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RESUMO 

Este documento estuda o inversor boost a capacitor chaveado 

(SCDBI) para conexão com à rede elétrica. O SCDBI é um conversor 

elevador, com a possibilidade de elevação do ganho com a adição de células 

de capacitor chaveado, e possui uma característica de saída em tensão, o que 

permite injetar correntes na rede com baixa ondulação usando apenas um 

filtro L. Esses atributos favorecem o emprego da topologia em sistemas de 

estágio único conectado à rede, nos quais a tensão de entrada é menor que a 

tensão da rede elétrica. Alguns dos desafios do uso do SCDBI estão 

relacionados à característica de ganho não linear e aos modelos dinâmicos 

de ordem elevada. A dissertação contribuiu com uma modelagem 

simplificada orientada ao controle e uma técnica de linearização estática, 

que permitem a utilização de um controlador proporcional-integral com 

adição de um polo extra e com malha de feedforward no controle da 

corrente injetada na rede elétrica. Além disto, o trabalho aborda a análise 

estática do conversor com modulação unipolar, as equações de projeto, o 

dimensionamento do estágio de potência e a distribuição das perdas nos 

componentes. A validação do estudo é feita por meio dos resultados obtidos 

de um protótipo de 250 W, conectados à rede de 127 V RMS, com tensão de 

entrada variando de 50 a 70 V, frequência de comutação de 50 kHz. O 

protótipo permite analisar o rendimento da estrutura, a técnica de 

linearização e a qualidade da corrente injetada na rede em diferentes pontos 

de operação. O pico de rendimento da topologia é de 90% e a corrente de 

saída apresenta THD menor que 3%. 
 

Palavras-chave: Inversor boost. Capacitor chaveado. Conexão com à rede 

elétrica. Linearização. Modelagem. Controle. 

 

 

 

 





 
 

ABSTRACT 

This document addresses the study of the switched-capacitor 

differential boost inverter (SCDBI) for the connection with electrical grid. 

The SCDBI is a step-up converter which allows the increasing of the gain 

with the addition of more switched capacitor cells. Furthermore, its output 

voltage characteristic allows injecting currents with low ripple using only an 

L filter. Those attributes favor the employment of the topology in single-

stage systems connected to the grid in which the input voltage is lower than 

the voltage of the grid. Some of the challenges of using SCDBI connected 

to the grid are related to the nonlinear gain characteristic and high order 

dynamic models. The master thesis contributed with a simplified model 

oriented to the control and a static linearization technique are proposed, 

which allow the use of a simple proportional integral controller with an 

extra pole and with a feedforward loop for regulating the current injected 

into the grid. In addition, the paper addresses the static analysis of the 

converter with unipolar modulation, the design equations and power stage 

sizing are also presented in the document. The validation of the theoretical 

analysis is done through the results obtained with a prototype of 250 W 

connected to a 127 V RMS voltage grid, with input voltage ranging from 50 

to 70 V, switching frequency of 50 kHz. The prototype allows analyzing the 

structure efficiency, linearization technique and grid injected current quality 

at different points of operation. The topology efficiency peak is 90% and 

grid current presents THD less than 3%. 
 

Keywords: Boost inverter. Switched-capacitor. Connecting to the electrical 

grid. Linearization. Modelling. Control. 
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PI(z) 
Função de transferência discretizada do controlador 

PI (PLL) 

Po Potência de saída 

Rds(on) Resistência do interruptor em condução 

Re Resistência de entrada do sensor de tensão 

req’ 
Resistência equivalente referenciada ao lado de baixa 

tensão 

rL Resistência parasita 

Rm Resistência de medida 

Rm max Resistência de medida máxima 

Rm min Resistência de medida mínima 

Ro Resistência de carga 

RSE Resistência série equivalente do capacitor 

S1a, S2a, S3a e S4a Interruptores do subconversor A 

S1b, S2b, S3b e S4b Interruptores do subconversor B 

τ Constante de tempo 



 

θ1 Ângulo das correntes (PLL)  

θ2 Ângulo das tensões (PLL) 

θref Ângulo de referência (PLL) 

tol 
Tolerância da excursão do valor CC da tensão de 

saída dos subconversores 

Ts Período de comutação 

v1 
Tensão da primeira fase (PLL) e saída do 

condicionamento de sinal 

v2 Tensão da segunda fase (PLL) 

v2 Tensão da terceira fase (PLL) 

Va,va Tensão de saída do subconversor A 

va' Tensão de saída da célula boost do subconversor A 

Va_CC Valor CC da tensão de saída do subconversor A 

Vapk Valor de pico da tensão de saída do subconversor A 

Vb,vb Tensão de saída do subconversor B 

vb' Tensão de saída da célula boost do subconversor B 

Vi Tensão de entrada 

vlido Tensão na entrada do condicionamento de sinal 

vo Tensão de saída diferencial 



 

Vorms Valor eficaz da tensão de saída 

Vp Valor da tensão de pico (PLL) 

Vpk Valor de pico da tensão lida pelo sensor de tensão 

vrede Tensão da rede elétrica 

Vref Tensão de referência do circuito PLL monofásico 

vS1a Tensão sobre o interruptor S1a 

vS2a Tensão sobre o interruptor S2a 

vS3a Tensão sobre o interruptor S3a 

vS4a Tensão sobre o interruptor S4a 

vtrig 
Forma de onda triangular da portadora do modulador 

3N-PWM 

ω Frequência angular da rede elétrica 

ωc 
Frequência de corte do controlador PI da malha de 

controle de corrente 

ωp Frequência angular do polo extra 

ωPLL Frequência angular do PI (PLL) 

ωz 
Frequência angular do zero do controlador PI da 

malha de controle de corrente 
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Jéssika Melo de Andrade 

Capítulo 1 

1 INTRODUÇÃO GERAL 

ste capítulo introduz a contextualização e a revisão bibliográfica 

referente ao tema do trabalho. Além disso, são apresentados os 

objetivos e a estrutura da dissertação. 

1.1 Contextualização e Revisão Bibliográfica 

A crescente demanda por energia elétrica, o desenvolvimento de 

novos materiais, os novos protocolos de comunicação, o aprimoramento dos 

dispositivos voltados a processamento de sinais e, por fim, os avanços na 

tecnologia dos semicondutores e da eletrônica de potência, têm sido fatores 

relevantes à disseminação de fontes renováveis no Sistema Elétrico de 

Potência (SEP). Aliado a estes fatores, o apelo ecológico, a suposta redução 

das reservas de combustíveis fósseis e os incentivos governamentais, vêm 

contribuindo para o aumento do número de unidades de Geração Distribuída 

(GD) no mencionado sistema. Apesar de estudos desde a década de 90 [1]-

[6], os sistemas GD não estão consolidados, e continuam sendo alvo de 

pesquisas em tempos atuais. 

No Brasil, segundo os Procedimentos de Distribuição (PRODIST), 

“as unidades de GD são definidas como centrais geradoras de energia 

elétrica de qualquer potência, com instalações conectadas diretamente ao 

sistema elétrico de distribuição ou por meio de instalações de consumidores, 

podendo operar em paralelo com a rede principal ou de forma isolada e 

despachadas (ou não) pelo Operador Nacional do Sistema Elétrico (ONS)” 

[2]. 

Ainda no que concerne à Geração Distribuída, os sistemas de 

geração fotovoltaica e eólica vêm apresentando maior destaque dentre as 

fontes renováveis [2]. Para conectar tais sistemas à rede elétrica, sob o 

ponto de vista da qualidade da energia, existem manuais e normas que 

estabelecem limites máximos do conteúdo harmônico da corrente injetada. 

Em Santa Catarina, a concessionária de energia elétrica Celesc 

fornece um manual de procedimentos, intitulado “Requisitos para a conexão 

de micro ou minigeradores de energia ao sistema elétrico da Celesc 

E
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distribuição”. Também existem normas internacionais, como a IEC61727 e 

a IEEE1547. Tanto o manual, quanto as normas internacionais, além de 

imporem o limite máximo do conteúdo harmônico, também exigem que a 

distorção harmônica total (THD) seja inferior a 5%. 

Com base nesta premissa, é de extrema importância o 

desenvolvimento de sistemas para conexão de fontes renováveis à rede 

elétrica que sejam eficientes, confiáveis e garantam a qualidade da energia 

injetada. Esse é um tema atual na comunidade cientifica [7]-[9], cujo 

desenvolvimento vem sendo propiciado, entre outros fatores, pelos avanços 

da eletrônica de potência [10]. 

Dentre as possibilidades, as fontes renováveis podem ser conectadas 

à rede elétrica por meio de sistema de único ou de múltiplos estágios. Em 

sistemas fotovoltaicos com potência acima de 200 W, por exemplo, o 

processamento de energia é realizado, normalmente, a partir de dois 

estágios, conforme mostra a Figura 1.1 (a). Tipicamente, estes sistemas são 

compostos por um conversor CC-CC e um conversor CC-CA. O conversor 

CC-CC, elevador (tipo boost), eleva a tensão dos módulos fotovoltaicos 

para níveis adequados ao estágio inversor. O conversor CC-CA, 

normalmente abaixador (tipo buck), requer tensões de entrada superiores ao 

valor de pico da tensão da rede.  

Em outra direção, visando melhorias em relação às topologias com 

duplo estágio, há os inversores de estágio único, como mostra a 

Figura 1.1 (b). A topologia flyback no modo de condução descontínua 

(MCD) é vastamente utilizada [11]-[13] neste tipo de aplicação. Entretanto, 

por fazer uso de transformador, essa proposta limita-se à baixa potência 

(menor que 200 W), devido às perdas de condução.  

 

Figura 1.1 – Sistema fotovoltaico conectado à rede elétrica: a) dois estágios e b) estágio 
único. 
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Além das topologias tipo flyback, existem os inversores tipo 

forward, push-pull, ponte completa, meia ponte, dentre outros [2], [14]-

[16]. Em [2] é abordado os inversores forward de estágio único com 

enrolamento terciário, para aplicações entre 200 W e 500 W, e o duplo-

forward, para aplicações entre 500 W e 800 W, no qual a desmagnetização 

do núcleo ocorre pelo enrolamento primário. 

A literatura também apresenta algumas soluções de inversores de 

único estágio não isolados (transformerless) [17], como os inversores boost, 

buck-boost, zeta, SEPIC, dentre outros. Essa família de inversores utiliza o 

conceito de integrar dois conversores CC-CC, Figura 1.2 (a), e conectá-los à 

carga de forma diferencial, Figura 1.2 (b). Usualmente, essas topologias 

operam no modo de condução contínua (MCC), sem exigir componentes 

extras, assim, podem processar potências maiores em relação ao inversor 

flyback no MCD. Contudo, o ganho destas topologias é limitado aos ganhos 

dos conversores originais. 

 

Figura 1.2 – Geração do inversor boost: (a) Subconversores CC-CC boost bidirecionais e 
(b) inversor boost diferencial. 

Dentre tais topologias, pode-se destacar o inversor diferencial boost, 

denominado na literatura como differential boost inverter (DBI), proposto 

por [18] e exposto na Figura 1.2 (b). Ele realiza a conversão CC-CA sem 

uso de transformador [19] e, embora a tensão de saída de cada subconversor 

seja sempre positiva, suas componentes alternadas encontram-se defasadas 

em 180o, assim, uma forma de onda senoidal, sem nível CC, e com valor de 

pico maior que a tensão de alimentação, pode ser obtida na saída diferencial 

(vo=va-vb). 
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Cabe destacar que, apesar de ser uma topologia elevadora, o DBI 

apresenta ganho de tensão limitado pois, assim como o conversor boost 

tradicional, suas perdas tornam-se bastante elevadas à medida que a razão 

cíclica se aproxima da unidade [20]. 

Para aumentar o ganho estático dos conversores, o conceito de 

capacitor chaveado, denominado na literatura como switched capacitor 

(SC), vem sendo bastante abordado na área da eletrônica de potência [21]-

[24]. Inicialmente capacitores chaveados foram estudados em aplicações de 

baixa potência, em circuitos integrados (CI) [25]-[26], porém, nos últimos 

anos, têm sido integrados a conversores CC-CC, CC-CA, CA-CC e CA-CA 

[27]-[29], originando o conceito de conversores híbridos. Essa integração é 

muito atrativa, pois aumenta o ganho estático, sem a presença de 

transformadores, além de diminuir os esforços de tensão nos 

semicondutores. A Figura 1.3 apresenta a célula SC na configuração escada 

(denominada na literatura de Ladder), o ganho da célula (k) pode ser 

aumentado com o aumento do número de células SC (N). A Figura 1.4 

exemplifica a integração da célula SC a um conversor tradicional, no caso, a 

um conversor boost CC-CC bidirecional. 

 
Figura 1.3 – Célula SC genérica. 

vx

 k=2

C3kvx

C1

S1

S2

C2

S3

S4

 k=N+1

C5

C3

C2N+1

...

C4

S5

S6

C1

S1

S2

C2

S3

S4

C2N

S2N+1

S2N+2

...

kvx
kvx

 k=3

C5

C3

C4

S5

S6

C1

S1

S2

C2

S3

S4



Capítulo 1  37 

Jéssika Melo de Andrade 

 
Figura 1.4 – Concepção do conversor boost CC-CC bidirecional híbrido. 

Com o objetivo de aumentar o ganho estático do DBI, em [30]-[31] é 
proposta a integração de células de capacitores chaveados ao convencional 
inversor boost apresentado em [11]. A topologia resultante é um inversor do 
tipo boost, composto por dois conversores boost CC-CC bidirecionais 
híbridos, Figura 1.5 (a), conectados a carga de forma diferencial. Esse 
inversor é denominado na literatura como switched capacitor differential 

boost inverter (SCDBI) e é exibido na Figura 1.5 (b). Adicionalmente [31] 
realizou a análise e propôs a generalização da topologia mencionada, 
resultando na estrutura com N células multiplicadoras apresentada na 
Figura 1.6. 

 

Figura 1.5 – Concepção do inversor SCDBI: (a) conversores boost CC-CC bidirecionais 
híbridos e (b) inversor diferencial boost a capacitor chaveado. 

C3

L
Vi

C3

C1

S1

S2

C2

S3

S4

kvx

C1

S1

S2

C2

S3

S4

L C1

Vi S1

S2

kvx

vx

Ro

(a)

(b)

La
Vi

C3a

C1a

S1a

S2a

C2a

S3a

S4a

va

Lb
Vi

C3b

C1b

S1b

S2b

C2b

S3b

S4b

vb

LbLa

Vi

C3a

C1a

S1a

S2a

C2a

S3a

S4a

va C3b

C1b

S1b

S2b

C2b

S3b

S4b

vb

vo
Subconversor A Subconversor B



38 Introdução 

Jéssika Melo de Andrade 

 

Figura 1.6 - SCDBI com N células a capacitor chaveado. 

Um dos desafios de conversores a capacitor chaveado é a 

modelagem e o controle, devido ao número elevado de elementos 

armazenadores de energia. Além disso, devido à característica não linear do 

ganho estático dos inversores tipo boost, a tensão e a corrente de saída 

apresentam distorções harmônicas e, normalmente, o controle da estrutura é 

implementado por meio de técnicas não lineares de controle [32]-[38].  

Contudo, para contornar essas desvantagens, alguns autores sugerem 

o emprego de conversores dinamicamente equivalentes de ordem reduzida 

[39] para simplificar a modelagem e o emprego de técnicas de linearização 

para reduzir as distorções da tensão e corrente de saída e diminuir o esforço 

de controle [40]-[41]. 

Até o momento a literatura adotou o SCDBI como inversor 

autônomo, no entanto, suas características de ganho também o tornam 

atraente para sistemas conectados à rede, pois o emprego de células a 

capacitor chaveado permite aumentar o ganho da topologia, mantendo a 

célula boost no mesmo ponto de operação.  

Nesse contexto, o presente trabalho propõe a utilização do SCDBI na 

conexão de fontes renováveis à rede elétrica, tema ainda não explorado na 

literatura. A modelagem do sistema é feita de forma simplificada, a 

modulação prevê o uso de uma estratégia de linearização e técnicas lineares 

de controle são aplicadas para controlar a corrente de saída do SCDBI, 
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maioria dos trabalhos presentes na literatura, o inversor boost é controlado 

por meio de técnicas não lineares. A validação do estudo é realizada por 

meio de um protótipo de 250 W projetado e testado em laboratório, o qual 

foi especificado para ser conectado a uma rede elétrica com valor eficaz de 

tensão de 127 V, a partir de um barramento CC de entrada com variação 

admissível entre 50 e 70 V.  

1.2 Objetivos 

Esta subseção apresenta os objetivos do presente trabalho, 

subdivididos em objetivos gerais e objetivos específicos. 

1.2.1 Objetivo Geral 

O objetivo geral dessa dissertação é estudar o inversor de estágio 

único SCDBI para aplicá-lo na conexão com à rede elétrica. 

1.2.2 Objetivos Específicos 

Os objetivos específicos são: 

 Desenvolver a análise estática orientada ao projeto do inversor; 

 Desenvolver uma técnica de linearização de ganho estático; 

 Desenvolver a modelagem orientada ao controle da corrente 

injetada na rede elétrica; 

 Empregar controladores baseados em técnicas lineares; 

 Validar experimentalmente os estudos a partir de um protótipo 

construído e testado em laboratório. 

1.3 Estrutura da Dissertação 

Além deste capítulo introdutório, o Capítulo 2 apresenta a análise 

estática do inversor, no qual são abordadas as etapas de operação, as 

equações básicas, as principais formas de onda e a técnica de linearização 

do ganho estático implementada. O capítulo também aborda os esforços de 

tensão e de corrente nos semicondutores e o dimensionamento do estágio de 

potência.  

O Capítulo 3 desenvolve e valida a modelagem orientada ao controle 

da corrente injetada à rede elétrica. O capítulo também aborda a estratégia 

de controle adotada e o dimensionamento do estágio de condicionamento de 

sinal. 

Os resultados de simulação e experimentação do inversor operando 

em modo autônomo e conectado à rede elétrica são expostos juntos, no 
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Capítulo 4, para que uma comparação direta entre teoria e prática possa ser 

realizada. Nesse capítulo também são apresentados: o protótipo construído, 

a análise harmônica da corrente injetada na rede elétrica em potência 

nominal para tensões de entrada de 50, 60 e 70 V, a análise da técnica de 

linearização estática, a curva rendimento da estrutura em malha aberta e as 

curvas de rendimento do inversor conectado à rede elétrica.  

Por fim, no Capítulo 5, são apresentadas as considerações finais 

sobre o trabalho desenvolvido e sugestões de trabalhos futuros. 
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Capítulo 2 

2 INVERSOR BOOST A CAPACITOR CHAVEADO 

ste capítulo apresenta as principais características referentes à análise 

estática do inversor SCDBI, bem como a técnica de linearização 

adotada e o dimensionamento do estágio de potência.  

