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RESUMO 

 

 

LIMA, Marcia Debora. Sistema eletrônico de acionamento de motor CA de baixa potência. 
2017. 100f. Dissertação (Mestrado em Engenharia Eletrônica) – Faculdade de Engenharia, 
Universidade do Estado do Rio de Janeiro, Rio de Janeiro, 2017. 

 

Neste trabalho são desenvolvidas topologias de sistemas de conversores eletrônicos de 
potência CA-CA, monofásico para trifásico, baseadas em retificadores “boost” com controle do 
fator de potência (“PFC”) e inversores multinível de três-níveis com grampeamento do ponto 
de neutro (“Neutral-Point Clamped – NPC”). São estudadas estratégias de controle do tipo 
histerese e “One-Cycle (OCC)” para obtenção de alto fator de potência e baixo índice de 
distorção harmônica total (THD%). É feita uma análise comparativa de diversos sistemas CA-
CA, com aplicação das referidas técnicas de controle, acionando um motor de indução trifásico 
de baixa potência, com vistas à melhoria da qualidade de energia e a redução das especificações 
e do número de componentes. As análises ocorreram mediante software comercial (PSIM). 

 

Palavras-Chave:  Monofásico para Trifásico; Multinível; Controle Histerese; Controle One-

Cycle. 

  



 
 

ABSTRACT 

 

 

LIMA, Marcia Debora. Low power AC motor electronic drive system. 2017. 100f. Dissertação 
(Mestrado em Engenharia Eletrônica) – Faculdade de Engenharia, Universidade do Estado do 
Rio de Janeiro, Rio de Janeiro, 2017. 
 

 This work presents the development of AC-AC, single-phase to three-phase, power 
electronic systems based on “boost” rectifiers with power factor correction (PFC) and three-
level Neutral-Point Clamped (NPC) inverters. Control strategies of Hysteresis and One-Cycle 
(OCC) type are studied for achieving high power factor and low harmonic distortion (THD%). 
A comparative analysis of several AC-AC systems, with those referred control techniques, 
driving a low power three-phase induction motor, is performed, with the purpose of power 
quality improvement and reduced component specifications and part count. The analysis is 
carried out through simulation results obtained from commercial software (PSIM). 
 

Keywords: Single-phase to Three-phase; Multilevel; Hysteresis Control; One-Cycle Control. 
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INTRODUÇÃO 
 

        A demanda por energia, particularmente na forma de energia elétrica, é cada vez maior no 

Brasil e no mundo. Muito impulsionada pelas exigências de uma indústria em desenvolvimento 

e de uma população em crescimento, que demanda cada vez mais por alimentos, 

consequentemente, impulsionando uma maior e mais eficiente produção agropecuária. 

       Outro fato relevante é que com a evolução da tecnologia agrícola, algumas cargas exigem 

alta qualidade de energia, tais como conversores de energia, computadores, equipamentos de 

comunicação além de uma grande variedade de equipamentos elétricos comerciais e de uso 

doméstico.  

         Por outro lado, a preocupação pelos altos níveis de poluição por carbono como 

consequência de décadas de utilização majoritária de combustíveis fósseis,                                                                                      

Tem motivado a criação de normas para disciplinar a utilização responsável da energia e 

incentivar o aproveitamento de novas fontes.  

          Neste contexto, a Eletrônica de Potência tem uma grande importância, pois permite a 

utilização da energia proveniente das fontes geradoras convencionais já existentes (tais como 

usinas hidroelétricas e térmicas) e facilita o aproveitamento de novas fontes de energia 

(CARRASCO et al., 2006).  

         A Figura 1 ilustra a matriz de oferta de potência de energia elétrica no Brasil. 

Figura 1 – Oferta de Potência de Geração elétrica – 2015 (%). Fonte: MINISTÉRIO DE 
MINAS E ENERGIA 
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Nos meios elétricos rurais, o custo para levar um sistema de energia trifásico é sempre 

alto. Entretanto, conversores monofásicos para trifásicos são uma excelente opção onde o 

sistema trifásico de energia não está disponível. Um dos principais motivos da utilização destes 

conversores é que os motores trifásicos são significativamente mais eficientes e econômicos 

que os motores monofásicos. Além disso, as correntes de partida e de regime de trabalho, em 

um motor trifásico, são muito menores (ENJETI, 1991).  

Ao longo dos anos, várias tecnologias de sistemas de conversão monofásica para 

trifásica foram desenvolvidas. Os conversores disponíveis podem ser classificados como: tipo 

rotacional; autotransformadores com capacitores chaveados e conversores estáticos.  

De longe, os conversores estáticos (baseados em semicondutores) para conversão direta 

de monofásico para trifásico são os mais eficientes (ENJETI, 1991), de menor custo e de 

implantação simples. Por este motivo, os conversores estáticos são o objetivo deste trabalho. 

Os itens importantes que foram considerados nesse trabalho também são: a redução do 

número de chaves semicondutoras para redução do peso e volume; uso de controladores 

simples; melhoria do fator de potência; e a redução da distorção harmônica total (THD%) no 

ponto de conexão com a rede elétrica, sendo este o aspecto de desempenho principal 

considerado nesta dissertação. 

Estima-se que com o aumento da eficiência permitida pela eletrônica de potência aliada a 

outras tecnologias existentes, é possível economizar 20% da demanda de energia global 

(BOSE, 2013).  

Com esta motivação, este trabalho pretende contribuir, com uma análise comparativa, através 

de simulações, das estratégias de controle de conversores CA-CA monofásico para trifásico, 

para a seleção e aplicação de sistemas mais eficientes e de baixo custo.                   
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Objetivos 
 

Com o conversor elevador de tensão ou “boost” para controle do fator de potência 

(“Power Factor Correction – PFC”), é possível construir retificadores com baixa distorção 

harmônica e elevado fator de potência, utilizando-se um controle apropriado. Este tipo de 

conversor é o mais utilizado por apresentar topologia simples, com alta eficiência e permitindo 

a correção do fator de potência a partir de diversas técnicas de controle que permitem diminuir 

a distorção na forma de onda da corrente de entrada, como também, diminuir o ângulo de 

defasagem entre a corrente e a tensão de entrada, elevando assim o fator de potência para o 

mais próximo da unidade, fazendo com que a carga tenha um comportamento resistivo em 

relação à rede e mantenha uma tensão de saída regulada. Espera-se que através do controle 

aplicado ao conversor “boost”, se obtenha baixas taxas de distorção harmônica na corrente de 

entrada (THD) de forma a atender a norma IEC 61000-3-2 (BASU 2004), (IEC 61000-3-

2,1995).   

Nos conversores elevadores de tensão (“boost”) o valor da indutância influencia no 

modo de condução que pode ser: contínuo, crítico ou descontinuo. Para se evitar grandes 

esforços nas chaves, será utilizado o modo de condução contínuo (MCC). 

Neste trabalho será realizada a análise de estratégias de controle por Histerese e “One-

Cycle Control (OCC)”, para conversores “boost” CA-CC (Retificador) de dois e três níveis. 

Será analisado o desempenho de sistemas CA-CA, monofásico para trifásico, com inversor do 

tipo Três-Níveis com grampeamento do ponto de neutro (“Three-Level Neutral-Point Clamped 

(NPC) Inverter”). 

O que se espera como produto final do trabalho é um conversor CA-CA que consiga um 

melhor aproveitamento da energia elétrica para atender a população do meio rural e/ou urbana 

onde a rede elétrica disponível é a monofásica, mas há a necessidade de uma energia trifásica. 

Um exemplo disso são os motores de indução que são amplamente utilizados para uso 

doméstico e rural por serem de baixo custo, mas, no entanto, são mais eficientes quando 

trifásicos, sendo necessária a utilização do conversor para prover as três fases para o seu 

acionamento. 

As estratégias de controle serão validadas através de simulações no software comercial 

PSIM. 
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1.  ESTADO DA ARTE DAS TOPOLOGIAS DE CONVERSORES CA-CA 
MONOFÁSICO PARA TRIFÁSICO  
 

As soluções de conversão de sistemas monofásicos para trifásicos têm sido pesquisados 

há várias décadas, e, portanto, há uma vasta literatura neste tema.  

Entretanto, em função da evolução tecnológica que envolve dispositivos eletrônicos de 

potência, componentes analógicos e digitais, microprocessadores e os motores elétricos, os 

sistemas monofásicos para trifásicos, continuam a ser pesquisados. Por isso, a primeira etapa 

deste trabalho será dedicada ao estudo do Estado da Arte para uma classificação mais elaborada 

sobre os diversos tipos de conversão de sistemas monofásicos para trifásicos, aplicados ao 

acionamento de motores elétricos. 

Os autores em (Jacobina; Euzeli, 2012) apresentam uma classificação de conversões de 

sistema monofásico para trifásico:  

i. Redução ou eliminação do número de componentes: 

 Redução no número de semicondutores. 

 Que pode ser através de ramo compartilhado do retificador com o inversor, 

simplificação do retificador ou através de conexão no ponto médio do 

barramento CC, isto faz com que diminua o número de ramos e com isso 

eliminam-se algumas chaves. 

 Eliminação do capacitor do barramento CC. 

Por algum tempo houve uma tendência na redução do número de 

semicondutores com o objetivo de diminuir o custo do projeto, substituindo 

um ramo do retificador por capacitores no barramento C.C já que os 

capacitores eram mais baratos. Com isso eliminava-se algumas chaves. 

ii. Incremento do número de componentes. 

Com a evolução da Eletrônica de Potência os semicondutores foram ficando mais 

baratos e o aumento do número de chaves se tornou uma opção interessante já que 

oferece melhora na eficiência, robustez e baixa distorção harmônica. 

 

Nesta seção são apresentadas algumas configurações de sistemas obtidas, até o 

momento, da literatura. 
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1.1. Sistemas Convencionais 
 

Nos sistemas convencionais, os retificadores utilizavam apenas diodos ou tiristores, os 

quais geravam correntes de entrada pulsadas com alto fator de distorção harmônica. 

Consequentemente, não conseguiram satisfazer os padrões de qualidade de energia mais 

rigorosos impostos pelas autoridades de fornecimento de energia no passado recente. Em um 

esforço para superar essas limitações dos conversores convencionais, os pesquisadores 

desenvolveram ao longo dos anos, conversores CA - CC com baixa distorção de corrente de 

entrada e fator de potência próximo à unidade. Várias topologias, técnicas e estratégias de 

controle foram sugeridas para melhorar o desempenho desses conversores. 

As Figuras 2 e 3 mostram configurações de conversão monofásicas para trifásicas, que 

serviram como base para o desenvolvimento de outras estruturas. A topologia é constituída por 

um retificador de entrada, e um elo CC ou barramento CC formado por capacitores seguido por 

um inversor trifásico. Esta topologia apresenta baixo fator de potência total e alto nível de 

THD%, devido ao retificador não controlado de entrada. 

