorção de um sistema
amortecido. Essa abordagem, obviamente, possui a vantagem
de não demandar sensores de corrente nos capacitores. A
desvantagem é que não se pode controlar a corrente injetada
na rede diretamente. Para casos no qual o capacitor for mais
elevado, a diferença entre i1 e i2 será maior.

Outro ponto que se deve ressaltar é que a planta composta
pelo filtro LCL e a rede, é um sistema de terceira ordem.
Mas devido ao atraso imposto pelo PWM digital, a planta
ganha mais um polo, se tornando de quarta ordem. Assim,
teoricamente, só poderiamos ter controle completo da alocação
de seus polos por meio de um ajuste de um controle com
quatro parâmetros a serem sintonizados. Isso não se verifica
em nenhuma das abordagens apresentadas, pois sem amor-
tecimento, temos dois parâmetros a serem ajustados e com
amortecimento, três.

VI. CONCLUSÕES

Esse artigo conduziu uma investigação sobre o projeto
de controladores de corrente e a estabilidade em sistemas

Figura 12: Correntes para o controle sem amortecimento -
Retroalimentação por i1.

formados por inversores conectados à rede elétrica. O estudo
se concentrou em duas abordagens comumente utilizadas na
literatura, ambas no domínio da frequência, utilizando con-
troladores ressonantes. Os resultados de simulação mostraram
que os ganhos dos controladores para estabilização do sistema
são sensíveis aos tempos de atraso impostos pelo controle
discreto. As simulações mostraram também que o controle
pode ser realizado sem amortecimento ativo, em situações nais
quais a frequência de ressonância do sistema é menor do que
a crítica e o valor do capacitor do filtro é mais elevado.
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