2.1 Introdução 

A Figura 2.1 apresenta o SCDBI para conexão com à rede elétrica. O 

inversor é composto por dois subconversores boost CC-CC bidirecionais 

híbridos, denominados de subconversores A e B. 

Assim como o tradicional DBI, as tensões de saída dos 

subconversores são sempre positivas, compostas por duas parcelas, uma 

contínua e outra alternada senoidal. As parcelas contínuas são iguais nos 

dois subconversores, já as componentes alternadas são defasadas de 180º. 

Assim, a tensão de saída diferencial anula as componentes CC e soma as 

componentes senoidais. 

 

Figura 2.1 – Inversor boost diferencial a capacitor chaveado para conexão com à rede 
elétrica. 

C3a

La Lb

Vi

C1a

S1a

S2a

C2a

S3a

S4a

va C3b

C1b

S1b

S2b

C2b

S3b

S4b

vb

Subconversor A Subconversor BLo vrede

+

E



42  Universidade Federal de Santa Catarina 

Jéssika Melo de Andrade 

O conversor é conectado à rede elétrica por meio de um filtro 

indutivo, representado na figura por Lo. Reduzidos valores de indutância são 

suficientes para impor uma baixa ondulação de corrente, pois a estrutura 

tem saída em tensão, em oposição aos inversores tipo buck, que requerem o 

uso de filtros indutivos de elevado valor ou de estruturas com mais alta 

ordem, como o filtro LCL. 

Outro ponto interessante é o ganho estático da estrutura, que pode ser 

aumentado com a adição de células SC. Ao alterar o número de células, o 

inversor tem a flexibilidade de se conectar em redes com valores eficazes de 

tensão maiores, mantendo o mesmo ponto de operação no estágio boost. 

Essa característica é interessante para aplicações no Brasil, que possui dois 

níveis de tensão na rede de distribuição: 127 V e 220 V. 

 A capacidade de alterar o ganho com as células SC também 

beneficia aplicações em sistemas fotovoltaicos, pois se pode alterar o 

número de módulos (e assim a tensão de entrada) e ajustar o ganho do 

conversor apenas modificando-se o número de células a capacitor chaveado 

presentes na topologia. 

Este capítulo foi dividido em subseções, as quais abordam as etapas 

de operação, as equações básicas, as principais formas de onda, a técnica de 

linearização adotada, os esforços de tensão e de corrente nos 

semicondutores e o dimensionamento do estágio de potência. 

2.2 Etapas de Operação 

As etapas de operação da estrutura são analisadas utilizando a 

modulação por largura de pulso unipolar (3N-PWM). Essa modulação 

permite que os comandos de cada braço sejam implementados de forma 

independente e, possibilitando a aplicação da técnica de linearização 

abordada na subseção 2.4 deste capítulo. A Figura 2.2 apresenta a estratégia 

de geração dos pulsos de comando dos interruptores de cada braço, em cada 

semiciclo da rede elétrica. 

A partir da aplicação da modulação proposta, o inversor apresenta 

oito etapas de operação; quatro em cada semiciclo da tensão da rede 

elétrica. As etapas de operação são apresentadas nos itens 2.2.1 e 2.2.2 desta 

subseção. 
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Figura 2.2 – Modulador 3N-PWM, bloco de linearização e comando dos interruptores 
para os semiciclos positivo e negativo. 
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2.2.1 Etapas de Operação Referentes ao Semiciclo Positivo da Rede 
Elétrica 

A. Primeira Etapa de Operação:  1
2a sD T  

A primeira etapa de operação tem início quando os interruptores S1a, 

S3a, S2b e S4b são colocados em condução e os interruptores S2a, S4a, S1b e S3b 

estão bloqueados, conforme Figura 2.3. Ao considerar que a razão cíclica do 

subconversor B (Db) é igual à razão cíclica do subconversor A (Da) 

subtraída de um e analisar os pulsos de comando dos interruptores da 

Figura 1.2, essa etapa tem duração de (Da – 1/2)Ts, onde Ts é o período de 

comutação. 

 

Figura 2.3 – Circuito equivalente referente à primeira etapa de operação considerando o 
semiciclo positivo da tensão da rede elétrica. 

Similarmente ao conversor boost CC-CC tradicional, considerando o 

subconversor A, esta etapa é caracterizada pela acumulação indutiva, em 

que a corrente iLa cresce com taxa i aV L . O capacitor C1a está no processo 

de descarga e transfere energia para o capacitor chaveado C3a e para a rede, 

enquanto C2a transfere energia somente para a rede. 

No subconversor B, esta etapa caracteriza-se pela desmagnetização 

do indutor Lb. Enquanto a corrente iLb decresce com taxa  2b i bV V L , 

os capacitores C2b e C3b carregam-se e o capacitor C1b descarrega-se. 
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B. Segunda Etapa de Operação:  1 a sD T  

A segunda etapa inicia-se quando os interruptores S1a, S3a, S1b e S3b 

são colocados em condução e os interruptores S2a, S4a, S2b e S4b estão 

bloqueados, como mostra a Figura 2.4. 

O subconversor A permanece na mesma configuração da etapa 

anterior, mas o indutor Lb do subconversor B acumula energia e a corrente 

iLb cresce com taxa i bV L . Adicionalmente, o capacitor chaveado C3b 

transfere energia para o capacitor C1b, enquanto o capacitor C2b carrega-se 

com a corrente de saída. 

 

Figura 2.4 – Circuito equivalente referente a segunda etapa de operação considerando o 
semiciclo positivo da tensão da rede elétrica. 

C. Terceira Etapa de Operação:  1
2a sD T  

A Figura 2.5 apresenta o circuito equivalente referente à terceira 

etapa de operação considerando o semiciclo positivo da tensão de rede 

elétrica. Esta etapa tem início quando os interruptores S1a, S3a, S2b e S4b são 

colocados em condução e os interruptores S2a, S4a, S1b e S3b estão 

bloqueados. 

O subconversor A apresenta a mesma configuração das etapas 

precedentes. O indutor Lb desmagnetiza com corrente iLb decrescendo com 

taxa  2b i bV V L , o capacitor C2b transfere energia para o capacitor 

chaveado C3b e para a rede e o capacitor C1b transfere energia para a rede. 
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Figura 2.5 – Circuito equivalente referente a terceira etapa de operação considerando o 
semiciclo positivo da tensão da rede elétrica. 

D. Quarta Etapa de Operação:  1 a sD T  

A quarta etapa de operação tem início quando os interruptores S2a, 

S4a, S2b e S4b são colocados em condução e os interruptores S1a, S3a, S1b e S3b 

estão bloqueados, conforme apresenta a Figura 2.6. 

O subconversor B permanece na mesma configuração da etapa 

anterior. No subconversor A, a energia previamente armazenada no indutor 

La é transferida para a rede e para o capacitor C1a, enquanto o capacitor C2a 

é carregado pelo capacitor chaveado C3a. A corrente iLa descresse com taxa 

 2i a aV V L . 

 
Figura 2.6 – Circuito equivalente referente a quarta etapa de operação considerando o 

semiciclo positivo da tensão da rede elétrica. 
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2.2.2 Etapas de Operação Referentes ao Semiciclo Negativo da Rede 
Elétrica 

Durante o semiciclo negativo, o inversor opera de forma dual, sendo 

os circuitos equivalentes referentes a cada etapa de operação representadas 

na Figura 2.7 (a), primeira etapa, na Figura 2.7 (b), segunda etapa, na 

Figura 2.7 (c), terceira etapa, e na Figura 2.7 (d), quarta etapa. 

 
Figura 2.7 – Etapas de operação considerando o semiciclo negativo da tensão da rede 

elétrica: (a) primeira, (b) segunda, (c) terceira e (d) quarta etapa. 
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2.3 Equações Básicas e Principais Formas de Onda  

2.3.1 Ganho Estático 

O ganho estático teórico dos subconversores A e B, no MCC, é 

expresso em (2.1) e (2.2), respectivamente. Nota-se que ele é dado em 

função do ganho fornecido pela célula multiplicadora (k), ou em função do 

número de células SC (N), e da razão cíclica de cada subconversor. Cabe 

destacar que o ganho estático dos conversores híbridos é o ganho do 

tradicional conversor boost multiplicado pelo ganho da célula SC. 

 

 
1

,
1 1

a

i a a

v k N

V d d


 

 
 (2.1) 

 

 
1

.
1 1

b

i b b

v k N

V d d


 

 
 (2.2) 

 

Sabendo-se que a tensão de saída diferencial vo é dada pela diferença 

entre va e vb, obtém-se o ganho diferencial do inversor, dado por: 

 

 
 

  
.

1 1




 

a bo

i a b

k d dv

V d d
 (2.3) 

 

Adotando-se o subconversor A como referência ( ad d ) e 

considerando 1b ad d  , tem-se o ganho estático definido em (2.4). No 

caso do inversor conectado à rede, a tensão diferencial vo é a própria tensão 

da rede elétrica (vrede). 

 

 
 
 
2 1

1
o

i
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V d d





  (2.4) 

 

As curvas de ganho estático de cada subconversor e do SCDBI para 

k=2 é apresentada na Figura 2.8. A Figura 2.9 apresenta as curvas de ganho 

estático do SCDBI para variações do ganho da célula SC. Nota-se que 

quanto maior o número de células multiplicadoras, maior será o ganho do 
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inversor e menor a excursão de razão cíclica. Além disso, observa-se que a 

conexão diferencial apresenta curva de ganho estático com comportamento 

aproximadamente linear no centro e altamente não linear nos extremos. 

 

Figura 2.8 – Curva do ganho estático de cada subconversor e do SCDBI (k=2). 

 

Figura 2.9 – Curvas do ganho estático do SCDBI para variações do ganho da célula SC. 

2.3.2 Principais Formas de Onda 

Esta subseção apresenta as principais formas de onda (malha aberta) 

em baixa frequência e as equações teóricas, das quais elas são derivadas. 

Todas as formas de onda foram obtidas sem a influência do bloco de 

linearização abordado no item 2.4 deste capítulo e com a utilização dos 

valores apresentados na Tabela 2.1 e Tabela 2.3. 

A partir da manipulação da equação (2.4), a razão cíclica idealizada 

do SCDBI é expressa por (2.5). A Figura 2.10 apresenta a forma de onda 

teórica da razão cíclica idealizada. 
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2 2(2 ) 21

2 2

i o i

o

kV v kV
d

v

 
    (2.5) 

 

A razão cíclica idealizada é composta por uma parcela contínua 

(DCC) e uma parcela alternada (DCA). A razão cíclica máxima (D) pode ser 

calculada por: 

 

 CC CAD D D  . (2.6) 
 

 

Figura 2.10 – Forma de onda teórica da razão cíclica idealizada. 

A corrente do indutor de entrada iLa é expressa em função da 

corrente de saída (io) e da razão cíclica idealizada, conforme (2.7). Da 

mesma forma, a corrente iLb é dada por (2.8). A corrente de entrada iin é a 

soma das correntes dos indutores La e Lb e é definida por (2.9). 
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O valor máximo da corrente nos indutores (ILpk) pode ser calculado 

por (2.10). A Figura 2.11 (a) ilustra as correntes dos indutores La e Lb e a 

Figura 2.11 (b) apresenta a forma de onda teórica da corrente de entrada. 
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Figura 2.11 – Formas de onda teóricas: (a) corrente dos indutores de entrada iLa e iLb e (b) 

corrente de entrada iin. 

A tensão de saída de cada subconversor pode ser calculada por: 
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A Figura 2.12 (a) exibe as tensões parciais de cada subconversor. A 

tensão de saída vo é a diferença entra as tensões va e vb e é ilustrada na 

Figura 2.12 (b). Observa-se que as formas de onda obtidas apresentam 

distorções causadas pela característica não linear do ganho estático. 

 

 

Figura 2.12 – Formas de onda teóricas: (a) tensão de saída de cada subconversor va e vb e 

(b) tensão de saída diferencial vo. 

2.3.3 Elementos Passivos 

A. Indutor de Entrada 

Os indutores de entrada são definidos a partir da especificação da 

ondulação percentual de corrente (ΔiL), sendo expressos por : 
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onde: 

Vi é a tensão de entrada; 

D é a razão cíclica máxima; 

fs é a frequência de comutação; 

ILpk é o valor de pico da corrente nos indutores. 

B. Indutor de Filtro de Saída 

A indutância do filtro de saída é determinada a partir da frequência 

de ressonância (fLC) entre o indutor (Lo) e a capacitância equivalente da 

célula multiplicadora (Ceq), sendo definida por: 

 

 
 

2

2

2

2 '
o

LC eq

k
L

f C
. (2.14) 

 

A ressonância pode ser vista na resposta em frequência do inversor, 

que será abordada no Capítulo 3. Optou-se em projetar o indutor de saída 

dessa forma, pois a possibilidade de escolher a frequência em que a 

ressonância ocorrerá garante um grau de liberdade no projeto do 

controlador. Além disso, a saída do conversor em tensão garante uma baixa 

ondulação na corrente de saída, não sendo necessário considerá-la como um 

critério de projeto. 

C. Célula de Capacitor Chaveado 

Os capacitores são projetados a partir do modo de operação da célula 

multiplicadora. Os modos de operação da célula SC são abordados 

detalhadamente em diversos trabalhos [42]-[46]. 

De acordo com [42], existe três modos diferentes de operação: carga 

completa, carga parcial e carga nula, como exposto na Figura 2.13. No 

modo carga completa, Figura 2.13 (a), a corrente do capacitor atinge 

elevados valores de pico, o que, consequentemente, provoca maiores 

perdas. No modo carga nula, Figura 2.13 (c), não existe picos de corrente, 

porém, são requeridos elevados valores de capacitância, o que aumenta o 

volume do conversor. Assim, o modo que fornece o melhor custo/benefício 

entre eficiência e volume é o modo de carga parcial [46], Figura 2.13 (b). 
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Figura 2.13 – Modos de operação da célula de capacitor chaveado: a) carga completa; b) 
carga parcial; c) carga nula. 

A operação do conversor no modo de carga parcial é garantida 

quando o produto da constante de tempo (τ) pela frequência de comutação é 

maior que 0,1 [46], sendo τ definido por (2.15) e os capacitores da célula SC 

expressos por (2.16). 

 

  (on)SE dsR R C   , (2.15) 
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onde: 

RSE é a resistência série equivalente do capacitor; 

Rds(on) é a resistência do interruptor em condução; 

C são os capacitores da célula de capacitor chaveado C1=C2=C3=C. 

 
A integração da célula de capacitores chaveado com o capacitor 

boost gera uma capacitância equivalente, dada por (2.17). Essa capacitância 
será utilizada no Capítulo 3 e é obtida a partir das etapas de operação da 
célula SC. 
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2.4 Técnica de Linearização 

Inversores tipo boost apresentam distorções na tensão (Figura 2.12) 

ou na corrente de saída devido à característica de ganho não linear 

(Figura 2.8), o que exige esforços de controle adicionais [47]-[48]. 

Para melhorar esta desvantagem, alguns trabalhos sugerem o uso de 

técnicas de linearização aplicadas à tensão de saída total vo [41] ou a 

utilização da modulação com linearização dinâmica [42]. Uma das 

contribuições deste trabalho é propor uma estratégia de linearização 

aplicada no ganho boost de cada subconversor, o que, consequentemente 

lineariza as tensões parciais va e vb.  

Deseja-se que após a aplicação da técnica de linearização o ganho 

linearizado GL assuma a forma expressa por (2.18), na qual os coeficientes 

angular (α) e linear (β) da reta de linearização são determinados em função 

do ganho máximo desejado na topologia (o qual está relacionado à tensão 

de entrada e o valor de pico da tensão de saída).  

 

 α βL lG d    (2.18) 

 

A variável dl representa a razão cíclica aplicada ao bloco de 

linearização, composta por uma componente CC e uma componente CA. 

Esses valores CC e CA devem ser ajustados de forma que a tensão parcial 

seja a desejada após o bloco de linearização ser aplicado. Esse ajuste é 

abordado na subseção 2.4.1. 

A equação que descreve o comportamento da razão cíclica do 

conversor boost em MCC pode ser obtida a partir do seu ganho estático 

Gboost dado por: 

 

 
1 1

1 .
1

boost boost

boost boost

G d
d G

   


  (2.19) 

 

Ao definir Gboost = GL, faz-se com que o sistema apresente uma 

resposta linear e, ao substituir (2.18) em (2.19), torna-se simples encontrar a 

relação entre dl e dboost, expressa em (2.20), para que tal comportamento seja 

obtido. 
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α β 1

α β
l

boost

l

d
d

d

 



  (2.20) 

 

Cabe ressaltar que o ganho estático do conversor boost permanece 

não linear, mas o sistema completo (conversor + linearização) apresenta 

uma relação de entrada/saída linear. 

2.4.1 Ajuste da Razão Cíclica Antes do Bloco de Linearização 

Esta subseção apresenta as equações para o cálculo da parcela 

contínua (DCC) e da parcela alternada (DCA) da razão cíclica, a qual é 

aplicada antes do bloco de linearização com a função de garantir o valor 

contínuo da tensão parcial desejada. 

A parcela CC da razão cíclica é calculada a partir de: 

 

 
 α 1

med
CC

med

D
D

D



, (2.21) 

 

onde a razão cíclica média (Dmed), expressa em (2.22), é obtida a partir da 

manipulação da equação (2.1) e do valor CC da tensão parcial de cada braço 

(va_CC), definida em (2.23), adicionada a uma tolerância (tol) de excursão 

que essa tensão possa ter na prática. Nesse caso, adotou-se o subconversor A 

como referência.  

 

 _

_CC

a CC i
med

a

v kV
D

v


 , (2.22) 

 

 _ 2a CC iv V k tol    (2.23) 

 

A amplitude da parcela alternada da razão cíclica (DCA) pode ser 

calculada a partir da subtração da parcela contínua (DCC) do valor máximo 

da razão cíclica especificada (D), exposta em (2.24). 

 CA CCD D D    (2.24) 



Capítulo 2  57 

Jéssika Melo de Andrade 

Sendo assim, a razão cíclica d antes do bloco de linearização é dada 

por (2.25). No subconversor A o sinal da parcela alternada é positiva e no 

subconversor B é negativa. 

 

 ( )l CC CAd D D sen t    (2.25) 

 

A Figura 2.14 apresenta a estratégia da técnica de linearização 

proposta. Quando o sistema operar em malha fechada a razão cíclica 

alternada é derivada do controlador e a parcela contínua deve ser somada a 

esse valor antes de entrar no bloco de linearização. 

 

Figura 2.14 – Estratégia da técnica de linearização proposta. 

2.4.2 Principais Formas de Onda com Bloco de Linearização 

As principais formas de onda teóricas (análise em baixa frequência), 
em malha aberta, com a utilização da técnica de linearização proposta são 
apresentadas nessa subseção. Os valores utilizados para geração das formas 
de onda são apresentados na Tabela 2.1 e Tabela 2.3. 