 

Figura 2 - Retificador monofásico em ponte de diodos e o estágio inversor composto por 

inversor trifásico de dois níveis (JACOBINA, EULEZI, 2012) 
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Figura 3 - Retificador em Ponte completa controlada (JACOBINA, EULEZI, 2012) 

 

 

 

 

 

1.2. Configurações com redução no número de chaves 
 

Um conversor convencional de sistema monofásico para o sistema trifásico possui no 

mínimo dez chaves, quatro para o retificador e seis para o inversor trifásico, conforme a Figura 

2. É comum na literatura chamar de “reduzido” qualquer circuito com número de componentes 

menor que dez.  

A proposta de ENJETI e RAHMAN (1993) foi uma das contribuições mais importante 

nos últimos anos e envolve uma redução no número de componentes. O conversor é composto 

por seis chaves ativas sendo que um ramo de chaves realiza a retificação e os outros dois ramos 

realizam a função de inversor. É possível realizar com este circuito, o controle da corrente de 

entrada para se obter um fator de potência próximo à unidade. Uma das vantagens destes tipos 

de configurações é que o retificador permite o fluxo de energia bidirecional entre o elo C.C e a 

corrente alternada. Este conversor dá garantias de controle de fator de potência unitário, 

controle de tensão no elo CC e correntes equilibradas aplicadas a carga com um número 

reduzido de chaves. Esta configuração reduziu o conversor para quatro ramos, pois o retificador 

e o inversor compartilham um ramo. Essas topologias foram concebidas para serem usadas 

quando a frequência de saída é fixa e deve ser igual à frequência de rede elétrica. 

O conversor mostrado na Figura 4 emprega apenas seis interruptores IGBT (Insulated 

Gate Bipolar transistor). A conexão no ponto médio do elo C.C tem sido empregada em muitos 

conversores A.C, para garantir a redução da potência nas chaves. 
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Figura 4 - Com capacitores de divisão no elo C.C (Enieti, Rahman. 1990). 

 

 

 

 

 

 

 

Na topologia Trifásica de quatro fios (Figura 5) normalmente emprega a topologia de 

ponte completa com grande número de interruptores. Neste caso, como mostra a Figura 6, a 

topologia foi classificada como reduzida, pois o número de interruptores da etapa de retificação 

é compartilhado entre os lados de entrada e de saída do conversor.  O barramento C.C com 

conexão no ponto médio não é requerido.  Esta topologia permite o fluxo bidirecional de 

potência entre a entrada e a carga, bem como um controle ativo do fator de potência de entrada. 

O desempenho global deste conversor será comparado com a topologia convencional, que 

também utiliza dez interruptores e com as demais que serão propostas neste trabalho. 

 

Figura 5 - Conversor monofásico para trifásico de quatro fios (JACONINA, EUZELI. 2005). 
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Figura 6 - Conversor monofásico para trifásico com um ramo compartilhado. Nesta 
configuração não existe conexão do ponto médio no elo C.C (JACOBINA; EUZELI. 2012). 

 

 

 

 

 

 

 

 

1.3. Conversores Multinível 
 

O conversor multinível vem sendo uma escolha preferida nas conversões em circuito de 

potência. Embora seja uma tecnologia bastante aceita e já comprovada os conversores 

multiníveis, apresentam ainda bastantes desafios e oferecem uma alta gama de pesquisa e 

desenvolvimento. Um aumento no número de componentes num conversor se justifica pela 

melhoria de desempenho do sistema e pela redução dos esforços de tensão nas chaves.  

A tecnologia do conversor multinível iniciou com a introdução do conceito de forma de 

onda escalonada, com a ponte H conectada em série também conhecido como conversor Ponte 

H em cascata (HBC). Uma década depois, surgiu o diodo grampeado para evoluir para o 

conversor NPC três níveis, proposto em (NABAE, A.; TAKAHASHI, I; AKAGI H., 1981). Na 

década de 60 foi desenvolvida a tecnologia do conversor multinível de média tensão, o circuito 

FC (capacitor flutuante). 

 Estas três topologias de conversores multiníveis apresentadas na Figura 7, podem ser 

consideradas como topologias multiníveis clássicas. 
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Figura 7 -  Células básicas das topologias de Conversores multinível: (a) Ponte H em cascata 
(HBC), (b) NPC (Neutral Point Clamped) (c) Capacitor flutuante (Flying Capacitor). 

 

 

Um conversor multinível tem várias vantagens sobre um conversor de dois níveis 

convencional. Os conversores de vários níveis podem gerar tensões de saída com distorção 

muito baixa, com redução nas tensões dv / dt em dispositivos semicondutores. Os conversores 

de vários níveis produzem menor tensão de modo comum, produzem uma corrente de entrada 

com menos distorção harmônica a uma frequência de comutação menor. 

Como desvantagem, os conversores multiníveis apresentam um sério problema que é o 

desbalanceamento da tensão no barramento dos capacitores, mas isto pode ser superado com a 

utilização de estratégias de modulação e controle. 

Em (KOURO-2010) foi feito um estudo detalhado e tabulados os parâmetros e 

classificações mais relevantes para as topologias clássicas dos conversores Multiníveis. Nesse 

estudo podemos ver que o NPC três níveis possui aplicabilidade em média e alta tensão, graças 

aos altos níveis de potencia alcançáveis por estas estruturas. Porém, o foco deste trabalho está 

na topologia clássica de três níveis NPC. 

O conversor de três níveis NPC, possui um ponto neutro e todos os interruptores são 

operados com uma tensão de comutação com a metade da tensão do barramento C.C e oferece 
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uma solução simples para estender as gamas de tensão e potência em relação às existentes de 

conversão de dois níveis.   

Uma vantagem interessante é que o circuito de potência do NPC com um ramo 

monofásico é comercializado por diferentes fabricantes com diversas potências, esquemas de 

controle, dispositivos semicondutores, entre outras especificações técnicas. Esta célula básica 

do conversor NPC, apresentado na Figura 7 (b) possui quatro chaves controladas e dois diodos 

de grampeamento. As chaves conduzem aos pares e de forma complementar. Os pares de 

chaves S1, –S3 e S2, -S4, alternam o seu chaveamento conforme são enviados os pulsos de 

controle. Na carga teremos três níveis de tensão: V/2, 0, -V/2. Cada chave estará submetida à 

metade da tensão do barramento CC. 

Na Figura 8 tem-se o circuito proposto em (KOURO, 2013) para o conversor multinível 

com redução do número de chaves com o objetivo de otimizar o custo do conversor de 

potência, reduzindo o número de chaves eletrônicas. Esta topologia representa um conversor 

multinível CA-CC-CA  simplificado para pequeno sistema de geração de energia, que se baseia 

na topologia Neutral Point Clamped ou NPC.  A principal vantagem desta topologia é que 

permite a conversão monofásica para trifásica em três níveis para ser utilizado como uma 

interface completa para um Magnet Synchronous Permanentes Gerador (PMSG). 

Figura 8 - Conversor AC-DC-AC de três níveis NPC (KOURO, S; et al. 2013). 

Motor PMSM  

 

 

 

INVERSOR RETIFICADOR 

Tensão da rede 

(Monofásica) 



27 
 
 

1.4. Conversor com retificadores paralelos monofásicos  
 

Este conversor da Figura 9 é denotado como topologia convencional. Os conversores 

paralelos foram utilizados para melhorar a capacidade de potência, confiabilidade, eficiência e 

redundância. Técnicas conversores paralelos podem ser empregadas para melhorar o 

desempenho de filtros ativos de potência, fontes de alimentação ininterrupta (UPS), a tolerância 

a falhas de duplamente alimentados geradores de indução, e unidades trifásicas. 

 

Figura 9 - Retificadores monofásicos paralelos para acionamento trifásico (JACOBINA et al. 
2010) 

 

 

Em comparação com a topologia convencional, o sistema permite propostas para 

reduzir as correntes de comutação retificadora, o THD da corrente de rede com a mesma 

frequência de comutação ou a frequência de comutação com o mesmo THD da corrente de rede 

e aumentar as características de tolerância a falhas. Além disso, as perdas do sistema 

apresentado podem ser menores do que a do convencional. O investimento inicial do sistema 

proposto (devido ao elevado número de dispositivos semicondutores) não pode ser considerado 

uma desvantagem, especialmente considerando o cenário em que as vantagens citadas 

justifiquem tal investimento inicial.  
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2. TOPOLOGIAS DOS RETIFICADORES  

 

Neste capítulo foi realizado o estudo de duas topologias de conversores CA-CC com o 
objetivo de se determinar qual delas apresenta o melhor desempenho. 

Na Figura 10 são apresentadas as topologias de retificadores de tensão em Meia Ponte e 
o Neutral Point Clamped ou NPC. 

 

Figura 10 - (a) Conversor “boost” Meia Ponte de dois níveis, (b) Conversor “boost” NPC meia 
ponte de três níveis. 

 
(a)                                                                                      (b) 

 

As chaves ativas são controladas e o seu chaveamento alternam entre os estados “on” e 

“off ” . Elas garantem a saída retificada da tensão de entrada alternada. 

Para cada semi-ciclo da rede, em um período de comutação as etapas de operação para 

os conversores estão na Tabela 1. 

 

Tabela 1 – Etapas de chaveamento para o conversor Meia ponte 

Tensão 
da 

fonte 

Corrente 
da fonte 

Chaves 
em 

“on” 

 
Vo 

 
 
Vs>0 

IL>0 S2 +Vc1 

 
Vs<0 

 
IL<0 

 
S1 - Vc2 
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Tabela 2– Etapas de chaveamento para o conversor NPC-3L 

Tensão 
da 

fonte 

Corrente 
da fonte 

Chaves 
em 

“on” 

Dispositivos 
conduzindo 

 
Vo 

 
 
 
 

VS>0 

 
IL>0 

Ta1, 
Ta2 

Da1, Da2 +VDC/2 

Ta2, 
Ta3 

Ta3, Da6 0 

 
IL<0 

 

T a3, 
Ta4 

Da3, Da4 
- 

VDC/2 
Ta2, 
Ta3 

Da5, Ta2 0 

 

2.1 Apresentação e Análise das Topologias para Corrente de Entrada 
Senoidal 

 
Para os conversores chaveados faz-se uma abordagem levando em consideração os 

estados das chaves ou a combinação dos seus estados destas.  

Na Equação 1, T é o período de chaveamento, Ton é o intervalo de condução da chave 

(fechada) e Toff é o intervalo onde a chave está bloqueada (aberta). 

∆i୐ =
1
L

න v୐

୲౥౤

଴
(t)dt  +  

1
L

න v୐

୘

୲౥౤

(t)dt = 0                                                 (1) 

Nos conversores chaveados onde a frequência de chaveamento (fୗ) é elevada, em 

regime permanente e durante um período de chaveamento, o valor médio da corrente no indutor 

é considerado constante. Portanto, a variação da corrente no indutor é considerada nula dentro 

de um período de chaveamento. Então, desenvolvendo (1) com essas considerações chega-se ao 

valor da ondulação de corrente do indutor: 

∆i୐ =
v୐(౥౤)

L
. t୭୬  +

v୐(౥౜౜)

L
. (T −  t୭୬) = 0                                                 (2) 

Sendo que, 

(T −  t୭୬) =  t୭୤୤                                                                          (3)       

Onde (T - ton) é o intervalo toff, VL (on) e VL (off) são às tensões do indutor nos 

intervalos ton e toff, respectivamente. As tensões v୐(౥౤)
 e v୐(౥౜౜)

 são constantes e as correntes 

têm formas de onda de rampas, o que resulta numa corrente triangular de frequência f cuja 

amplitude pico a pico pode ser medida nos intervalos de chaveamento t୭୬ ou t୭୤୤. 
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No intervalo t୭୬ a variação de corrente pico a pico é dada em (4): 

∆i୐ =
v୐(౥౤)

L
. t୭୬                                                                         (4) 

O valor da ondulação pico a pico de tensão no capacitor, ou calcular o valor do 

capacitor, é obtido com base em (5). A integração inclui os intervalos em que a corrente do 

capacitor é positiva (iC ≥ 0) e negativa (iC ≤ 0), para os quais ocorre o crescimento e o 

decrescimento da tensão, receptivamente.   

