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RESUMO 

 

Um conversor CC-CC de alto ganho é proposto nessa dissertação, 

chamado de conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho. A topologia 

combina dois conversores Boost-Flyback convencionais com entrada em 

paralelo e conexão de saída em série flutuante. Essa nova topologia 

aumenta o ganho estático do conversor e reduz a ondulação da corrente 

de entrada. A topologia proposta é ideal para aplicações com fontes de 

alimentação com baixa tensão, como por exemplo, arranjos fotovoltaicos, 

células combustível e baterias. Este artigo apresenta princípio de 

operação, ganho estático, estratégia de controle e exemplo de projeto. A 

verificação experimental foi realizada a partir de um protótipo de 1kW 

com tensão de entrada de 48 V e saída de 800 V, alcançando o ganho 

estático de 16,7 e a eficiência máxima apresentada foi de 94,6% com 70% 

da carga e 93,9% com carga nominal.  

 

 

Palavras-chave: Boost-Flyback, Conversor de Alto Ganho, Conversor 

CC-CC, Indutor Acoplado,  

 

 

 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 

 

 



 

ABSTRACT 

 

A high gain step-up dc-dc Double Boost-Flyback converter is proposed 

in this work. The topology combines two conventional Boost-Flyback 

converters in input-parallel output floating-output type, even though they 

are non-isolated topologies. The new topology increases the static gain 

and reduces de input current ripple in relation to the conventional Boost-

Flyback topology. The proposed converter has potential to be used in low 

input voltage applications that require a high gain as such as systems 

powered by photovoltaic panels, fuel cells and low voltage batteries. This 

wokr presents principle of operation, topological stages, static gain, 

control strategy, and design example. The experimental verification was 

carried out in a prototype of 1kW with input and output voltage of 48 V 

and 800 V, respectively, which reached a static gain of 16.67. A 

maximum efficiency of 94,6% was achieved at 70% of load and 93,9% at 

rated load. 
  

Keywords – Boost-Flyback, High Step-up converter, DC-DC converter, 

Coupled Inductor. 
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Capítulo 1 

 

1 INTRODUÇÃO 

 

1.1 MOTIVAÇÃO  

 

A diversificação da matriz energética mundial com a utilização de 

fontes renováveis para geração de energia elétrica tem sido foco de 

discussões entre pesquisadores, empresas e governos nas últimas décadas. 

Esse crescimento é justificado pelo grande apelo ecológico do tema e 

também pela necessidade de produzir cada vez mais energia para suprir a 

necessidade do crescimento da demanda. Entre as fontes de energias 

renováveis pode-se destacar o uso da energia eólica, da solar fotovoltaica 

e da biomassa. 

O Brasil destaca-se na américa latina como grande produtor de 

energia elétrica a partir de fontes renováveis. Os relatórios do balanço 

energético nacional do Ministério de Minas e Energia (MME) mostram o 

crescimento do país nesse setor. 

A produção de energia elétrica a partir da fonte eólica alcançou 

33,489 GWh em 2016, equivalente a um aumento de 54,9% em relação a 

2015, quando se atingiu 21,626 GWh [1]. Em 2016, a potência instalada 

para geração eólica no país expandiu 33%. Segundo o Banco de 

Informações da Geração (BIG), da Agência Nacional de Energia Elétrica 

(ANEEL), o parque eólico nacional cresceu 2,491 MW, alcançando 

10,124 MW ao final de 2016. Biomassa, destinada ao aproveitamento 

energético, é uma fonte primária de energia, não fóssil, que consiste em 

matéria orgânica de origem animal ou vegetal. A biomassa contém 

energia armazenada sob a forma de energia química. Em relação a sua 

origem, as biomassas para fins energéticos podem ser classificadas nas 

categorias de biomassa energética florestal, biomassa energética da 

agropecuária e rejeitos urbanos, em 2016 a biomassa representou 8,2% do 

consumo total de energia no Brasil [1]. 
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A geração fotovoltaica ainda possui capacidade de produção 

inferior com apenas 85 GWh produzidos em 2016, porém o aumento em 

relação a 2015 foi de 44% [1]. A energia solar fotovoltaica apesar de 

apresentar valores de capacidade instalada inferior possui algumas 

vantagens, por exemplo, a facilidade de instalação em centros urbanos, 

permitindo a produção de energia próximo ao local do consumo. Essas 

facilidades de instalação permitem aos consumidores de energia gerarem 

sua própria energia, e é exatamente esse mercado em expansão que tem 

atraído os olhares dos investidores, que buscam soluções simples, 

econômicas e robustas, permitindo o crescimento do número de 

instalações de pequeno porte. 

Outro mercado em crescimento e que tem atraído diversos 

pesquisadores, empresas e governos é o de veículos elétricos. No Brasil o 

setor de transportes consome 32,4% de toda energia consumida sendo 

predominantemente de fontes derivadas do petróleo, 59,8% de todo 

petróleo consumido no Brasil é utilizado em transportes [1]. Com todo 

esse consumo é normal que o setor precise migrar para outras fontes de 

energia, e os veículos elétricos (alimentados por baterias, célula 

combustível ou supercapacitores) deverão em alguns anos representar 

grande parte da frota. Um desafio desse setor está em criar sistemas com 

grande densidade de potência e baixo peso, o que reduz os desperdícios 

do conjunto [26]. Diversos governos ao redor do mundo estão propondo 

leis que proíbem a venda de veículos a combustão e incentivam a 

produção de veículos elétricos, as principais iniciativas são vistas na 

Noruega (que pretende banir a venda de veículos a combustão até 2025), 

Índia (2030), França e Inglaterra (2040).  

As aplicações citadas anteriormente possuem uma característica 

em comum que é a necessidade da elevação dos níveis de tensão entre a 

fonte de fornecimento de energia (arranjos fotovoltaicos no caso das 

fontes renováveis e baterias, células combustível e supercapacitores no 

caso dos veículos elétricos) e a carga (que pode ser a rede elétrica no caso 

das fontes renováveis e motores elétricos no caso de veículos).  
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Alguns sistemas de energia citados anteriormente possuem níveis 

de tensão de saída entre 10 V e 50 V e necessitam utilizar conversores cc-

cc de alto ganho [2]-[5] para adequar suas tensões de saída para níveis 

usuais. Por exemplo, para a conexão com a rede elétrica que possui níveis 

de 127 V e 220 V eficaz, a tensão de saída dos sistemas deve ser adaptada 

para aproximadamente 200 V ou 400 V respectivamente. Para o 

acionamento de motores elétricos utilizados em veículos, o conversor 

precisa fornecer tensão de saída de 800V [30]. Além disso, os níveis de 

tensão reduzidos na entrada fazem com que esses conversores operem 

com correntes elevadas, o que aumenta as perdas de comutação e 

condução, degradando a eficiência do sistema. Ganhos elevados e alta 

eficiência são alguns dos desafios dos conversores cc-cc.  Os conversores 

mais comuns utilizados para essas aplicações são o Boost clássico [6], 

Boost interleaved [7], Boost quadrático [8], Z-source Boost [9], técnicas 

de células multiplicadoras [10]-[15] e capacitor chaveado [16], 

conversores em cascata [17] e conversor Boost-Flyback [18] e [26]. 

 

1.2 CONVERSORES CC-CC DE ALTO GANHO 

 

Com o objetivo de definir a estrutura do conversor a ser utilizado, 

apresenta-se uma avaliação de diversos conversores cc-cc elevadores de 

tensão presentes na literatura.  

Os conversores cc-cc elevadores se originaram a partir do 

desenvolvimento do conversor Boost com modulação por largura de pulso 

(do inglês pulse width modulation – PWM). A elevação da tensão ocorre 

pelo armazenamento temporário da energia de entrada em elementos de 

efeito magnético como indutores ou elementos de efeito elétrico como 

capacitores, além do uso de redes de elementos ativos ou passivos de 

chaveamento (interruptores e diodos).  

 

 Conversor Boost 

 

O conversor Boost é o conversor elevador cc-cc fundamental, 

existindo diversas variações topológicas a partir de sua versão 

convencional. Esse conversor é bem aplicado em sistemas de baixa 
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potência que não necessitem de isolamento galvânico. Seu uso foi 

pulverizado devido ao baixo número de componentes, que pode ser 

considerada sua maior vantagem, além da facilidade modelar e controlar, 

projetar e construir esse conversor. A capacidade de fornecer elevação de 

tensão do conversor Boost é dada pelo indutor de entrada que pode operar 

no modo de condução contínua (MCC) ou modo de condução descontínua 

(MCD). O modo de operação predominante é o MCC.  

Operando em modo de condução contínua e sendo d a razão cíclica 

o conversor Boost da Figura 1.1 apresenta ganho definido pela equação 

(1.1)  

 

 

Figura 1.1 - Conversor Boost. 

 
1

( )
1

BG d
d

=
−

  (1.1) 

 

Na prática, as perdas causadas por elementos parasitas acabam 

limitando o ganho do conversor [31], essa limitação de ganho ocorre em 

todas as topologias derivadas do conversor Boost convencional. O ganho 

do conversor boost é limitado a 4 vezes, o que corresponde a razão cíclica 

de 0,75 [5], acima desse valor a eficiência fica comprometida. A Figura 

1.2 apresenta o ganho do conversor Boost sem perdas comparado ao 

ganho do conversor com perdas. 
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Figura 1.2 - Ganho do conversor Boost com perdas. 

As desvantagens apresentadas anteriormente pelo conversor 

levaram pesquisadores a desenvolverem novas topologias a partir do 

Boost convencional. A seguir algumas variações serão aparentadas. 

 

 Conversor Boost quadrático 

 

O conversor Boost quadrático se originou da junção de dois 

conversores Boost conectados em cascata. Nessa configuração o 

conversor possui dois interruptores, mas o mesmo efeito é conseguido 

também com apenas um interruptor em uma versão mais elaborada. A 

Figura 1.3 apresenta o conversor com dois interruptores e a Figura 1.4 a 

versão com um interruptor. 

 

 

Figura 1.3 - Boost quadrático com dois interruptores. 
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Figura 1.4 - Boost quadrático com um interruptor. 

Sendo o conversor quadrático a associação em série de dois 

conversores Boost, seu ganho de tensão é o produto dos ganhos dos 

conversores associados, desta forma seu ganho é dado pela equação (1.2) 

 

 
( )

2

1

1
BQG

d
=

−
  (1.2) 

 

A Figura 1.4 apresenta uma comparação entre os ganhos dos 

conversores boost e boost quadrático. Nota-se que para razões cíclicas 

elevadas o conversor boost quadrático é capaz de fornecer elevados 

ganhos de tensão. 

 

 

Figura 1.5 - Comparação dos ganhos Boost e Boost quadrático. 

Considerando a topologia da Figura 1.3, que apresenta a versão 

Boost quadrática como associação de dois conversores Boost em série, os 
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relativamente baixos (comparado ao conversor a jusante) permitindo o 

uso de componentes de menor tensão e com alta frequência. O interruptor 

do segundo estágio apresenta um esforço de tensão elevado, necessitando 

o uso de componentes de classes superiores, em geral interruptores com 

alta tensão de bloqueio possuem resistências de condução e capacitâncias 

elevadas o que eleva as perdas nesse estágio. Uma solução nesse segundo 

estágio é a operação com frequência de chaveamento reduzida, 

incrementando um pouco a eficiência do conversor [32] e [33]. Uma 

vantagem desse conversor é a possibilidade de trabalhar com razões 

cíclicas diferentes em cada interruptor. 

Porém, existe uma desvantagem importante relacionada ao 

rendimento para esta topologia. Uma vez que há conversores associados 

em série o rendimento global é prejudicado, sendo inferior ao rendimento 

do conversor Boost, além disso o ganho desse conversor também é 

limitado para razão cíclica de 0,75 (ganho de aproximadamente 16). Com 

intuito de aumentar o rendimento dos conversores Boost quadráticos 

diversas variações topológicas foram apresentadas [5].  

 

 Boost interlevead 

 

Conversores cc-cc de alto ganho possuem correntes de entrada 

muito maiores do que correntes de saída, fato que, em geral, aumenta as 

perdas dos conversores. Técnicas de interleaving são a solução para esse 

problema, além de permitirem, em algumas topologias, a redução da 

ondulação dessas correntes. Técnicas de interleaving são utilizadas com 

ótimos resultados em diversas topologias [5], porém sem incremento do 

ganho do conversor, sendo sua principal função é a divisão dos esforços 

de corrente. A desvantagem dessa técnica é o aumento no número de 

componentes.  

 

 Conversor Boost com célula de ganho  

 

Técnicas mais elaboradas para o aumento do ganho dos 

conversores baseados na topologia Boost convencional são as que 

utilizam células de ganho, a nomenclatura “célula de ganho” pode 



38 

 

englobar uma imensidão de possibilidades como apresentados em [5] e 

[11]. Em [11] é apresentado uma família de conversores com célula de 

ganho baseados no conversor boost. Segundo [11], o conversor boost com 

célula de ganho é composto por um conversor boost convencional, uma 

célula de ganho e um filtro de saída, como ilustrado na Figura 1.6. 

 

 

Figura 1.6 – Conversor Boost com célula de ganho genérico. 

As células de ganho abordadas em [11] são apresentadas na Figura 

1.7. 

 

 

Figura 1.7 – Células de ganho generalizadas. 