A Figura 2.15 (a) apresenta a razão cíclica na saída do bloco de 
linearização para cada subconversor da e db. Essas razões cíclicas são 
aplicadas nos subconversores, o que resulta nas tensões de saída parciais 
va e vb, Figura 2.15 (c), e na tensão de saída diferencial vo, Figura 2.15 (d). 
Apesar da utilização do bloco de linearização, as correntes dos indutores 
preservam suas características não lineares, como ilustrado na 
Figura 2.15 (b). 
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Figura 2.15 – Formas de onda teóricas com bloco de linearização: (a) razão cíclica de 

cada subconversor da e db, e (b) corrente dos indutores de entrada iLa e iLb, (c) tensões de 
saída parciais va e vb e (d) tensão de saída diferencial vo. 
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2.4.3 Dimensionamento do Bloco de Linearização 

A partir de (2.5) e das especificações de projeto apresentadas na 

Tabela 2.3, a razão cíclica DCC sem linearização é 0,5 e a razão cíclica DCA é 

0,147, o que resulta em uma razão cíclica máxima de aproximadamente 

0,65. 

O projeto do bloco de linearização foi realizado com a fixação do 

ponto de operação em 0,65 (razão cíclica máxima). A Figura 2.16 ilustra a 

curva de ganho estático do conversor boost (Gboost), cujo valor do ganho 

para esse ponto de operação é 2,85. 

Ao analisar a Figura 2.16, encontra-se um coeficiente linear (β) igual 

a 1 (valor inicial da reta) e um coeficiente angular (α) igual a 2,85, 

determinado por (2.26). 

 

 
2,85 1

α 2,85
0,65 0


 


  (2.26) 

 

 

Figura 2.16 – Curva de ganho estático do conversor boost (Gboost). 

 
Sendo assim, a razão cíclica dboost para que o sistema apresente 

resposta linear, é expressa por: 
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  (2.27) 
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O valor da tolerância (tol) de excursão do valor médio da tensão 

parcial foi definido como 10 V, o que resulta em um valor médio de 290 V 

na tensão de saída de cada subconversor. Com esses valores obtém-se razão 

cíclica DCC igual a 0,3759 e razão cíclica DCA igual a 0,271, sendo a razão 

cíclica antes do bloco de linearização (d) definida em (2.28). 

 

 0,3759 0,271 ( )d sen t    (2.28) 

 

Ao substituir os valores dos coeficientes da reta de linearização na 

equação do ganho linearizado (GL) expressa em (2.18), obtém-se a curva GL 

ilustrada na Figura 2.17. Essa curva foi sobreposta a do conversor boost 

tradicional para evidenciar o comportamento esperado que o sistema 

(conversor + linearização) assuma após o bloco de linearização ser aplicado. 

 
Figura 2.17 – Curva de ganho estático do conversor boost tradicional (Gboost) e de ganho 

estático linearizado (GL). 

A Tabela 2.1 resume os valores de razão cíclica e dos coeficientes 

linear e angular, com e sem implementação do bloco de linearização, para 

um caso particular adotado neste trabalho. Outros pontos de projetos 

poderiam ser escolhidos. 

 
Tabela 2.1 – Parâmetros com e sem linearização. 

Parâmetros Sem Linearização Com Linearização 

Razão Cíclica CC (DCC) 0,5 0,3759 
Razão Cíclica CA (DCA) 0,147 0,271 

Razão Cíclica Máxima (D) 0,65 0,65 
Coeficiente Linear (β) - 1 

Coeficiente Angular (α) - 2,85 
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2.5 Esforços de Tensão e Corrente nos Semicondutores 

Os esforços de tensão e de corrente nos semicondutores foram 

obtidos com base em [43]. A Tabela 2.2 apresenta o valor máximo da 

tensão e os valores médio e eficaz da corrente nos semicondutores do 

inversor boost a capacitor chaveado. Na tabela foi tomado como base o 

subconversor A, porém essas equações também são válidas para os 

semicondutores do subconversor B. 

As equações de valor eficaz e médio da corrente dos interruptores 

são referentes ao período de comutação, sendo assim, elas devem ser 

integradas no período da rede. Nesta dissertação, não são apresentados os 

resultados da integração, por ser muito extenso e de difícil resolução 

analítica. Deve ser considerada a razão cíclica na saída do bloco de 

linearização (da) e a corrente no indutor de entrada (iLa) gerada com essa 

razão cíclica, ambas no domínio do tempo. O valor da tensão máxima é 

expresso em função do valor de pico da tensão de saída parcial (Vapk). A 

dedução dessas equações é exposta no Apêndice A. 

Tabela 2.2 – Esforços de tensão e corrente nos semicondutores do SCDBI. 

Semicondutor Tensão 
Corrente 

Eficaz Média 

S1a e S1b 
2

a p kV
 

 1

2
aLa

a

di

d


  1

2
La

a

i
d  

S2a e S2b 
2

a p kV
 1

2
La

a

i
d   1

2
La

a

i
d  

S3a e S3b 
2

a p kV
 

 1

2
aLa

a

di

d


  1

2
La

a

i
d  

S4a e S4b 
2

a p kV
 1

2
La

a

i
d   1

2
La

a

i
d  

2.6 Dimensionamento do Estágio de Potência 

Com base nas especificações de projeto apresentadas na Tabela 2.3, 

esta subseção apresenta o dimensionamento do estágio de potência. 

Tabela 2.3 – Especificações para o dimensionamento do estágio de potência. 

Especificações de projeto 

Tensão de entrada (Vi) 70 V 
Valor eficaz da tensão de saída (Vorms) 127 V 

Potência de saída (Po) 250 W 
Ondulação percentual de corrente (∆iL) 25% 

Frequência de comutação (fs) 50 kHz 
Frequência de ressonância (fLC) 5 kHz 

Ganho da célula multiplicadora (k) 2 
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2.6.1 Semicondutores 

Os semicondutores utilizados foram escolhidos a partir dos esforços 

de tensão e de corrente. Ao integrar as equações das correntes expostas na 

Tabela 2.2, considerando a razão cíclica da e a corrente iLa com linearização 

e no domínio do tempo, obtêm-se os valores apresentados na Tabela 2.4. Os 

esforços de tensão são apresentados na Tabela 2.5. Os valores calculados 

foram comparados com os obtidos em simulação no software PSIM®.  

O cálculo dos esforços nos semicondutores é de extrema dificuldade 

devido à presença da célula a capacitor chaveado. Apesar disso, o erro 

encontrado indica que a metodologia adotada é um bom parâmetro de 

projeto. O erro obtido ocorre principalmente devido a desconsideração do 

comportamento exponencial das correntes dos capacitores da célula SC. 

 
Tabela 2.4 – Esforços de corrente nos semicondutores. 

Semicondutor Calculado Simulado Erro 

 Valor Eficaz 

S1a e S1b 9,135 A 9,513 A 3,97% 
S2a e S2b 2,833 A 3,33 A 14,92% 
S3a e S3b 3,167 A 4,08 A 22,37% 
S4a e S4b 2,833 A 3,25 A 12,83% 

 Valor Médio 

S1a e S1b 2,147 1,94 -10,67% 
S2a e S2b 0 0 0% 
S3a e S3b 0 0 0% 
S4a e S4b 0 0 0% 

 
Tabela 2.5 – Esforços de tensão nos semicondutores. 

Semicondutor 
Tensão de Pico 

Calculado Simulado Erro 

S1a e S1b 199 V 195,85 V -1,61% 
S2a e S2b 199 V 195,78 V -1,64% 
S3a e S3b 199 V 188,12 V -5,78% 
S4a e S4b 199 V 188,12 V -5,78% 

 
Com base nos esforços de corrente e de tensão e na disponibilidade 

de componentes no laboratório, o semicondutor escolhido para os 
interruptores S1a e S1b foi o MOSFET HEXFET IRFP4332Pbf e para os 
demais interruptores o MOSFET de Silicon Carbide STC2120A. Na 
subseção 4.3.5 do Capítulo 4 é explicado o motivo da escolha de 

semicondutores diferentes para os interruptores S1a e S1b. As principais 
características dos semicondutores utilizados são expostas na Tabela 2.6. 
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Tabela 2.6 – Principais características dos semicondutores. 

IRFP4332Pbf 

Tensão dreno-fonte 250 V 

Corrente de dreno (100 ºC) 40 A 

Resistência de condução 29 mΩ 

Intervalo de temperatura de operação -40 ºC a +175 ºC 
Encapsulamento TO247AC 

STC2120A 

Tensão dreno-fonte 650 V 

Corrente de dreno (100 ºC) 20 A 
Resistência de condução 120 mΩ 

Intervalo de temperatura de operação -55 ºC a +175 ºC 
Encapsulamento TO220AB 

2.6.2 Elementos Passivos 

Com base nas especificações de projeto o valor da corrente de pico 

de saída é calculado conforme: 

 
2

2, 784
2

o
opk

orms

P
I

V
    (2.29) 

A partir da equação (2.10), verifica-se que o valor de pico da 

corrente nos indutores de entrada é 15,8 A. Assim sendo, a partir de (2.13) 

encontra-se o valor da indutância igual a 230 µH. O Apêndice B apresenta o 

projeto físico dos indutores, com base em [49]. 

Com a equação definida em (2.16), obtém-se que o valor das 

capacitâncias da célula multiplicadora devem ser maior que 7 µF para 

garantir o funcionamento da célula SC no modo parcial. Devido à 

disponibilidade em laboratório foi utilizado o capacitor 

C4AEHBW5200A3FJ de 20 µF/600 V/5,3 mΩ. O valor da capacitância 

equivalente, calculada por (2.17), é igual a 59,43 µF. 

O valor da indutância de filtro de saída, definido por (2.14), é 

140 µH e o projeto físico, baseado em [49], é apresentado no Apêndice B.  

A Tabela 2.7 apresenta o resumo dos componentes dimensionados 

nesta seção. 
Tabela 2.7 – Resumo dos componentes dimensionados. 

Interruptores (S2a, S2b, S3a, S3b, S4a e S4b) IRFP4332Pbf 
Interruptores (S1a e S1b) STC2120A 

Capacitores (C1a, C1b, C2a, C2b, C3a e C3b) 
20 µH 

C4AEHBW5200A3FJ 

Indutores de Entrada (La e Lb) 
230 µH 

Núcleo: APH46P60 

Indutor de Saída (Lo) 
140 µH 

Núcleo: APH33P60 
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2.7 Conclusão 

Este capítulo abordou a análise estática do inversor boost a capacitor 

chaveado. As etapas de operação, bem como os pulsos de comando dos 

interruptores de potência foram apresentados para os semiciclos positivo e 

negativo da rede elétrica, sob modulação 3 níveis. 

Os ganhos de cada subconversor e do SCDBI foram expostos, a 

partir dos quais pode-se evidenciar a generalização da célula SC e destacar o 

aumento do ganho estático quando mais células multiplicadoras são 

adicionadas a estrutura. 

A modulação empregada permitiu que uma técnica de linearização 

fosse proposta. Com a utilização dessa técnica, o ganho estático do 

conversor boost permanece não linear, mas o sistema completo apresenta 

uma relação entrada/saída linear.  

Também foram apresentadas as principais formas de onda, em baixa 

frequência, sem e com linearização, tendo sido verificada a possível 

diminuição da distorção harmônica nas tensões parciais va e vb e na tensão 

de saída diferencial vo. 

Os esforços nos semicondutores foram calculados e comparados com 

os valores obtidos em simulação e apresentaram erro percentual devido a 

não consideração da exponencial da corrente na célula de capacitor 

chaveado. 

Cabe ressaltar que o estágio de potência foi dimensionado e a 

indutância de saída necessária apresenta reduzido valor quando comparada 

com inversores tipo buck. 
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Capítulo 3 

3 MODELAGEM E CONTROLE 

ste capítulo apresenta a modelagem orientada ao controle do SCDBI, 

baseada em um circuito equivalente de ordem reduzida. Também é 

abordada a estratégia de controle e o dimensionamento do estágio de 

condicionamento de sinal. 

3.1 Introdução 

Os inversores para conexão com à rede elétrica necessitam que a 

corrente injetada seja controlada, de forma a apresentar uma boa qualidade 

em termos distorção harmônica. Sendo assim, o projeto adequado dos 

controladores necessita de modelos matemáticos que representem o 

comportamento dinâmico do conversor. 

O comportamento de conversores com células SC, devido à grande 

quantidade de elementos passivos, normalmente, é descrito por equações 

dinâmicas de ordem elevada. Neste trabalho, a modelagem é realizada 

considerando somente a dinâmica dominante de cada subconversor [39]. A 

subseção 3.2 apresenta a metodologia da modelagem simplificada adotada, 

orientada para obtenção da função de transferência que relaciona a variável 

a ser controlada (corrente de saída – io) com a variável de controle (razão 

cíclica – d). 

Na seção 3.3 é exibida a estratégia de controle e nas seções 3.4 e 3.5 

é apresentado o dimensionamento do estágio de condicionamento de sinal e 

uma conclusão parcial sobre este capítulo, respectivamente. 

Complementarmente, o Apêndice C apresenta a função de transferência, o 

projeto do compensador e os resultados em malha fechada com controle da 

tensão de saída diferencial com carga resistiva, resultado obtido para futura 

publicação em artigo. 

3.2 Modelagem Orientada ao Controle 

Conversores boost híbridos de ordem n, de acordo com [39], podem 

ser modelados considerando-se apenas a dinâmica dominante, representada 

pelo conversor simplificado de segunda ordem exposto na Figura 3.1, no 

E
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qual, req é a resistência referenciada ao lado de alta tensão; Ceq a 

capacitância equivalente da célula multiplicadora, Ro a resistência de carga 

e L a indutância boost. 

 

Figura 3.1 – Circuito equivalente do conversor boost híbrido. 

O modelo comutado de ordem reduzida do SCDBI pode ser obtido a 

partir da conexão diferencial de dois desses conversores equivalentes, 

ambos refletidos ao lado de baixa tensão, conforme mostra a Figura 3.2.  

 
Figura 3.2 – Modelo comutado de ordem reduzida do SCDBI. 

As tensões e as correntes que os interruptores estão submetidos 

podem ser descritas em função dos seus valores médios quase instantâneos 

[20], [50]. A metodologia adotada para obtenção da função de transferência 

desejada consiste na substituição dos interruptores de potência por esses 

valores médios, denotados pelo símbolo , que foram equacionados a 

partir da análise das etapas de operação do modelo comutado, sob 

modulação três níveis. Os interruptores S1a e S1b serão substituídos por seu 

valor médio de tensão e os interruptores S2a e S2b pelo seu valor médio de 

corrente.  

As subseções 3.2.1, 3.2.2, 3.2.3 e 3.2.4 apresentam a primeira, 

segunda, terceira e quarta etapas de operação, respectivamente, referentes 

ao semiciclo positivo da rede elétrica. A subseção 3.2.5 analisa os modelos 

equivalentes obtidos e exibe a função de transferência desejada. A 

modelagem proposta é validada na subseção 3.2.6. 
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3.2.1 Primeira Etapa de Operação:  1
2 sD T  

O circuito equivalente da primeira etapa de operação é exposto na 

Figura 3.3. As equações referentes aos valores médios da tensão e da 

corrente dos interruptores são expressos em (3.1) e (3.2). A tensão no 

interruptor S1a e a corrente no interruptor S2a são nulas.  

 
Figura 3.3 – Circuito equivalente da primeira etapa de operação. 

 

   1
1' '

2S b eq Lb bv r i v d    (3.1) 

 

  2
1

2S b Lbi i d   (3.2) 

3.2.2 Segunda Etapa de Operação:  1 sD T  

A Figura 3.4 representa o circuito equivalente da segunda etapa de 

operação, na qual, é possível perceber que todas as variáveis em análise são 

nulas nessa etapa. 

 
Figura 3.4 – Circuito equivalente da segunda etapa de operação. 
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3.2.3 Terceira Etapa de Operação:  1
2 sD T  

A configuração dos interruptores durante a terceira etapa de 

operação é ilustrada na Figura 3.5. As equações referentes a essa etapa são 

expostas em (3.3) e (3.4). A tensão no interruptor S1a e a corrente no 

interruptor S2a são nulas. 

 
Figura 3.5 – Circuito equivalente da terceira etapa de operação. 

   1
1' '
2S b eq Lb bv r i v d    (3.3) 

 

  2
1
2S b Lbi i d   (3.4) 

3.2.4 Quarta Etapa de Operação:  1 sD T  

A quarta etapa de operação é representada pelo circuito equivalente 

exibido na Figura 3.6, cujas equações que descrevem o valor médio de 

corrente e de tensão nos interruptores são expressas por: 

 

   1 ' ' 1S a eq La av r i v d   , (3.5) 

 

    1 ' ' 1S b eq Lb bv r i v d   , (3.6) 

 

  2 1S a Lai i d  , (3.7) 

 

  2 1S b Lbi i d  , (3.8) 
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Figura 3.6 – Circuito equivalente da quarta etapa de operação. 

3.2.5 Modelos Equivalentes e Função de Transferência 

Ponderando-se os valores de tensão e de corrente anteriormente 

deduzidos pelos respectivos tempos de duração de cada etapa, obtêm-se os 

valores médios quase instantâneos das grandezas de interesse em cada um 

dos interruptores, conforme expressam (3.9) a (3.12). Com a substituição 

dos interruptores por fontes controladas designadas pelos valores médios 

quase instantâneos encontrados, é possível encontrar o modelo médio de 

grandes sinais que representa a topologia, conforme mostra a Figura 3.7 

 

   1 ' ' 1S a eq La av r i v d   , (3.9) 

 

  1 ' 'S b eq Lb bv r i v d  , (3.10) 

 

  2 1S a Lai i d  , (3.11) 

e 

 2S b Lbi i d , (3.12) 

 
Figura 3.7 – Modelo médio de grandes sinais do SCDBI. 
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Ao assumir que as variáveis são compostas por um valor no ponto de 

operação acrescido de pequenas perturbações, determinadas de (3.13) a 

(3.21), é possível linearizar as equações (3.9), (3.10), (3.11) e (3.12). 

 

 1 1 1
ˆ

S a S a S av V v  , (3.13) 

 

 1 1 1ˆS b S b S bv V v  , (3.14) 

 

 2 2 2
ˆ

S a S a S ai I i  , (3.15) 

 

 2 2 2
ˆ

S b S b S bi I i  , (3.16) 

 

 ˆ' ' 'a a av V v  , (3.17) 

 

 ˆ' ' 'b b bv V v  , (3.18) 

 

 ˆ
La La Lai I i  , (3.19) 

 

 ˆ
Lb Lb Lbi I i  , (3.20) 

 

 ˆd D d  . (3.21) 

 

Aplicando-se as equações de (3.13) a (3.21) em (3.9), (3.10), (3.11) e 

(3.12) obtêm-se: 

 

 
   
   

1 1
ˆ ˆˆˆ ' 1 ' 1 ...