∆vୡ =
1
C

න iୡ
୧ౙவ଴

(t)dt +    
1
C

න iୡ
୧ౙழ଴

(t)dt = 0                                             (5) 

A corrente do capacitor deve ser puramente C.C, portanto a ondulação pico a pico de 

tensão no capacitor pode ser obtida para o intervalo definidos por iC ≥ 0 ou  para o intervalo 

definidos por iC ≤ 0.  O valor da ondulação pico a pico de tensão sobre o capacitor, ou do 

capacitor, é pode ser dado em (6).   

∆Vୡ୮୮ = ∆Vୡ(୧ౙவ଴) =   
1
C

න iୡ
୧ౙழ଴

(t)dt = 0                                             (૟) 

Ou 

                                ∆Vୡ୮୮ = ቚ∆Vୡ(୧ౙவ଴)ቚ = ቤ
1
C

න iୡ
୧ౙழ଴

(t)dt ቤ                                               (7) 

Uma variável básica no estudo de conversores chaveados é a razão cíclica, ou ciclo de 

trabalho, ou o duty cycle que é representada por d, e é definida como a proporção de tempo 

durante o qual um componente está em operação ou estado “on”, conforme (8): 

                                     d =
t୭୬

T
                                                                             (8) 

Sendo T o período completo de chaveamento e é definido como: 

                                       T =
1
fୗ

                                                                              (9) 

Com a utilização da razão cíclica d a operação da chave e do conversor são feitos 

independente do período de chaveamento T, ou da frequência de chaveamento fୗ é o caso da 

relação entrada saída em (10), que pode ser reescrita como: 
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                      V୭ = dVୱ                                                                 (10) 

A corrente de saída é definida pela carga e no caso de um resistor, é dada por: 

                                  I୭ =
V୭

R
                                                                         (11) 

Na análise do conversor “boost” foi considerado que a chave e o diodo eram ideais, isto 

é, sem perdas de condução e com transição instantânea entre os estados de condução e de 

bloqueio. Com isso se pode afirmar que, não havendo componentes que dissipem energia, o 

rendimento do conversor, η, é de 100% e potência de saída.   

                  P଴ = I୭ V୭ =
V୭

ଶ

R
                                                                  (12) 

é igual à potência de entrada 

                P୧ = Iୱ Vୱ                                                                           (13) 

  

2.2  Estudo dos conversores 
 

Nesta etapa serão desenvolvidas as expressões que serão utilizadas como base para os 

cálculos das topologias de retificadores PFC “boost” meia ponte de dois níveis e de três níveis 

NPC ilustrados nas figuras 11 e 13. A análise das topologias é feita considerando que a corrente 

de entrada é senoidal. Inicialmente é feita a análise da ondulação pico a pico da corrente de 

entrada. Em seguida é feita a análise da ondulação pico a pico da tensão de saída 

 

2.2.1  Retificador Meia-Ponte de Dois Níveis 
 

Para a primeira etapa de operação de acordo com a Figura 11 chega-se na Eq.14: 

൬vୗ +
V଴

2
൰ d +  ൬vୗ −

V଴

2
൰ (1 − d) = 0                                                 (14) 
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Figura 11 - Conversor “boost” em Meia Ponte 

଴ܸ: Tensão total na saída. 

 

Manipulando (14), tem-se o seguinte resultado em (15): 

                                                  (15) 

Reorganizando (2) de forma a se obter a equação da razão cíclica, chega-se a (16): 

                       (16) 

O índice de modulação "݉" relaciona a amplitude da tensão de entrada senoidal com a 

tensão de saída C.C e é dado por: 

       2O

s

V

v
m 

                                                                      (17) 

A variação da corrente pico a pico será dada por (18): 

d
Lf

Vv
I Os

Lpp

2


                                                                (18) 

Agrupando as equações (14), (16) e (18), tem-se o seguinte resultado para a variação de 

corrente pico a pico no indutor “boost”: 














O

sOs
Lpp V

v

Lf

Vv
I

2

12

                                              (19) 

Manipulando-se (19), temos em (20) a ondulação pico a pico de corrente.  

LfV

vV
I

O

sO
Lpp

22 4


                                                                 (20) 

1-d 

d 

VO 
2

1 2d
vs

d  1

2
 vs
VO
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Onde vୱ é a tensão senoidal da rede que é expressa por: 

vୱ = Vୱsen(wt)                                                                           (21) 

Substituindo na expressão: 

 

  tm
Lf

V
I

LfV

tVV
I

O
Lpp

O

sO
Lpp





22

222

sen1
4

4

sen4







                                                           (22)           

A máxima ondulação da variação da corrente ocorre quando Vୱ = 0, ou seja, em w(t) = 0, π, nπ.  
cujo valor máximo ocorre nas extremidades de cada semi-ciclo e é dada por 

Lf

V
I O

máxLpp 4


                                                                 (23) 

Na Figura 12 é apresentado o ábaco da equação (22) em função de wt, tendo o índice de 

modulação como parâmetro. 

Figura 12 - Variação da ondulação de corrente tendo o índice de modulação como parâmetro (em 
p.u). 

 

 

 
Manipulando-se a Equação 23, temos a Equação 24 que é o cálculo do indutor “boost”: 

Ls =
V଴

4. f. ∆i୐୔୔
                                                                           (24) 

Onde f é a frequência de chaveamento. 

 Corrente na chave s1 

 

m=1 

m=0.1 



34 
 

Olhando para a Figura 13, a corrente que passa pela chave iୱଵ é dada por: 

 dii Ls  11                                                               (25) 

Substituindo a razão cíclica "d" (16)  na expressão (25) 

  









O

s
ss V

v
tIi

2

1
sen1 

                                              (26) 

Multiplicando termo a termo e substituindo (17) em (26) 

    tmt
I

i s
s  sen1sen

21 
                                       (27) 

Manipulando a equação (27) e sabendo que: 

senଶwt =
1
2

−
1
2

cos2wt                                                                   (28) 

Então temos que: 

   





  tm

I
t

I
i ss
s  2cos

2

1

2

1

2
sen

21

                                        (29) 

Multiplicando-se os termos em (29) chega-se a expressão da corrente na chave s1 

    m
I

tm
I

t
I

i sss
s 4

2cos
4

sen
21  

                                       (30) 

 Corrente no capacitor 

Conforme ao circuito da figura (1) tem-se que: 

iୱଵ =  iୡ + i଴                                                                               (31) 

Separando a equação por parte e explicitando: 

   












tm
I

t
I

i

m
I

I

ss
c

s
O

 2cos
4

sen
2

4

                                                 (32)    

 



35 
 

Como a média da corrente do capacitor  (iୡ) é igual a zero então  

    02cos
4

sen
2

 tm
I

t
I

i ss
c 

                                                    (33)             

Então: 

   t
m

t 
2cos

2

1sen


                                                               (34) 

Substituindo a primeira parte de (34) em (33), tem-se que: 

   t
m

t 
2cos

2

1

2

1sen

2

1


                                                        (35) 

Através de (28) conclui-se que: 

   t
m

t  2sen
sen

2

1


                                                            (36) 

Através destes artifícios matemáticos,  

   

   


























121
2

1
sen

sen
2

2
11

sen

0
2

1

2

2

2

m
m

t

tmmt

m

Y
Y





                                        (37) 

Chega-se a solução do cálculo do ângulo: 

   121
2

1
sen 2

1  m
m


                                         (38) 

 Ondulação pico a pico da tensão em C1: 

O valor da ondulação pico a pico de tensão no capacitor é obtido em (39). A integração 

inclui os intervalos em que a corrente do capacitor é positiva iୡ ≥ 0  para os quais ocorre o 

crescimento da tensão: 



36 
 

 



00

11

cc i

c

i

cCpp tdi
C

dti
C

V 


                                                        (39) 

A corrente do capacitor deve ser puramente C.C. A ondulação pico a pico de tensão no 

capacitor pode ser obtida para o intervalo definidos por iୡ ≥ 0. O valor da ondulação pico a pico de 

tensão sobre o capacitor pode ser dado por: 

     






 

0

2cos
4

sen
2

1

ci

ss
Cpp tdtm

I
t

I

C
V 


                                        (40) 

Arrumando a equação e a derivando nos intervalos 1  e 2  

   













2

1

2

1
2sen

4

1
cos-

2











tmt

C

I
V s

Cpp

                                               (41) 

A ondulação pico a pico de tensão será: 

    ;2sen
4

cos 11






  


m

C

I
V s

Cpp

                                                   (42) 

Onde, o ângulo 1  define a passagem da corrente do capacitor por zero e é calculado por: 

 

   121
2

1
sen 2

1  m
m

                                                          (43) 

2.2.2. Retificador “boost” NPC de Três Níveis 
 

O comportamento das tensões no indutor para três níveis durante o intervalo de condução 

(ton) da chave S está na Equação 44. O indutor L recebe a energia da rede e a tensão no indutor será 

igual à tensão de entrada do conversor. 

(v୐(୭୬) = vୱ)                                                                     (44) 

E, durante o intervalo de bloqueio da chave (toff), a energia armazenada em L é transferida 

para a saída através do diodo D e, a tensão no indutor será igual a Equação 45: 

(v୐(୭୤୤) = vୱ − V୭).                                                            (45) 
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Figura 13 - Retificador “boost” NPC-3L 

଴ܸ: Tensão total na saída. 

Em uma primeira análise para o projeto de conversores chaveados é necessário considerar 

que a tensão média sobre o indutor em regime permanente seja igual a zero volt. 