 

Os ganhos estáticos dos conversores Boost com cada célula são 

apresentados nas equações (1.3) a (1.10), sendo n a relação de espiras dos 

indutores acoplados. 
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Desta forma é possível notar que os conversores são capazes de 

gerar elevados ganhos de tensão. No entanto, o número de componentes 

armazenadores de energia aumenta elevando os custos e contribuindo 

para o aumento das perdas. Outra característica que deve ser notada nas 

topologias com células de ganho baseadas no conversor Boost é que para 

potências elevadas tanto o indutor como o interruptor estarão submetidos 

a altos esforços de corrente. 
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 Conversores elevadores a capacitor chaveado 

 

Conversores cc-cc de alto ganho a capacitor chaveado utilizam a 

técnica de Charge Pump e são vantajosos por sua modularidade e alta 

densidade de potência [5], isso ocorre pois não necessitam de elementos 

magnéticos. Esses conversores podem ser modelados como uma rede de 

células básicas, compostas por interruptores e capacitores. Algumas das 

células utilizadas são: Ladder, Dickson, CockCroft-Walton, Fibonacci e 

Valley-Fill [16].  

Em conversores elevadores de tensão a capacitor chaveado a célula 

Ladder se destaca por garantir a distribuição igualitária de esforços de 

tensão entre os semicondutores [16]. Essa característica não, é por 

exemplo, encontrada nas células Dickson, Fibonacci e Valley-Fill. A 

célula Ladder é apresentada na Figura 1.8, sendo uma de suas 

desvantagens o grande número de componentes, principalmente 

interruptores. Além disso, os interruptores estão em referenciais 

diferentes, tornando mais complexo seu acionamento. 

 

 

 

Figura 1.8 - Célula Ladder. 

Entre as desvantagens encontradas nos conversores a capacitor 

chaveado destacam-se: a dificuldade de controlar a tensão de saída, pois 

a razão cíclica do conversor possui baixo impacto na tensão de saída; altos 

valores de transitórios de corrente, o que aumenta as perdas do conversor, 

diminuindo o rendimento e, em alguns casos, causando problemas de 

compatibilidade eletromagnética; conversores com ganho elevado 
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necessitam de grande número de interruptores o que aumenta a taxa de 

falhas, diminuindo a confiabilidade [5], [16], [34]. 

Apesar dessas dificuldades esses conversores são empregados em 

aplicações de baixa potência que utilizam conversores a capacitor 

chaveado encapsulados, por exemplo, o MAX5008, LM2758 e LM2600.  

Esse último com até 98% de rendimento [5]. 

 

 Conversores a indutor acoplado 

 

Indutores acoplados são componentes valiosos em conversores cc-

cc não isolados que armazenam energia em um ciclo e alimentam a carga 

em outro. Como muitas aplicações não necessitam de isolação galvânica 

o uso de indutores acoplados fornece uma excelente alternativa para o 

incremento do ganho de conversores, pois ganhos maiores são atingidos 

pelo simples incremento na relação entre as espiras dos indutores. 

O conversor boost com indutor acoplado proposto por [35] é um 

conversor com elevado ganho de tensão. Tal conversor é mostrado na 

Figura 1.9. O enrolamento secundário do indutor acoplado opera como 

uma fonte de tensão em série com a alimentação. Desta forma, o ganho 

de tensão pode ser aumentado através da relação de transformação do 

indutor acoplado. Além disso, conversores baseados na topologia Boost 

com indutor acoplado podem ter rendimento superior aos conversores 

Boost convencionais [5]. 

 

 

Figura 1.9 – Boost com indutor acoplado. 

O ganho estático do conversor da Figura 1.9 é dado por (1.11) 
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No entanto, esse conversor necessita da inclusão de um circuito 

grampeador, que é responsável por dar um caminho à corrente de 

magnetização no momento em que o interruptor é bloqueado. No 

bloqueio, a corrente não cessa instantaneamente e a mesma será aplicada 

no enrolamento secundário do indutor, ocasionando um pico de tensão 

que pode ser prejudicial ao bom funcionamento do circuito [36]. Outro 

inconveniente desta topologia é o elevado esforço de tensão sobre o 

diodo. 

 

 Conversor Boost-Flyback  

 

O conversor Boost-Flyback proposto por [37] é a combinação 

equivalente dos conversores Boost e Flyback. A forma construtiva desse 

conversor permite que o ganho estático do conversor seja a soma dos 

ganhos estáticos dos conversores Boost e Flyback utilizando apenas um 

interruptor. Os conversores compartilham o indutor acoplado e suas 

respectivas saídas são conectadas em série, conforme apresentado na 

Figura 1.10.  

 

 

Figura 1.10 – Conversor Boost-Flyback. 

 

O ganho estático do conversor é, como dito anteriormente, a soma 

dos ganhos dos conversores Boost e do Flyback, conforme (1.12) 
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Essa topologia apresenta diversas qualidades, sendo que a 

principal é o elevado ganho de tensão com reduzido número de 

componentes. O conversor Boost-Flyback também pode ser utilizado em 

aplicações fotovoltaicas, conforme apresentado por [38] e [39]. Um 

problema associado a topologia é o fato da corrente de entrada do 

conversor Boost-Flyback apresentar grandes ondulações e 

descontinuidade o que não é adequado para algumas aplicações. Fazendo 

uma comparação simples em relação ao conversor Boost convencional 

(que possui ganho limitado em G = 4, com razão cíclica d = 0,75) o 

conversor Boost-Flyback na condição de relação de espiras do indutor 

acoplado unitário (n = 1) possui ganho igual a 7, o que representa um 

aumento de 75% no ganho do conversor. O ganho desse conversor pode 

ser ainda aumentado com o aumento da relação de espiras (n), porém o 

aumento dessa relação faz crescer as indutâncias de dispersão e as 

capacitâncias parasitas do indutor, o que limita o ganho dessa topologia 

[25]. O ganho desse conversor pode ainda ser aumentado com o 

incremento de células Flyback [25], A Figura 1.11 apresenta o conversor 

com nc células. 

 

 

 

Figura 1.11 – Conversor Boost-Flyback com nc células. 
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 Conversor Interleaved Double Dual Boost. 

 

Essa topologia baseia-se na junção de pelo menos dois conversores 

Boost conectados em paralelo na entrada (conexão interleaved com 

distribuição dos esforços de corrente) e com saída flutuante, o ganho da 

topologia é praticamente o dobro do Boost convencional, a Figura 1.12 

apresenta a topologia. 

 

 

Figura 1.12 - Double Dual Boost. 

O ganho do conversor da Figura 1.12 é dada pela equação (1.13). 
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  (1.13) 

 

A entrada em paralelo permite ao conversor dividir o 

processamento de potência. Além disso o acionamento dos interruptores 

ocorre com defasagem de 180 graus, permitindo reduzir possíveis 

ondulações de corrente nos indutores de entrada de cada conversor Boost 

[40]-[42]. A modularidade e a eficiência dessa topologia é uma vantagem 

explorada em [40], aplicado a conversão de energia a partir de células 

combustível alcançou-se 98,6% de eficiência no processamento de 

80 kW. 

 

 

1.3 PROPOSTA DA DISSERTAÇÃO 

 

Neste capítulo foram apresentados os seguintes conversores cc-cc 

elevadores de tensão: Boost, Boost quadrático, Boost interlevead, Boost 

com célula de ganho, conversores a capacitor chaveado, conversores com 

indutor acoplado, conversor Boost-Flyback e Interleaved Double Dual 

Boost. Para estes conversores apresenta-se uma descrição sucinta das 
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principais características e sua capacidade de elevação de tensão. Através 

do estudo, observa-se as vantagens e desvantagens de cada topologia e 

opta-se pela escolha do conversor Boost-Flyback como base do projeto. 

Tal escolha justifica-se, pois o mesmo é capaz de fornecer um elevado 

ganho de tensão, número reduzido de componentes e alta eficiência. 

Os pontos fracos do conversor Boost-Flyback também foram 

abordados, o principal problema da topologia está na corrente de entrada 

que é pulsada, desta forma esse trabalho propõe um novo conversor 

baseado no Boost-Flyback, utilizando uma ligação paralela na entrada 

(eliminando a corrente pulsada na entrada e aumentando a potência 

processada) e saída flutuante (solução que aumenta o ganho) baseada no 

conversor Interleaved Double Dual Boost. A Figura 1.13 apresenta o 

conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho proposto. 

 

Dentro do contexto apresentado, este trabalho tem como objetivo 

apresentar detalhes da estrutura, análise estática, etapas de operação, 

esforços nos semicondutores, modelagem e controle do conversor, 

validação das plantas, exemplo de projeto, dimensionamento de protótipo 

de 1 kW de potência, circuitos auxiliares necessários, controle digital com 

DSP e resultados experimentais, com intuito de demonstrar a capacidade 

do conversor de fornecer alto ganho e alto rendimento. 

 

 

Figura 1.13 - Conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho proposto. 
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1.4 CONCLUSÃO.  

 

Nesse capítulo apresentou-se uma discussão sobre a mudança na 

utilização de fontes de energia no Brasil e no mundo. Tornou-se claro que 

fontes de energias renováveis são uma realidade e seu uso cresce 

diariamente. Algumas semelhanças e diferenças entre fontes renováveis 

foram discutidas, destacando-se as características mais marcantes em 

comum, dentre elas o está o baixo nível de tensão de saída, que justifica 

o desenvolvimento de conversores de alto ganho cada vez mais confiáveis 

e baratos. 

Diversas topologias e técnicas de aumento de ganho de tensão 

foram apresentadas, suas vantagens e desvantagens citadas e, em alguns, 

casos comparadas. Por fim, foi proposto um novo conversor baseado na 

topologia Boost-Flyback.   
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Capítulo 2 

2 ANÁLISE ESTÁTICA, ETAPAS DE OPERAÇÃO E CÁLCULO DOS 

ESFORÇOS NOS COMPONENTES. 

 

 

2.1 INTRODUÇÃO  

 

Este capítulo apresenta o estudo do ganho estático, as etapas de 

operação e definição dos esforços, cálculo dos tempos de condução e um 

exemplo de projeto para o conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho 

operando no modo de condução contínua (MCC).  

 

 

2.2 MODELO EQUIVALENTE DO INDUTOR ACOPLADO 

 

Uma forma intuitiva de análise do conversor é baseada na 

substituição do indutor acoplado por seu modelo elétrico equivalente. O 

modelo equivalente do indutor acoplado é apresentado em [26]. 

Substituindo o indutor acoplado por seu modelo equivalente, 

desconsiderando as indutâncias de dispersão, o conversor proposto é 

apresentado na Figura 2.1. 
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Figura 2.1 Circuito equivalente do conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho. 

 

2.3 ANÁLISE ESTÁTICA DO CONVERSOR DUPLO BOOST-

FLYBACK DE ALTO GANHO. 

 

A análise estática para obtenção do ganho do conversor Duplo 

Boost-Flyback de alto ganho realiza-se considerando componentes ideais. 

O acionamento dos interruptores ocorre com uma defasagem de 180º, 

dessa forma existem quatro etapas de operação. 

 

A primeira etapa (0 ≤ t ≤ t1) inicia-se quando o interruptor S1 é 

comandado a conduzir e o interruptor 2S  está em condução, os diodos 

Db1, Df1, Db2 e Df2 estão reversamente polarizados e os capacitores Cb1, Cf1, 

Cb2 e Cf2 transferem energia para a carga em série com a fonte de entrada. 

Nessa etapa as indutâncias magnetizantes Lm1 e Lm2 são carregadas. Essa 

etapa é apresentada na Figura 2.2. 
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Figura 2.2 – Primeira e terceira etapa de operação. 

 

A segunda etapa (t1 ≤ t ≤ t2) inicia-se quando o interruptor S2 é 

comandado a bloquear, os diodos Db2 e Df2 estão diretamente polarizados 

e conduzindo e os diodos Db1, Df1 continuam reversamente polarizados. 

A fonte de entrada fornecesse energia para os capacitores Cb2 e Cf2 e para 

a carga. Nessa etapa a indutância magnetizante Lm2 está sendo 

descarregado. Essa etapa é apresentada na Figura 2.3. 
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Figura 2.3 - Segunda etapa de operação. 

 

A terceira etapa de operação (t2 ≤ t ≤ t3) inicia-se quando o 

interruptor S2 
é comandado a conduzir, nessa etapa ambos os interruptores 

estão em condução, sendo essa operação igual à primeira etapa vista na 

Figura 2.2. 

 

Na quarta etapa de operação (t3 ≤ t ≤ Ts) o interruptor S1 bloqueia-

se, os diodos Db1 e Df1 conduzem e os diodos Db2 e Df2 continuam 

reversamente polarizados. A fonte fornece energia para os capacitores Cb1 

e Cf1 e para a carga. Nessa etapa a indutância magnetizante Lm1 descarrega 

e a indutância magnetizante Lm2 é carregada. Essa etapa é apresentada na 

Figura 2.4. Nota-se que a segunda e a quarta etapa são duais. 
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Figura 2.4 – Quarta etapa de operação. 

O ganho estático do conversor pode ser calculado a partir do ganho 

de cada bloco Boost-Flyback individualmente, uma vez que as tensões 

aplicadas sobre as indutâncias magnetizante e capacitâncias de cada bloco 

dependem exclusivamente de parâmetros do próprio bloco, as formas de 

onda da tensão sobre as indutâncias magnetizantes de cada bloco são 

apresentadas na Figura 2.5. 
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Figura 2.5 – Comando dos interruptores e tensão sobre as indutâncias 

magnetizantes. 

Para o cálculo do ganho estático de cada bloco faz-se o balanço da 

tensão no indutor, ou seja, o valor médio da tensão no indutor em um 

período de comutação deve ser igual a zero, podendo-se escrever (2.1), 

(2.2), (2.3) e (2.4). 