ˆ ˆˆ                        ' 1 ' 1

S a S a eq La eq La

a a

V v r i D d r I D d

V D d v D d

       

     
, (3.22) 
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   
   

1 1
ˆ ˆˆˆ ' ' ...

ˆ ˆˆ                      ' '

S b S b eq Lb eq Lb

b b

V v r i D d r I D d

V D d v D d

     

   
, (3.23) 

 

    2 2
ˆ ˆˆ ˆ1 1S a S a La LaI i I D d i D d       , (3.24) 

 

    2 2
ˆ ˆˆ ˆ

S b S b Lb LbI i i D d I D d     . (3.25) 

 

A partir de (3.22), (3.23), (3.24) e (3.25) é possível extrair as 

equações que descrevem o comportamento do conversor no ponto de 

operação (modelo CC), expressas de (3.26) a (3.29). O circuito que 

representa o modelo CC é exposto na Figura 3.8. 

 

   1 ' ' 1S a eq La aV r I V D   , (3.26) 

 

  1 ' 'S b eq Lb bV r I V D  , (3.27) 

 

  2 1S a LaI I D  , (3.28) 

e 

 2S b LbI I D , (3.29) 

 

 
Figura 3.8 – Modelo equivalente CC do SCDBI. 
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As equações resultantes da análise do modelo CC são dadas por: 

 

 
 1

o
La

I
I

D



, (3.30) 

 

 
 1La

Lb

I D
I

D

 
 , (3.31) 

 

 
 

 

' 1
'

1

i eq La
a

V r I D
V

D

 



, (3.32) 

 

 
'

'
i eq Lb

b

V r I D
V

D


 . (3.33) 

 

As equações de (3.34) a (3.37) descrevem a dinâmica da estrutura 

(modelo CA de pequenos sinais) e permite encontrar a função de 

transferência que relaciona a variável a ser controlada (
ôi ) com a variável de 

controle ( d̂). Essas equações foram extraídas de (3.22), (3.23), (3.24) e 

(3.25), ao desprezar os termos CA de segunda ordem (produto de pequenas 

perturbações). A Figura 3.9 ilustra o modelo equivalente CA de pequenos 

sinais do SCDBI. 

 

      1
ˆˆˆ ˆ' ' 1 ' 'S a eq La a eq La av r i v D r I V d     , (3.34) 

 

    1
ˆˆˆ ˆ' ' ' 'S b eq Lb b eq Lb bv r i v D r I V d    , (3.35) 

 

  2
ˆ ˆ 1S a La Lai i D I D   , (3.36) 

e 

 

 2
ˆˆ

S b Lb LbI i D I d  , (3.37) 
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Figura 3.9 – Modelo equivalente CA de pequenos sinais do SCDBI. 

Ao analisar o modelo CA de pequenos sinais, encontram-se os 

sistemas de equações dados por: 

 

 

 

     

1ˆˆ ˆˆ ' 1 '
'

ˆˆ ˆ ˆ' ' 1 ' '

a La La o
eq

a La eq La a eq La a

v i D I d i
sC

sL i r i v D r I V d

       

         

, (3.38) 

e 

 
 

   

1ˆˆ ˆˆ ' '
'

ˆˆ ˆ ˆ' ' ' '

b Lb Lb o
eq

b Lb eq Lb b eq Lb b

v i D I d i
sC

sL i r i v D r I V d


  


        

. (3.39) 

 

O resultado dos sistemas de equações é expresso por: 

 

 

 

   

 

   

22

22

' 1 ˆˆ ' ...
' ' ' 1 1

' 1
ˆ       '

' ' ' 1 1

a La a
a

eq a eq eq

a eq
o

eq a eq eq

L I s V D
v d

C L s C r D s D

L s r D
i

C L s C r D s D

  
 

   

  


   

, (3.40) 

e 

 

2 2

2 2

' ˆˆ ' ...
' ' '

'
ˆ       '

' ' '

b Lb b
b

eq b eq eq

b eq
o

eq b eq eq

L I s V D
v d

C L s C r Ds D

L s r D
i

C L s C r Ds D


 

 




 

. (3.41) 
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Como o modelo simplificado é referenciado ao lado de baixa tensão, 

é necessário corrigir as variáveis envolvidas, para que o ganho do modelo 

médio coincida com o SCDBI. Para tanto, as seguintes relações devem ser 

adotadas: 

 

ˆ 'ˆ

ˆ ˆ '

ˆ ˆ '

o
o

a a

b b

i
i

k

v v k

v v k







 (3.42) 

A variável a ser controlada (
ôi ) é dada por (3.43). Ao substituir 

(3.42) em (3.40) e (3.41) e o resultado encontrado em (3.43), obtém-se a 

função de transferência desejada, dada por (3.44) e cujos coeficientes são 

expostos na Tabela 3.1. Nessa análise foi considerado La=Lb. O código 

utilizado no Matlab para obtenção da função de transferência pode ser visto 

no Apêndice D. 

 
ˆ ˆ

ˆ a b
o

o l

v v
i

sL r





 . (3.43) 

 
3 2

3 2 1 0

5 4 3 2
5 4 3 2 1 0

ˆ
(s)

ˆ
o

id

i b s b s b s b
G

a s a s a s a s a s ad

  
 

    
 . (3.44) 

Tabela 3.1 – Coeficientes da função de transferência. 

3b   2
eq a La LbC L k I I   

2b     ' 1 ' '(1 D) C ' ' 'eq a a eq Lb a eq eq a b La eqC L V k D C I L kr DL k V I r      

1b  

     

 

2

2

2 1 ' ' ' ...

' ' ' '

a La Lb Lb a eq eq a b

eq eq a b

D L k I I I L k D C Dkr V V

C D kr V V

      


 

0b     2 3' ' 2 'b a b b aDV k D k V V D k V V     

5a  2 2'eq a oC L L  

4a  2 2' ' 'eq a o eq eq lC L L r C r  

3a  
   2 2 2 2

2

' ' 1 2 ' 1 2 ' ....

' '

o eq eq o eq a eq a

o eq a eq a l

L C r D D L C L D D k C L

L C L C L r

    


 

2a  
   

 

2 2' ' 1 2 ' ' C ' ' 1 ...

2 ' 1 '

o eq eq a eq eq eq eq l

eq a l eq a l

L C Dr D L k C r Dr r D

C L Dr D C L r

    

 
  

1a  
     

 

22 2 2 2 21 2 1 2 ' 1 ...

' 'r 1

a o a eq eq

eq eq l

L k D L D DL k D C Dk r D

C Dr D

      


  

0a   2 4 3 2' 1 2eq l l lk r D D r D r D r D     
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3.2.6 Validação da Modelagem Proposta 

A modelagem proposta foi validada por simulação usando o software 

PSIM® e os parâmetros listados na Tabela 3.2, sendo o SCDBI submetido a 

uma pequena perturbação de razão cíclica (1%).  

 
Tabela 3.2 – Parâmetros utilizados para validação da modelagem. 

Tensão de entrada (Vi) 70 V 
Valor de pico da corrente de saída (Iopk=Io) 2,784 

Capacitor equivalente (Ceq’) 59,43 µF 
Resistência equivalente (req’) 0,216 
Indutores de entrada (La e Lb) 230 µH 

Indutor de saída (Lo) 140 µH 
Resistência parasita (rl) 0,2 

Razão cíclica máxima (D) 0,65 
Ganho da célula (k) 2 

 

A Figura 3.10 e a Figura 3.11 apresentam a validação das respostas 

dinâmicas, no domínio do tempo e no domínio da frequência, 

respectivamente, obtidas do SCDBI (Io_comutado) e do modelo médio de 

pequenos sinais (Io_médio). Observa-se que o modelo médio obtido 

representa de maneira satisfatória o inversor em análise. 

 
Figura 3.10 – Validação da função de transferência: domínio do tempo. 

Pode-se destacar, na Figura 3.11, que a frequência de ressonância 

entre filtro de saída e capacitância equivalente mostra-se bem acentuada na 

resposta em frequência do inversor. A frequência escolhida para alocação 

da ressonância foi de 5 kHz, com o intuito de afastá-la da frequência da rede 

(60 Hz) e da frequência de comutação (50 kHz) e, assim, facilitar o projeto 

do controlador. 
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Figura 3.11 – Validação da função de transferência: domínio da frequência. 

A Figura 3.12 apresenta a validação da função de transferência para 

k=5, no domínio do tempo, Figura 3.12 (a), e no domínio da frequência, 

Figura 3.12 (b). Foi considerado, na validação, valor de pico da tensão de 

saída igual a 450 V e foi mantido o mesmo valor de razão cíclica e dos 

componentes. Nota-se que o modelo começa a apresentar mais variações, 

porém ainda descreve adequadamente o SCDBI. 

 

 

Figura 3.12 – Validação do modelo para k=5: (a) domínio do tempo e (b) domínio da 
frequência 
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3.3 Estratégia de Controle da Corrente Injetada na Rede Elétrica 

A finalidade do inversor proposto é injetar corrente na rede elétrica 

respeitando os limites das normas vigentes. Para isso é necessário que a 

corrente esteja em fase com a tensão da rede e possua reduzida distorção 

harmônica. 

Dessa forma, é necessário gerar uma referência de corrente senoidal 

que possua a mesma fase da tensão da rede elétrica. A estratégia adotada 

para gerar essa referência será detalhada na subseção 3.3.2. 

A Figura 3.13 apresenta o estágio de potência do SCDBI com a 

malha de controle da corrente injetada na rede. A estratégia adotada é a 

utilização de uma malha de feedforward para compensar a perturbação 

gerada pela rede elétrica junto com um controlador proporcional-integral 

(PI) com adição de um polo extra, representado na figura por H(s). O 

projeto do controlador será abordado na subseção 3.3.1. O controlador PI 

foi adotado para que haja seguimento da referência e o polo extra para 

atenuar o efeito da ressonância entre indutor de saída e capacitância 

equivalente. 

Vale destacar que o controlador com a malha de feedforward gera a 

razão cíclica CA (DCA), que deve ser invertida para o subconversor B. 

Posteriormente, a razão cíclica CC (DCC) deve ser adicionada antes do bloco 

de linearização (Linear.). A saída do bloco é conectada ao modulador três 

níveis (3N-PWM), abordado na subseção 3.3.3, o qual gera os pulsos de 

comando dos interruptores de cada subconversor. 

Outra estratégia para controle da corrente seria utilizar um 

controlador ressonante, porém, devido a não idealidade da rede elétrica, 

seria necessário projetar controladores ressonantes em várias frequências 

múltiplas de 60 Hz, o que dificultaria a implementação, além do problema 

de discretização do controlador ressonante. A transformada de Tustin, 

normalmente empregada, desloca a frequência de ressonância, sendo assim, 

a utilização de outras transformadas seria necessária [51]-[52]. 
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Figura 3.13 – Estágio de potência com estratégia para controle da corrente injetada na 

rede elétrica. 

3.3.1 Projeto do Controlador 

A Figura 3.14 apresenta o diagrama de blocos simplificado para 

controle da corrente injetada na rede elétrica.  

 
Figura 3.14 – Diagrama de blocos simplificado para controle da corrente injetada na rede 

elétrica. 

A tensão de referência (Vref) gerada para a malha de feedforward tem 

amplitude igual a 1 e é multiplicada por um ganho Kf, cujo valor é o índice 

de modulação, ou seja, a própria razão cíclica CA (DCA), Kf =0,27. 

O projeto do controlador PI foi realizado empregando-se o método 
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da resposta em frequência. A função H(s) é composta pela função de 

transferência do controlador PI, Ci(s), multiplicada pelo polo extra, P(s), 

dada por (3.45). 

 

      
 

 
ω 1

C P
ω

c z
i

p

K s
H s s s

s s


 


  (3.45) 

 

Sabendo-se que um polo gera atenuação de -20dB por década, o 

alocou-se na frequência de 1,5 kHz para atenuar o efeito da ressonância 

entre indutor de saída e o capacitor equivalente em 5 kHz, que está 

localizada na frequência ωp de 9425 rad/s. O efeito do polo extra foi 

considerado na função de transferência de laço aberto não compensada, 

FTLANCi(s), obtida a partir da Figura 3.14 e expressa por: 

 

      NCi pwm i lin idFTLA s K K K P s G s , (3.46) 

 

onde: 

Kpwm é o ganho do modulador 3N-PWM; 

Ki é o ganho do sensor de corrente; 

Klin é o ganho do bloco de linearização. 

 

Os ganhos Kpwm e Ki foram considerados iguais a 1 para o projeto do 

controlador. O efeito do modulador e do sensor de corrente foram 

compensados dentro do processador de sinal utilizado para implementar o 

controle, de forma, que o controlador enxergasse essas variáveis com ganho 

unitário. O ganho Klin é o valor médio da função de linearização, igual a 

0,48. 

A função de transferência de laço aberto compensada, FTLACi(s), é 

determinada em (3.47). 

 

      Ci i NCiFTLA s C s FTLA s , (3.47) 

 

Ao utilizar a condição de pertinência de módulo, expressa em (3.48), 

o conceito de margem de fase, exposto em (3.49), e sabendo que em regime 

permanente senoidal s=jω, sendo ω substituido pela frequência de corte ωc, 
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é possivel encontrar as equações para calcular o ganho Kc e a frequência ωz 

do compensador, definas em (3.50) e (3.51), respectivamente. 

 

  ω 1Ci cFTLA  , (3.48) 

 

  180 ωCi cM FTLA   , (3.49) 
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ω
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  (3.51) 

 

A margem de fase (Mϕ) foi alocada em 60º e a frequência de 

cruzamento fc em 800 Hz (ωc=5027 rad/s), o que resultou em um Kc igual a 

817 e ωz igual a 2524 rad/s. Sendo assim, é possível o controlador projetado 

é representado por: 

 

      
 

 
817 2524 1

C P
9425

i

s
H s s s

s s


 


  (3.52) 

 

A Figura 3.15 apresenta o diagrama de Bode da malha de controle da 

corrente após compensação, a partir da qual verifica-se que a frequência de 

cruzamento ocorreu em 800 Hz (5027 rad/s) e a margem de fase é de 60º, 

satisfazendo as especificações de projeto. 

A função de transferência determinada em (3.52) foi discretizada 

com a utilização da transforma de Tustin e frequência de amostragem de 

50 kHz, conforme (3.53). A rotina de código implementada na 

experimentação é apresentada no Apêndice E. 

 

  
2

2

0,007556 0,0003769 0,007279

1,828 0,8277

z z
H z

z z

 


 
  (3.53) 
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Figura 3.15 – Diagrama de Bode da malha de controle da corrente após compensação. 

3.3.2 Estratégia para Detecção de Fase da Rede Elétrica 

O sinal de referência de corrente (Ioref) é responsável pela 

sincronização da corrente injetada com a tensão da rede elétrica. Existem 

diversas maneiras para se gerar esse sinal [53]-[57]. Neste trabalho foi 

adotado o laço de travamento de fase monofásico, denominado na literatura 

como phase locked loop (PLL), proposto em [54], [55]. 

O circuito PLL monofásico simplificado proposto em [54], [55] e 

adotado nesse trabalho é obtido por meio de um PLL trifásico, o qual emula 

o cálculo interno das potências em duas fases fictícias. Sabe-se que as 

tensões e as corrente de fase de um sistema trifásico são dadas por (3.54) e 

(3.55), respectivamente, e que a potência instantânea de um sistema 

trifásico balanceado (p3φ) é definida por (3.56). 
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 

 

 

1 2

2 2

3 2

120

120

p

p

p

i I sen

i I sen

i I sen

 

   

   

  (3.55) 

 

 3φ 1 2 3 1 1 2 2 3 3p p p p v i v i v i        (3.56) 

 

Ao substituir (3.54) e (3.55) em (3.56), encontra-se a potência 

trifásica, expressa por: 

 

  3φ 1 2

3
cos

2
p pp V I     (3.57) 

 

A tensão da primeira fase (v1) é a tensão da rede elétrica lida por um 

sensor de tensão, cujo condicionamento de sinal será abordado na seção 3.4, 

e a corrente i1 é gerada internamente pela PLL. Sendo assim, é necessário 

obter a expressão que emula a potência das segunda e terceira fases. 

A soma das potências da segunda e da terceira fase é dada por (3.58). 

Substituindo (3.54) e (3.55), com amplitudes unitárias, em (3.58), obtém-se 

a expressão para gerar internamente a soma das potências necessárias, 

exibida em (3.59). 

 

 2 3 2 2 3 3p p v i v i     (3.58) 

 

  2 3 2

1
2

2
p p sen     (3.59) 

 

A Figura 3.16 apresenta o circuito PLL monofásico simplificado para 

geração da corrente de referência. O sinal de saída da PLL (iPLL) é 

multiplicado pelo valor de pico da corrente de saída desejada. Essa 

multiplicação gera o sinal de referência Ioref , o qual é utilizado na malha de 

controle da corrente de saída. 
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Figura 3.16 – Estratégia para geração da referência –circuito PLL monofásico 

simplificado. 

O controlador proporcional-integral, determinado pela função PI(s) 

na figura, é responsável por anular a potência trifásica (p3φ). Isso só ocorre 

se os ângulos θ1 e θ2 estiverem em quadratura. Para que a equação (3.57) 

seja igual à zero, a corrente gerada internamente pela PLL deve estar 

adiantada ou atrasada 90º da respectiva tensão. Em [54] é provado que o 

sistema somente será estável se as correntes estiverem adiantadas das 

tensões, por isso é subtraído 90º de θ2 para obter o ângulo de referência θref. 

Em regime permanente a saída do controlador PI será constante e 

igual à frequência angular da rede elétrica (ω). O bloco integrador, I(s), gera 

o ângulo θ2 (ωt). Na implementação prática deve-se reiniciar a variável θ2 a 

cada 2π rad pois, por ser resultado da integração de uma constante, pode 

gerar overflow no processador de sinais. 

A. Projeto do Controlador e Resultado de Simulação 

As especificações de projeto para dimensionar o controlador PI do 

circuito PLL são frequência de cruzamento de 10 Hz e margem de fase de 

60º, o que resultou em um ganho kPLL igual a 54,41 e uma frequência 

angular ωPLL igual a 36,27 rad/s. A equação PI(s) é expressa em (3.60) e a 

equação discretizada com a utilização da transformada de Tustin e 

frequência de amostragem de 50 kHz é exposta em (3.61). 
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A Figura 3.17 apresenta o resultados de simulação obtidos no 

software PSIM® a partir do circuito PLL monofásico simplificado 

projetado. Nota-se que decorrem em torno de 10 ciclos de rede para a 

corrente (iPLL) entrar em fase com a tensão lida (v1). A rotina de código 

implementada é apresentada no Apêndice E. 

 

Figura 3.17 – Resultado de Simulação: tensão lida v1 e corrente de saída do circuito PLL 
monofásico simplificado iPLL. 