∆v୐|୫éୢ୧ୟ = v୐(౥౤)
t୭୬  + v୐(౥౜౜)

(T −  t୭୬) = 0                                                  (46) 

Substituindo (45) e (44) em (46) se obtém  

V୭ =
vୗ

1 − d
.                                                                               (47) 

Como os dois capacitores serão carregados com a metade da tensão de saída V୭ então na 

equação (4) o seu valor será substituído por 
୚బ

ଶ
.  Então a equação (48) terá: 

sO v
d

V



1

1
2

                                                         (48) 

Onde a tensão senoidal de entrada vୗ é dada por: 

 tVv ss sen ;                                                                (49)      

Sabendo que o índice de modulação m é a relação entre a tensão de entrada e a saída então: 

2O

s

V

V
m 

                                                                        (50) 

Sendo o duty cycle dado por: 

 tmd sen1                                                              (51) 
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Substituindo (49) e (50) em (52) chega-se a expressão do duty cycle para três níveis: 

2
1

O

s

V

v
d 

                                                                      (52) 

A derivada da corrente no indutor é proporcional a sua tensão média:  

dI୐

dt
=

v୐

L
                                                                                   (53) 

Integrando-se os dois lados da equação, obtêm-se a expressão da corrente instantânea do 

indutor:  

i୐(t) = i୐(0) +
1
L

න v୐

୲

଴
(t)dt                                                                  (54) 

Sendo: 

∆i୐ = i୐(t) − i୐(0)                                                                          (55) 

Então: 

∆i୐ =
1
L

න vୱ

୲

଴
(t)dt                                                                          (56) 

Então, a equação da variação de corrente pico a pico no indutor L em função da razão cíclica 

é dada por: 

d
Lf

v
I s

Lpp 
                                                                      (57) 

Substituindo (51) em (57) 

       tm
Lf

tV
tm

Lf

v
I ss

Lpp  sen1
sen

sen1 
                                        (58) 

Multiplicando-se termo a termo a equação (58) tem-se que: 

    tmt
Lf

V
I s

Lpp  2sensen 
                                                      (59) 
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Aplicando (50) em (59),  acha-se a expressão da ondulação pico a pico da corrente no 

indutor L. 

    tmtm
Lf

V
I O

Lpp  22sensen
4


                                                   (60) 

Nos conversores chaveados onde a frequência de chaveamento (fୗ) é elevada, em regime 

permanente e durante um período de chaveamento, o valor médio da corrente no indutor é 

considerado constante. Portanto, a variação da corrente no indutor é considerada nula dentro de um 

período de chaveamento.  

  0 LppI
td

d

                                                                     (61) 

Com isso a derivada da ondulação de corrente pico a pico será: 

     0sen21cos  tmt                                                             (62) 

Essa equação permite duas soluções descritas em (63) e (71). 

   0sen21:solução1a  tm                                                         (63) 

Através de (63) encontra-se o índice de modulação (64) 

   
  5,0;

2

1
sen  m

m
t

                                                             (64) 

Assim, para ݉ =  
୚౩

୚౥
  ≥  0,5, a ondulação de corrente possui dois máximos 

(θଵ୫ୟ୶ e θଶ୫ୟ୶), equidistantes de 
஠

ଶ
. Pode ser observado na Figura 14. 

θଵ୫ୟ୶ = ωt = senିଵ ൬
V୭

2Vୗ
൰                                                               (65) 
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Figura 14 - Variação da ondulação de corrente, tendo o índice de modulação como parâmetro (em 
p.u). 

θଶ୫ୟ୶ = π − θଵ୫ୟ୶                                                        (66)

 

 

Através de (67) é possível calcular o valor da máxima ondulação de corrente pico a pico. 

    tm
Lf

tV
I s

máx
mLpp 

sen1
sen

5,0  

                                                 (67) 







  

m
m

Lf
m

V
I

s

máx
mLpp 2

1
12

1

5,0

                                                     (68) 







 

2

1

2
5,0

mLf

V
I s

máx
mLpp

                                                            (69) 

Lf

V
I O

máx
mLpp 4

5,0  

                                                                    (70) 

Manipulando-se a Equação 73, temos a Equação 74 que é o cálculo do indutor “boost”: 

Ls =
V଴

4. fୗ. ∆i୐୔୔
               

Para uma segunda solução tem-se que: 

  ;0cos:solução2a t                                                           (71) 

  5,0;1sen  mt                                                           (72)       

m=0.5 
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Lf

V
I s

máx
mLpp   5,0

                                                       (73)   

Na Figura 15 observa-se que para m ≤0,5 a máxima ondulação ocorre apenas no centro do 

semi-ciclo em 
஠

ଶ
.  

Figura 15 - Variação da ondulação de corrente tendo o índice de modulação como parâmetro (em 
p.u). 

 

 

 

 Corrente na chave S1 

Para a Figura (3) a corrente que passa pela chave iୱଵ é dada por: 

         dii Ls  11                                                                      (74) 

A corrente que passa no indutor L é a mesma provinda da rede. Então em (75) pode-se 

reescrever a equação: 

           dtIi ss  1sen1                                                               (75) 

Substituindo a duty cicle por (52) e pela tensão senoidal da rede (49): 

        
   











2

sen
sen1

O

s
ss V

tV
tIi


                                                      (76) 

Têm-se as correntes na chave S1no caso: aberta ou fechada. 

        

 









2  aberta)S(0

0sen

11

2
1

ti

ttmIi

s

ss

                                           (77) 

m=0.5 
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Ou ainda, a equação em função do cosseno: 

           

  














2  aberta)S(0

02cos-1
2

11

1

ti

ttm
I

i

s

s
s

                                         (78) 

A corrente média que passa em S1 é definida por: 

        
 20

41  tIm
I

i O
s

s
                                              (79) 

 Corrente no capacitor C1 

Nesta topologia proposta a corrente de saída OI  o que representa a corrente total do circuito.  

A corrente que passa em cada chave representa um quarto do valor total da corrente.  

            20
4

 tm
I

I s
O                                               (80) 

Na Figura 13, utilizando a lei de Kirchhoff, a corrente que passa pelo capacitor será: 

            Osc Iii  1                                                                  (81) 

Substituindo (77) e (79) em (81) e considerando a corrente no intervalo de zero a  :    

   





 ttm

I
i s
c 02cos-

2

1

2
                                        (82) 

O valor da corrente no capacitor será: 

 2
4

 tm
I

i s
c

                                        (83) 

 Ondulação de tensão no capacitor C1 

A corrente do indutor é composta por uma componente C.C. que flui para a carga (resistor) e 

por uma componente C.A (ondulação pico a pico na frequência de chaveamento) que é absorvida 

pelo capacitor. Pode-se afirmar que a corrente no capacitor é triangular com variação pico a pico 

dada por (84), com metade do período positiva e metade do período negativa. Considerando o 

intervalo para corrente positiva, a integral é dada pela área sob a curva que, no caso de uma onda 

triangular, é dada pela metade do produto da base pela altura: 
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 



0

1

ci

cCpp tdi
C

V 


                                                              (84) 

Em (85), considerando o intervalo para a corrente positiva, na passagem de ic por zero tem-

se que:  

  02cos-
2

1

2







 tm

I
i s
c                                                          (85) 

Resolvendo a equação (85) tem-se uma solução que permitirá encontrar o ângulo onde 

ocorre a máxima ondulação: 

 t2cos
2

1


                                                                 (86)   

Resolvendo a equação (86) chega-se a (87) 

ot 60
3

2 


                                                                (87) 

Com isso, encontram-se os ângulos para a máxima ondulação: 











oo

ot

150180

30
6

12

1





                                                        (88) 

A variação de ondulação de tensão pico a pico no capacitor será calculada dentro deste 

intervalo. 

    







65

6
2cos-

2

1

2







tdt

C

mI
V s

Cpp

                                             (89) 

Resolvendo a integral em (89) chega-se a equação (90): 

   




 


2

3sen610sen

3

1

2


C

mI
V s

Cpp

                                     (90) 
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Substituindo os valores do seno, chega-se na Equação (91) 

913,1
2

866,0
3

1

2 C

mI

C

mI
V ss

Cpp 







 

                                             (91) 

Como a frequência em radiano é w = 2πfC, substitui-se em (92) para a frequência em Hertz. 

Cf

mI
V

rede

s
Cpp 1522,0

                                                         (92) 

Manipulando-se a Eq.92 tem-se na Equação 93 o cálculo do capacitor: 

Cpprede

s

Vf

mI
C


 1522,0

                                                       (93) 

 

2.2.3  Dimensionamento de L e C para os conversores CA-CC  
 

Nesta seção são apresentados os cálculos de maneira simplificada para a realização do 
projeto de conversores CA-CC com dois e três níveis. 

A Tabela 3 apresenta os parâmetros considerados para o dimensionamento dos componentes 
indutor de entrada (“boost”) e capacitores de saída C1 e C2. 

Tabela 3– Parâmetros considerados para o projeto das topologias CA-CC com dois e três níveis. 

Tensão da rede elétrica, VS_rms(eficaz) 220V 
Frequência da rede elétrica, frede 60 Hz 
Frequência angular da rede elétrica, ω 377 rad/s 
Frequência de chaveamento, fs 20kHz 
Potência de saída, Po 1,1kW 
Fator de ondulação (“ripple”) da tensão de 
capacitor, RFv% 

0,5% 

Fator de ondulação (“ripple”) da corrente de 
entrada (iL=is), RFiL% 

10% 

 

 

2.2.3.1 Cálculos para o Retificador “boost” em Meia-Ponte Dobrador de Tensão de 
2-Níveis 
 

 Para o desenvolvimento apresentado nesta seção considerou-se a Figura 16. 
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Figura 16 Retificador Monofásico “boost” Meia-Ponte Dobrador de 2-Níveis. 

 

 

A partir da Equação (30) tem-se que a corrente no capacitor, iC, é expressa por (94), onde IS 
é o valor de pico da corrente de entrada iS(t) (ou corrente no indutor, iL(t)). 

   tm
I

t
I

ic SS  2cos
4

sen
2

   ,                                                       (94) 

Fazendo-se o cálculo do valor eficaz por (94), 

 

஼ܫ = (ݖ݂ܽܿ݅݁)ܿ݅ =  ට(
ூೄ

ଶ√ଶ
)ଶ + (

௠.ூೄ

ସ√ଶ
)ଶ  ,                                          (95) 

obtém-se que o valor eficaz da corrente de capacitor é dada por  

஼ܫ =  
ூೄ

ଶ
ටቀ

ଵ

ଶ
+

௠మ

଼
ቁ   .                                                               (96) 

O fator de ondulação da tensão de capacitor, RFv%, é expresso por , 

%௩ܨܴ =  ቀ
௏ಲ಴

௏௢/ଶ
ቁ  (97)                                                          ,    %100ݔ

Onde VAC é o valor eficaz da tensão de ondulação no capacitor e Vo é a tensão CC total de 
saída do retificador. 

Adotando-se por aproximação que VAC= IC . XC, onde XC é a reatância capacitiva igual a 
1/ωC, e que a partir de (15) , 

௏௢

ଶ
=  

ଵ

ଵିଶ஽ ௌܸ_௥௠௦  ,                                                                       (98) 

onde Vs_rms é o valor eficaz da tensão da fonte vS, substitui-se VAC e (98) em (97) de forma que 

+

-

+

-

+

-

+

-

i C

i S1

i O

Vo

Vo/2

Vo/2i S = i L
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௩ܨܴ =  
಺಴
ഘ಴

ೇೞ_ೝ೘ೞ
భషమವ

 .                                                                (99) 

De (99), obtém-se a expressão (100) para o cálculo do capacitor, onde D é o valor médio da 
razão de trabalho (“duty-ratio”) ou razão cíclica (“duty-cycle”). 