 

 
1

1 (1 ) 0
Cf

Lm I

V
V V d d

n
=  −  − =   (2.1) 

 

 ( )1 1 (1 ) 0Lm I I CbV V d V V d=  − −  − =   (2.2) 

 

 
2

2 (1 ) 0
Cf

Lm I

V
V V d d

n
=  −  − =   (2.3) 

 

 ( )2 2 (1 ) 0Lm I I CbV V d V V d=  − −  − =   (2.4) 

 

Isolando-se as tensões nos capacitores VCb1, VCb2, VCf1 e VCf2, obtém-

se (2.5) e (2.6), que são, respectivamente, os ganhos dos conversores 

Boost e Flyback de cada conversor.  
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 1 2
(1 )

I
Cb Cb

V
V V

d
= =

−
  (2.5) 

 1 2
(1 )

I
Cf Cf

n V d
V V

d

 
= =

−
  (2.6) 

 

Dessa forma o ganho de cada bloco Boost-Flyback é dado por 

 

 
(1 ) (1 )

I I
bx

V n V d
V

d d

 
= +

− −
  (2.7) 

 

A topologia proposta fornece a seguinte tensão de saída 

 

 1 2o b b IV V V V= + −   (2.8) 

 

O ganho do conversor, que representa a relação entre a tensão de 

entrada e a tensão de saída é expresso por: 

 

 
2 2 2 2

( ) 1 1
(1 ) (1 ) (1 )

o

I

V n d n d
G d

V d d d

    +
= = + − = −

− − −
  (2.9) 

 

A proposta dessa topologia é fornecer alto ganho com reduzido 

número de componentes (principalmente interruptores). As curvas de 

ganho apresentadas na Figura 2.6 mostram uma comparação entre os 

ganhos teóricos dos conversores: Boost, Boost quadrático, Boost-Flyback 

e Duplo Boost-Flyback de alto ganho. 
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Figura 2.6 –  Ganho estático teórico dos conversores Boost, Boost quadrático, 

Boost-Flyback e Duplo Boost-Flyback de alto ganho. 

A curva de ganho apresentada na Figura 2.6 refere-se à equação 

(2.9) considerando uma relação de transformação unitária (n=1), o ganho 

do conversor pode ser aumentado com maiores relações de transformação 

como visto na Figura 2.7, sendo o limite dessa relação definido pela 

indutância de dispersão [25]. 

 

 

Figura 2.7 - Ganhos do conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho com 

variação da relação de transformação.  

Aumenta-se também o ganho do conversor com o acréscimo de 

células Flyback [25] como apresentado na Figura 2.8 
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Figura 2.8 – Modelo do Conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho para nc 

células Flyback. 

O cálculo mais sofisticado do ganho do conversor pode ser obtido 

considerando resistências dos indutores (rL1, rL2, rL3 e rL4), a Figura 2.9 

apresenta o circuito com a adição dos resistores. O desenvolvimento desse 

cálculo é apresentado em [25] para a tensão de saída do conversor Boost-

Flyback convencional, a tensão de saída do Boost-Flyback convencional 

representa as tensões Vb1 e Vb2 nesse conversor, como apresentado 

anteriormente, dessa forma o ganho estático considerando as perdas nos 

indutores pode ser calculado. 
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Figura 2.9 - Circuito com perdas. 

 

O equacionamento do circuito com perdas das tensões Vb1 e Vb2 é 

apresentado em [25] e expresso em (2.10) e (2.11) 

 

 
1

2 1 2

2

1 1

1
1 (1 )

(1 ) (1 )

b
L L

o o

nd
V

dr rd
n

d R d R

+
= 

−
+ + +

− −

  (2.10) 

 

 
2

2 3 4

2

1 1

1
1 (1 )

(1 ) (1 )

b
L L

o o

nd
V

dr rd
n

d R d R

+
= 

−
+ + +

− −

  (2.11) 

 

Substituindo (2.10) e (2.11) na equação (2.8), chega-se a 
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2 1 2

2

2 3 4

2

1 1

1
1 (1 )

(1 ) (1 )

1 1
1

1
1 (1 )

(1 ) (1 )

o

L LI

o o

L L

o o

V nd

dr rV d
n

d R d R

nd

dr rd
n

d R d R

+
=  +

−
+ + +

− −

+
+  −

−
+ + +

− −

  (2.12) 

  

A Figura 2.10 apresenta a curva de ganho do conversor com 

relações de transformação distintas (n=2 e n=4) 

 

 

Figura 2.10 - Ganhos do conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho com 

perdas. 

 

2.4 CÁLCULO DOS ESFORÇOS 

 

No cálculo dos esforços de corrente considera-se a indutância de 

dispersão no secundário, o que adiciona mais etapas de operação ao 

conversor. O circuito completo pode ser visto na Figura 2.11. 

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1

6

12

18

24

30

G (d, =4)1 n

G (d, =2)1  n



58 

 

 

Figura 2.11 – Circuito Duplo Boost-Flyback de alto ganho considerando a 

indutância de dispersão. 

Os blocos Boost-Flyback operam de forma independente, assim 

realiza-se o cálculo dos esforços de cada bloco a partir das etapas de 

operação apresentadas na Figura 2.12, Figura 2.13, Figura 2.14 e Figura 

2.15. A Figura 2.16 apresenta as principais formas de onda do conversor. 

  

Figura 2.12 – Primeira etapa de operação. 
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Figura 2.13 – Segunda etapa de operação. 

 

Figura 2.14 – Terceira etapa de operação. 

 

Figura 2.15 – Quarta etapa de operação. 
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Figura 2.16 – Principais formas de onda. 
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 Primeira etapa 

 

Assumem-se como condições iniciais: o interruptor 1S  e o diodo 1bD

encontram-se bloqueados, o diodo 1fD  conduzindo, o valor da corrente 

no indutor 1mL  é 1(min)LmI  e a corrente no indutor 2L  é 1(min) /LmI n . No 

instante 0, o interruptor 1S  é comandado a conduzir. Além disso, 

definem-se os tempos entre as etapas por (2.13), (2.14), (2.15), (2.16) 

e (2.17). 

 

 1 10 st d T− =    (2.13) 

 

 2 1 2 st t d T− =    (2.14) 

 

 3 2 3 st t d T− =    (2.15) 

 

 4 3 3 st t d T− =    (2.16) 

 

 4 st T=   (2.17) 

 

Após a entrada em condução as tensões sobre os indutores 1mL  e 

2L  são definidas por, 

 

 
1[ 1] (t) VLm d Iv =   (2.18) 

 

 2[ 1] 1(t) ( V V )L d I Cfv n= − +   (2.19) 

 

As tensões sobre o interruptor 1S e o diodo 1fD são nulas pois 

ambos estão conduzindo, já a tensão sobre o diodo 1bD  é definida por 

(2.20). 
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1[ 1] 1( )Db d Cbv t V= −   (2.20) 

 

Sabendo-se que a corrente nos indutores é definida pela integral da 

tensão dividida pela indutância, pode-se escrever (2.21) e (2.22) que 

descrevem o comportamento da corrente nos indutores 1mL  e 2L  para a 

primeira etapa. 

 
1

1[ 1] 1

10

( ) (0)

t

I
Lm d Lm

m

V
i t dt I

L
= +   (2.21) 

 

 
1

1

2[ 1] 2

20

( )
( ) (0)

t

I Cf

L d L

nV V
i t dt I

L

− +
= +   (2.22) 

 

Que resultam em: 

 

 1 1 1 1(min)

1

( ) ( 0)I
Lm Lm

m

V
I t t I

L
= − +   (2.23) 

 

 
1 1(min)

2 1 1

2

( )
( ) ( 0)

I Cf Lm

L

nV V I
I t t

L n

− +
= − +   (2.24) 

 

As correntes nos semicondutores são expressas por: 

 

 
1[ 1] 1[ 1] 2[ 1]( ) ( ) ( ) ( )S d g Lm d L dI t i t i t ni t= = −   (2.25) 

 

 
1[ 1] ( ) 0Db dI t =   (2.26) 

 

 
1[ 1] 2( ) ( )Df d LI t I t=   (2.27) 

 

 A etapa compreendida entre os tempos 0 e 1t  encerra-se quando 

a corrente no diodo Df1 se anula, bloqueando o diodo e iniciando uma 

nova etapa. 
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 Segunda etapa 

 

A segunda etapa compreende o tempo 1 2 .t t t   Nessa etapa os 

diodos 1bD e 1fD  encontram-se bloqueados, o interruptor 1S  conduzindo, 

o valor da corrente no indutor 1mL  é 1 1( )LmI t  e a corrente no indutor 2L  é 

nula. 

No momento em que o diodo 1fD  bloqueia, a tensão sobre o indutor 

1mL  continua sendo a tensão da fonte. A tensão sobre 2L é nula. Pode-se 

escrever (2.28) que define a corrente no indutor 1mL para a segunda etapa 

de operação. 

 

 
2

1

1[ 2] 1 1

1

( ) ( )

t

I
Lm d Lm

mt

V
i t dt I t

L
= +   (2.28) 

 

Resolvendo a equação para o tempo 2t tem-se 

 

 1 2 2 1 1 1 1(max)

1

( ) ( ) ( )I
Lm Lm Lm

m

V
I t t t I t I

L
= − + =   (2.29) 

 

Como visto, a corrente no indutor 2L  é nula para o período, logo:  

 

 2 2( ) 0Li t =   (2.30) 

 

As demais correntes são definidas pelas equações (2.31), (2.32) e 

(2.33). 

 

 
[ 2] 1[ 2]( ) ( )g d Lm di t i t=   (2.31) 

 

 
1[ 2] [ 2]( ) ( )S d g di t i t=   (2.32) 

 

 
1[ 2] 1[ 2]( ) ( ) 0Db d Df di t i t= =   (2.33) 
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Nessa etapa o interruptor está em condução, logo a tensão sobre 

ele é nula e os esforços de tensão nos diodos são definidos por (2.34) e 

(2.35) 

 

 
1[ 2] 1( )Db d Cbv t V= −   (2.34) 

 

 
1[ 2] 1( ) ( )Df d I Cfv t nV V= − +   (2.35) 

 

 Terceira etapa 

 

A terceira etapa compreende o tempo 2 3t t t  . Inicia-se quando 

o interruptor 1S bloqueia. Neste momento os diodos 1bD e 1fD são polarizados 

diretamente e instantaneamente o diodo 1bD assume toda a corrente que 

estava circulando pelo interruptor, já que a corrente no diodo 1fD  tem seu 

crescimento limitado pela indutância de dispersão 2L . As tensões 

aplicadas nos indutores 1mL  e 2L  são definidas por (2.36) e (2.37) ,  

respectivamente. 

 

 
1[ 3] 1( ) ( )Lm d Cb Iv t V V= − −   (2.36) 

 

 
2[ 3] 1 1( ) ( )L d Cb I Cfv t V V n V= − −   (2.37) 

 

 Sabendo-se as tensões sobre os indutores na terceira etapa, pode-

se escrever as equações (2.38) e (2.39), que definem as correntes nos 

indutores. 

 

 
3

2

1

1[ 3] 1 2

1

(V V )
(t) (t )

t

Cb I

Lm d Lm

mt

i dt I
L

− −
= +   (2.38) 
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3

2

1 1

2[ 3] 2 2

2

( )
( ) ( )

t

Cb I Cf

L d L

t

V V n V
i t dt I t

L

− −
= +   (2.39) 

 

Resolvendo as equações (2.38) e (2.39) para o tempo 3t , chega-se 

às correntes nas indutâncias magnetizantes e de dispersão do secundário: 

 

 1

1 3 3 2 1 2

1

( )
( ) ( ) ( )Cb I

Lm Lm

m

V V
i t t t I t

L

− −
= − +   (2.40) 

 

 
1 1

2 3 3 2 2 2

2

( )
( ) ( ) ( )

Cb I Cf

L L

V V n V
i t t t I t

L

− −
= − +   (2.41) 

 

As correntes na fonte de entrada, no interruptor 1S , no diodo 1bD e 

no diodo 1fD  são definidas por (2.42), (2.43), (2.44) e (2.45), 

respectivamente.   

 
[ 3] 1[ 3] 2[ 3]( ) ( ) ( )g d Lm d L di t i t n i t= −    (2.42) 

 

 
1[ 3] ( ) 0S di t =   (2.43) 

 

 
1[ 3] [ 3]( ) ( )Db d g di t i t=   (2.44) 

 

 
1[ 3] 2[ 3]( ) ( )Df d L di t i t=   (2.45) 

 

Essa etapa se encerra quando a corrente magnetizante é totalmente 

transferida para o diodo 1fD e a corrente do diodo 1bD  torna-se nula. 
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 Quarta etapa. 

 

A quarta etapa de operação inicia-se quando a corrente no diodo 

1bD  é zero. Nesta etapa a corrente na indutância 1mL  é definida por (2.46) 

 

 
1[ 4] 2[ 4]( ) ( )Lm d L di t n i t=    (2.46) 

 

Como visto na  

Figura 2.15, durante a quarta etapa de operação não existe 

circulação de corrente na fonte de alimentação, assim, a indutância 1mL

pode ser refletida para o secundário e a corrente 2[ 4] ( )L di t pode ser 

calculada como: 

 

 
4

2

1

2[ 4] 2 3

2 1

( ) ( )

t

Cf

L d L

mt

V
i t dt I t

L nL

−
= +

+   (2.47) 

 

 Resolvendo-se para 4t t=  tem-se: 

 

 
1

2[ 4] 4 3 2 32

2 1

( ) ( ) ( )
Cf

L d L

m

V
i t t t I t

L n L

−
= − +

+
  (2.48) 

 

As correntes na fonte de entrada, no interruptor 1S , no diodo 1bD e 

no diodo 1fD  são definidas pelas equações (2.49), (2.50), e (2.51), 

respectivamente.   
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1[ 4] ( ) 0S di t =   (2.49) 

 

 
1[ 4] ( ) 0Db di t =   (2.50) 

 

 
1[ 4] 2[ 4]( ) ( )Df d L di t i t=   (2.51) 

 

Os esforços de tensão sobre o interruptor 1S , o diodo 1bD e 1fD são 

respectivamente: 

 
1

1

[ 4] 2

2 1

( )
Cf

S d I

m

n V
v t V

L n L


= +

+ 
  (2.52) 

 

 
1

1[ 4] 12

2 1

( )
Cf

b d I Cb

m

n V
v t V V

L n L


= + −

+ 
  (2.53) 

 

 
1[ 4] ( ) 0f dv t =   (2.54) 

 

2.5 DETERMINAÇÃO DOS TEMPOS 

 

Com o objetivo de definir os esforços nos semicondutores, é 

necessário definir os tempos de cada uma das quatro etapas de operação. 