3.3.3 Modulador 3N-PWM 

O circuito modulador gera um sinal lógico periódico, com frequência 

fs, para comandar os interruptores do inversor a conduzir ou bloquear. A 

Figura 3.18 (a) apresenta o circuito de comparação para geração dos pulsos 

de comando do subconversor A. O sinal de entrada do circuito modulador é 

o sinal modulante disponibilizado na saída do bloco de linearização (da). 

Esse sinal é comparado com uma portadora, nesse caso, uma onda 

triangular (vtrig). A frequência de comutação do interruptor (fs) é 

determinada pela frequência da portadora. 

Os pulsos de comando dos interruptores do subconversor A são 

apresentados na Figura 3.18 (b). Para os interruptores S1a e S3a, quando o 

sinal modulante é maior que a portadora, o nível lógico é alto e o interruptor 

conduz, caso contrário, é nulo e o interruptor bloqueia. O pulso de comando 

dos interruptores S2a e S4a é complementar ao dos interruptores S1a e S3a. 

Para o subconversor B a geração dos pulsos de comando é similar, porém 

com sinal modulante (db) defasado de 180º em relação a da. 
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Figura 3.18 – Modulador 3N-PWM: (a) circuito de comparação e (b) resultado da 

comparação entre portadora e moduladora. 

3.4 Dimensionamento do Estágio de Condicionamento de Sinal 

3.4.1 Circuito de Condicionamento de Sinal para Medição de Tensão 

O circuito utilizado para o condicionamento de sinal da tensão lida é 

exposto na Figura 3.19. Por disponibilidade em laboratório, para leitura da 

tensão foi utilizado o sensor de efeito Hall, do fabricante LEM, modelo 

LV 25-P, cujas principais características são expostas na Tabela 3.3.  

 

 
Figura 3.19 – Circuito para condicionamento de sinal da tensão lida. 

 
Tabela 3.3 – Principais características do sensor LV 25-P. 

Valor eficaz nominal da corrente no primário (IPN) 10 mA 
Range de medida da corrente no primário (IPM) 0 ± 14 mA 

Resistência de medida (Rm) Rm min Rm max 

Com ±12 V 
±10 mA max 30 Ω 190 Ω 
±14 mA max 30 Ω 100 Ω 

Com ±15 V 
±10 mA max 100 Ω 350 Ω 
±14 mA max 100 Ω 190 Ω 

Valor eficaz nominal da corrente no secundário (ISN) 25 mA 
Relação de Transformação (KN) 2500:1000 
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O sensor utilizado possui entrada e saída em corrente, o que torna 

necessário a utilização de um resistor de entrada (Re), calculado por (3.62), 

e um resistor de medida (Rm), determinado pela tensão de alimentação do 

sensor. 

 

 pk
e

PN

V
R

I
 , (3.62) 

 

onde: Vpk é o valor de pico da tensão lida. 

 

O valor da tensão de pico lida é 311 V. Ao considerar a corrente 

máxima no primário igual a 10 mA, encontra-se que a resistência de entrada 

(Re) deve ser maior 31,1 kΩ. Na implementação prática utilizou-se 36 kΩ.  

O sensor de tensão foi alimentado com ±15 V e o resistor de medida 

utilizado foi de 180 Ω. Os resistores R1 e R2 formam um divisor resistivo, e 

foram ajustados para dividir vlido por quatro. O valor de R1 é 20 kΩ e de R2 é 

6,8 kΩ. 

A função de transferência do filtro passa baixa (FPB) utilizado é 

dada por (3.63). A frequência de corte (fcf) escolhida foi 7 kHz e o valor do 

resistor R3 foi 1 MΩ, o que resultou em uma capacitância de 22 pF, 

conforme (3.64). 

 

   3 1

3 1

1

1

R C
F s

s
R C
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. (3.63) 
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O resistor R5 e o potenciômetro R6 compõem um divisor resistivo de 

tensão, para gerar um offset de 1,5 V. Os valores referidas resistências são 

de 1,2 kΩ e 5 kΩ, respectivamente. A resistência R4 escolhida foi de 1 MΩ. 

O esquemático completo da placa de condicionamento de sinal com os 

valores dos componentes utilizados encontra-se no Apêndice F. 
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3.4.2 Circuito de Condicionamento de Sinal para Medição de 
|Corrente 

A Figura 3.20 apresenta o circuito para o condicionamento de sinal 

da corrente lida. O sensor de corrente utilizado é de efeito Hall, com entrada 

e saída em corrente, do fabricante LEM, modelo LA 25-P, suas principais 

características são expostas na Tabela 3.4. 

 

 
Figura 3.20 – Circuito para condicionamento de sinal da corrente lida. 

 
Tabela 3.4 – Principais características do sensor LA 25-P. 

Valor eficaz nominal da corrente no primário (IPN) 25 A 
Range de medida da corrente no primário (IPM) 0 ± 55 A 

Resistência de medida (Rm) Rm min Rm max 

Com ±12 V 
±25 A max 10 Ω 280 Ω 
±55 A max 10 Ω 80 Ω 

Com ±15 V 
±25 A max 50 Ω 400 Ω 
±55 A max 50 Ω 140 Ω 

Valor eficaz nominal da corrente no secundário (ISN) 25 mA 
Relação de Transformação (KN) 1:1000 

 

O resistor de medida (Rm) utilizado, ao considerar uma tensão de 

alimentação de ±15 V, foi 150 Ω. O divisor resistivo composto pelos 

resistores R1 e R2 foram ajustados para dividir ilido por três. O valor de R1 é 

20 kΩ e de R2 é 10 kΩ. 

Os valores dos componentes do filtro passa baixas e do circuito de 

offset são os mesmos do condicionamento de sinal da tensão lida. O 

esquemático completo da placa de condicionamento de sinal, com os 

valores dos componentes encontra-se no Apêndice F. Os ganhos gerados em 

ambos os condicionamentos de sinais foram retirados via código no 

processador de sinais utilizado em laboratório. 

3.5 Conclusão 

Este capítulo apresentou a modelagem e o controle adotados para o 

SCDBI. A metodologia de modelagem orientada ao controle da corrente de 
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saída baseou-se em um circuito equivalente de ordem reduzida e na 

substituição dos interruptores de potência por seus valores médios quase 

instantâneo de tensão e de corrente. Os modelos matemáticos obtidos 

possibilitaram a dedução da função de transferência desejada.  

A modelagem proposta foi validada no domínio do tempo e no 

domínio da frequência, no software PSIM®, a partir da comparação do 

modelo comutado com o modelo médio de pequenos sinais, e apresentou 

resposta satisfatória em ambos os domínios analisados. 

A modelagem adequada, em conjunto com a técnica de linearização, 

possibilitou com que o compensador utilizado fosse projetado com técnicas 

lineares de controle. Este capítulo apresentou o projeto do controlador PI 

com adição de um polo extra e malha de feedforward implementados para 

regular a corrente injetada na rede elétrica. O capítulo também abordou o 

projeto do circuito PLL monofásico e modulador adotado. Por fim, o 

dimensionamento do estágio de condicionamento de sinal da corrente e da 

tensão lida foram expostos e analisados nesse capítulo. 
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Capítulo 4 

4 PROTÓTIPOS E RESULTADOS 

ste capítulo apresenta o protótipo construído, os testes em laboratório e  

resultados de experimentação e de simulação, com o intuito de validar 

os estudos dos capítulos anteriores. 

4.1 Introdução 

Após o estudo teórico abordado nos capítulos precedentes, simulou-

se o sistema e projetou-se o protótipo. Os resultados de simulação e 

experimentação são apresentados juntos e as formas de onda foram obtidas 

a partir do software PSIM® e do osciloscópio Tektronics DPO 5034B, 

respectivamente. 

O protótipo implementado é apresentado na seção 4.2 e seus 

respectivos esquemáticos no Apêndice F. A seção 4.3 aborda os resultados 

de simulação e de experimentação da operação como inversor autônomo e 

da conexão com a rede elétrica, com variações da tensão de entrada. Além 

disso, apresenta-se a análise da linearização estática, da qualidade da 

corrente injetada na rede e das curvas de rendimento. A qualidade da 

corrente injetada na rede, bem como seu enquadramento nas normas 

vigentes, é constatada através da análise harmônica. Os valores de THD e 

das componentes harmônicas apresentados neste capítulo foram adquiridos 

com o uso do analisador de energia Yokogawa WT1800. 

4.2 Protótipo 

O protótipo implementado em laboratório para a validação 

experimental do estudo é ilustrado na Figura 4.1. As especificações de 

projeto são expostas na Tabela 4.1 e os principais componentes utilizados 

são apresentados na Tabela 4.2. 

 

E
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Tabela 4.1 – Especificações de potência. 

Tensão de entrada (Vi) 70 V 
Valor eficaz da tensão de saída (Vorms) 127 V 

Potência de saída (Po) 250 W 
Ondulação percentual de corrente (∆iL) 25% 

Frequência de comutação (fs) 50 kHz 
Frequência de ressonância (fLC) 5 kHz 

Ganho da célula multiplicadora (k) 2 

 

O protótipo foi dividido em: 

 Estágio de potência (250 W): composto pelo inversor boost a 

capacitor chaveado, drivers para acionamento dos interruptores 

de potência e sensor de corrente; 
 Controle e condicionamento de sinal: compostos por circuitos de 

condicionamento, processador de sinal TMS320F28069 (Texas 

Instruments) e sensor de tensão. 
 Fontes auxiliares: composta por retificadores e reguladores 

lineares que fornecem as tensões +15 V,-15 V e 5 V. 
 

 
Figura 4.1 – Protótipos: estágio de potência (250 W), fontes auxiliares e controle e 

condicionamento de sinal. 
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Tabela 4.2 – Principais componentes utilizados no protótipo. 

Indutores de entrada (Li) 

230 µH 
Núcleo: APH46P60 

Nº de espiras: 41 
Fio: Litz 982x41 AWG 

Indutor de saída (Lo) 

140 µH 
Núcleo: APH33P60 

Nº de espiras: 47 
Fio: Litz 150x38 AWG 

Capacitores (C1a, C1b, C2a, C2b, 
C3a e C3b) 

20 µF (600 V) 
C4AEHBW5200A3FJ 

Interruptores (S1a e S1b) 
IRFP4332Pbf 
300 V/40 A 

Rds(on): 29 mΩ 

Interruptores (S2a, S2b, S3a, S3b, 
S4a e S4b) 

SCT2120AF 
650 V/29 A 

Rds(on): 120 mΩ 
Sensor de tensão LV25P 

Sensor de Corrente LA25P 
Processador Digital de Sinais TMS320F28069 

4.3 Resultados de Simulação e Experimentação 

Os resultados de simulação e experimentação foram divididos em 

cinco subseções. A subseção 4.3.1 mostra a operação como inversor 

autônomo. A subseção 4.3.2 apresenta a análise da linearização estática. Na 

subseção 4.3.3 é abordado o inversor conectado à rede elétrica com 

variações da tensão de entrada. Por fim, as subseções 4.3.4 e 4.3.5 analisam 

a qualidade da corrente injetada na rede elétrica e as curvas de rendimento. 

4.3.1 Operação como Inversor 

Inicialmente, o inversor foi testado desconectado da rede elétrica, 

com a malha de corrente habilitada, uma carga resistiva e tensão de entrada 

de 70 V. Os resultados provenientes dos testes práticos e das simulações  

estão organizados de forma idêntica para facilitar a comparação. Este teste 

validou a operação como inversor, o bloco de linearização e a modulação 3 

níveis, com a malha de feedforward desabilitada. 

O inversor impôs uma corrente de saída (io) com valor de pico de 

2,8 A numa resistência de 65 Ω, o que gerou uma tensão (vo) com valor de 

pico de 180 V e valor eficaz de 127 V, como visto na Figura 4.2. As duas 

variáveis apresentaram uma THD de 1% no resultado de experimentação e 

1,29% no resultado de simulação.  
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Figura 4.2 –Tensão (vo) e corrente (io) de saída - a) simulação e b) experimentação. 
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A Figura 4.3 apresenta a tensão de entrada (Vi), as tensões de saída 

parciais (va e vb) e a tensão de saída diferencial (vo). Pode-se observar que, 

devido à linearização, as tensões de saída dos subconversores (va e vb) e a 

tensão de saída diferencial (vo) apresentam formato senoidal. Além disso, as 

tensões parciais são sempre superiores à tensão de entrada, evidenciando a 

característica elevadora. 
 

 
Figura 4.3 – Tensões de saída parciais va e vb, tensão de saída diferencial vo e tensão de 

entrada Vi  - a) simulação e b) experimentação. 
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Na Figura 4.4 são ilustradas as tensões de saída do conversor boost 

(va’ e vb’), juntamente com as tensões parciais de cada subconversor 

(va e vb), para enfatizar o efeito da célula SC. Observa-se que, como 

desejado, a célula multiplicadora duplica a tensão de saída de cada 

conversor boost. 

 

 
Figura 4.4 – Tensão de saída de cada subconversor va e vb e tensão de saída do estágio 

boost va' e vb' - a) simulação e b) experimentação. 
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A Figura 4.5 exibe a corrente nos indutores (iLa e iLb) e a corrente de 

entrada (iin). Nota-se que a ondulação em alta frequência nos indutores La e 

Lb é 4,8 A. A corrente iin é a soma das correntes iLa e iLb e apresenta uma 

ondulação de 120 Hz típica de inversores monofásicos.  

 

 
Figura 4.5 – Corrente de entrada iin e corrente nos indutores iLa e iLb - a) simulação e b) 

experimentação. 
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A tensão sobre os interruptores na frequência da rede e na frequência 

de comutação do subconversor A é apresenta na Figura 4.6 e na Figura 4.7, 

respectivamente. É possível verificar que a o valor máximo da tensão sobre 

os interruptores é aproximadamente igual à metade da tensão de saída de 

cada subconversor (195 V), devido à célula multiplicadora. No inversor 

boost clássico os esforços seriam teoricamente o dobro. Ademais, a 

Figura 4.7 evidencia que os interruptores S1a e S2a são complementares, 

assim como os interruptores S3a e S4a. 

 

 
Figura 4.6 Tensão sobre os interruptores vS1a, vS2a, vS3a, vS4a - a) simulação e b) 

experimentação. 
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Figura 4.7 – Detalhes da tensão sobre os interruptores vS1a, vS2a, vS3a, vS4a - a) simulação e 

b) experimentação.. 
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A Figura 4.8 apresenta a corrente no capacitor chaveado C3a na 

frequência da rede elétrica. A Figura 4.9 e a Figura 4.10 ilustram o detalhe 

da corrente na frequência de comutação. Verifica-se que o decaimento 

exponencial da corrente não atinge o regime permanente, indicando a 

operação da célula SC no modo de carga parcial, de acordo com o 

projetado. 

 

 
Figura 4.8 – Corrente no capacitor chaveado C3a - a) simulação e b) experimentação. 
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Figura 4.9 – Detalhes da corrente no capacitor chaveado C3a - a) simulação e b) 

experimentação. 
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Figura 4.10 – Detalhes da corrente no capacitor chaveado C3a - a) simulação e b) 

experimentação. 
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O protótipo foi submetido a um degrau de carga de ±50%, com o 

intuito de se verificar a eficácia da malha de controle de corrente, conforme 

mostra a Figura 4.11. Observa-se que a corrente de saída (io) responde 

rapidamente, evidenciando o comportamento adequado do controlador 

projetado. A Figura 4.12 detalha a tensão e a corrente de saída durante a 

redução de carga e a Figura 4.13 ilustra o comportamento do inversor 

durante o aumento de carga. 

 

 
Figura 4.11 – Degrau de carga de ±50% - a) simulação e b) experimentação. 
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Figura 4.12 – Detalhe degrau de carga de -50% - a) simulação e b) experimentação. 
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Figura 4.13 – Detalhe degrau de carga de +50% - a) simulação e b) experimentação. 
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4.3.2 Análise da Linearização Estática 

A operação do inversor foi analisada em dois testes, um sem e outro 

com o bloco de linearização. Os dois casos foram realizados em malha 

aberta para não haver influência do controle nos resultados. O primeiro caso 

utilizou a razão cíclica senoidal (idealizada), vista na Figura 4.14, e o 

segundo empregou a razão cíclica gerada pelo bloco de linearização, 

exposta na Figura 4.15. 

 

 
Figura 4.14 – Razão cíclica aplicada em cada subconversor da e db, sem o bloco de 

linearização - a) simulação e b) experimentação. 
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Figura 4.15 – Razão cíclica aplicada em cada subconversor da e db, com o bloco de 

linearização - a) simulação e b) experimentação. 
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O inversor com a razão cíclica idealizada forneceu as tensões 

parciais va e vb e a tensão de saída vo, conforme a Figura 4.16. A THD das 

formas de onda de simulação foram de 19,09% (va e vb) e 3,43% (vo) e da 

experimentação foram de 16,7% (va e vb) e 3,75% (vo). As THDs das formas 

de onda dessa subseção foram obtidas considerando-se somente a parcela 

alternada. 

No teste com bloco de linearização habilitado, o inversor forneceu as 

formas de onda da Figura 4.17, as quais, na simulação, apresentaram THD 

de 4,41% nas tensões parciais e de 1,92% e na tensão de saída diferencial. 

Já na experimentação, elas apresentaram THD de 6,87% nas tensões 

parciais e de 1,25% na tensão de saída diferencial. 

 

 
Figura 4.16 – Tensões de saída parciais va e vb e tensão de saída vo, sem o bloco de 

linearização - a) simulação e b) experimentação. 
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Figura 4.17 – Tensões de saída parciais va e vb e tensão de saída vo, com o bloco de 

linearização - a) simulação e b) experimentação. 
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O espectro harmônico da tensão parcial va, com e sem linearização, é 

ilustrado na Figura 4.18 (a). As maiores reduções aconteceram na segunda e 

na terceira harmônicas.  

O espectro harmônico da tensão de saída diferencial vo, com e sem 

linearização é exposto na Figura 4.18 (b). Nota-se que apesar de algumas 

harmônicas aumentarem devido à linearização, a terceira harmônica 

reduziu-se consideravelmente, o que ocasionou a melhora da THD. 

 

 
Figura 4.18 – Análise harmônica: a) tensão de saída do subconversor A va; b) tensão de 

saída diferencial vo. 
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4.3.3 Inversor Conectado à Rede Elétrica 

O SCDBI foi testado conectado à rede elétrica em malha fechada 
com a malha de feedforward e bloco de linearização habilitados. Nesta 
subseção os resultados foram organizados de acordo com a tensão de 
entrada aplicada no inversor (70, 60 e 50 V). Nos testes experimentais, 
utilizou-se um varivolt ajustado em 127 V RMS interligado a um 
transformador isolador conectado à rede de 220 V RMS. Na simulação 
utilizou-se uma fonte senoidal ideal para emular a rede elétrica. 

A. Tensão de Entrada de 70 V 

A Figura 4.19 apresenta a tensão da rede elétrica (vrede), a corrente 
injetada (io) e a tensão de entrada (Vi) em potência nominal (250 W).  