 

ܥ =  
ூ಴(ଵିଶ஽)

ఠ  ௏ೄ_ೝ೘ೞ (ோிೡ)
  .                                                         (100) 

 

Pelo equilíbrio entre as potências de entrada, Pi, e de saída Po (potência média), obtém-se o 
seguinte: 

Pi = Po;                                                                                 (101) 

VS_rms . IS_rms = Io . Vo;                                                         (102) 

IS_rms= Po/VS_rms, e substituindo-se os dados da Tabela 3, resulta na corrente eficaz de entrada 

IS_rms= 1100/220;  

IS_rms= 5,0A,                                                                           (103) 

e no seu correspondente valor de pico, 

IS= 7,071(104)                                                                               ;ܣ 

Considerando-se m=1 em (96) obtém-se o valor eficaz da corrente no capacitor: 

IC= 2,795A (eficaz).                                                                   (105) 

E adotando-se D=0,1 em (100), o valor de cada capacitor é 

C1=C2=C= 5,392mF.                                                                (106) 

Na Figura 16, a cada período de chaveamento ocorrem intervalos de magnetização e de 
desmagnetização da indutância L à entrada do retificador. Os processos de magnetização e de 
desmagnetização podem ser descritos conforme segue. 

 - Quando a fonte vS > 0, S1=OFF, S2=ON; ou quando vS < 0, S1=ON, S2=OFF; tem-se 
magnetização de modo que, 

ܮ
ௗ௜ಽ

ௗ௧
=  

௏௢

ଶ
 ௌ| .                                                                   (107)ݒ| +

Reescrevendo (107), tem-se : ܮ
∆௜ಽ

௧ೀಿ
= |ௌݒ|  +  

௏௢

ଶ
 , 
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ைேݐ =  
௅ .∆௜ಽ

|௩ೄ|ା 
ೇ೚
మ

 .                                                                      (108) 

 - Quando a fonte vS > 0, S1=ON, S2=OFF; ou quando vS < 0, S1=OFF, S2=ON; tem-se 
desmagnetização expressa por, 

ܮ
ௗ௜ಽ

ௗ௧
=  

௏௢

ଶ
 ௌ|.                                                               (109)ݒ| −

Reescrevendo (109), tem-se: ܮ
∆௜ಽ

௧ೀಷಷ
=  

௏௢

ଶ
−  , |ௌݒ|

ைிிݐ =  
௅ .∆௜ಽ

ೇ೚
మ

ି |௩ೄ|
  .                                                               (110) 

O período de chaveamento é  

ைேݐ + ைிிݐ  =  ௌܶ =
ଵ

௙ೄ
 .                                                       (111) 

Substituindo-se (108) e (110) em (111), obtém-se  

ଵ

௙ೄ
= .ܮ ∆݅௅ ቈ

ଵ
ೇ೚
మ

ା|௩ೄ|
+

ଵ
ೇ೚
మ

ି|௩ೄ|
቉  .                                                (112) 

Fazendo, 

ݔ  =  
|௩ೄ|

௏௢/ଶ
;  

௏௢

ଶ
=  ᇱ                                                            (113)݋ܸ

e substituindo em (112) chega-se a 

∆݅௅ =  
൬ೇ೚మ

ర
ି|௩ೄ|మ൰

௏௢ .  ௙ೄ .௅
      .                                                         (114) 

Sendo o fator de ondulação de corrente à entrada dado por  

௜ಽܨܴ
% =  

∆௜ಽ

ூೄ_ೝ೘ೞ
                                                                 (115) 

Substituindo-se 10% de fator de ondulação da corrente iL e (103) em (115) tem-se 

 ∆݅௅ =  (116)                                                               .    ܣ0,5

Introduzindo-se (115) em (114), chega-se a expressão do valor do indutor (L) conforme, 

ܮ =  
ೇ೚మ

ర
ି|௩ೄ|మ

௏௢ .௙ೄ .ቀோி೔ಽቁ.  ூೄ_ೝ೘ೞ
      .                                                   (117) 

Para a especificação da tensão CC total de saída, Vo, partiu-se de (98) e sendo VS_rms=220V, 

݋ܸ =  
ଶ

ଵିଶ஽
 ௌܸ_௥௠௦ ,                                                            (118) 

Fazendo:  
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D= 0,1 => Vo= 550V;                                                                              

D=0,2 => Vo= 733,33V;                                                                            (119) 

D=0,3 => Vo= 1100V;  

Escolheu-se tensão CC total de saída, Vo,  igual a 733,33V. Substituindo-se os dados em 
(117), obtém-se: 

ܮ                                    =  
൫଻ଷଷ,ଷଷమ/ସ൯ି(ଶଶ଴√ଶ)మ

(଻ଷଷ,ଷଷ×ଶ଴଴଴଴×଴,ହ)
,  

ࡸ = ૞, ૚૜૜(120)                                                                               .ࡴ࢓ 

A resistência total de carga Ro (Figura 16) é obtida por, 

݋ܴ =  
ଶ݋ܸ

݋ܲ
, 

݋ܴ =  
733,33ଶ

1100
, 

࢕ࡾ = ૝ૡૡ, ૡૡΩ.                                                                     (121) 

 

2.2.3.2 Cálculos para o Retificador Monofásico “boost” NPC de 3-Níveis 
 

 A Figura 17 apresenta o circuito esquemático do retificador monofásico elevador de tensão 
(“boost”) do tipo NPC de 3-Níveis. Os equacionamentos realizados nesta seção estão associados a 
essa figura.  

 Neste caso, os processos de magnetização e de desmagnetização da indutância L são 
descritos a seguir. 
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Figura 17- Retificador monofásico “boost” NPC de 3-Níveis. 

 

 

 - Quando a fonte vS > 0, S3=ON, D6=ON; ou quando vS < 0 e S2=ON, D5=ON; tem-se 
magnetização (intervalo de tempo dTS) de modo que, 

ܮ
ௗ௜ಽ

ௗ௧
=  ௌ| ,                                                                             (122)ݒ|  

      
∆௜ಽ

௧ೀಿ
=  

|௩ೄ|

௅
 , 

ைேݐ =  
௅ .∆௜ಽ

|௩ೄ|
 .                                                                                (123) 

 - Quando a fonte vS > 0, D1=ON, D2=ON; ou quando vS < 0, D3=ON, D4=ON; tem-se 
desmagnetização (intervalo de tempo (1-d)TS) expressa por, 

ܮ
ௗ௜ಽ

ௗ௧
=  

௏௢

ଶ
 ௌ|,                                                                        (124)ݒ| −

ܮ                                                  
∆௜ಽ

௧ೀಷಷ
=  

௏௢

ଶ
−                ,|ௌݒ|

ைிிݐ                                                =  
௅ .∆௜ಽ

ೇ೚
మ

ି |௩ೄ|
 .                                                                             (125) 

Substituindo-se (123) e (125) em (111), tem-se que: 

ଵ

௙ೄ
= ቈ

௅.∆௜ಽ

|௩ೄ|
+

௅.∆௜ಽ
ೇ೚
మ

ି|௩ೄ|
቉ .                                                                    (126) 

Fazendo, 

 
௏௢

ଶ
= ;ᇱ݋ܸ ݔ =  

|௩ೄ|

௏௢ᇲ  ,                                                                      (127) 

iS = iL

vL+ -

+

-
vS

iS1

iC iO

+

-
Vo/2

+

-
Vo/2

+

-
Vo

D1

D3

D2

D4
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e substituindo (127) em (126), chega-se a 

∆݅௅ =  
௏௢ᇲ

௙ೄ .௅
ሾݔ −  ଶሿ.                                                                          (128)ݔ 

Derivando-se (128) em relação a x, e depois igualando o resultado a zero para encontrar o 
ponto máximo para a obtenção de ∆݅௅ಾಲ೉

, tem-se: 

ௗ∆௜ಽ

ௗ௫
=  

௏௢ᇲ

௙ೄ .௅
 (1 −  (129)                                                                      (ݔ2

    
ௗ∆௜ಽ

ௗ௫
= 0 quando ݔ =

ଵ

ଶ
 . 

                                             ∆݅௅ಾಲ೉
ห

௫ୀ
భ
మ

=  
௏௢ᇲ

௙ೄ .௅
ቂ

ଵ

ଶ
−

ଵ

ସ
ቃ,  

                                             ∆݅௅ಾಲ೉
=  

௏௢ᇲ

ସ௙ೄ .௅
ᇱ݋ܸ     ; =

௏௢

ଶ
; 

ࢄ࡭ࡹࡸ࢏∆
=  

࢕ࢂ

ૡࡸ. ࡿࢌ
 .                                                                                (130) 

 

Sendo o fator de ondulação de corrente, 

%௜௅ܨܴ  = ൬
ࢄ࡭ࡹࡸ࢏∆

ூೄ_ೝ೘ೞ
൰ ܺ100% ,                                                               (131) 

                                            
ࢄ࡭ࡹࡸ࢏∆

ூೄ_ೃಾೄ
=  

௏௢

଼ ௙ೄ ௅ ூೄ_ೝ೘ೞ  
,  

Então a expressão do indutor de “boost” é obtida por 

ࡸ              =  
࢕ࢂ

ૡ (ࡸ࢏ࡲࡾ) ࢙࢓࢘_ࡿࡵ ࡿࢌ
  .                                                                          (132) 

Pela integral da tensão no indutor, vL, no período de chaveamento TS, e considerando o 
modo de condução contínua, cada intervalo de magnetização (dTs) e de desmagnetização, (1-d)Ts, 
proporcionam 

. |ௌݒ| ݀ +  ቀ|ݒௌ| −
௏௢

ଶ
ቁ (1 − ݀)=0  ,                                                       (133) 

o que resulta em 

௏௢

ଶ
= ቀ

ଵ

ଵିௗ
ቁ .  ௌ|  .                                                                          (134)ݒ|

Uma vez que vS=VS sinωt, e ݉ =
௏ೄ

௏௢/ଶ
 , então de (134), 

                                       (1 − ݀) =  
௩ೞ

௏௢/ଶ
, o que resulta em 

݀ = 1 −  (135)                                                                      . ݐ߱݊݅ݏ ݉
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Para o cálculo da expressão de capacitor, inicia-se considerando que a corrente de capacitor 
é obtida por  

       ݅஼ =  ݅ௌଵ − ݅ை  ,                                                                            (136) 

conforme mostra a Figura 17. Porém, primeiramente será calculada uma expressão para a corrente 
de chave iS1. 