Definem-se os tempos em função dos parâmetros de ondulação de 

corrente na indutância magnetizante 1LmI . 

Como apresentado pelas equações (2.21) e (2.28), e visto na Figura 

2.17, o crescimento da corrente na magnetizante durante as duas primeiras 

etapas de operação definido por (2.55) 

 

 1

1

I
Lm

s m

V d
I

f L


 =


  (2.55) 
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Figura 2.17 – Corrente na indutância magnetizante. 

A partir da definição da ondulação de corrente na indutância 

magnetizante pode-se calcular os limites máximos e mínimos dessa 

corrente, vistos na Figura 2.17 como ILm1(max) e ILm1(min) em função do valor 

médio da corrente na indutância magnetizante, sabendo que esse é um 

requisito de projeto. Assim tem-se: 

 

 1

1(max) 1(med)
2

Lm

Lm Lm

I
I I


= +   (2.56) 

 

 1

1(min) 1(med)
2

Lm

Lm Lm

I
I I


= −   (2.57) 

 

Para determinar o tempo 1 ,t utiliza-se (2.24), que define a corrente 

na indutância de dispersão 2 .L Considerando que a corrente 2 1(t )LI  é zero 

no tempo 1 ,t  pode-se calcular o tempo 1t : 

 

 
1 1(min)

2 1 1

2

( V V )
(t ) (t 0) 0

I Cf Lm

L

n I
I

L n

− +
= − + =   (2.58) 

 

 
1(min) 2

1

1( )

Lm

I Cf

I L
t

n nV V
=

+
  (2.59) 

 

O tempo 2t é definido como o tempo no qual o interruptor é 

comando a bloquear, sendo, 

 2 st d T=    (2.60) 

 

iLm1

t
1

t
2

t
3

t
4

0

ILm1(max)

ILm1(min)

ILm1(med)ΔILm1
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O tempo 3t  pode ser calculado considerando que no instante 3t as 

correntes 1 3 2 3( ) e ( )Lm LI t I t possuem a relação dada:  

 

 1 3

2 3

( ) 
= ( )Lm

L

I t
I t

n
  (2.61) 

 

Além disso, sabe-se que a corrente 2 4( )LI t é definida por:  

 

 1(min)

2 4( )
Lm

L

I
I t

n
=   (2.62) 

 

Assim pode-se substituir as equações (2.40) e (2.61) em (2.48), 

como apresentado em (2.63). 

 

1 1(max)1

2 4 4 3 3 22

2 1 1

(V V )
( ) ( ) ( )

Cf LmCb I

L

m m

V I
i t t t t t

L n L n L n

− − −
= − + − +

+ 
  (2.63) 

 

Pela Figura 2.17 pode-se inferir que o tempo 4t pode ser reescrito 

como  

 

 3 2

4 3(1 ) 1s s

s

t t
t d d T d T

T

  −
= − − = − −  

   
  (2.64) 

 

Dessa forma, o tempo 3t pode ser representado por (2.65) 

 

 

( )

( )

1(min) 1(max) 1 2 1 2

2 1

3

1 1

2 1

[(1 ) ]Lm Lm Cf s Cb I

m

Cf Cb I

m

I I V d T t V V t

n L n L
t

V V V

L n L

− − + −
+ −


=

−
−



  (2.65) 

 

A equação (2.65) é válida apenas para a situação na qual os valores 

das tensões 1CbV e 1CfV são calculados utilizando a relação apresentada em 
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[23]. Quando as relações de ganho para as tensões nas saídas Boost e 

Flyback do conversor são consideradas ideais como nas equações (2.5) e 

(2.6), a tensão sobre a indutância de dispersão nesse período é 

 

 
2 1 1( )L Cb I CfV V V n V= − −   (2.66) 

 

Substituindo 1CbV  e 1CfV  por (2.5) e (2.6) 

 

 2
1 1

I I
L I

V n d V
V V n

d d

  
= − − 

− − 
  (2.67) 

 

Que resulta na equação (2.68) 

 

 
2

1 1

I I
L

n d V n d V
V

d d

   
= −

− −
  (2.68) 

 

Logo, a partir da equação (2.68) a tensão sobre a indutância 

magnetizante seria nula, impossibilitando o cálculo do tempo. 

 

Uma solução para o cálculo desse período é apresentado em [24], 

onde o tempo 3t pode ser calculado por (2.69) 

 

 
3 2

2
(1 )

1
st d T t

n
= − +

+
  (2.69) 

 

O tempo 4t é o próprio período de comutação. 

 

2.6 DEFINIÇÃO DOS ESFORÇOS DE CORRENTE 

 

Para o cálculo do valor médio e eficaz da corrente média na 

indutância magnetizante são consideradas (2.21), (2.28), (2.38) e (2.46), 

que descrevem o comportamento da corrente em um período. Assim, para 

o cálculo do valor médio da corrente, faz-se a soma das integrais dessas 



71 

 

equações para um período completo, e para o cálculo do valor eficaz da 

corrente, faz-se a raiz quadrada da soma quadrática das mesmas equações, 

resultando em (2.70) e (2.71). 

 

 

1 2

1

3 4

2 3

1( ) 1[ 1] 1[ 2]

0

1[ 3] 1[ 4]

1 1
( ) ( )

1 1
( ) ( )

t t

Lm med Lm d Lm d

s s t

t t

Lm d Lm d

s st t

I i t dt i t dt
T T

i t dt i t dt
T T

= + +

+ +

 

 

  (2.70) 

 

 

1 2

1

3 4

2 3

2 2

1[ 1] 1[ 2]

0

1( )

2 2

1[ 3] 1[ 4]

1 1
( ) ( )

1 1
( ) ( )

t t

Lm d Lm d

s s t

Lm ef t t

Lm d Lm d

s st t

i t dt i t dt
T T

I

i t dt i t dt
T T

+ +

=

+ +

 

 

  (2.71) 

 

Utilizando-se o mesmo método de cálculo para as correntes nos 

semicondutores e na fonte chega-se a (2.72), (2.73), (2.74), (2.75), (2.76)

, (2.77), (2.78), (2.79), que definem, respectivamente, os valores médios 

e eficazes das correntes no diodo 1bD , interruptor 1S e no diodo 1.fD  

 

 

31 2

1 2

g( ) g[ 1] g[ 2] [ 3]

0

1 1 1
( ) ( ) ( )

tt t

med d d g d

s s st t

I i t dt i t dt i t dt
T T T

= + +     (2.72) 

 

 
31 2

1 2

2 2 2

g( ) [ 1] [ 2] [ 3]

0

1 1 1
( ) ( ) ( )

tt t

ef g d g d g d

s s st t

I i t dt i t dt i t dt
T T T

= + +     (2.73) 

 

 

3

2

Db1( ) Db1[ 3]

1
( )

t

med d

s t

I i t dt
T

=    (2.74) 
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3

2

2

Db1( ) Db1[ 3]

1
( )

t

ef d

s t

I i t dt
T

=    (2.75) 

 

 

1 2

1 1 1

1

S ( ) S [ 1] S [ 2]

0

1 1
( ) ( )

t t

med d d

s s t

I i t dt i t dt
T T

= +    (2.76) 

 

 
1 2

1 1 1

1

2 2

S ( ) S [ 1] S [ 2]

0

1 1
( ) ( )

t t

ef d d

s s t

I i t dt i t dt
T T

= +    (2.77) 

 

 

31 4

2 3

1( ) 1[ 1] 1[ 3] 1[ 4]

0

1 1 1
( ) ( ) ( )

tt t

Df med Df d Df d Df d

s s st t

I i t dt i t dt i t dt
T T T

= + +     (2.78) 

 

 

31

2

4

3

2 2

1[ 1] 1[ 3]

0

1( )

2

1[ 4]

1 1
( ) ( )

1
( )

tt

Df d Df d

s s t

Df ef t

Df d

s t

i t dt i t dt
T T

I

i t dt
T

+ +

=

+

 



  (2.79) 

 

 

2.7 ETAPAS DE OPERAÇÃO DO CONVERSOR DUPLO 
BOOST-FLYBACK DE ALTO GANHO 
 

As etapas de operação apresentadas nas Figura 2.18 e Figura 2.19 

são referentes ao conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho, 

considerando a indutância de dispersão no secundário e acionando os 

interruptores com 180º de defasagem. Cada conversor apresenta quatro 

etapas de operação, ilustradas na Figura 2.12, Figura 2.13, Figura 2.14 e 

Figura 2.15. 
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Figura 2.18 - (a) Primeira etapa de operação, (b) segunda etapa de operação, (c) 

terceira etapa de operação e (d) quarta etapa de operação. 
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Figura 2.19 - (a) Quinta etapa de operação, (b) sexta etapa de operação, (c) sétima 

etapa de operação e (d) oitava etapa de operação. 

Os esforços nos componentes do conversor Duplo Boost-Flyback 

de alto ganho podem ser calculados a partir das equações (2.70) a (2.79). 

As seguintes considerações são necessárias: 

 

 A corrente ig da equação (2.72) representa as correntes ig1 e ig2 da 

Figura 2.18 e da Figura 2.19. As correntes ig1 e ig2 possuem 180º de 

defasagem. As correntes ig3 e ig4 são respectivamente as correntes ig1 e ig2 

subtraídas da corrente Io. 
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Na Figura 2.20 apresentam-se as principais formas de onda para o 

conversor, nela os tempos t’1, t’2, t’3 e t’4 são os tempos t1, t2, t3 e t4 

defasados de 180 graus. 

 

 

 

Figura 2.20 – Principais formas de onda. 

 

2.8 COMPARAÇÃO DE ESFORÇOS COM O CONVERSOR 
BOOST-FLYBACK CONVENCIONAL. 
 

Os esforços de corrente do conversor Duplo Boost-Flyback foram 

calculados utilizando o conversor Boost-Flyback convencional como 

base, nota-se então que as correntes de ambos os conversores nos 

interruptores, diodos e indutores tem o mesmo valor na condição expressa 

pela equação (2.80). 

 

 ( ) ( )2o Duplo Boost Flyback o Boost FlybackP P− − −=   (2.80) 
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A dedução da equação (2.80) é de fácil compreensão, pois, o 

conversor proposto baseia-se na junção de dois conversores Boost-

Flyback convencionais com divisão igualitária da potência processada. 

 

O mesmo é válido para os esforços de tensão, ou seja, as tensões 

sobre cada componente do conversor proposto é igual ao da versão 

convencional, o ganho de tensão da topologia é alcançado pela conexão 

de saída flutuante que permite que as tensões de saída sejam somadas. A 

Tabela 2-1 resume o exposto anteriormente. 

 

Tabela 2-1 - Comparação entre conversor Duplo Boost-Flyback de Alto Ganho e 

Boost-Flyback convencional. 

Ganho estático 
1

1

nd

d

+

−
 

2 2
1

1

nd

d

+
−

−
 

N° diodos boost 1 2 

Esforço de tensão nos diodos Boost VCbx VCbx 

N° diodos Flyback 1 2 

Esforço de tensão nos diodos Flyback VCfx + nVI VCfx + nVI 

Nº de interruptores 1 2 

Esforço de tensão nos interruptores VCbx VCbx 

 

 

2.9 EXEMPLO DE PROJETO 

 

Com o intuído de validar as equações propostas realiza-se um 

exemplo de projeto teórico e comparam-se seus resultados com uma 

simulação de circuito realizada com o auxílio do simulador PSIM®. As 

especificações são apresentadas na Tabela 2-2. 
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Tabela 2-2– Especificação de projeto do conversor Duplo Boost-Flyback 

de alto ganho. 

Tensão de entrada (VI) 48 V 

Tensão de saída (Vo) 752 V 

Potência nominal (Po) 1 kW 

Frequência de comutação (fs) 50 kHz 

Ondulação percentual de corrente de no indutor (ΔILm%) 30% 

Ondulação percentual de tensão no capacitor (ΔVC%) 1% 

 

A partir dos valores da Tabela 2-2 pode-se calcular os parâmetros 

do conversor: Obtém-se o ganho estático por (2.81), fixando a razão 

cíclica de teste em 0,64D = ,  determina-se o valor da relação de 

transformação do indutor acoplado: 

 

 
752 2 0,64 2

1
48 (1 0,64)

n  +
= −

−
  (2.81) 

 

 3,125n =   (2.82) 

 

A indutância magnetizante é calculada por (2.83): 

 

 1

1

I
Lm

s m

V d
I

f L


 =


  (2.83) 

 

Resultando em (2.84) 

 

 1

1

134 μHI
m

s Lm

V d
L

f I


= =

 
  (2.84) 

 

O cálculo dos capacitores de saída são apresentados em (2.85) e 

(2.86). 

 

 1

1 %

o

b

s Cb o

I D
C

f V V
=


  (2.85) 
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1

1 %

o

f

s Cf o

I D
C

f V n V
=


  (2.86) 

 

Na Tabela 2-3 apresentam-se os valores calculados. 

 

 

Tabela 2-3 - Parâmetros de projeto. 