 

 
Figura 4.19 – Tensão da rede elétrica (vrede), corrente injetada na rede (io) e tensão de 

entrada (Vi) - a) simulação e b) experimentação. 
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A THD da corrente injetada na simulação e na experimentação foi 

2% e 1,61%, respectivamente. A rede elétrica no momento do teste 

experimental estava com THD de 3,36%. 

As tensões parciais va e vb e a tensão da rede elétrica vrede são 

expostas na Figura 4.20. Nota-se que a distorção harmônica da rede aparece 

nas tensões de saída de cada subconversor. 

 

 
Figura 4.20 – Tensões de saída parciais va e vb e tensão da rede vrede - a) simulação e b) 

experimentação. 
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Para verificar a eficácia do controlador com a inclusão da malha de 

feedforward o inversor foi submetido a um degrau de referência de corrente 

de ±50%, conforme mostra a Figura 4.21. A Figura 4.22 detalha a tensão da 

rede e a corrente injetada durante a redução de referência. Já a Figura 4.23 

exibe o comportamento do inversor durante o aumento da referência de 

corrente. Em ambos os casos, a corrente injetada segue a referência e 

assume o novo valor rapidamente. 

 

 
Figura 4.21 – Degrau de referência de corrente de ±50% - a) simulação e b) 

experimentação. 
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Figura 4.22 – Degrau de referência de corrente de -50% - a) simulação e b) 

experimentação. 
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Figura 4.23 – Detalhe degrau de referência de corrente de +50% - a) simulação e b) 

experimentação. 
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B. Tensão de Entrada de 60 V 

A tensão da rede elétrica (vrede) e a corrente injetada (io), para tensão 

de entrada (Vi) de 60 V (na potência de 250 W) são exibidos na Figura 4.24. 

A THD da corrente injetada na simulação e na experimentação foi de 2%, 

em ambos os casos. No momento do teste experimental, a rede elétrica 

estava com THD de 3,36%. 

 

 
Figura 4.24 – Tensão da rede elétrica (vrede), corrente injetada na rede (io) e tensão de 

entrada (Vi) - a) simulação e b) experimentação. 
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A Figura 4.25 apresenta as tensões parciais va e vb e a tensão da rede 

elétrica vrede. Assim como nas formas de onda para tensão de entrada de 

70 V, a distorção harmônica da rede aparece nas tensões de saída de cada 

subconversor.  

 

 
Figura 4.25 – Tensões de saída parciais va e vb e tensão da rede vrede - a) simulação e b) 

experimentação. 
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C. Tensão de Entrada de 50 V 

A Figura 4.26 apresenta a tensão da rede elétrica (vrede) e a corrente 

injetada (io), para tensão de entrada (Vi) de 50 V (na potência nominal). A 

THD da corrente injetada foi de 2% e 2,43%, na simulação e na 

experimentação, respectivamente. A THD da rede elétrica, no momento do 

teste experimental, estava em 3,36%. A Figura 4.27 apresenta as tensões 

parciais va e vb e a tensão da rede elétrica vrede. 
 

 
Figura 4.26 – Tensão da rede elétrica (vrede), corrente injetada na rede (io) e tensão de 

entrada (Vi) - a) simulação e b) experimentação. 
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Figura 4.27 – Tensões de saída parciais va e vb e tensão da rede vrede - a) simulação e b) 

experimentação.. 
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4.3.4 Análise Harmônica  

Os resultados referentes à análise harmônica da corrente injetada na 

rede elétrica para as tensões de entrada de 50, 60 e 70 V são discutidos nesta 

seção. 

A verificação da qualidade da corrente injetada foi feita seguindo o 

manual de procedimentos fornecido pela concessionária de energia elétrica 

de Santa Catarina, cujo nome é “Requisitos para a conexão de micro ou 

minigeradores de energia ao sistema elétrico da Celesc distribuição” e as 

normas internacionais IEC61727 e IEEE1547.  

De acordo com o manual da CELESC e as normas internacionais, os 

limites máximos de distorção por componente harmônica da corrente 

injetada na rede elétrica devem respeitar os valores apresentados na 

Tabela 4.3 e a distorção harmônica total deve ser inferior a 5%. 

 
Tabela 4.3 – Limites máximos de distorção harmônica. 

Harmônicas ímpares Limites 

3ª a 9ª < 4,0% 
11ª a 15ª < 2,0% 
17ª a 21ª < 1,5% 
23ª a 33ª < 0,6% 

Harmônicas pares Limites 

2ª a 8ª < 1,0% 
10ª a 32ª < 0,5% 

 

A Figura 4.28 (a) apresenta o espectro harmônico da tensão da rede 

elétrica no momento do teste de experimentação, em potência nominal, cuja 

distorção harmônica total estava em 3,36%. A Figura 4.28 (b), a 

Figura 4.28 (c) e a Figura 4.28 (d) apresentam o espectro harmônico da 

corrente injetada na rede elétrica com tensão de entrada de 70, 60 e 50 V, 

respectivamente.  

Ao analisar os gráficos, verifica-se que nos três casos todas as 

componentes harmônicas são inferiores aos valores máximos estabelecidos 

pelo manual da CELESC e pelas normas. Com tensão de entrada de 70 V a 

distorção harmônica total foi de 1,61%, com 60 V foi de 2% e com 50 V foi 

de 2,43%.  
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Figura 4.28 – Análise harmônica: a) tensão da rede elétrica; b) corrente injetada na rede 
com potência nominal para Vi=70 V; c) corrente injetada na rede com potência nominal 

para Vi=60 V e d) corrente injetada na rede com potência nominal para Vi=50 V. 
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4.3.5 Curvas de Rendimento e Análise das Perdas Teóricas  

As curvas de rendimento do protótipo foram obtidas em malha 
aberta, com tensão de entrada de 70 V e em malha fechada, com o inversor 
conectado à rede elétrica, com tensão de entrada de 50, 60 e 70 V. Esta 

subseção também apresenta uma análise da distribuição das perdas teóricas 
do inversor. 

A. Malha Aberta 

A resistência dos interruptores de potência interfere diretamente no 
ponto de operação da célula de capacitor chaveado e, consequentemente, no 
rendimento do protótipo. Com o intuito de analisar a combinação de 
interruptores que possibilitassem o melhor rendimento, a Figura 4.29 
apresenta a curva de rendimento do protótipo em malha aberta, com tensão 
de entrada de 70 V para dois, de três casos analisados.  

 No Caso 1 foi utilizado em todos os interruptores de potência o 

MOSFET HEXFET IRFP4332Pbf, cuja resistência Rds(on) é 
29 mΩ. Nesse caso, o rendimento máximo foi de 80%. Em todos 
os interruptores, devido à reduzida tensão de bloqueio (250 V), 
foram necessários circuitos passivos de grampeamento. 

 No Caso 2 foi utilizado, nos interruptores S1a e S1b, o MOSFET 
HEXFET IRFP4332Pbf, com resistência Rds(on) de 29 mΩ e, nos 
demais interruptores, o Silicon Carbide STC2120AF, com 
resistência de 120 mΩ. O rendimento máximo foi de cerca de 
88%. Nesse caso, somente foram utilizados circuitos passivos de 
grampeamento nos interruptores S1a e S1b. 

 
Figura 4.29 – Curvas de rendimento do protótipo: Caso 1: IRFP4332Pbf, Caso 2: 

IRFP4332Pbf + SCT2120AF. 
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Em laboratório também se verificou a possibilidade de utilizar em 

todos os interruptores o STC2120AF, porém em potência nominal o 

rendimento foi de cerca de 83%, menor que no Caso 2. Isso pode ser 

explicado devido ao valor elevado da resistência Rds(on) (120 mΩ). Os 

interruptores S1a e S1b comutam maiores correntes quando comparadas com 

os outros interruptores do inversor. Ao substitui-los por interruptores de 

maior resistência, as perdas por condução em potência nominal ficaram 

maiores. Já quando comparado com o Caso 1, o rendimento aumentou 

devido à diminuição do pico da corrente dos capacitores chaveados. 

Em vista disso, o caso que gerou o melhor rendimento foi o Caso 2 

(IRFP4332Pbf + SCT2120AF), pois os interruptores que mais causam 

perdas por condução (S1a e S1b) foram MOSFETs de menor resistência 

(IRFP4332Pbf ) e, nos demais, para diminuir o pico de corrente dos 

capacitores chaveados, utilizou-se o MOSFET de maior resistência 

(SCT2120AF). 

Essa análise é interessante pois, geralmente, busca-se interruptores 

com resistências menores para aumentar o rendimento da estrutura, porém 

em circuitos a capacitores chaveados nem sempre o interruptor com menor 

resistência causará o melhor rendimento. 

B. Malha Fechada com o Inversor Conectado à Rede Elétrica  

Com o inversor conectado à rede elétrica o rendimento da topologia 

foi analisado nas três situações de tensão de entrada (50, 60 e 70 V), com 

variação da corrente de referência de 0,3 A até 2,8 A. As curvas obtidas em 

experimentação são apresentadas na Figura 4.30. A combinação de 

interruptores é a mesma utilizada no Caso 2. 

O rendimento máximo ficou entre 88% e 90%, ocorrendo na região 

de 50% de carga. Já o rendimento em potência nominal ficou em torno de 

86%. O formato das curvas demonstra um projeto físico adequado e os 

valores são equivalentes a um sistema de duplo estágio com rendimento de 

95% por estágio. 

A diminuição da tensão de entrada causa um aumento da corrente 

processada pelo conversor. Isto provoca maiores perdas de condução, 

principalmente em plena carga. Por outro lado, quando a tensão de entrada 

diminui, as perdas magnéticas nos indutores também diminuem e, por isso o 

rendimento máximo (90%) foi obtido com tensão de entrada de 50 V. O 
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melhor rendimento em potência nominal (86,57%) ocorreu com 60 V de 

tensão de entrada. 

 
Figura 4.30 – Curva de rendimento do protótipo para variações da tensão de entrada (Vi). 

A Figura 4.31 apresenta as curvas de rendimento do protótipo na 

simulação, considerando as não idealidades, sobrepostas às curvas obtidas 

nos testes experimentais. A Figura 4.31 (a) apresenta a curva com tensão de 

entrada de 70 V; a Figura 4.31 (b) com tensão de entrada 60 V e a 

Figura 4.31 (c) com 50 V de entrada.  

A Figura 4.32 apresenta a análise da distribuição das perdas teóricas 

em potência nominal (250 W), com tensão de entrada de 60 V. A 

Figura 4.32 (a) ilustra a distribuição de perdas entre condução, comutação e 

magnéticas. Verifica-se que as maiores perdas do circuito (81%) são de 

condução. Já a Figura 4.32 (b) exibe a distribuição de perdas por 

componente, a partir da qual é possível observar que as maiores perdas 

(50%) são causadas pelos interruptores S1a e S1b. 

Essa análise corrobora com o estudo realizado no item A desta 

subseção e evidencia que os interruptores S1a e S1b são os grandes 

causadores das perdas do SCDBI, principalmente, perdas de condução e que 

necessitam de uma atenção diferenciada dos demais interruptores, assim 

como foi feito neste trabalho.  
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Figura 4.31 – Curvas de rendimento de simulação e experimentação para variações da 

tensão de entrada (Vi): (a) Vi =70 V; (b) Vi =60 V e (c) Vi =50 V. 
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(a) 

 

(b) 

Figura 4.32 – Distribuição das perdas teóricas em potência nominal (250 W) e com 
tensão de entrada de 60 V: (a) condução, comutação e magnéticas e (b) por componente. 
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4.4 Conclusão  

Neste capítulo foram apresentados os resultados de simulação e de 

experimentação do inversor operando de forma autônoma e conectado à 

rede elétrica. Os resultados obtidos em experimentação são muito próximos 

dos resultados de simulação, o que comprova o funcionamento adequado do 

inversor e de todo o estudo realizado nos capítulos anteriores. 

Com relação à qualidade da corrente injetada à rede elétrica, as 

componentes harmônicas, para todas as tensões de entrada aplicadas no 

inversor (50, 60 e 70 V), respeitaram os limites estabelecidos pelo manual 

da CELESC e das normas vigentes. Os valores de THD da corrente injetada 

foram inferiores a 2,5% em todos os casos. Além disso, a análise da técnica 

de linearização adotada evidenciou a redução significativa da THD das 

tensões parciais e da tensão de saída diferencial. 

Com a análise da distribuição das perdas e com a combinação 

apropriada de interruptores de potência, obteve-se um rendimento da 

estrutura satisfatório, tendo pico de 90%. 

Ressalta-se que o controlador linear utilizado funcionou 

adequadamente, evidenciando que, quando uma modelagem adequada, uma 

metodologia de projeto do controlador apropriada e uma técnica de 

linearização são utilizadas, podem-se encontrar resultados satisfatórios, 

mesmo empregando-se controladores menos complexos. 
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Capítulo 5 

5 CONSIDERAÇÕES FINAIS 

ste trabalho estudou, desenvolveu e testou, via experimentação e 

simulação, o inversor de estágio único SCDBI aplicada à conexão com 

à rede elétrica.  

A topologia foi concebida a partir da adição de células de capacitor 

chaveado ao inversor boost tradicional. O número de células SC altera o 

ganho da estrutura. Essa característica torna a topologia atraente para 

aplicações no Brasil, pois o inversor tem a flexibilidade de se conectar em 

redes com valores eficazes de 127 V ou de 220 V, mantendo o mesmo 

ponto de operação no estágio boost. Além disso, a tensão de entrada pode 

aumentar ou diminuir dependendo da quantidade de células SC adicionadas, 

sendo atraente para aplicações com fontes renováveis. 

Tendo em vista os objetivos previamente determinados, o trabalho 

foi dividido em capítulos, nos quais foram apresentados os procedimentos 

utilizados para projeto, dimensionamento, modelagem e controle do SCDBI 

e ao final, os resultados obtidos via simulação e experimentação foram 

expostos, analisados e comparados. 

O Capítulo 1 contextualizou o tema proposto e apresentou uma breve 

revisão bibliográfica sobre inversores de múltiplos estágios e de estágio 

único abordados na literatura, bem como, os objetivos e a estrutura desta 

dissertação. 

O inversor boost a capacitor chaveado foi analisado do ponto de 

vista estático e o estágio de potência dimensionado no Capítulo 2. As etapas 

de operação e os pulsos de comando dos interruptores de potência foram 

apresentados para os semiciclos positivo e negativo da rede elétrica, sob 

modulação três níveis. O ganho da estrutura foi determinado e destacou-se o 

aumento do ganho estático quando mais células multiplicadoras são 

adicionadas. 

A técnica de linearização proposta também foi abordada no 

Capítulo 2. Essa técnica foi aplicada no ganho individual de cada conversor 

boost o que, resultou na linearização das tensões parciais e, 

consequentemente, da tensão de saída diferencial. Formas de onda teóricas, 

E
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em malha aberta, com e sem o efeito do bloco de linearização foram 

exibidas. Cabe destacar, que o ganho estático do conversor boost permanece 

não linear, mas o sistema completo apresenta uma relação entrada/saída 

linear.  

Ainda no Capítulo 2, os esforços nos semicondutores foram 

calculados e comparados com os valores de simulação e apesar da 

dificuldade em calcula-lo, devido a célula de capacitor chaveado, 

apresentaram erro percentual satisfatório.  

No Capítulo 3 a modelagem e controle para SCDBI foram 

apresentados. A modelagem baseou-se em um circuito de ordem reduzida 

com dinâmica equivalente. Os interruptores foram substituídos por seu valor 

médio quase instantâneo de tensão e de corrente para que os modelos CC e 

médio de pequenos sinais fossem encontrados e analisados. A função de 

transferência desejada foi obtida a partir da análise do modelo médio de 

pequenos sinais e validada no domínio do tempo e no domínio da 

frequência. Em ambos os domínios analisados apresentou resposta 

satisfatória. 

A estratégia de controle utilizada também foi exposta no Capítulo 3, 

bem como o circuito PLL monofásico e o modulador 3N-PWM adotado. O 

controlador PI com adição de um polo extra e malha de feedforward para 

regular a corrente injetada na rede elétrica foi projetado a partir de técnicas 

lineares de controle. Ao final do capítulo, foi dimensionado o estágio de 

condicionamento de sinal das variáveis lidas. 

Para validar o estudo dos capítulos precedentes, o Capítulo 4, 

apresentou os resultados de simulação e de experimentação do inversor 

operando de forma autônoma e conectado à rede elétrica. Os resultados 

foram analisados, comparados e comprovaram o funcionamento adequado 

do inversor e do estudo realizado nos capítulos anteriores. 

A corrente injetada na rede elétrica respeitou os limites das normas 

vigentes para todas as condições de tensão de entrada testadas, tendo valor 

de THD inferior a 2,5% em todos os casos.  

O efeito da técnica de linearização foi testado em laboratório com o 

inversor operando em malha aberta e pode-se evidenciar a redução 

significativa na THD das tensões parciais e da tensão de saída diferencial.  

O Capítulo 4 também apresentou a análise da distribuição de perdas 

do inversor, sendo enfatizado que os interruptores S1a e S1b são os maiores 

causadores da diminuição do rendimento da estrutura. A combinação 

apropriada de interruptores mostrou-se de extrema importância para que o 

rendimento tivesse pico de 90%.  
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Os resultados obtidos evidenciam que quando uma modelagem 

adequada, uma metodologia de projeto do controlador apropriada e uma 

técnica de linearização são utilizadas, podem-se encontrar resultados 

satisfatórios, mesmo empregando-se controladores menos complexos. 

Cabe ressaltar, que todos os objetivos previamente determinados 

foram alcançados com êxito e que a estrutura funcionou adequadamente 

operando em malha aberta, de forma autônoma e conectada à rede elétrica, 

mesmo com variações da tensão de entrada. 

Em laboratório, quando utilizou-se em todos os semicondutores o 

MOSFET HEXFET IRFP4332Pbf, encontrou-se problemas com cross-talk, 

típico de configurações em braço. O cross-talk ocorre devido as não 

idealidades presentes na prática, no qual, induz um interruptor que era para 

estar bloqueado a conduzir. O layout é fundamental para redução dessa 

indução, isso pode ser evidenciado na prática, quando, testou-se cada braço 

individualmente, o cross-talk só apareceu em um dos subconversores, que 

as trilhas de potência ficaram maiores. A solução adotada sem alterar o 

layout foi reduzir a velocidade de comutação aumentando o resistor de gate. 

O problema não apareceu quando os interruptores foram alterados pelo 

STC2120AF. Outras soluções possíveis seriam acrescentar um capacitor 

entre gate-source, alterar o nível negativo aplicado para bloquear o 

MOSFET, um snubber, alterar a frequência de comutação, dentre outras 

[58-60]. Devido a experiência prática e as correntes impulsivas gerada pela 

célula de capacitores chaveados, sugere-se que para essa topologia o 

número máximo de células não ultrapasse de quatro. 