 - Corrente na chave S1: 

݅ௌଵ =  ݅௅(1 − ݀), 

݅ௌଵ = . ݐ߱݊݅ݏ ௌܫ  (1 − ݀);                                                (137) 

Substituindo (135) em (137), 

                                                                ݅ௌଵ =  , ݐଶ߱݊݅ݏ ௌܫ ݉

e considerando que ݊݅ݏଶ߱ݐ =
ଵ

ଶ
−

ଵ

ଶ
 :obtém-se , ݐ2߱ݏ݋ܿ

݅ௌଵ =
௠ ூೄ

ଶ
− 

௠ ூೄ

ଶ
para 0  ,ݐ2߱ݏ݋ܿ ≤ ݐ߱ ≤  (138)                                      ;ߨ

                                                          ݅ௌଵ = 0 , para ߨ ≤ ݐ߱ ≤  . ߨ2

 

De (138), determina-se o valor médio de iS1, o que corresponde à própria corrente média de 
saída, IO, fazendo: 

                                     ݅ௌଵ, ݉é݀݅ܽ =  
ଵ

ଶగ
ቂ׬

௠ .ூೄ

ଶ
ݐ߱݀  −  

௠ ூೞ

ଶ

గ
଴ ׬ ݐ2߱ݏ݋ܿ

గ
଴

 ;ቃݐ߱݀ 

                                     ݅ௌଵ, ݉é݀݅ܽ =  
௠ ூೄ

ସ
=  ை.                                                             (139)ܫ 

 Corrente no Capacitor C1: 

De (136), ݅஼ =  ݅ௌଵ − ை, sendo IO válida para 0ܫ ≤ ݐ߱ ≤  Então de (138) e (139) tem-se .ߨ2
que: 

                                                    ݅஼ =  
௠ ூೄ

ଶ
 (1 − (ݐ2߱ݏ݋ܿ −  

௠ூೄ

ସ
, para 0 ≤ ݐ߱ ≤  ;ߨ

݅஼ =  
ௌܫ ݉

2
−  

ௌܫ ݉

4
−  

ௌܫ ݉

2
 ;ݐ2߱ݏ݋ܿ 

 ݅஼ =  
௠ ூೄ

ଶ
 ቀ

ଵ

ଶ
− ቁ, para 0ݐ2߱ݏ݋ܿ ≤ ݐ߱ ≤  (140)                               ;ߨ

E quando iS1=0, ocorre 

                 ݅஼ = ைܫ−  =  −
௠ூೄ

ସ
, para ߨ ≤ ݐ߱ ≤  (141)                                       .ߨ2
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Baseando-se em (140) e (141), determina-se o valor eficaz (ou rms) da corrente no capacitor 
conforme o seguinte. 

                                ݅஼_௥௠௦ = ට ଵ

ଶగ
׬ ݅஼ 

ଶ ݐ߱݀
ଶగ

଴
      ,                                                 (142) 

݅஼_௥௠௦ =  ට ଵ

ଶగ
൤׬ ቀ

௠ூೄ

ସ
−

௠ூೄ

ଶ
ቁݐ2߱ݏ݋ܿ

ଶ
ݐ߱݀ + ׬ ቀ

௠ூೄ

ସ
ቁ

ଶଶగ
గ

గ
଴

 ൨ ,                   (143)ݐ߱݀

݅஼_௥௠௦ =  ට ଵ

ଶగ
൤׬ ቀ

௠మூೄ
మ

ଵ଺
+

௠మூೄ
మ

଼
−

௠మூೄ
మ

ସ
ݐ2߱ݏ݋ܿ +

௠మூೄ
మ

଼
ቁݐ4߱ݏ݋ܿ ݐ߱݀ + ׬ ቀ

௠ூೄ

ସ
ቁ

ଶଶగ
గ

గ
଴

 ൨;   (144)ݐ߱݀

Uma vez que os termos com integral em ܿݐ2߱ݏ݋ e ܿݐ4߱ݏ݋ anulam-se, (144) resulta em, 

݅஼_௥௠௦ =  
௠ூೄ

ଶ√ଶ
     ,                                                             (145) 

ou ainda,  

݅஼_௥௠௦ =  
ௌ_௥௠௦ܫ2√݉

2√2
, 

݅஼_௥௠௦ =  
௠ூೄ_ೝ೘ೞ

ଶ
 .                                                            (146) 

Considerando (97), (140), e que VAC= ݅஼_ೝ೘ೞ . XC, obtém-se o valor eficaz aproximado da 

tensão de ondulação no capacitor por, 

஺ܸ஼ =  ݅஼_ೝ೘ೞ .
ଵ

ଶఠ஼
  .                                                          (147) 

Sendo, de (134), a tensão CC de capacitor expressa por 

௏௢

ଶ
=

ଵ

ଵି஽ ௌܸ_௥௠௦ ,                                                              (148) 

e substituindo (147) e (148) na expressão do fator de ondulação de tensão conforme (97) tem-se, 

௩ܨܴ                                                               =  
೔಴_ೝ೘ೞ

మഘ
ೇೄ_ೝ೘ೞ

భషವ

 , 

o que resulta na expressão para cálculo do capacitor, 

ܥ =  
௜಴_ೝ೘ೞ (ଵି஽)

ଶ ఠ ௏ೄ_ೝ೘ೞ (ோிೡ)
  .                                                           (149) 

Pelos parâmetros da Tabela 3, as considerações de (101) a (104), onde de (103) 

ௌ_௥௠௦ܫ =  (150)                                                                    , ܣ5,0

e fazendo m=1 em (146), obtém-se o valor eficaz da corrente no capacitor igual a ݅஼_௥௠௦ =  . ܣ2,5

Adotando-se D=0,1 em (149), obtém-se o valor de capacitor conforme: 

ܥ                                                             =  
ଶ,ହ ×଴,ଽ

ଶ × ଷ଻଻ ×ଶଶ଴ ×଴,଴଴ହ
 ,      
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࡯ = ૛, ૠ૚૜(151)                                                                  . ࡲ࢓ 

 Para o cálculo do indutor de “boost”, primeiramente é especificada a tensão de saída total, 
VO, partindo-se de (148), onde: 

݋ܸ =
ଶ

ଵି஽ ௌܸ_௥௠௦ .                                                                 (152) 

Fazendo em (152):  

        D= 0,1 => Vo= 
ଶ

଴,ଽ
 ×220 = 488,9V;                                          

        D=0,2 => Vo= 
ଶ

଴,଼
 ×220 = 550V;                                                       

D=0,3 => Vo= 
ଶ

଴,଻
 ×220 = 628,57V;                                                 (153) 

        D=0,4 => Vo= 
ଶ

଴,଺
 ×220 = 733,33V. 

Escolheu-se o caso D=0,3, com tensão CC total de saída, Vo,  igual a 629V. Substituindo-se 
os dados em (132), obtém-se: 

ܮ                                            =  
଺ଶଽ

଼ × ଶ଴଴଴଴ × ହ ×଴,ଵ
 ,         

ࡸ = ૠ, ૡ૟૜(154)                                                                                  . ࡴ࢓ 

 

A resistência total de carga Ro (Figura 17) é obtida por, 

݋ܴ =  
ଶ݋ܸ

݋ܲ
, 

݋ܴ =  
629ଶ

1100
, 

࢕ࡾ                                         = ૜૞ૢ, ૟ૠΩ.                                                       (155) 
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3. TÉCNICAS DE MODULAÇÃO E ESTRATÉGIAS DE CONTROLE  
 

A partir das análises feitas no Capítulo 2 será possível definir as frequências de 

chaveamento e através disto, a escolha da estratégia de modulação a ser utilizada. Na Tabela 1 tem-

se o resumo das equações de ondulação de corrente e de tensão desenvolvidas no Capítulo 2 para os 

conversores de dois e três níveis de tensão. 

Tabela 4: Ondulações pico a pico de tensão e de corrente para as topologias de dois e três níveis.  

 
Número 
de 
níveis 

 

LppI (Ondulação pico a pico de corrente) 

 

 
     CppV  (Ondulação pico a pico de tensão) 

 

 

2 níveis 

LfV

vV
I

O

sO

NLpp

22

2

4



 

Valor máximo: 

Lf

V
I O

máx
m
N

Lpp 45,0
2 




 

 

 
 
 

   






 

 112
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Com base nas equações da tabela é possível variar a ondulação pico a pico de corrente 

ΔILpp mantendo a frequência de chaveamento f constante ou variar a frequência de chaveamento f 

mantendo a ondulação pico a pico de corrente ΔILpp constante.  

 
A expressão para o cálculo da frequência para o conversor de dois níveis é dada 

por 
 

LppO

sO
N ILV

vV
f







22

2

4

  .                                                                (156) 
 E a frequência máxima vale 

Lpp

O

máx
m
N

IL
V

f






45,0
2

.                                                                 (157) 
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Para o conversor de três níveis tem-se 
 

    tm
IL

tV
f

NLpp

s 
sen1

sen

3






                                                        (158) 
E a frequência máxima vale: 

Lpp

O

máx
m
N

IL

V
f







45,0
3

.                                                              (159) 
 

Nas Figuras 18 e 19, utilizando o índice de modulação como parâmetro, é ilustrado em (a) a 

ondulação pico a pico de corrente ΔILpp  para uma f constante  e em (b) tem-se o ábaco da 

frequência de comutação parametrizada da equação (156) e (158) para dois e três níveis, em função 

de ߱t.  

Pode-se observar que a frequência de comutação máxima parametrizada ocorre sempre em 

 e depende do índice de 2/ߨe 3 2/ߨ e a frequência de comutação mínima ocorre sempre emߨe 2 ߨ ,0

modulação. 

As expressões (157) e (159), em função da máxima de comutação, são utilizadas para o 

cálculo da indutância L. 

 

Figura 18 - Possibilidades de funcionamento para o conversor “boost” Meia Ponte de dois níveis. 
(a) Ondulação pico a pico de corrente ΔILpp para f constante. (b) frequência de chaveamento f 
variável e ΔILpp constante. 

      
                                                                          

(a) (b) 
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Figura 19 - Possibilidades de funcionamento para o conversor “boost” Meia Ponte de três níveis. 
(a) Ondulação pico a pico de corrente ΔILpp para f constante. (b) frequência de chaveamento f 
variável e ΔILpp constante 

 

(a) (b) 
 

 

3.1 Estratégias de Controle por Histerese Constante e Valores Médios 
Instantâneos  

 

As metodologias de controle consistem em observar a corrente da rede. Através da malha de 

controle da tensão no barramento C.C a corrente de referência senoidal iୱ౨౛౜
 é gerada. A tensão de 

saída do conversor que é a mesma do barramento C.C é monitorada e comparada com uma tensão 

de referência (Vref) que gera um sinal de erro que passa por um controlador de tensão e o seu sinal 

de saída é multiplicado por uma amostra da tensão da rede, gerando a corrente de referência 

senoidal. 

 Se houver um aumento na potência ativa numa carga não linear, o capacitor C1 ou C2 irá 

descarregar suprindo esta potência ativa adicional. A malha de tensão detecta a diminuição no valor 

médio da tensão em um dos capacitores e nesse momento o controlador de tensão tem o seu sinal de 

saída aumentado, consequentemente a amplitude de corrente de referência senoidal, também 

aumenta. Desse modo, a rede passa a suprir o aumento da potência ativa. 

Se houver uma diminuição da potência ativa na carga não linear, o excesso de potência ativa 

que for drenada da rede passa por L e carrega um dos capacitores. Quando a malha de tensão 

detecta esse aumento, o sinal do controlador de tensão irá diminuir e consequentemente a amplitude 

de corrente de referência senoidal, diminuirá. 
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No controle por histerese constante a ondulação de corrente no indutor L é constante e a 

frequência de comutação é variável e no controle por valores médios instantâneos, a ondulação é 

variável e a frequência de comutação é constante. 