Relação de transformação (n) 3,125 

Indutância magnetizante (Lm1) 134 µH 

Capacitor Boost (Cb1) 12 µF 

Capacitor Flyback (Cf1) 6 µF 

 

Na Tabela 2-4 apresentam-se os esforços de corrente teóricos 

calculados, os valores obtidos por simulação e o erro percentual entre esses 

resultados. A simulação foi realizada com o auxílio do simulador de 

circuitos PSIM. 

Tabela 2-4 – Comparação dos resultados. 

 
Resultados 

teóricos [A] 
Resultados de 

simulação [A] 
Erro [%] 

IDf1(med) 1,22689 1,21683 0,82014 

IDf1(ef) 2,35050 2,29305 2,44409 

IDb1(med) 1,50991 1,61992 3,31264 

IDb1(ef) 4,20066 4,53378 3,16902 

IS1(med) 9,74292 9,87040 1,30838 

IS1(ef) 12,04322 12,26786 1,86466 
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2.10 CONCLUSÃO 

 

Nesse capítulo apresentou-se a análise estática do conversor Boost-

Flyback em modo de condução contínua. O modelo do conversor a partir 

da substituição do indutor acoplado por seu modelo elétrico equivalente 

foi de grande valia na análise, facilitando o entendimento das etapas de 

operação. Algumas variações topológicas baseadas no conversor 

proposto foram apresentadas, possibilitando o incremento do ganho 

estático para aplicações que necessitem de ganhos acima de 20. Os 

esforços de corrente em cada componente foram validados com a 

comparação dos valores a resultados de simulação numérica. 
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Capítulo 3 

3 MODELAGEM E CONTROLE 

 

 

3.1 INTRODUÇÃO  

 

O uso de controladores em conversores estáticos possibilita o 

controle da potência processada, além de, permitir ajustes de parâmetros 

de entrada, intermediários e de saída em tempo real, o que melhora o 

desempenho do sistema.  

Neste capítulo será apresentada a modelagem do conversor Duplo 

Boost-Flyback de alto ganho, a obtenção das plantas do conversor e suas 

validações e a estratégia de controle do sistema em estudo. Neste 

conversor deseja-se controlar a tensão de cada barramento (Vb1 e Vb2) de 

forma independente, cada barramento será controlado a partir da corrente 

de entrada de cada bloco (ig1 e ig2). A Figura 3.1 apresenta a estratégia de 

controle para o conversor proposto. 
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Figura 3.1- Estratégia de controle do conversor proposto. 

 

3.2 MODELAGEM DO CONVERSOR BOOST-FLYBACK 

 

Com o objetivo de obter a função de transferência da planta do 

conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho, realiza-se inicialmente a 

modelagem em pequenos sinais. Com o propósito de simplificar a análise 

do circuito, assumem-se características ideais de corrente e tensão nos 

semicondutores e o indutor acoplado é substituído pelo seu modelo 

elétrico equivalente, desconsiderando a indutância de dispersão. A Figura 

3.2 apresenta as formas de tensão nos indutores (VLm1 e VLm2), tensões nos 

diodos (VDb1, VDb2, VDf1 e VDf2), correntes nos indutores (ILm1 e ILm2) e 

correntes nos interruptores (IS1 e IS2). 
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Figura 3.2 – Principais formas de onda. 
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O valor médio da corrente em um período completo de cada 

interruptor são definidas por (3.1) e (3.2). Os valores médios da tensão 

nos diodos são definidas por (3.3), (3.4), (3.5) e (3.6). 

 

 1 1 1( ) ( ) ( ),S LmTs
i t i t d t=   (3.1) 

 

 2 2 2( ) ( ) ( ),S LmTs
i t i t d t=   (3.2) 

 

 1 1 1( ) ( ) ( ),Db CbTs
v t v t d t= −   (3.3) 

 

 2 2 2( ) ( ) ( ),Db CbTs
v t v t d t= −   (3.4) 

 

 
1 1 1( ) ( ( ) ( )) ( ),Df I CfTs

v t nv t v t d t= − −   (3.5) 

 

 
2 2 2( ) ( ( ) ( )) ( ).Df I CfTs

v t nv t v t d t= − −   (3.6) 

 

Dessa forma obtém-se o modelo médio de grandes sinais ao substituir 

o interruptor por uma fonte de corrente controlada e os diodos por fontes 

de tensão controladas. Essas fontes possuem os valores médios 

representados nas equações (3.1) a (3.6). A Figura 3.3 apresenta o circuito 

equivalente do modelo médio de grandes sinais. 
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Figura 3.3 - Circuito equivalente de grandes sinais. 

Com objetivo de validar o modelo de grandes sinais realiza-se uma 

simulação comparando o circuito comutado com o circuito equivalente de 

grandes sinais. 

Nessa simulação ambos os conversores partem do regime 

permanente quando no tempo t = 0,02 s aplica-se um degrau de razão 

cíclica de 15% em ambos os circuitos, os resultados são apresentados na 

Figura 3.4.  
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Figura 3.4 - Validação do modelo médio de grandes sinais. 

Os resultados apresentados mostram que as correntes nos 

interruptores (Is1 e Is2) e as tensões nos diodos (VDb1, VDb2, VDf1 e VDf2) 

apresentam o mesmo comportamento, tanto no circuito comutado como 

no modelo médio de grandes sinais, validando-se o modelo da Figura 3.3. 

 

 Linearização e Perturbação 

 

A partir do modelo de grandes sinais obtém-se o modelo médio de 

pequenos sinais, onde esse modelo apresenta o comportamento dinâmico 

do circuito. Para a obtenção do modelo de pequenos sinais do circuito a 

partir do modelo de grandes sinais, utiliza-se a linearização em torno do 

ponto de operação. 
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Portanto, para a modelagem do conversor assume-se que os valores 

médios quase instantâneos da corrente no indutor, as tensões nos 

capacitores e diodos, e a razão cíclica são uma combinação dos valores 

CC no ponto de operação a ser linearizado, adicionados de uma pequena 

parcela CA como apresentado nas equações (3.7) a (3.21). 

 

 1 1 1( ) ( )S S STs
i t I i t= +   (3.7) 

  

 2 2 2( ) ( )S S STs
i t I i t= +   (3.8) 

 

 1 1 1( ) ( )Db Db DbTs
v t V v t= +   (3.9) 

 

 2 2 2( ) ( )Db Db DbTs
v t V v t= +   (3.10) 

 

 
1 1 1( ) ( )Df Df DfTs

v t V v t= +   (3.11) 

 

 
2 2 2( ) ( )Df Df DfTs

v t V v t= +   (3.12) 

 

 
1 1 1( ) ( )Lm Lm Lmi t I i t= +   (3.13) 

 

 
2 2 2( ) ( )Lm Lm Lmi t I i t= +   (3.14) 

 

 1 1 1( ) ( )Cb Cb Cbv t V v t= +   (3.15) 

 

 2 2 2( ) ( )Cb Cb Cbv t V v t= +   (3.16) 

 

 1 1 1( ) ( )Cf Ts Cf Cfv t V v t= +   (3.17) 

 

 2 2 2( ) ( )Cf Cf Cfv t V v t= +   (3.18) 
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 ( ) ( )I I Iv t V v t= +   (3.19) 

 

 
1 1 1( ) ( )Tsd t D d t= +   (3.20) 

 

 
2 2 2( ) ( )Tsd t D d t= +   (3.21) 

 

Pode-se combinar as equações (3.1) a (3.6) com as equações (3.13) 

a (3.21), resultando em: 

 

 
1 1 1 1 1 1( ) [ ( )][ ( )]S S Lm LmI i t I i t D d t+ = + +   (3.22) 

 

 
2 2 2 2 2 2( ) [ ( )][ ( )]S S Lm LmI i t I i t D d t+ = + +   (3.23) 

 

 1 1 1 1 1 1( ) [ ( ( ))][ ( )]Db Db Cb CbV v t V v t D d t+ = − + +   (3.24) 

 

 2 2 2 2 2 2( ) [ ( ( ))][ ( )]Db Db Cb CbV v t V v t D d t+ = − + +   (3.25) 

 

 1 1 1 1 1 1( ) [ ( ( )) ( ( ))][ ( )]Df Df I I Cf CfV v t n V v t V v t D d t+ = − + − + +   (3.26) 

 

          2 2 2 2 2 2( ) [ ( ( )) ( ( ))][ ( )]Df Df I I Cf CfV v t n V v t V v t D d t+ = − + − + +  (3.27) 

 

As equações (3.22) a (3.27) precisam ser manipuladas para que 

suas componentes CC e CA sejam separadas, como por exemplo: 

 

 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1( ) ( ) ( ) ( ) ( )S S Lm Lm Lm LmI i t I D i t D I d t i t d t+ = + + +   (3.28) 

 

A equação (3.28) é resultado da operação de multiplicação 

distributiva aplicada à equação (3.22), onde a componente CC é igual a  

 

 1 1 1,S LmI I D=   (3.29) 
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que representa a corrente no interruptor no ponto de operação e a 

componente CA é igual a 

 

 1 1 1 1 1 1 1( ) ( ) ( ) ( ) ( ),S Lm Lm Lmi t i t D I d t i t d t= + +   (3.30) 

 

que representa a variação de pequenos sinais da corrente no 

interruptor. As componentes CA possuem termos de primeira ordem, que 

são lineares ( 1 1 1 1( ) ( )Lm Lmi t D I d t+ ) e um termo de segunda ordem, que não 

é linear ( 1 1( ) ( )Lmi t d t ), porém o termo não linear é resultado da 

multiplicação de duas perturbações. Sendo assim, essas perturbações são 

desprezíveis frente ao ponto de operação e dessa forma, podem ser 

desconsideradas devido a sua baixa amplitude.   

 

Seguindo o mesmo procedimento para a corrente no outro 

interruptor e as tensões nos diodos as equações (3.23) a (3.27) pode-se 

escrever as seguintes equações (3.31) a (3.35) 

 

     2 2 2 2 2 2 2 2 2 2( ) ( ) ( ) ( ) ( )S S Lm Lm Lm LmI i t I D i t D I d t i t d t+ = + + +   (3.31) 

 

     1 1 1 1 1 1 1 1 1 1( ) ( ) ( ) ( ) ( )Db Db Cb Cb Cb CbV v t V D v t D V d t v t d t+ = − − − −   (3.32) 

 

    2 2 2 2 2 2 2 2 2 2( ) ( ) ( ) ( ) ( )Db Db Cb Cb Cb CbV v t V D v t D V d t v t d t+ = − − − −   (3.33) 

 

 
1 1 1 1 1 1 1 1

1 1 1 1 1 1

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

Df Df I I Cf Cf

I I Cf Cf

V v t nV D nD v t V D D v t

nV d t nv t d t V d t v t d t

+ = − − − − +

− − − −
  (3.34) 

   

 
2 2 2 1 2 2 2 2 2

2 2 2 2 2 2

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

Df Df I Cf Cf

I I Cf Cf

V v t nV D nD v t V D D v t

nV d t nv t d t V d t v t d t

+ = − − − − +

− − − −
  (3.35) 

 

Separando as variáveis CC e as variáveis CA, temos  
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 2 2 2S LmI I D=   (3.36) 

 

 2 2 2 2 2 2 2( ) ( ) ( ) ( ) ( )S Lm Lm Lmi t i t D I d t i t d t= + +   (3.37) 

 

 1 1 1Db CbV V D= −   (3.38) 

 

 1 1 1 1 1 1 1( ) ( ) ( ) ( ) ( )Db Cb Cb Cbv t v t D V d t v t d t= − − −   (3.39) 

 

 2 2 2Db CbV V D= −   (3.40) 

 

 2 2 2 2 2 2 2( ) ( ) ( ) ( ) ( )Db Cb Cb Cbv t v t D V d t v t d t= − − −   (3.41) 

 

 1 1 1 1Df I CfV nV D V D= − −   (3.42) 

 

 
1 1 1 1 1

1 1 1 1 1

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

Df I Cf I

I Cf Cf

v t nD v t D v t nV d t

nv t d t V d t v t d t

= − − − +

− − −
  (3.43) 

 

 2 2 2 2Df I CfV nV D V D= − −   (3.44) 

 

 
2 1 2 2 2 2

2 2 2 2 2

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

Df Cf I

I Cf Cf

v t nD v t D v t nV d t

nv t d t V d t v t d t

= − − − +

− − −
  (3.45) 

 

Das equações (3.37), (3.39), (3.41), (3.43) e (3.45) pode-se 

desconsiderar os termos não lineares, como na equação (3.30).  

 

Depois de realizadas as linearizações é possível obter o modelo 

médio de grandes sinais linearizado apresentado na Figura 3.5, a partir do 

modelo médio de grandes sinais da Figura 3.4.  
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Figura 3.5 – Circuito equivalente do modelo médio de grandes sinais 

linearizado. 

O modelo médio de grandes sinais linearizado pode ser dividido 

no modelo CA de pequenos sinais da Figura 3.6 e no modelo CC de 

grandes sinais da Figura 3.7. 
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Figura 3.6 - Circuito equivalente do modelo médio de pequenos sinais. 

 

Figura 3.7 - Circuito equivalente do modelo médio de grandes sinais. 
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O modelo CA de pequenos sinais da Figura 3.6 pode ser 

solucionado para a obtenção as plantas de corrente e de tensão do 

conversor. 

 

 Obtenção da função de transferência da corrente de 

entrada pela razão cíclica e tensão por razão cíclica. 