Para trabalhos futuros sugere-se que seja: 

 Analisada a possibilidade de aumentar o rendimento da estrutura 

com a adição de interruptores em paralelo em S1a e S1b; 

 Analisada novas metodologias para cálculo dos valores eficazes 

das correntes nos capacitores chaveados; 

 Adicionado um indutor na célula SC para limitar a derivada de 

corrente e assim aumentar o rendimento da topologia; 

 Realizado testes com fontes renováveis na entrada do inversor; 

 Implementado o rastreamento de máxima potência na estrutura; 

 Analisado o funcionamento e rendimento do inversor para 

potências maiores; 

 Estudada uma versão trifásica da topologia para funcionamento 

autônomo e conectada à rede elétrica. 
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6 APÊNDICE A 

Dedução dos Esforços de Tensão e Corrente nos Semicondutores 

 

Este apêndice apresenta a dedução, baseada em [43], das equações 

dos esforços de tensão e de corrente nos semicondutores do SCDBI, 

expostas no Capítulo 2. 

A dedução foi realizada considerando somente o subconversor A, no 

semiciclo positivo da rede elétrica e a modulação 3 níveis. No semiciclo 

positivo, o subconversor A possui 4 etapas de operação, sendo que nas três 

primeiras ele permanece no mesmo estado topológico.  

Nesse apêndice essas primeiras etapas serão chamadas de primeira 

etapa, que acontece no intervalo DaTs e a última etapa será chamada de 

segunda etapa, tendo duração de (1-Da)Ts. O apêndice é dividido em 

subseções, as quais apresentam algumas equações básicas referentes à teoria 

de modelo por espaço de estados e à análise dos estados de cada etapa de 

operação. Nestas análises as resistências dos capacitores (rc) são 

consideradas iguais e os capacitores C1a, C2a e C3a são considerados 

igual a C. 

1. Modelo por espaço de Estados 

Segundo [20] o modelo por espaço de estados pode ser descrito pelo 

sistema de equações exposto em (A.1). Nesse apêndice, como busca-se o 

modelo médio CC para determinar os esforços nos semicondutores, somente 

será utilizada a primeira equação definida nesse sistema. 

 

 
[ ] [ ]

[C] [D]

 

 

 


 


x A x B u

y x u
 (A.1) 

 

onde: 
x  são as derivadas das variáveis de estado; 

x  são as variáveis de estado; 

u  são as variáveis de entrada; 

[A] e [B] são as matrizes de estado. 

 

Com o conversor operando em regime permanente, a primeira 

equação do sistema definido em (A.1) pode ser simplificada por: 
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 0 [ ]X [ ]UA B  , (A.2) 

 

onde, as matrizes [A] e [B] são divididas em A1 e B1, para a primeira etapa, e 

A2 e B2 para a segunda etapa: 

 

 
 

 
1 2

1 2

[ ] [ ] [ ] 1

[ ] [ ] [ ] 1

a a

a a

A A D A D

B B D B D

  

  
. (A.3) 

 

Ao manipular a (A.2) tem-se que o modelo médio CC é dado por 

(A.4). 

 

 1[ ] [ ]UX A B  . (A.4) 

 

2. Primeira Etapa de Operação 

O circuito equivalente da primeira etapa de operação é exposto na 

Figura A.1. Essa etapa caracteriza-se pelo armazenamento de energia no 

indutor La e inicia-se quando os interruptores S1a e S3a são habilitados a 

conduzir e os interruptores S2a e S4a são desabilitados. O conjunto de 

equações que descreve essa etapa é definido de (A.5) a (A.9). 

 

 

Figura A.1 – Circuito equivalente da primeira etapa de operação - DaTs. 

 

 

Vi

La

S2a

S1a

S4a

S3a

C3a

C2a

C1a

iLa

iC3a

iC2a

iC1a

Co Ro

iCo iRo

+ -
vLa

+

-
vC3a

+

-
vC1a

+

-
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+
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vC2a

rc

rc



Apêndice A  139 

Jéssika Melo de Andrade 

 La iv V  (A.5) 

 1 1 2 2a C a c C a C a c C av v r i v r i     (A.6) 

 2 1 3C a C a C ai i i   (A.7) 

 3 1 1 3C a c C a C a c C av r i v r i    (A.8) 

 2C a Co Roi i i    (A.9) 

 

Ao manipular as equações de (A.5) a (A.9), encontram-se as 

derivadas definidas de (A.10) a (A.14). 

 

 La i

a

di V

dt L
  (A.10) 

 1 1 2 32

3 3 3 3
C a C a C a C a a

c c c c

dv v v v v

dt Cr Cr Cr Cr
      (A.11) 

 2 1 2 32 2

3 3 3 3
C a C a C a C a a

c c c c

dv v v v v

dt Cr Cr Cr Cr
      (A.12) 

 3 1 2 32

3 3 3 3
C a C a C a C a a

c c c c

dv v v v v

dt Cr Cr Cr Cr
     (A.13) 

 
 1 2 3
2 32

3 3 3 3

a o ca C a C a C a

o c o c o c o o c

v R rdv v v v

dt C r C r C r C R r


     (A.14) 

 

O vetor de derivadas, de variáveis de estado e da variável de entrada 

é exposto em (A.15). 

  

1

1

2
2

3
3

                      

La

C a
La

C a

C a
C a i

C a
C a

a

a

di

dt

dv i
dt v

dv
x x v u V

dt
v

dv
vdt

dv

dt

 
 
 
   
   
   
     
   
   
   

  
 
 
 
 

 
  (A.15) 
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A partir das equações de (A.10) a (A.14) é possível determinar os 

coeficientes das matrizes [A1] e [B1] referentes à primeira etapa de operação. 

As matrizes são exibidas em (A.16) e (A.17). 

 

 

 

1

0 0 0 0 0

0 2 1 1 1

3 3 3 3

0 1 2 1 2
[ ]

3 3 3 3

0 1 1 2 1

3 3 3 3

0 1 2 1 2 3

3 3 3 3

c c c c

c c c c

c c c c

o c

o c o c o c o o c

Cr Cr Cr Cr

A
Cr Cr Cr Cr

Cr Cr Cr Cr

R r

C r C r C r C R r

 
 
 
  
 
 
 

   
  

 
  
 
 
 

  
 
 

 (A.16) 

 

 1

1

0

0[ ]

0

0

aL

B

 
 
 
 
 
 
 

  
 
 
 
 
 
 
 
 

 (A.17) 

3. Segunda Etapa de Operação 

Essa etapa caracteriza-se pela transferência da energia previamente 

armazenada no indutor La e inicia-se quando os interruptores S2a e S4a são 

habilitados a conduzir e os interruptores S1a e S3a são desabilitados A 

Figura A.2 representa o circuito equivalente da segunda etapa de operação. 

O conjunto de equações que descreve essa etapa é definido 

de (A.18) a (A.22). 
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Figura A.2 – Circuito equivalente da segunda etapa de operação - (1-Da)Ts. 

 

 1 1La i c C a C av V r i v    (A.18) 

 1 1 2 2a C a c C a C a c C av v r i v r i     (A.19) 

 1 2 3C a C a C a Lai i i i    (A.20) 

 3 2 2 3C a c C a C a c C av r i v r i    (A.21) 

 2 3C a Co Ro C ai i i i     (A.22) 

 

De forma similar à etapa anterior, ao manipular as equações de 

(A.18) a (A.22), encontram-se as derivadas definidas de (A.23) a (A.27). 

 

 1 2 3 2

3 3 3 3 3
La i La c C a C a C a a

a a a a a a

di V i r v v v v

dt L L L L L L
       (A.23) 

 1 1 2 32 2

3 3 3 3 3
C a La C a C a C a a

c c c c

dv i v v v v

dt C Cr Cr Cr Cr
      (A.24) 

 2 1 2 32

3 3 3 3 3
C a La C a C a C a a

c c c c

dv i v v v v

dt C Cr Cr Cr Cr
       (A.25) 

 3 1 2 32

3 3 3 3 3
C a La C a C a C a a

c c c c

dv i v v v v

dt C Cr Cr Cr Cr
       (A.26) 

 
 1 2 3
2 32 2

3 3 3 3 3

a o ca La C a C a C a

o o c o c o c o o c

v R rdv i v v v

dt C C r C r C r C R r


      (A.27) 

 

O vetor de derivadas, de variáveis de estado e da variável de entrada 

é o mesmo exposto em (A.15). As matrizes [A2] e [B2] referentes à segunda 

Vi

La

S2a

S1a

S4a

S3a

C3a

C2a

C1a

iLa

iC3a

iC2a

iC1a

Co Ro

iCo iRo

+ -
vLa

+

-
vC3a

+

-
vC1a

+

-
va

rc

+

-
vC2a

rc

rc
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etapa de operação são determinadas em (A.28) e (A.29), respectivamente, 

cujos coeficientes foram obtidos a partir das equações de (A.23) a (A.27). 

 

 

 

 

 

2

1 1 1 2

3 3 3 3 3

1 2 1 1 2

3 3 3 3 3

1 1 2 1 1
[ ]

3 3 3 3 3

1 1 1 2 1

3 3 3 3 3

2 2 1 1 2 3

3 3 3 3 3

c

a a a a a

c c c c

c c c c

c c c c

o c

o o c o c o c o o c

r

L L L L L

C Cr Cr Cr Cr

A
C Cr Cr Cr Cr

C Cr Cr Cr Cr

R r

C C r C r C r C R r

   
 
 
   
 
 
 

   
  

 
   
 
 
 

  
 
 

 (A.28) 

 

 

 

 2

1

0

0[ ]

0

0

aL

B

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 (A.29) 

 

 

4. Matrizes de Estado e Modelo Médio CC  

Substituindo as matrizes obtidas em cada etapa de operação, obtêm-

se as matrizes de estado definidas em (A.30) e (A.31). 
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         

     

     

     

       

1 1 1 1 2 1

3 3 3 3 3

2 11 2 1 2

3 33 3 3

1 21 1 2 1
[ ]

3 33 3 3

2 11 2 1 1 2

3 33 3 3

12 1 2 1 2 3

33 3 3 3

c a a a a a

a a a a a

a a a

c c c c

a a a

c c c c

a a a

c cc c

a a a o c

o co o c o c o o c

r D D D D D

L L L L L

D D D

Cr CrC Cr Cr

D D D
A

Cr CrC Cr Cr

D D D

Cr CrC Cr Cr

D D D R r

C rC C r C r C R r

     


    

   


  

    









 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



       (A.30) 

 

 

 

 

 

1

0

0[ ]

0

0

aL

B

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 (A.31) 

 

 

 

Ao substituir as matrizes expostas em (A.30) e (A.31) em (A.4), 

encontram-se os valores médios das variáveis analisadas, definidos em 

(A.32). 
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   

   
   

   
   

   
   

1

2

3

8

1 2 1 3

3 2 2 1

1 2 1 3

2 3 2 1

1 2 1 3

4 3 2 1

1 2 1 3

4

i a

a o a a c

i c a a o a

La a o a a c

C a
i c a a o a

C a

a o a a c
C a

i c a a o aa

a o a a c

o i

V D

D R D D r

V r D D R D

I D R D D r

V
V r D D R D

X V
D R D D r

V

V r D D R DV

D R D D r

R V D

    

    
       
        
       
       

    

 2 1 3
a

o a a cR D D r

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
   
 

 (A.32) 

 

A partir da consideração de que a topologia é ideal, ou seja, ao 

desprezar a influência da resistência série rc dos capacitores, encontra-se o 

vetor dado por (A.33). A análise pode ser validada a partir da variável Va, 

que apresenta o ganho estático do conversor para k=2. 

 

 

 

 

 

 

 

2

1

2

3

4

1

1

1

1

2

1

i

o a

i

La
a

C a
i

C a
a

C a

i
a

a

i

a

V

R D

V
I D

V
V

X V
D

V
V

V
D

V

D

 
 

 
 
 

   
   
   
       
   
    

 
 
 
 
 

 (A.33) 

5. Corrente nos Capacitores 

As correntes nos capacitores durante a primeira etapa são definidas 

em (A.34), (A.35) e (A.36). 

 

 1 1 2 3
1

2

3 3 3 3
C a C a C a C a a

C ax

c c c c

dv v v v v
i C

dt r r r r
       (A.34) 
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 2 1 2 3
2

2 2

3 3 3 3
C a C a C a C a a

C ax

c c c c

dv v v v v
i C

dt r r r r
       (A.35) 

 3 1 2 3
3

2

3 3 3 3
C a C a C a C a a

C ax

c c c c

dv v v v v
i C

dt r r r r
      (A.36) 

 

Em (A.37), (A.38) e (A.39) são apresentas as correntes nos 

capacitores durante a segunda etapa de operação. 

 

 1 1 2 3
1

2 2

3 3 3 3 3
C a La C a C a C a a

C ay

c c c c

dv i v v v v
i C

dt r r r r
       (A.37) 

 2 1 2 3
2

2

3 3 3 3 3
C a La C a C a C a a

C ay

c c c c

dv i v v v v
i C

dt r r r r
        (A.38) 

 3 1 2 3
3

2

3 3 3 3 3
C a La C a C a C a a

C ay

c c c c

dv i v v v v
i C

dt r r r r
        (A.39) 

 

 Capacitor C1a: 

Substituindo os valores encontrados em (A.32) nas equações (A.34) 

e (A.37), encontram-se as equações (A.40) e (A.41) que descrevem a 

corrente em cada etapa. 

 

 1 2

2

2 2 3
i

C ax

o a o a c

V
i

R D R D r
 

 
 (A.40) 

 
  1 2

2

1 2 2 3

i a
C ay

o a o a c

V D
i

D R D R D r
 

  
 (A.41) 

 

 Capacitor C2a: 

De maneira análoga, encontram-se as equações (A.42) e (A.43) para 

as correntes do capacitor C2a em cada etapa de operação. 

 

 2 2

2

2 2 3
i

C ax

o a o a c

V
i

R D R D r


 
 (A.42) 
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  2 2

2

1 2 2 3

i a
C ay

o a o a c

V D
i

D R D R D r


  
 (A.43) 

 

 Capacitor C3a: 

A corrente do capacitor C3a em cada etapa de operação é definida em 

(A.44) e (A.45). 

 

 3 2

4

2 2 3
i

C ax

o a o a c

V
i

R D R D r


 
 (A.44) 

 
  3 2

4

1 2 2 3

i a
C ay

o a o a c

V D
i

D R D R D r


  
 (A.45) 

 

6. Esforços de Tensão e de Corrente nos Semicondutores  

O valor médio e eficaz da corrente dos semicondutores de potência é 

calculado, respectivamente, pelas equações genéricas determinadas em 

(A.46) e (A.47). 

 

 
0

1 a s s

a s

D T T

med x y
D T

s

i i i
T

  
     (A.46) 

 

    
22

0

1 a s s

a s

D T T

ef x y
D T

s

i i i
T

  
     (A.47) 

 

 Interruptor S1a: 

Com a análise das etapas de operação é possível identificar que o 

interruptor S1a somente conduz durante a primeira etapa. A corrente que o 

atravessa é dada pela soma da corrente iLa com a corrente iC3a durante DaTs.  

Substituindo a equação (A.44) somada a iLa em (A.46) e (A.47), 

obtêm-se (A.48) e (A.49). 

 

 1 2

4

2 2 3
a i

S med a La

o a o a c

D V
I D I

R D R D r
 

 
 (A.48) 



Apêndice A  147 

Jéssika Melo de Andrade 

 

 
 

 

2

1 2
2

2 1 4 3

2 2 3

a o La a a i La c

S ef

o a o a c

D R I D D V I r
I

R D R D r

    
 

 (A.49) 

 

A equação que descreve a tensão de entrada Vi, exposta em (A.50), 

pode ser obtida a partir da manipulação da equação da corrente ILa em 

(A.33). 

 

 
 

2
1

4

o La a

i

R I D
V


  (A.50) 

 

Ao substituir (A.50) em (A.48) e (A.49), e desprezar a influência da 

resistência rc, obtêm-se (A.51) e (A.52). 

 

  1 1
2
La

S med a

I
I D   (A.51) 

 

 
 

1

1

2

aLa
S ef

a

DI
I

D


  (A.52) 

 

 Interruptor S2a: 

O interruptor S2a somente conduz durante a segunda etapa. A 

corrente que o atravessa é dada pela soma da corrente iLa com a corrente iC3a 

durante (1-Da)Ts. 

De forma simular ao interruptor S1a, desprezando as não idealidades, 

encontram-se as equações (A.53) e (A.54). 

 

  2 1
2
La

S med a

I
I D   (A.53) 

 

 2 1
2
La

S ef a

I
I D   (A.54) 
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 Interruptor S3a: 

O interruptor S3a conduz a corrente do capacitor chaveado C3a 

durante a primeira etapa. As equações que descrevem os valores médio e 

eficaz da corrente no período de comutação são dadas em (4.55) e (4.56). 

 

 

  3 1
2
La

S med a

I
I D   (A.55) 

 

 
 

3

1

2

aLa
S ef

a

DI
I

D


  (A.56) 

 

 Interruptor S4a: 

O interruptor S4a conduz a corrente do capacitor chaveado C3a, com 

sentido contrário (-iC3ay) durante a segunda etapa. As equações que 

descrevem os valores médio e eficaz da corrente no período de comutação 

são dadas em (4.57) e (4.58). 

 

  3 1
2
La

S med a

I
I D   (A.57) 

 

 3 1
2
La

S ef a

I
I D   (A.58) 

 

Em todos os interruptores de potência a tensão de bloqueio (Vspk) é 

definida por (A.59). 

 

 
2
a

spk

V
V  . (A.59) 

 

As equações de valor eficaz e médio da corrente dos interruptores 

aqui apresentadas são referentes ao período de comutação, sendo assim, elas 

devem ser integradas no período da rede para o SCDBI. Deve ser 

considerada a razão cíclica na saída do bloco de linearização (da) e a 
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corrente no indutor de entrada (iLa) gerada com essa razão cíclica, ambas no 

domínio do tempo, ou seja, Da=da e ILa=iLa. No SCDBI a tensão máxima nos 

interruptores é o valor máximo da tensão parcial de cada braço (Va=Vapk). 
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APÊNDICE B 

Projeto Físico dos Elementos Magnéticos 

 

Este apêndice apresenta nas subseções 1 e 2 o projeto físico dos 

indutores de entrada e do indutor de saída, respectivamente. Os projetos 

foram realizados com base na referência [49]. 

1. Indutores de Entrada 

O projeto físico dos indutores de entrada foi realizado considerando 

a Tabela B.1 e o núcleo toroidal APH46P60, cujas principais características 

são apresentadas na Tabela B.2. 

 
Tabela B.1- Parâmetros de projeto. 