Figura 20 - Diagrama de blocos de um retificador de tensão com malhas de controle 

 

 

3.1.1- Controle por Valores Médios Instantâneos (Histerese Variável)  
 

O controle por valores médios instantâneos consiste na comparação entre uma corrente de 

referência senoidal proporcional e em fase com a tensão da rede com a própria corrente da rede. O 

resultado dessa comparação é um sinal de erro que passará por um controlador de corrente cuja 

saída é comparada com um sinal triangular, gerando os pulsos de comando para o chaveamento. A 

frequência de chaveamento é constante e definida pela frequência do sinal triangular. Com esta 

técnica de controle, a frequência de comutação é constante, porém a ondulação de corrente no 

indutor L é variável. Portanto, é necessário determinar-se as ondulações de corrente máxima e 

mínima. O diagrama de blocos deste controle é mostrado na Figura 21. 
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Figura 21 -  Diagrama de blocos do controle por valores médios 

 

Esta técnica baseia-se na imposição da forma de onda da corrente de entrada a partir de duas 

referencias senoidais, uma referência superior (vp) e a outra inferior (vn), com amplitudes 

diferentes e com frequência igual à frequência da rede CA de alimentação. As referências são 

proporcionais à tensão de alimentação, por isso não há a necessidade de utilizar duas referências 

distintas e poderão ser obtidas da seguinte forma: uma delas, por exemplo, pode ser obtida através 

de um sensor na rede de alimentação e a segunda referência pode ser derivada desta primeira. Neste 

caso, bastaria multiplicar a primeira referência por uma constante K convenientemente adequada a 

ondulação permitida. 

Na Figura 22, quando a corrente de entrada (Is) atingir a referência superior, haverá um 

comando para desativar a chave onde há a condução de corrente e ativar a chave complementar 

impondo o decréscimo da corrente de entrada, assim como, quando a corrente atingir a referência 

inferior ocorrerá à troca deste chaveamento.  

Figura 22 - Corrente de entrada confinada nos limites inferior e superior 

 

A vantagem desta técnica é um elevado fator de potência e um THD reduzido, mas também 

apresenta algumas desvantagens. Uma delas é a operação com frequência variável e a outra é a 

necessidade da imposição de uma tensão mínima para o funcionamento da estrutura, pois a 
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frequência de chaveamento assume valores extremamente elevados para valores de tensão próximos 

de zero, no final de cada semi-ciclo (positivo ou negativo). 

 3.1.2. Controle por Histerese Constante  
  

Esta foi à topologia escolhida para este trabalho por apresentar como vantagens a 

simplicidade e uma boa resposta dinâmica se comparada ao controle por valores médios 

instantâneos por sua complexidade para implementação e elevada capacidade de processamento 

requerida pelo sistema de controle. 

No controle por histerese constante é feita uma comparação entre a corrente da rede com 

uma corrente de referência senoidal proporcional e em fase com a tensão da rede, com uma 

determinada histerese, como mostra a Figura 23. Em função desta comparação são gerados pulsos 

de comando para as chaves, como se pode observar na Figura 24. Como a frequência de comutação 

é variável é necessário determinar seus valores máximo e mínimo. Dependendo do número de 

níveis, a frequência de comutação varia de maneira diferente em um período da rede. 

Figura 23 - Diagrama de blocos do controle por Histerese 

 

Na modulação por histerese constante ou modulação delta, a partir de uma referência 

senoidal, se impõe a forma de onda da corrente de entrada com a mesma frequência da rede CA de 

alimentação. Essa técnica de controle possui dois sinais de referência: uma superior e a outra 

inferior. A referência superior será proporcional à tensão AC de alimentação mais um ∆V, enquanto 

que a referencia inferior será proporcional a tensão AC de alimentação menos um ∆V, de tal forma 

que não seja permitido um nível CC para a corrente de entrada, durante o período da rede em CA.A 

corrente de entrada fica contida dentro dos limites superior e inferior de forma que não possa 

ultrapassar. O controle é baseado na comutação das chaves enquanto a corrente estiver dentro dos 

limites preestabelecidos. 
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Figura 24 - Geração de pulsos de comando para as chaves 

 

Se a corrente estiver com derivada positiva (crescente) e atingir o seu limite superior, o 

controle deverá desativar a chave onde há a condução da corrente positiva e nesse instante ativará a 

chave complementar e a corrente passa a ter derivada negativa (decrescente), até que seja atingido o 

limite inferior quando esta chave será desabilitada. Desta forma a corrente de entrada fica contida 

entre essas duas referencias senoidais, de tal forma que a ondulação de corrente ∆I será constante. 

A modulação delta tem como principal vantagem o elevado fator de potencia e o reduzido 

TDH. Mas em contrapartida, apresenta a desvantagem de trabalhar numa frequência de 

chaveamento variável, por isso os elementos armazenadores de energia tem que ser dimensionados 

para uma frequência mínima de chaveamento que normalmente não deve assumir valores inferiores 

a 20khz para que se evitem ruídos na faixa do espectro de frequências audíveis. 

Também é importante que seja eliminada as oscilações que ocorrem durante o cruzamento 

por zero das referências, porque isso limita a operação do controle por um intervalo de tempo, ou 

seja, se isto ocorrer, aparecerá um tempo morto na corrente de entrada e aumentará o deslocamento 

e a distorção harmônica da corrente de entrada. 

 

3.2. Estratégia de Controle “One-Cycle” 

  
A outra técnica de controle escolhida foi proposta por Smedley e Cuk (SMEDLEY, 1995), 

com um controle constituído por um comparador, um integrador com reset, um oscilador e um flip-

flop do tipo RS. Essa técnica é baseada no fato de que em conversores CC-CC, cada chave possui 

um valor médio de tensão e de corrente em cada ciclo de chaveamento, sendo assim, a ideia 

principal por trás do controle de um ciclo é controlar, ciclo a ciclo, os valores médios da tensão ou 

da corrente na chave, forçando-os a serem iguais aos valores das respectivas referências. 
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Atualmente, a maioria dos esquemas de controle abordam primeiramente a linearização das 

equações de controle e depois a aplicação de uma técnica de realimentação linear. A técnica de 

controle de ciclo único (“OCC”) é um método de controle não linear, o qual tira proveito da 

natureza pulsada e não linear dos conversores de comutação e consegue o controle dinâmico 

instantâneo do valor médio da variável controladas (SMEDLEY, 1995). 

A estratégia de controle “One-Cycle”, é uma técnica não linear e a vantagem deste controle 

em relação ao convencional é que o controle de realimentação convencional linear é lento para 

responder à perturbação da fonte de alimentação e é necessário um grande número de ciclos de 

comutação antes de o estado estacionário seja recuperado. Esta técnica fornece resposta dinâmica 

rápida, excelente rejeição de perturbações da fonte de alimentação, desempenho robusto e correção 

automática de erros de comutação (SOLDANO, 2005) e (SMEDLEY, 1995). 

Ao longo de uma década da concepção do Controle de Um Ciclo, esta técnica encontrou 

aplicações em várias áreas da eletrônica de potência em PFC, como o controle de conversores CC-

CC. Os métodos de controle convencionais utilizados para os conversores CC-CC são o controle 

por modo de tensão, modulação em largura de pulso (PWM), controle por modo de corrente PWM, 

com controlador integral proporcional (PI). Estes métodos de controle são incapazes de funcionar 

satisfatoriamente sob grande variação de parâmetro ou a carga. 

A principal característica deste controle é a sua capacidade de cancelar os efeitos de 

flutuações de tensão de linha. O controle bloqueia a perturbação da linha antes que ela possa 

aparecer na saída. Por outro lado, em outros métodos de controle convencionais, os efeitos da 

perturbação de linha aparecem na saída antes que o controlador possa agir, não importa quão rápido 

este procedimento seja feito. 

Uma comparação feita entre a técnica de controle PWM e o controle “One-cycle” é citado 

em (RUZBEHANI, 2010) e em (SOLDANO, 2005): na implementação típica de PFC para sistemas 

de média e alta potência é feita em CCM, com frequência fixa e a abordagem é baseada em 

multiplicadores. A abordagem baseada em multiplicadores é o padrão da indústria para o controle 

de conversores “boost” para correção de fator de potência, e tem sido utilizadas nas últimas duas 

décadas. É geralmente complicada e requer muitos componentes externos para realizar o projeto de 

controle. Outra desvantagem é que quando a tensão de entrada é perturbada, deve ser detectada 

como uma mudança de tensão de saída e o erro produzido na tensão de saída é usado para alterar a 

relação de trabalho para manter a tensão de saída comparada ao valor de referência. Isto significa 

que tem um desempenho dinâmico lento na regulação da saída em resposta à alteração na tensão de 

entrada. 
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Muitos métodos de controle são usados para o controle de conversores CC-CC. A 

preocupação hoje é achar uma estrutura de controlador simples e de baixo custo e o controle “One-

Cycle” atende bem a essa proposta. 

A ideia principal do controle de Um Ciclo é usar um integrador para medir o valor médio do 

sinal de diodo em cada ciclo e forçá-lo a ser igual ao valor de referência. Através deste mecanismo 

simples, o sinal de entrada para o filtro passa-baixa é controlado de modo que o seu valor médio, 

isto é, a saída do filtro, seja igual ao sinal de referência. (SMEDLEY, 1995) 

Para um retificador “boost” com controle “One-Cycle” a ideia básica é mostrada na figura 

abaixo, a tensão no diodo é igual à diferença entre a tensão de entrada e a de saída, como mostrado 

na Figura 25. 

Figura 25 - Conversor CC-CC “boost” com estratégia One Cycle (Smedley 1995) 

 

 

O oscilador é o responsável pelo chaveamento constante do controle “One-Cycle”. Este 

chaveamento é também chamado de Clock e tem um período Ts. Durante o período Ts a chave 

poderá permanecer fechada (Ton) ou permanecer aberta (Toff), ou seja, o período completo (Ts) 

corresponde ao período de chaveamento. No momento inicial do controle quando o clock é ligado 

ao flip flop RS, na entrada S(SET) ,o pulso do clock vai para 1 e a saída Q estará habilitada, ou seja, 

Q=1. A saída Q do flip flop fecha a chave colocando ela no estado “On”, nesse momento em que 

തܳ=0, ele habilita o integrador e a sua constante de tempo é igual ao período de chaveamento Ts. 

Como a frequência do clock é constante, o chaveamento do conversor também é constante. 

Quando a chave está ligada, a corrente no indutor está crescendo e ele está armazenando 

energia, nesse tempo o integrador está integrando a tensão do diodo. Quando VD alcança o valor 
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݂݁ݎܸ) − ܸ݃) o comparador sinaliza para o R (reset). Portanto, Q passa a ser zero, abrindo a chave, 

ficando em estado “Off”. A saída തܳ estará habilitada, ou seja, തܳ=1. Este pulso zera o integrador. 

Durante o tempo em que a chave está aberta o diodo conduz e entrega energia à carga. O 

ciclo se repetirá quando o clock voltar a ser igual a 1. 