 

A partir da solução do modelo de pequenos sinais da Figura 3.6 

obtêm-se as funções de transferência de corrente por razão cíclica e de 

tensão por razão cíclica. A solução utiliza o domínio da frequência com 

aplicação da transformada de Laplace e, posteriormente a solução de 

sistemas de equações referentes às malhas e nós dos circuitos de cada 

conversor Boost-Flyback da topologia. Essa solução é apresentada em 

[26]. A planta de corrente, que relaciona a corrente de entrada (ig1 e ig2) 

com a razão cíclica (d1 e d2) é definida por 

 

 
2

2 1 0

2

2 1 0

( )
( )

( )

gx

i

x

i s x s x s x
FT s

d s y s y s y

+ +
= =

+ +
  (3.46) 

 

As constantes de (3.46) são apresentadas na Tabela 3-1. 

Tabela 3-1 – Constantes da função de transferência FTi(s). 

x2 Lmx[ILmxCfxRon
2(D−1)+n(Cbx + Cfx)(nV1 − nVCbx +VCfx)] 

x1 Ro(D−1)[(nV1 + VCfx)CfxDn + CbVCbx] + ILmn(D−1)(n+1) 

x0 (nV1+VCbx +VCfx)(D
2n−Dn+D−1) + ILmxRo(2D−D2−1) 

y2 LmxRo(Cfxn
2 + CB)(D − 1) 

y1 Lmx(n
2+2n+1)(D − 1) 

y0 Ro(D
2−2D+1)(D − 1) 

 

Valida-se a função de transferência a partir da comparação do 

diagrama de Bode do modelo com o diagrama de Bode do circuito 

comutado, através do simulador de circuitos PSIM. A Figura 3.8 

apresenta a comparação, entre o circuito comutado e o obtido pelo método 

de pequenos sinais. Nota-se que o modelo CA de pequenos sinais 
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corresponde com o conversor comutado, validando a função de 

transferência. 

 

 

Figura 3.8 – Validação da função de transferência de corrente por razão cíclica 

do conversor. 

Seguindo o mesmo procedimento obtém-se a planta de tensão, que 

relaciona a tensão de saída (Vb1 e Vb2) pela razão cíclica (d1 e d2) 

 

 
' 1 0

2

2 1 0

( )
( )

( )

bx

v

x

v s z s z
FT s

d s w s w s w

+
= =

+ +
  (3.47) 

 

As constantes da (3.47) são apresentas na Tabela 3-2 

 

Tabela 3-2 - Constantes da função de transferência FTv’(s). 

z1 −RoILmxLmx(D−1)(n + 1) 

z0 −Ro(nV1 + VCbx + VCfx)(D − 1)2 

w2 LmxRo(Cfxn
2+Cbx)(D − 1) 

w1 Lmx(n
2 + 2n + 1)(D − 1) 

w0 Ro(D
2 − 2D + 1)(D − 1) 

 

Para validar a função de transferência de tensão por razão cíclica 

realiza-se o mesmo teste com o simulador de circuitos PSIM. Na Figura 

3.9 observa-se que o modelo CA de pequenos sinais corresponde com o 
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conversor comutado, validando a função de transferência apresentada por 

(3.47). 

 

 

Figura 3.9- Validação da função de transferência de tensão por razão cíclica do 

conversor. 

As equações (3.46) e (3.47) apresentam respectivamente a função 

de transferência da corrente de entrada e da tensão do barramento pela 

razão cíclica, para obtenção da função de transferência da tensão do 

barramento pela corrente de entrada basta dividir (3.47) por (3.46). 

 

 
' ( )

( )
( )

v

v

i

FT s
FT s

FT s
=   (3.48) 

 

 Projeto dos controladores de tensão e corrente 

 

O diagrama de blocos da Figura 3.10 é uma representação em 

blocos da estratégia de controle apresentada na Figura 3.1, nele é possível 

destacar duas malhas, uma interna e outra externa.  
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Figura 3.10 - Diagrama de blocos do controle. 

Acompanhando a estrutura do diagrama de blocos montada, inicia-

se com uma referência de tensão (Vref) que deverá ser rastreada pela malha 

de tensão, com intuito de controlar a tensão de saída de cada bloco Boost-

Flyback, para isso compara-se a referência ao valor medido na saída do 

conversor. Esse valor medido possui um ganho kvx referente ao sensor 

utilizado e um filtro passa baixas, que elimina ruídos da medição. O valor 

resultante é chamado de erro não compensado (evx), sendo esse por sua 

vez aplicado ao compensador de tensão (Cvx(s)) gerando em sua saída o 

sinal Igxref que servirá de referência para a malha interna de corrente, 

responsável por controlar a corrente de entrada. 

A malha de corrente inicia-se com o valor de referência (Igxref), esse 

valor é subtraído do valor da corrente medida na entrada de cada Boost-

Flyback. Essa corrente possui um ganho do sensor kix e um filtro FTfix(s). 

Esse filtro é necessário pois a corrente de entrada dos blocos é pulsada. O 

erro não compensado gerado por essa subtração passa pelo controlador de 

corrente Cix(s) e é aplicado ao modulador PWM, o qual gerará os pulsos 

de comando para acionamento dos interruptores. 

 

A malha de corrente é destacada na Figura 3.10. O projeto do 

controlador Cix(s) realiza-se utilizando análise em frequência [27]. O 

controlador proporcional integral é ideal para essa aplicação por garantir 

erro nulo a degrau, rastreamento de referência e rejeição de ruído. A 

função de transferência desse controlador é expressa por (3.49) 
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( )ci ci

ix

k s
C

s

+
=   (3.49) 

 

Para a malha de tensão também utiliza-se a mesma estrutura, os 

motivos da escolha são os mesmos. O projeto da malha de tensão também 

é baseado nas técnicas apresentadas em [27]. O projeto completo dos 

controladores é apresentado no Apêndice B.  

 

3.2.3.1 Simulações dos controladores de tensão e de corrente. 

 

Com objetivo de validar o comportamento dinâmico do controle 

de tensão e de corrente, realizam-se simulações com variações de carga 

no conversor proposto. O circuito utilizado na simulação é apresentado 

na Figura 3.11. 
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Figura 3.11 - Circuito simulado para validação do controle. 

Os parâmetros do circuito simulado são apresentados na Tabela 

3-3. 

Tabela 3-3 – Parâmetros utilizados na simulação. 

Tensão de entrada (VI) 48 V 

Tensão do barramento (Vbx) 424 V 

Potência de saída (Po) 1 kW 

Resistencia de carga (Ro) 640 Ω 

Capacitâncias (Cbx e Cfx) 3 µF  

Indutância magnetizante (Lmx) 220 µH 

Frequência de chaveamento (fs) 50 kHz 
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Como apresentado no início do capítulo, à função das malhas de 

controle nesse conversor é manter a tensão de saída constante, em 

situações de variações de carga e equilibrar a potência processada por 

cada conversor através do controle de corrente. O controle de corrente 

além de equilibrar a potência processada permite limitar a potência de 

saída do conversor, impedindo o estresse excessivo dos componentes. 

Essas condições serão apresentadas nos resultados a seguir. 

Os parâmetros dos controladores, como frequência de corte em 

cada malha e margem de fase foram calculados a partir de [27]. Define-

se a frequência de corte do controlador de corrente em 5.000 Hz com 

margem de fase de 60º e a frequência de corte da malha de tensão em 

100 Hz com margem de fase de 100º. Esses valores garantem o 

desacoplamento entre as malhas. 

Com objetivo verificar o funcionamento dos controladores com os 

valores utilizados realizou-se um teste inicial com uma variação de carga 

de 50 %. O sistema opera inicialmente em regime permanente com 

potência nominal, então no instante de tempo 60 ms reduz-se a carga pela 

metade e no instante 100 ms a carga retorna ao valor nominal, dessa forma 

testa-se o controle para variações positivas e negativas de carga. Os 

resultados são apresentados na Figura 3.12. 

 

 

Figura 3.12 – Validação controle, teste degrau de carga. 
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No instante t = 60 ms o conversor sofre uma alteração instantânea 

de carga, a resistência varia do valor nominal de 640 Ω para 960 Ω, 

reduzindo a potência processada. A tensão de saída dos dois barramentos 

(Vb1 e Vb2) atingem o valor máximo de 450 V, o que representa um 

sobressinal de 6%, o controle responde a essa variação de carga levando 

a tensão de saída ao valor nominal de 424 V em 20 ms. No instante t = 

100 ms a variação de carga ocorre no sentido contrário, com um aumento 

da potência processada, nessa condição a tensão dos barramentos atinge 

valor mínimo de 400 V, o que representa um sobressinal de 6 %, o tempo 

de acomodação foi de aproximadamente 20 ms. 

No teste é possível também perceber que tanto as tensões quanto 

as correntes dos dois blocos mantêm valores idênticos durante todo o 

período, comprovando o funcionamento dos controladores na função de 

equilibrar as correntes e tensões entre os blocos. 

 

O segundo teste objetiva verificar a capacidade do controle limitar 

a potência do conversor e mantê-las em equilíbrio para um aumento de 

carga acima do nominal. A Figura 3.13 apresenta os resultados desse 

teste. O sistema opera em regime com 80 % da potência nominal, no 

instante t = 60 ms a carga aumenta para 110 %, o sinal de referência de 

corrente é então saturado, dessa forma a tensão de saída é reduzida 

limitando a potência processada pelo conversor a 100 %, 

independentemente da resistência de carga imposta na saída. 

 

Figura 3.13 – Validação controle, teste de limitação de potência. 
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3.3 CONCLUSÃO 

 

Esse capítulo apresentou a modelagem do conversor duplo Boost-

Flyback de alto ganho. Foram apresentados equacionamento, circuitos 

equivalentes de grandes sinais, modelos linearizados e circuito 

equivalente de pequenos sinais para a obtenção das funções de 

transferências utilizadas no controle do conversor. A validação do modelo 

também foi apresentada. Por fim uma simulação foi realizada para 

comprovação das plantas obtidas e dos controladores projetados. 
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Capítulo 4 

4 PROJETO E DIMENSIONAMENTO 

 

4.1 INTRODUÇÃO  
 

Neste capítulo aborda-se o projeto e dimensionamento do 

conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho estudado nos capítulos 

anteriores. Também apresenta-se o dimensionamento dos circuitos de 

condicionamento de sinal e implementação do controle. 

 

4.2 PROJETO E DIMENSIONAMENTO DO CONVERSOR 
DUPLO BOOST-FLYBACK DE ALTO GANHO. 
 

As especificações adotadas para o projeto do conversor Boost-

Flyback são apresentadas na Tabela 4-1. 

 

Tabela 4-1  – Especificações de projeto do conversor Duplo Boost-

Flyback de alto ganho. 

Tensão de entrada (VI) 48 V 

Tensão do barramento (Vo) 800 V 

Potência de saída (Po) 1 kW 

Frequência de comutação (fs) 50 kHz 

Ondulação percentual de corrente (em relação a 

corrente média no indutor) 
20 %  

Ondulação percentual de tensão (em relação a tensão 

média no capacitor) 
3 % 

  

Inicia-se o dimensionamento com a definição das tensões de 

entrada e saída, uma vez definidas o ganho estático pode ser calculado 

pela equação (4.1). 
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800

( ) 16,67
48

G d = =   (4.1) 

 

A razão cíclica de operação dt=0,65 é arbitrada, pode-se então 

calcular a relação de espiras dos indutores acoplados, a partir da equação 

(4.2) 

  

 
1 ( 1) 2

3,05
2

t

t

G d G
n

d

+ − + −
= =   (4.2) 

 

Assim, os valores médios das tensões nos capacitores Cfx e Cbx, 

definidos pelas equações (2.5) e (2.6), podem ser calculados pelas 

equações (4.3) e (4.4), respectivamente. 

 

 283,08
1

I t

Cfx

t

nV d
V V

d
= =

−
  (4.3) 

 140,81
1

I
Cbx

t

V
V V

d
= =

−
  (4.4) 

A corrente média na saída é calculada pela relação entre a potência 

e tensão de saída, como apresentado na equação (4.5) 

 

 
1000

1,25
800

o

o

o

P
I A

V
= = =   (4.5) 

 

Uma vez definida a corrente de saída, pode-se calcular a resistência 

da carga para a potência especificada através da equação (4.6). 

 

 
800

640
1,25

o

o

o

V
R

I
= = =    (4.6) 

 

Considerando, inicialmente o conversor ideal, ou seja, com 

rendimento unitário, pode-se assim definir a corrente de entrada pela 

equação (4.7). 
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 20,83i o

g

i i

P P
I A

V V
= = =   (4.7) 

 

Ao considerar que haverá equilíbrio de potência entre os dois 

blocos Boost-Flyback as correntes de entrada de cada bloco são definidas 

pela equação (4.8). 

 

 1 2 10,41
2

g

g g

I
I I A= = =   (4.8) 

A componente alternada das correntes nos diodos são absorvidas 

pelos capacitores, dessa forma calcula-se o valor médio da corrente 

magnetizante do indutor acoplado pela equação (4.9) . 

 

 ( )
2 14,85

o
gx

Lmx med

t

I
I

I A
d

−

= =   (4.9) 

 

Para a ondulação de corrente especificada, os valores de máximo e 

mínimo da corrente na magnetizante podem ser definidos por (4.10) e 

(4.11), respectivamente: 

 

 
(min) (med) 13,41

2

Lmx

Lmx Lmx

I
I I A


= − =   (4.10) 

 

 
(max) (med) 16,29

2

Lmx

Lmx Lmx

I
I I A


= + =   (4.11) 

 

 Dimensionamento do indutor  
 

A indutância magnetizante dos indutores acoplados (Lmx) podem 

ser calculadas para a partir da equação (4.12) 

 

 
( ) %

212,97I t

mx

s Lmx med L

V d
L H

f I I
= =


  (4.12) 
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Com intuito de minimizar as perdas nos indutores, realizou-se o 

projeto com o auxílio do software ANSYS PExprt e ANSYS Maxwell. O 

primeiro software é capaz de gerar várias combinações de indutores, 

transformadores e indutores acoplados. É possível escolher os seguintes 

parâmetros: fabricante, dimensões do núcleo, fio, número de espiras e tipo 

material do núcleo. O segundo é capaz de fazer os cálculos de elemento 

finito do projeto escolhido no PExprt aumentando a precisão dos cálculos 

de perdas no núcleo.  