Indutância (La/Lb) 230 µH 
Valor de pico da corrente no indutor (ILpk) 15,8 A 

Máxima densidade de corrente (Jmax) 450 2
A

cm
  

Densidade de fluxo magnético (Δb) 0,2 T 

Permeabilidade do ar (µo) 
7H4 10

m
  

 
Tabela B.2- Principais características do núcleo APH46P60 

Densidade de fluxo de saturação (Bsat) 1,5 T 
Critério de utilização da janela (Ku) 0,4 

Permeabilidade relativa do material do núcleo (µr) 60 
Diâmetro interno do núcleo (ID) 24,13 mm 
Área da secção magnética (Ac) 1,990 cm² 

Comprimento do caminho magnético (Lc) 10,74 cm 

 

O número de espiras (Nesp) é calculado pela equação (B.1). O valor 

da indutância (Li=0) para esse número de espiras, ao considerar a corrente 

nula e os parâmetros do núcleo é exposto em (B.2). 

 

 41 espiras
μ μ

a c
esp

r o c

L L
N

A
   (B.1) 

 

 2
0 μ μ 235 μHc

i esp r o

c

A
L N

L
    (B.2) 
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O número máximo de espiras para o núcleo não saturar (Nmax) é 

determinado em (B.3). 

 

 
max

0,8
109 espiras

μ μ
sat c

r o Lpk

B L
N

I
   (B.3) 

 

O valor da área do condutor (Sc) é calculado por (B.4) e a 

profundidade de penetração (Δ) por (B.5). 

 

 2

max

3,5 μm
Lpk

c

I
S

J
   (B.4) 

 

 7,5
Δ 2 0, 067 cm

sf
   (B.5) 

 

O condutor escolhido é o AWG41, cuja área (Acond) é 40 µcm². O 

número de condutores em paralelo é calculado pela equação (B.6). 

 

 876 condutoresc
fios

cond

S
N

A
   (B.6) 

 

O condutor escolhido é o fio litz com 982 fios AWG41 em paralelo, 

com diâmetro do cobre (dc) de 0,205 cm. O número máximo de espiras 

(Nmax_esp) que cabe no núcleo é determinado em (B.7). O projeto pode ser 

executado, pois o número máximo de espiras é maior que o número de 

espiras necessária. 

 

 
2

max_ 2
56 espirasD

esp u

c

I
N K

d
   (B.7) 

 

O comprimento (Comp) de fio necessário é determinado em (B.8). 

 

 4, 4 momp c espC L N   (B.8) 
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A Tabela B.3 resume os valores obtidos pelas equações de (B.1) a 

(B.8). 

 
Tabela B.3- Resumo dos valores obtidos. 

Número de espiras (Nesp) 41 espiras 
Indutância (Li=0) 235 µH 

Número máximo de espiras para o núcleo não 
saturar (Nmax) 

109 espiras 

Valor da área do condutor (Sc) 3,5 µm² 
Profundidade de penetração (Δ) 0,067 cm 

Área do condutor escolhido (Acond) 40 µcm² 
Número de fios em paralelo (Nfios) 876 fios 

Diâmetro do cobre (dc) 0,205 cm 
Número máximo de espiras que cabe no núcleo 

(Nmax_esp) 
56 espiras 

Condutor utilizado 
Fio Litz 

982xAWG41 
Comprimento do fio (Comp) 4,4 m 

2. Indutor de Saída 

Para o projeto do indutor de saída foi utilizado os valores da 

Tabela B.4, da Tabela B.5 e as equações de (B.1) a (B.8), o que resultou nos 

valores da Tabela B.6. 

 

 
Tabela B.4- Parâmetros de projeto. 

Indutância (La/Lb) 140 µH 
Valor da corrente de pico no indutor (ILpk) 2,784 A 

Máxima densidade de corrente (Jmax) 450 2
A

cm
  

Densidade de fluxo magnético (Δb) 0,2 T 

Permeabilidade do ar (µo) 4
7H4 10

m
  

 

 
Tabela B.5- Principais características do núcleo APH33P60 

Densidade de fluxo de saturação (Bsat) 1,5 T 
Critério de utilização da janela (Ku) 0,4 

Permeabilidade relativa do material do núcleo (µr) 60 
Diâmetro interno do núcleo (ID) 19,94 mm 
Área da secção magnética (Ac) 0,672 cm² 

Comprimento do caminho magnético (Lc) 8,15 cm 

 

 

 



154 Universidade Federal de Santa Catarina  

Jéssika Melo de Andrade 

 
Tabela B.6- Resumo dos valores obtidos. 

Número de espiras (Nesp) 47 espiras 
Indutância (Li=0) 145 µH 

Número máximo de espiras para o núcleo não 
saturar (Nmax) 

615 espiras 

Valor da área do condutor (Sc) 618,641 nm² 
Profundidade de penetração (Δ) 0,067 cm 

Área do condutor escolhido (Acond) 80 µcm² 
Número de fios em paralelo (Nfios) 78 fios 

Diâmetro do cobre (dc) 0,13 cm 
Número máximo de espiras que cabe no núcleo 

(Nmax_esp) 
140 espiras 

Condutor utilizado 
Fio Litz 

150xAWG38 
Comprimento do fio (Comp) 3,8 m 
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APÊNDICE C 

Modelagem, Controle e Resultados com Controle de Tensão 
 

Este apêndice apresenta a modelagem orientada ao controle para 

obtenção da função de transferência que relaciona a variável a ser 

controlada (vo) pela variável de controle (d). Além disso, mostra o projeto 

do controlador utilizado e alguns resultados de simulação e de 

experimentação. 

1. Modelagem Orientada ao Controle  

A metodologia para obtenção dos modelos da Figura C.1 é a mesma 

utilizada no Capítulo 3. A Figura C.1 (a) apresenta o modelo comutado. A 

Figura C.1 (b) exibe o modelo CC e a Figura C.1 (c) ilustra o modelo de 

pequenos sinais.  

 

Figura C.1 – Modelos equivalentes para o SCDBI: a) modelo comutado b) modelo CC e 
c) modelo de pequenos sinais. 
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A partir da análise do modelo CC é possível encontrar as relações 
expressas em (C.1). 

 

 

 
 

 

 
2

' 1
'

1

'
'

' 1 ,

' 1
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b
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o

Lb

V r I D
V

D

V r I D
V

D

I I D

I D
I

D

 







 

 


 (C.1) 

 
A partir do modelo de pequenos sinais é possível determinar a 

função de transferência desejada, dada por (C.2), cujos coeficientes são 
resumidos na Tabela C.1. 

 

 
3 2

3 2 1 0

4 3 2
4 3 2 1 0

(s)
ˆ
o

vd

b s b s b s bv
G

a s a s a s a s ad

  
 

   


 (C.2) 

 
Tabela C.1 – Coeficiente da função de transferência. 
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A Figura C.2 apresenta a validação da função de transferência para 

controle da tensão de saída. Os valores utilizados são os mesmos da 

validação da função de transferência para o controle da corrente e o valor do 
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resistor Ro é 65 Ω. A perturbação de razão cíclica aplicada nas simulações 

foi de 1%.  

As respostas dinâmicas obtidas a partir do modelo de pequenos 

sinais (Vo_médio) e do modelo comutado (Vo_comutado) no domínio do tempo e 

no domínio da frequência, são apresentadas na Figura C.2 (a) e na 

Figura C.2 (b), respectivamente. Constata-se que o modelo médio 

representa satisfatoriamente o inversor comutado. 

 

 

Figura C.2 – Validação da função de transferência: a) domínio do tempo e b) domínio da 
frequência. 

2. Controle 

Foi implementada uma única malha de controle, Figura C.3, para 

regular a tensão de saída do inversor por meio do uso de um controlador 

proporcional-ressonante, descrito por (C.3). Os requisitos para projetar o 

controlador são: frequência de ressonância (ωr) de 60 Hz, frequência de 

cruzamento de 200 Hz, margem de fase de 60º e coeficiente de 

amortecimento (ζ) 0,001. As constantes Kp, Kr e Kv foram ajustadas para 

488x10-6, 112x10-3 e 1, respectivamente. A equação recursiva discreta foi 

obtida aplicando-se a transformada de Tustin pré-warping em (C.3). 

 

   2 22
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r r
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Figura C.3 – Diagrama de blocos da estratégia empregada para o controle de tensão. 
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3. Resultados de Simulação e de Experimentação 

O inversor foi testado com a malha de tensão habilitada, uma carga 

resistiva e tensão de entrada de 70 V, na prática e na simulação, cujos 

resultados estão organizados de forma idêntica para facilitar a comparação. 

O inversor impôs uma tensão de saída (vo) de 127 V numa resistência 

de 65 Ω, o que gerou uma corrente (io) de 1,95 A, como visto na Figura C.4. 

A THD da tensão de saída na simulação é 1,72% e na experimentação é 

1,53%. 

 
Figura C.4 – a) Resultados de Simulação e b) Resultados de Experimentação: tensão (vo) 

e corrente (io) de saída. 

O protótipo foi submetido a um degrau de carga de ±50%, com o 

intuito de se verificar a eficácia da malha de controle de tensão, conforme 

mostra a Figura C.5. Observa-se que a tensão de saída (vo) responde 

rapidamente, evidenciando o comportamento adequado do controlador 
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projetado. A Figura C6 detalha a tensão e a corrente de saída durante a 

redução de carga e a Figura C7 ilustra o comportamento do inversor durante 

o aumento de carga. 

 

 
Figura C.5 – a) Resultados de Simulação e b) Resultados de Experimentação: degrau de 

carga de ±50%. 
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Figura C.6 – a) Resultados de Simulação e b) Resultados de Experimentação: degrau de 

carga de -50%. 
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Figura C.7 – a) Resultados de Simulação e b) Resultados de Experimentação: degrau de 

carga de +50%. 
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APÊNDICE D 

Código do Matlab para Obtenção das Funções de Transferência 
 
clear all 
close all 
clc 
 
%%Modelo Médio de Pequenos Sinais 
 
% Sistema de Equações - Subconversor A 
syms va VA ila ILA D d io req Ceq L s 
 
eqn1=(ila*(1-D)-ILA*d-io)*(1/(s*Ceq))==va; 
eqn2=-[(req*ila+va)*(1-D)-d*(req*ILA+VA)]==s*L*ila; 
[s_va,s_ila]=solve(eqn1,eqn2,va,ila) 
 
% Sistema de Equações - Subconversor B 
syms vb ilb VB ILB 
 
eqn3=(ilb*D+ILB*d+io)*(1/(s*Ceq))==vb; 
eqn4=-[(req*ilb+vb)*D+d*(req*ILB+VB)]==s*L*ilb; 
[s_vb,s_ilb]=solve(eqn3,eqn4,vb,ilb) 
 
% Função de transferência para controle da corrente injetada na rede elétrica 
syms Lo k rl 
 
X1=(-(D*VA - VA + ILA*L*s)/(D^2 - Ceq*req*D*s - 2*D + Ceq*L*s^2 + Ceq*req*s + 1)); 
Y1=- (req - D*req + L*s)/(D^2 - Ceq*req*D*s - 2*D + Ceq*L*s^2 + Ceq*req*s + 1); 
 
X2=(-(D*VB - ILB*L*s)/(D^2 + Ceq*req*D*s + Ceq*L*s^2)); 
Y2=(D*req + L*s)/(D^2 + Ceq*req*D*s + Ceq*L*s^2); 
 
Gid=collect(k*((X1)-(X2))/(s*Lo+rl-k^2*((Y1)-(Y2))),s) 
 
% Função de transferência para controle da tensão de saída diferencial 
syms Ro 
 
Gvd=collect(k*((X1)-(X2))/(1-(k^2/(Ro))*(Y1-Y2)),s) 
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APÊNDICE E 

Código Utilizado no Processador de Sinal Digital para Implementação 
Prática 

 
//Definição das variáveis 
static double da=0, da1=0, S=0, S1=0, S2=0, E=0, E1=0, E2=0, Sf=0; 
static double kfeed=0; 
static float X0=0, X1=0, Y0=377, Y1=377, Z0=0, Z1=0, Iref=0; 
static float on_controle=0,tab=0; 
 
//------------------------------------------------------------------------------------------ 
//Interrupção do ADC 
interrupt void ADCINT1_ISR(void){ 

 
PieCtrlRegs.PIEACK.all = PIEACK_GROUP1; 
 
//Malha de controle de corrente + PLL (conexão com a rede) 
//Leitura da chave para ligar a PLL 
on_PLL=GpioDataRegs.GPADAT.bit.GPIO22; 

 
if(on_PLL==1){                                                        //PLL desligada 

 
//Desabilita reles 
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO19=1; 
//Desabilita PWMs 
EPwm4Regs.AQCTLA.all = 0x0555;                   //S1a e S3a 
EPwm5Regs.AQCTLA.all = 0x0555;                   //S1b e S3b 
EPwm4Regs.DBCTL.bit.POLSEL = 0;                //S2a e S4a 
EPwm5Regs.DBCTL.bit.POLSEL = 0;                //S2b e S4b 

} 
 
if(on_PLL==0){                                                        //PLL ligada 

 
//Habilita PWMs 
EPwm4Regs.AQCTLA.all = 0x0090;                   //S1a e S3a 
EPwm4Regs.DBCTL.bit.POLSEL = 2;                //S2a e S4a 
EPwm5Regs.AQCTLA.all = 0x0090;                   //S1b e S3b 
EPwm5Regs.DBCTL.bit.POLSEL = 2;                //S2b e S4b 
 
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO19=1;        //Desabilita reles 
 
//PLL monofásica simplificada 
 
//Leitura do offset de 1,5 V gerado pelo condicionamento de sinal 
offset_vrede=AdcResult.ADCRESULT2*0.0008058608059; 
 
//Leitura da tensão da rede e ajustes devido ao condicionamento de sinal  
vrede=(AdcResult.ADCRESULT0*0.0008058608059 - offset_vrede)*1.0289389; 
 
X1=vrede*sin(Z1)+0.5*sin(2*Z1);                       //Realimentação das outras fases 
Y1=Y0+54.4337*X1-54.3942*X0;                      //Proporcional-integral 
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Z1=Z0+0.00001*(Y0+Y1);                                  //Integrador 
 
if(Z1>6.28318 || Z1<0) Z1=0;                                         //Limitando em 360º 
 
X0=X1;                                                                            //Realimentação das variáveis 
Y0=Y1;                                                                            //Realimentação das variáveis 
Z0=Z1;                                                                             //Realimentação das variáveis 

} 
 
on_controle=GpioDataRegs.GPADAT.bit.GPIO27;          //Chave para habilitar controle 
 
if(on_controle==0){                                                            //Malha de controle Ligada 

 
//Habilita PWMs 
EPwm4Regs.AQCTLA.all = 0x0090;                            //S1a e S3a 
EPwm4Regs.DBCTL.bit.POLSEL = 2;                         //S2a e S4a 
EPwm5Regs.AQCTLA.all = 0x0090;                            //S1b e S3b 
EPwm5Regs.DBCTL.bit.POLSEL = 2;                         //S2b e S4b 
 
GpioDataRegs.GPASET.bit.GPIO19=1;                       //Habilita reles 
 
//Leitura do offset de 1,5 V do condicionamento de sinal 
offset_iL=AdcResult.ADCRESULT7*0.0008058608059; 
 
//Leitura da corrente de saída 
iLo=(AdcResult.ADCRESULT1*0.0008058608059-offset_iL)*2.5;    
 
Iref=multi*sin(Z1-1.570796);                                        //Corrente de referência 
E=Iref-iLo;                                                                     //Erro 
 
//Equação recursiva do controlador projetado 
S=0.007656*E+0.0003769*E1-0.007279*E2+1.828*S1-0.8277*S2; 
Sf=S+kfeed*vrede;                                                        //malha de feedforward 
 
E2=E1;                                                                           //Realimentação das variáveis 
E1=E;                                                                             //Realimentação das variáveis 
S2=S1;                                                                           //Realimentação das variáveis 
S1=S;                                                                             //Realimentação das variáveis 
 
//Razão cíclica antes do bloco de linearização 
da=Sf+0.3759;  
da1=-Sf+0.3759; 
 
//Razão cíclica depois do bloco de linearização 
dc=lin*da/(1+lin*da); 
dc1=lin*da1/(1+lin*da1); 
 
//Seta valor de comparação para geração dos pulsos de comando 
EPwm4Regs.CMPA.half.CMPA = dc*900; 
EPwm5Regs.CMPA.half.CMPA = dc1*900; 

} 
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//------------------------------------------------------------------------------------------------ 
//Malha aberta com linearização 
//Habilita PWMs 
EPwm4Regs.AQCTLA.all = 0x0090;                            //S1a e S3a 
EPwm4Regs.DBCTL.bit.POLSEL = 2;                         //S2a e S4a 
EPwm5Regs.AQCTLA.all = 0x0090;                            //S1b e S3b 
EPwm5Regs.DBCTL.bit.POLSEL = 2;                         //S2b e S4b 
 
GpioDataRegs.GPASET.bit.GPIO19=1;                       //Habilita reles 
 
//Razão cíclica antes do bloco de linearização 
da=0.3759+0.27*sin(tab); 
da1=0.3759-0.27*sin(tab); 
 
//Passo de cálculo para o seno 
tab=tab+0.0075; 

if(tab>=6.2756) tab=0; 
 
//Razão cíclica depois do bloco de linearização 
dc= (da*2.85)/(1+2.85*da); 
dc1= (da1*2.85)/(1+2.85*da1); 
 
//Seta valor de comparação para geração dos pulsos de comando 
EPwm4Regs.CMPA.half.CMPA = dc*900; 
EPwm5Regs.CMPA.half.CMPA = dc1*900; 
 
//------------------------------------------------------------------------------------ 
//Malha aberta sem linearização 
//Habilita PWMs 
EPwm4Regs.AQCTLA.all = 0x0090;                            //S1a e S3a 
EPwm4Regs.DBCTL.bit.POLSEL = 2;                         //S2a e S4a 
EPwm5Regs.AQCTLA.all = 0x0090;                            //S1b e S3b 
EPwm5Regs.DBCTL.bit.POLSEL = 2;                         //S2b e S4b 
 
GpioDataRegs.GPASET.bit.GPIO19=1;                       //Habilita reles 
 
//Razão cíclica antes do bloco de linearização 
da=0.5+0.15*sin(tab); 
da1=0.5-0.15*sin(tab); 
 
//Passo de cálculo para o seno 
tab=tab+0.0075; 

if(tab>=6.2756) tab=0; 
 
//Seta valor de comparação para geração dos pulsos de comando 
EPwm4Regs.CMPA.half.CMPA = da*900; 
EPwm5Regs.CMPA.half.CMPA = da1*900; 
 

} 
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APÊNDICE F 

Esquemáticos dos Protótipos 

 

 
Figura F.1 – Esquemático do protótipo do estágio de potência. 
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Figura F.2 – Esquemático do protótipo de controle e condicionamento de sinal. 
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Figura F.3 – Esquemático do protótipo das fontes auxiliares. 

 

 
Figura F.4 – Esquemático do gate driver. 
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