Inicialmente, sem adição de condições iniciais ao programa, 

ocorreram mais de 2.000 combinações possíveis, definiu-se para o projeto 

o núcleo E70/33/32 da EPCOS de material N87 devido à boa eficiência, 

alta permeabilidade e disponibilidade, com intuito de reduzir as perdas 

causadas por efeito pelicular optou-se pela utilização de fios Litz. Nessas 

condições o software retornou 45 combinações. Como o fator crítico para 

a escolha do indutor são as perdas, optou-se pelo indutor que apresentou 

menores perdas. Os parâmetros do indutor escolhido são apresentados na 

Tabela 4-2. 

 

Tabela 4-2 – Parâmetros teóricos dos indutores. 

Número de voltas do enrolamento primário (N1) 17 

Número de voltas do enrolamento secundário (N2) 53 

Relação de espiras (N2 /N1) 3,12 

Fio do enrolamento primário Litz 982x41 

Fio do enrolamento secundário 2xLitz86x41 

Indutância magnetizante (Lmx) 206,49 uH 

Perdas teóricas no indutor (enrolamentos e núcleo) 10,60 W 

Perdas % do indutor 10,47 % 

 

 

Após a fabricação dos indutores, os seus parâmetros com foram 

medidos com o Agilent Precision Impedance Analyzer 4294A, a 

indutância magnetizante, indutância de dispersão e relação de 

transformação de cada indutor são apresentados na Tabela 4-3. 
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Tabela 4-3 – Parâmetros medidos dos indutores.  

Indutância magnetizante (Lm1) 220 uH 

Indutância de dispersão (Lk1) 1,35 uH 

Relação de espiras (N2 /N1) 3,05 

Indutância magnetizante (Lm2) 222 uH 

Indutância de dispersão (Lk2) 1,70 uH 

Relação de espiras (N2 /N1) 3 

 

 Dimensionamento dos capacitores 
 

A partir das especificações de ondulação de tensão e frequência de 

comutação, as capacitâncias dos capacitores Flyback Cfx e Boost Cbx são 

calculadas a partir das equações (4.13) e (4.14), respectivamente 

 

 1,9o t

fx

s Cfx Cfx

I d
C

f V V
= =


µF  (4.13) 

 

 3,9o t

bx

s Cbx Cbx

I d
C

f V V
= =


 µF  (4.14) 

 

Desta forma, baseando-se nas capacitâncias calculadas e nos 

esforços de corrente e tensão dos capacitores, optou-se pela utilização 

para ambos os capacitores Cfx e Cbx o capacitor Kemet 

C4BTHBX4300Z_F_, ilustrado na Figura 4.1. Segundo a folha de dados 

do fabricante, o capacitor escolhido apresenta uma capacitância de 3 µF, 

capacidade de corrente de 20 A eficazes e suporta uma tensão de até 

600 V. 

 

Figura 4.1 – Capacitor KEMET série MKP. 
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 Dimensionamento dos diodos DFx e DBx  
 

Os diodos foram dimensionados levando-se em consideração os 

valores das correntes médias e eficazes e pico das tensões em cada um 

deles. Desta forma, optou-se por utilizar o diodo SiC SCS208AM, cujas 

principais características são tensão máxima de 650 V e corrente máxima 

de 31 A corrente eficaz de 8 A. Entre as principais características desse 

componente estão reduzido tempo de recuperação reversa e tempo de 

comutação ultra rápido.  
 

 

 Dimensionamento dos interruptores de potência 
 

O dimensionamento dos interruptores de potência baseia-se nos 

valores das correntes média e eficaz e da tensão aplicada sobre o mesmo. 

Portanto, para os esforços calculados anteriormente, adotou-se como 

interruptor de potência o MOSFET IRFP260n. 

 

 

 Controlador  
 

Para o controle de corrente e tensão do conversor utilizou-se uma 

abordagem de controle digital, a principal vantagem dessa escolha está na 

possibilidade de modificações nos parâmetros do controlador de forma 

ágil, o que nessa fase de projeto (protótipo) é de grande valor. 

O controlador utilizado é um conversor analógico digital (digital 

signal processor DSP) desenvolvido pela Texas Instruments modelo 

LAUNCHXL-F28069M. Este kit é equipado com o microcontrolador 

TMS320F28069M. 

 

4.3 CIRCUITOS DE CONDICIONAMENTO DE SINAL 
 

 Sensor de corrente 
 

Para implementação da malha de controle de corrente, faz-se 

necessária a leitura da corrente de entrada do conversor. A leitura é 
realizada com o sensor LA 25-P mostrado na Figura 4.2 e Figura 4.3. 
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Figura 4.2 - Sensor de corrente LA25-P. 

A tensão de alimentação é de ±15 V e o sensor é capaz de medir 

correntes até 25 A. O ganho da corrente de saída em relação a corrente de 

entrada é de 1:1.000, o que significa que a cada 1 A que circula pelo 

interior do sensor (Ips) produz 1mA no terminal secundário (Iss). Esse 

sensor então é de corrente por corrente.  
O resistor RM então irá transformar a corrente de saída do sensor 

em uma tensão, essa tensão será aplicada ao analog-to-digital converter 

(ADC) do DSP. O resistor RM deve ser calculado de forma a garantir que 

a tensão sobre ele não seja maior que 3,3 V, protegendo a entrada do DSP.  
Utilizando uma margem de segurança grande para o cálculo do 

resistor RM, definiu-se que uma tensão de aproximadamente 2 V na saída 

do sensor para potência nominal do conversor. Utilizando a corrente 

calculada em (4.8) foi escolhido o resistor de 220 Ω, dessa forma a tensão 

máxima na entrada do ADC em regime permanente é apresentada em 

(4.15) 

 

 
3220 10,41 10 2,29 VRMIV −=   =   (4.15) 

 

 

Figura 4.3 - Detalhes sensor de corrente LA25-P. 
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 Sensor de tensão  
 

Com o objetivo de implementar a malha de controle da tensão de 

saída, se faz necessária a leitura da mesma para efetuar a realimentação 

da malha de controle. Foi utilizado o sensor de tensão LV25-P mostrado 

na Figura 4.4.  

 

Figura 4.4 - Sensor de tensão - LV25-P. 

O esquema do sensor tensão é semelhante ao sensor de corrente e 

é apresentado na Figura 4.5. O ganho desse sensor é de 2.500:1.000, o 

que significa que a cada 1 mA que circula pela entrada 2,5 mA circulará 

pela saída, a corrente máxima na entrada do sensor é de 10 mA.  

 

 

Figura 4.5 – Detalhes do sensor de tensão LV25-P. 

 

As tensões da saída do sensor serão também aplicadas a entradas 

de conversão analógica digital (ADC) do DSP, deve-se então seguir a 
mesma recomendação anterior e limitar a tensão aplicada nessas entradas 

a no máximo 3,3 V. O cálculo é feito seguindo esses passos: Primeiro 

define-se a corrente de entrada do sensor (5 mA), e calcula-se o resistor 
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de entrada (R1V) a partir dessa corrente e da tensão aplicada sobre o 

resistor, esse cálculo é apresentado na equação (4.16).  

 

 
1

424
84,8 kΩ

0,005
VR = =   (4.16) 

 

Escolhe-se um resistor de valor comercial a partir do valor obtido 

e recalcula-se a corrente. 

 

 
424

5,178 mA
82

SVI
k

= =   (4.17) 

 

Utilizando a relação de transformação do sensor (2.500:1.000), a 

corrente no secundário é de 12,93 mA. Arbitrando o valor da tensão na 

entrada do ADC em 2 V, é possível calcular o resistor RMV. 

 

 
2

154
12,93

MVR
m

= =    (4.18) 

 

Na prática o resistor utilizado foi de RMV = 150 Ω. 

 

 

 Filtro de medição da corrente 
 

A corrente de entrada de cada bloco (ig1 e ig2) tem característica 

pulsada como visto na Figura 2.20, no entanto, para o controle, é 

importante obter apenas o valor médio da mesma. Utilizando filtros passa 

baixa de terceira ordem foi possível obter o valor médio dessas correntes, 

atenuando as altas frequências e dando ganho unitário nas baixas. O filtro 

utilizado é apresentado na Figura 4.6.  

 

 

Figura 4.6 - Filtro de terceira ordem implementado. 
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Na saída do filtro é ainda adicionado um circuito de proteção para 

a porta ADC do DSP. Ele atua grampeado a tensão sobre a porta do ADC 

em 3,3 V, protegendo essa porta contra variações de tensão. No Apêndice 

A são apresentados a função de transferência do filtro e seu respectivo 

diagrama de Bode. 

 

 Filtro de medição de tensão  
 

Para a medição de tensão foi implementado um filtro de primeira 

ordem com objetivo de atenuar ruídos de comutação. A Figura 4.7 

apresenta o esquemático do filtro implementado. 

 

 

 

Figura 4.7 - Filtro de primeira ordem implementado. 

No Apêndice A são apresentados a função de transferência do filtro 

e seu respectivo diagrama de Bode. 

 

 

4.4 DIODO DE GRAMPEAMENTO 
 
Dois diodos foram adicionados ao circuito proposto na Figura 

1.13, o protótipo construído é mostrado na Figura 4.8. A adição desses 

diodos é sugerida por [28], esses diodos têm como objetivo eliminar a 

sobretensão que ocorre nos diodos do ramo Flyback (Df1 e Df2) [26], [28] 

e [29]. Essas sobretensões são características das topologias Boost-

Flyback e são decorrentes da combinação de indutância de dispersão do 

secundário do indutor acoplado com a capacitância do diodo. O esforço 

de tensão desse diodo é igual ao dos diodos Df1 e Df2. A utilização desses 

diodos além de eliminar as ondulações de tensão causadas pelas 

ressonâncias, como explicado anteriormente, permite o uso de diodos 

com tensão de bloqueio menor e reduz as perdas.  
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Figura 4.8 - Conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho modificado. 

 

4.5 CONTROLE  
 

Os projetos dos controladores de corrente e tensão são realizados 

utilizando o método da análise em frequência e segue os procedimentos 

apresentados em [27]. O diagrama de blocos do controle foi apresentado 

na Figura 3.10, a planta de corrente e tensão nas equações (3.46) e (3.48) 

e as funções de transferência dos controladores propostos na equação 

(3.49) , além disso são considerados os ganhos relacionados aos sensores 

de corrente e tensão, filtros de leitura, atrasos do DSP, ganho do 

modulador PWM do DSP. Os procedimentos e equações são apesentados 

no Apêndice B. 

 

 

4.6 CONCLUSÃO 
 

 

Esse capítulo apresentou o projeto do conversor proposto, os 

equacionamentos apresentados nos capítulos anteriores foram utilizados. 

A partir das especificações do protótipo foram dimensionados diodos, 

interruptores, capacitores e indutores utilizados na montagem do 

protótipo. Os circuitos de condicionamento de sinal também foram 

apresentados e os componentes necessários foram escolhidos. Esse 

capítulo fornece as informações necessárias que auxiliam e garantem a 

reprodutibilidade desse estudo.  
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Capítulo 5 

5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS 

 

 

5.1 INTRODUÇÃO 

 

Neste capítulo serão apresentados os principais resultados 

oriundos dos ensaios experimentais realizados com o protótipo projetado.  

Os resultados experimentais coletados contemplam o funcionamento 

completo dos conversores em malha aberta e fechada. Em malha aberta, 

apresenta-se a comprovação do ganho estático, as formas de onda de 

tensão sobre os semicondutores, de corrente nos indutores acoplados e na 

entrada. Em malha fechada apresenta-se as formas de onda da tensão de 

saída e da corrente de entrada mediante as variações de carga, além do 

rendimento do conversor.  
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5.2 PROTÓTIPO DESENVOLVIDO 

 

A Figura 5.1 apresenta uma foto do protótipo desenvolvido para o 

conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho.  

 

 

Figura 5.1 - Conversor Duplo Boost-Flyback de alto ganho.. 

 

As dimensões do protótipo construído foram de aproximadamente 

22 cm de comprimento, 19 cm de largura e 6,7 cm de altura, totalizando 

um volume de 2.800 cm³ ou 2,8 L. A densidade de potência calculada foi 

de 0,357 W/cm³ ou 357 W/L. Por tratar-se de um protótipo, buscou-se 

ergonomia e facilidade de manuseio para testes e modificações, dessa 

forma uma versão final poderia alcançar densidades de potência muito 

superiores.  
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5.3 RESULTADOS EM MALHA ABERTA 

 

No primeiro teste em malha aberta buscou-se verificar o ganho 

estático do conversor, operando em regime permanente com tensão de 

entrada nominal VI = 48 V e razão cíclica nominal D = 0,65, o conversor 

apresentou tensão de saída de 800 V, atingiu-se nessa condição o ganho 

de 16,67 vezes. Utilizou-se nesse teste uma carga resistiva de valor 

aproximado de 640 Ω. 

A Figura 5.2 ilustra as formas de onda adquiridas 

experimentalmente na condição de teste explicitada no parágrafo anterior, 

são elas: tensão de entrada VI (com valor médio de 48 V), corrente média 

de entrada ig (22,42 A), tensão de saída Vo (800 V) e corrente média de 

saída io (1,28 A). Neste ponto de operação o conversor processa 

aproximadamente 1076 W. Esse resultado demonstra a capacidade do 

conversor de fornecer alto ganho na sua potência nominal. 

Uma das vantagens apresentadas pela topologia proposta é a 

redução da ondulação da corrente de entrada, a entrada em paralelo, com 

acionamento dos interruptores 180º defasados, faz da corrente de entrada 

ig a soma das correntes de cada bloco conversor (ig1 e ig2), dessa forma a 

ondulação na corrente de entrada é reduzida. Além disso a corrente de 

entrada (ig) possui ondulação no dobro da frequência de comutação, 

quando comparado ao Boost-Flyback convencional. O resultado 

apresentado na Figura 5.2. 

 



118 

 

 

Figura 5.2 - Teste experimental em regime permanente: (a) tensão de entrada, (b) 

corrente de entrada, (c) tensão de saída e (d) corrente de saída. 

Outros resultados obtidos, na mesma condição de teste descrita 

anteriormente, são apresentados nas Figura 5.3 e Figura 5.4. Na Figura 

5.3 são apresentados os seguintes resultados: tensões sobre o interruptor 

S1, diodo Boost Db1, diodo Flyback Df1, diodo D1. O interruptor S1 

apresentou picos de tensão de aproximadamente 189 V, esse sobressinal 

deve-se as ressonâncias causadas por indutâncias e capacitâncias parasitas 

no circuito (indutância de dispersão do indutor acoplado, indutâncias de 

trilhas, capacitâncias de entrada e saída do interruptor e capacitância entre 

trilhas). A tensão sobre o diodo Db1 apresenta um reflexo da ressonância 

da tensão no interruptor. 
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A Figura 5.4 apresenta os mesmos resultados da Figura 5.3 porém 

para os componentes do outro bloco Boost-Flyback, o resultados são 

semelhantes.  

Como apresentado no capítulo anterior a adição dos diodos D1 e 

D2 têm como objetivo eliminar as sobretensões nos diodos Df1 e Df2 

respectivamente Essas sobretensões são comuns a topologia Boost-

Flyback [10], [25], [26] e [28]. Os resultados adquiridos e apresentados 

nas Figura 5.3 e Figura 5.4 comprovam essa capacidade, verifica-se que 

as tensões nos Df1 e Df2 não apresentam nenhum sobressinal.  

O valor da tensão sobre os diodos Boost (VDb1 e VDb2) é de 170 V 

(mesmo valor da tensão nos capacitores Cb1 e Cb2) e nos diodos Flyback 

(VDf1 e VDf2) e de grampeamento (VD1 e VD2) é de aproximadamente 450 V 

(soma das tensões do VCfx + nVI). As tensões sobre os semicondutores 

apresentam os mesmos valores da versão Boost-Flyback convencional, 

dessa forma a topologia proposta permite duplicar o ganho, sem aumentar 

os esforços sobre os componentes. 

A comprovação do funcionamento e a utilidade dos diodos de 

grampeamento D1 e D2 são vistos num segundo teste realizado, no qual o 

diodo D1 foi desconectado da placa e o conversor testado novamente. A 

Figura 5.5 apresenta o resultado obtido. Nota-se que há uma sobretensão 

no diodo Df1. O teste foi realizado com tensão de entrada reduzida 

VI = 32 V para evitar a queima do diodo Df1, a tensão sobre o componente 

apresentou picos de aproximadamente 500 V.  
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Figura 5.3 – Resultados experimentais para as tensões sobre os componentes: (a) 

interruptor S1, (b) diodo Db1, diodo Df1, diodo D1. 
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Figura 5.4 – Resultados experimentais para as tensões sobre os componentes: (a) 

interruptor S2, (b) diodo Db2, diodo Df2, diodo D2. 

 

-50
0

50
100
150
200

Vs 2
 [V]

-50
0

50
100
150
200

VDb2 [V]

-100

100

300

500
VDf2 [V]

(d)

-100

100

300

500
VD2 [V]

tempo ( s)μ

( )a

( )b

( )c

8  16 24 32 400



122 

 

 

Figura 5.5 – Resultados experimentais para a tensão sobre os componentes: (a) 

tensão de entrada e (b) tensão sobre o diodo Df1. 

Um terceiro teste com o conversor em potência nominal (e com os 

diodos auxiliares reconectados), verificou-se as formas de onda das 

correntes de entrada, a Figura 5.6 apresenta o resultado obtido. A corrente 

na fonte de entrada (ig) e as correntes de entrada de cada bloco Boost-

Flyback (ig1) e (ig2), a defasagem de 180 graus nas correntes ig1 e ig2 

permite que a corrente ig apresente ondulação no dobro da frequência de 

comutação dos interruptores, no caso do conversor testado, a frequência 

da ondulação na corrente ig é de 100 kHz. Com os valores médios e 

eficazes das correntes ig1 e ig2 verificou-se o equilíbrio na divisão dos 

esforços de corrente de cada bloco, mesmo com o conversor em malha 

aberta.  
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Figura 5.6 - Resultados experimentais para a corrente de entrada, (a) corrente na 

fonte (ig), (b) e (c) corrente na entrada de cada Boost-Flyback (ig1) e (ig2). 

O equilíbrio das correntes de entrada de cada bloco é importante 

para garantir a transferência de potência entre a fonte e a carga de forma 

igual nos conversores. A Figura 5.7 apresenta as tensões de saída dos 

barramentos de cada Boost-Flyback (Vb1 = 424 V e Vb2 = 424 V) e as 

correntes média de entrada de cada conversor (ig1  = 11,13 A e 

ig2 = 11,29 A). 
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Figura 5.7 – Resultados experimentais para a tensão nos barramentos (Vb1 e Vb2) 

e correntes de entrada de cada bloco Boost-Flyback (ig1 e ig2). 

 

A Tabela 5-1 apresenta a comparação dos resultados teóricos, de 

simulação e experimentais das correntes de entrada. 

 

Tabela 5-1 – Comparação dos resultados. 

 
Resultados 

téoricos [A] 

Resultados de 

simulação [A] 

Resultados 

experimentais [A] 

Ig1(med) 11,21 11,20 11,13 

Ig2(med) 11,21 11,20 11,29 

Ig(med) 22,42 22,65 22,42 

 

 

5.4 RESULTADOS EM MALHA FECHADA 

 

A verificação do funcionamento dos controladores de tensão e de 

corrente foi realizada em testes de variação de carga no conversor 

(aplicação de uma perturbação). O controle foi testado em duas condições 

de degrau de carga, um degrau positivo (de 360 W para 560 W) e outro 

negativo (de 560 W para 360 W).  
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No primeiro teste realizado o conversor opera em regime 

permanente quando no instante t = 25 ms a resistência de carga do 

conversor é reduzida de 1750 Ω para 1150 Ω. Nessa condição a potência 

de saída aumenta de 360 W para 560 W. Os resultados são apresentados 

na Figura 5.8 onde se verifica que, a tensão de saída alcança um valor 

mínimo de Vo(min) = 730 V, o que representa um sobressinal de 9,6%. O 

tempo aproximado de acomodação do sinal foi de 7 ms. Nas condições 

descritas anteriormente o circuito simulado no PSIM teve os seguintes 

resultados: Vo(min) = 723 V e tempo de acomodação do sinal de 

aproximadamente 5,3 ms, 

 

 

Figura 5.8 - Teste experimental do controlador: degrau de carga, (a) tensão de 

entrada, (b) corrente de entrada, (c) tensão de saída e (d) corrente de saída. 
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No segundo teste experimental realizado, semelhante ao anterior. 

O conversor opera em regime permanente quando no instante t = 25 ms 

a impedância do conversor é aumentada de 1150 Ω para 1750 Ω, nessa 

condição a potência de saída diminui de 560 W para 360 W. Os resultados 

são apresentados na Figura 5.9, a tensão de saída alcança um valor 

máximo de mínimo de 870 V, o que representa um sobressinal de 8,7%, 

o tempo de acomodação do sinal foi de 10 ms. Nas condições descritas 

anteriormente o circuito simulado no PSIM teve os seguintes resultados: 

Vo(max) = 886 V e tempo de acomodação do sinal de aproximadamente 

6 ms. 

 

 

Figura 5.9 – Teste experimental do controlador: degrau de carga, (a) tensão de 

entrada, (b) corrente de entrada, (c) tensão de saída e (d) corrente de saída. 
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5.5 RENDIMENTO  

 

O rendimento do conversor foi verificado com o auxílio do 

Yokogawa Power Analyzer WT3000, e os resultados são mostrados na 

Figura 5.10. O conversor apresentou rendimento máximo de 94,6% com 

70% da carga nominal e rendimento acima de 94% para 55% da faixa de 

potência projetada. Em potência nominal o rendimento chegou a 93,9%. 

Esse rendimento é superior ao apresentado por alguns conversores Boost-

Flyback convencionais [28] e [29]. 

 

 

Figura 5.10 - Curva de rendimento. 

5.6 CONCLUSÃO 

 

Esse capítulo apresentou os resultados experimentais obtidos com 

o conversor proposto. Os resultados obtidos validaram as equações 

apresentadas nos capítulos anteriores. O conversor foi capaz de fornecer 

alto ganho (16,67) e o controle atendeu aos requisitos aos quais foi 

projetado. Além disso o conversor apresentou alto rendimento. Todas as 

repostas obtidas estavam de acordo com os resultados apresentados nas 

simulações, validando assim todas as equações apresentadas nos capítulos 

anteriores. O conversor apresentou resultados que o credenciam como 

ótima alternativa para aplicações que necessitem de alto ganho. 
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CONCLUSÃO 

6 CONCLUSÃO 

 

Esse trabalho apresentou uma nova proposta de conversor cc-cc de 

alto ganho com a utilização de técnicas de elevação de ganho estático 

aplicadas ao conversor Boost. A motivação ao tema foi apresentada no 

capítulo 1, no qual inicialmente discutiu-se a importância e a crescente 

necessidade de conversores cc-cc de alto ganho, aplicados tanto em 

sistemas de geração de energias renováveis quanto no acionamento de 

veículos elétricos. 

Na revisão bibliográfica dos conversores cc-cc diversas técnicas 

para elevação do ganho estático foram apresentadas, o conversor Boost 

pode ser considerado o conversor elevador fundamental do qual diversas 

variações topológicas derivam. Diversas topologias e técnicas de aumento 

de ganho de tensão foram apresentadas, suas vantagens e desvantagens 

citadas e em alguns casos comparadas. Dentre várias técnicas e elevação 

de ganho e diversas variações topológicas escolheu-se as seguintes: 

indutor acoplado e interlevead. Dessa combinação chegou-se ao 

conversor proposto nesse trabalho, o Duplo Boost-Flyback de alto ganho. 

O estudo do conversor proposto baseia-se no princípio de operação 

em modo de condução contínua. Do conversor proposto foram 

apresentadas as etapas de operação, cálculo do tempo de cada etapa de 

operação, cálculo do ganho estático, os esforços de corrente e tensão dos 

componentes, comparação dos esforços com a versão Boost-Flyback e um 

exemplo de projeto. Algumas variações topológicas possíveis que 

possibilitam o incremento do ganho estático foram apresentadas. Alguns 

dos resultados obtidos são significativos para conversores de algo ganho, 

como por exemplo o baixo esforço de tensão dos interruptores. Baixos 

esforços de tensão em interruptores permitem a utilização de 

componentes com tensões de bloqueio inferiores (menor que 600 V). Em 

geral esses componentes possuem algumas vantagens como: menor preço 

e menores resistências internas. A resistência interna de um interruptor é 
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responsável pelas perdas de condução e conversores com altas correntes 

de entrada (em geral conversores cc-cc de alto ganho possuem essa 

característica) possuem perdas de condução elevadas.  Assim a utilização 

de interruptores com baixa resistência interna auxilia na redução dessas 

perdas, elevando o rendimento do conversor. 

Com o objetivo de operar o conversor em malha fechada, foi 

realizada a modelagem do mesmo. Desta forma, obteve-se as funções de 

transferências da corrente de entrada pela razão cíclica, e também da 

tensão de saída pela corrente de entrada. Para a obtenção das plantas do 

conversor duplo Boost-Flyback de alto ganho realizou-se a modelagem 

utilizando técnicas de linearização e perturbação. As funções de 

transferências foram validadas numericamente e as malhas de controle 

foram projetadas. Os controladores foram testados via simulação 

numérica para variações de carga ao degrau, cujos resultados obtidos 

validaram as malhas de controle adotadas. 

Uma vez que toda análise teórica foi desenvolvida e validada, foi 

desenvolvido um protótipo de 1 kW de potência nominal. Com tensão de 

entrada de 48 V e tensão de saída de 800 V o conversor forneceu ganho 

de 16,67 vezes, com densidade de potência de 357 W/L. Salienta-se que 

o protótipo foi desenvolvido para apresentar facilidade de manuseio nos 

testes e uma segunda versão a densidade de potência poderia ser elevada. 

A redução da ondulação da corrente de entrada do conversor 

proposta foi verificada nos experimentos, vale ressaltar que a corrente de 

entrada possui ondulação no dobro da frequência de comutação dos 

interruptores, o que permite a redução dos componentes necessários para 

filtragem. Os esforços de tensão sobre os componentes foram verificados 

e foram compatíveis com os valores teóricos. A comprovação do 

funcionamento e da utilidade dos diodos de grampeamento (D1 e D2) foi 

verificada. O rendimento do conversor alcançou um valor máximo de 

94,6% com 70% da carga nominal. Os resultados apresentados pelo 

conversor o credenciam como ótima alternativa para aplicações de alto 

ganho. 

Para a continuidade da pesquisa desta dissertação, propõe-se 

alguns trabalhos futuros como: novas técnicas de controle com intuito de 

reduzir os efeitos das variações da tensão de entrada na saída, uma versão 
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cc-ca para conexão à rede, uma versão bi-direcional para acionamento de 

motores elétricos com utilização de regeneração de frenagens. 
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