Durante o período de chaveamento o valor médio da saída será calculado e a lei de controle 

fica então definida pela Equação (160) :  

݂݁ݎܸ − ܸ݃ =
ଵ

்௦
׬ ݐ݀ ܦܸ = ݀݋ݒ

ௗ்௦
଴

                                                  (160) 

Sendo D a razão cíclica ou tempo de fechamento da chave (duty cycle), Vref é a tensão de 

referência desejada na saída do conversor, ܸ݃ é a tensão de entrada, ܸܦ é a tensão no diodo e Ts é 

o tempo de chaveamento.  

           No circuito mostrado na Figura 11, verifica-se que em cada período de chaveamento Ts, as 

chaves do conversor são ligadas e deligadas por pulsos complementares. Isso quer dizer que durante 

o ciclo de trabalho (D) do conversor, S2 estará fechada por um tempo DTs e S1 por um tempo (1-

DTs). 

Quando S2 (On) e S1 (Off) , a tensão em L será: 
 

VL = Vg+ V02                                                                         (161) 
 
No próximo ciclo de trabalho quando S1 (On) e S2 (Off), , a tensão em L será: 
 

VL = Vg – V01.                                                                       (162) 
 
A relação de trabalho D (Razão cíclica) é determinada fazendo o balanço da tensão no 

indutor:  

ܸ݃ = ܸ01 − 01ܸ)ܦ + ܸ02)                                                                    (163) 

A equação demonstra que a cada período de chaveamento Ts, o controlador modula o ciclo 

de trabalho das chaves, fazendo com que o valor médio da saída seja igual à referência.  

 
Um dos objetivos do controle é modular o ciclo de trabalho D de forma que o conversor 

opere com fator de potência unitário de forma que a corrente de entrada ݅݃ seja proporcional à 

tensão de entrada ܸ݃. Para isso o conversor tem que se comportar como uma resistência pura. Na 

equação abaixo, o "ܴ݁" representa o comportamento com uma carga supostamente resistiva.  
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݅݃ =
௏௚

ோ௘
                                                                                       (164) 

Da mesma forma, a tensão do barramento C.C. terá que manter o mesmo nível independente 

de variações na carga. Para isso dizemos que: 

             ܸ݉ =
(௏ௗ௖.ோ௦)

ோ௘
                                                                                 (165) 

Onde  ܸ݉ é a tensão modulada do controlador do barramento C-C e ܴݏ é a resistência do 

sensor de corrente. 

3.2.1. Implementação do controle “One-Cycle” nas topologias  
 

Um retificador “boost” em meia ponte possui dois capacitores com barramento CC dividido. 

A proposta em (GHOSH e NARAYANAN, 2007) é que dois controladores PI façam o controle da 

tensão no barramento independentemente, para obter o equilíbrio C.C, mantendo o balanceamento 

entre as tensões nos capacitores. Na Figura 26 é mostrado o esquema em bloco. 

Então, considerando Vm1 e Vm2 a saída de cada controlador PI e V01 e V02 a tensão em 

cada capacitor, tem-se que: 

ܸ݉1 =
(௏଴ଵ.ோ௦)

ோ௘
                                                                           (166) 

e            

ܸ݉2 =
௏଴ଶ.ோ௦

ோ௘
                                                                              (167) 

Através dessas equações obtém-se uma equação de controle,  

ݏܴ݃݅ = ܸ݉1 − 1ܸ݉)ܦ + ܸ݉2)                                                      (168) 

onde, Rs representa o ganho no sensor de corrente.     

Figura 26 - Esquema de controle “One-Cycle” (GHOSH e NARAYANAN, 2007) 
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No momento inicial quando o clock vai para 1, a portadora (ܸܿ) será igual a corrente de 

referência (ܴ݅݃ݏ)e também igual ao sinal modulado (ܸ݉). 

No controle por 1 ciclo, os sinais ܶݏ, ܸ݉ e ig podem ser considerados constantes, levando 

em consideração a sua elevada frequência de comutação. Portanto, em cada intervalo de comutação 

 :pode ser gerada pela integração(ݐ)ܸܿ a portadora ,(ݏܶ)

 

(ݐ)ܸܿ = ܸ݉1 − (ܸ݉1 + ܸ݉2) ௧

்௦
; (0 < ݐ <  (169)                                         (ݏܶ

 

(ݐ)ܸܿ = ܸ݉1 −
(௏௠ଵା௏ )

்௦
׬ ; ݐ1݀ (0 < ݐ <                               (ݏܶ

௧
଴

           (170) 
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4. SIMULAÇÃO DAS TOPOLOGIAS COM AS TÉCNICAS DE CONTROLE  
 

As estratégias escolhidas para serem testadas nos retificadores foram à estratégia de 

estratégia de controle por Histerese variável com frequência de chaveamento f constante e a 

estratégia “One-Cycle Control (OCC)”. Estas estratégias serão testadas para tanto para dois níveis 

quanto para três níveis. 

Os circuitos dos blocos de controle que serão apresentados e simulados foram concebidos 

com módulos matemáticos de acordo com as equações do capítulo 3. 

Todas as simulações aqui apresentadas foram realizadas no PSIM com os parâmetros de 

cálculo: passo de cálculo (“time step”) = 3E-007 s; e passo de impressão (“print step”) = 1. 

 

4.1. Estratégia de controle por Histerese variável 
 

Na estratégia de histerese variável, a corrente ΔILpp é variável mas com frequência de 

chaveamento f constante. Quando a corrente de entrada for crescente positiva e atingir o limite 

superior, o comando deverá abrir a chave onde há o fluxo de corrente e fechar a chave 

complementar, fazendo com que a derivada da corrente fique negativa até atingir o limite inferior. 

Durante todo período da rede de alimentação o ciclo se repete e a corrente de entrada se mantém 

confinada na banda de histerese.  

Esta estratégia consiste em impor que a corrente de entrada siga a corrente instantânea de 

referência que está em fase com a corrente de entrada. Nesta estratégia, a ação do controle é dada 

por uma lógica aplicada a um flip-flop. A corrente instantânea de entrada é colhida através de um 

sensor de corrente. O controle é feito através do comparador que testa se a corrente de entrada é 

maior ou menor do que a corrente de referência e se está em fase com a tensão de entrada. No 

momento do cruzamento entre as correntes de entrada e de referência e dependendo do ciclo, se for 

positivo ou negativo, o flip-plop enviará o comando de liga ou desliga para as chaves. O 

acionamento das chaves depende do pulso do clock sensível à borda de subida, este impõe o tempo 

de atuação do controle. Quando a corrente de entrada amostrada aumenta, a mínima frequência de 

chaveamento ocorre quando houver o pulso do clock e a corrente amostrada ainda não houver 

ultrapassado a corrente de referência, de forma que a chave conduzirá esta corrente até o próximo 

pulso de clock. 

Para o dimensionamento do indutor levou-se em consideração a frequência mínima de 

chaveamento. Isto representa uma desvantagem já que, pois quanto menor a frequência de 
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chaveamento maior será a indutância de entrada. Não é recomendada uma frequência inferior a 

20kHz para evitar ruídos na faixa do espectro audíveis. 

Esta estratégia apresenta a vantagem de atuar durante todo o período da rede de alimentação 

com isso evita-se o tempo morto e também por necessitar apenas de uma referência para o controle. 

A referência de corrente é formada por uma banda de histerese variável somada à corrente 

senoidal de referência
*
si  em fase com a rede: 

2
**

Sup
Lpp

s

I
ii




                                                             (171),            

    2
**

Inf
Lpp

s

I
ii




                                                               (172) 

Desta forma, a corrente de entrada fica contida dentro desses limites impostos pelo controle, 

de acordo com a Equação 171 e Equação 172.                         

4.1.1. Blocos de controle da estratégia de controle por Histerese 
 

Nesta dissertação esses blocos são explicitados através das equações matemáticas e 

simulados conforme a Figura 27. 

Para o controle do retificador “boost” Meia ponte dois níveis tem-se pela estratégia por Histerese os 

seguintes blocos da Figura 27. 

Figura 27 - Controle por Histerese do retificador “boost” Meia ponte dois níveis 

 

 

Bloco1 

Bloco2 

Bloco4 Bloco3 
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Para o controle do retificador “boost” NPC três-níveis tem-se pela estratégia por Histerese 

os seguintes blocos da Figura 28. 

Figura 28 - Controle por Histerese do retificador “boost” NPC três níveis. 

 

 

Para que haja um bom entendimento, o circuito de controle para as topologias é apresentado 

por blocos. Esta apresentação servirá para as duas topologias, pois a pesar de apresentarem circuitos 

diferentes, os blocos possuem funções iguais com exceção ao bloco3, pois para o caso do NPC, o 

controle do barramento C.C foi feito controlando as tensões nos capacitores individualmente, pelos 

motivos citados no capitulo 1.  

O bloco1 é o formador de 
∆୧୪౦౦

ଶ
·. Este circuito identifica qual a ondulação pico a pico de 

corrente. A sua saída alimenta o bloco 2 que é responsável por formar as referências de corrente 

negativa 
*
Infi   e positiva 

*
Supi

 que  através de dois comparadores que manterão a corrente I୐ dentro 

dos limites inferior e superior . Este circuito condiciona a corrente dentro dos limites da curva de 

Histerese.  

O bloco 3 é o circuito formador da corrente de referência (ISref). Este circuito é o 

responsável pelo controle da tensão no barramento C.C. A tensão de saída VDC (tensão do 

barramento CC) é comparada com a tensão de referência VDC que é produzida por uma fonte de 

corrente contínua. A diferença entre essas duas tensões produz um sinal de erro que irá ser 

compensado por um PI (Proporcional-integral). Este sinal será multiplicado por uma referência de 

corrente senoidal de mesma fase que a corrente ݅ௌ da rede elétrica. Esta corrente produzida 

representa a portadora gerada que irá para o bloco 2. Na biblioteca do PSIM contém blocos PI para 

Bloco1 

Bloco2 

Bloco3 

Bloco 4 
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simulação de sistemas de controle e as variáveis podem ser alteradas através dos ganhos dos 

controladores. O controlador proporciona integral (PI) é o controlador com frequência fixa mais 

utilizada nas malhas envolvendo variáveis elétricas. Como o nome se refere à ação de controle será 

a soma de uma componente proporcional ao sinal de erro e outra componente proporcional a 

integral do valor de erro num determinado período de totalização. Com essas duas ações é possível 

obter uma elevada resposta dinâmica, com pequeno erro em regime permanente.  

O controlador PI tem sua função de transferência descrita por (173): 

 s

k

k
sk

G
p

i
p

pi














                                               (173) 

O kp é um ganho proporcional que amplifica o sinal de erro na entrada do controlador, O 

erro é obtido pela comparação da variável de saída (tensão ou corrente) com uma referência. O ki é 

uma constante que proporciona ação integral sobre o erro e garante uma saída não nula para o 

controlador, mesmo quando o sinal de erro é nulo, e “s” é uma variável no domínio da frequência. 

O sinal de saída do controlador é uma tensão de referência que ativará o circuito gerador de pulsos 

do PWM.           

No bloco 4 os sinais lógicos vindos dos comparadores indicarão ao flip-flop RS o momento 

de mandar os pulsos de chaveamento. Quando o flip-flop receber o sinal de Set, indicará que a 

chave deverá conduzir e o sinal de Reset indicará que a chave ficará aberta, ou seja, sem condução 

de corrente. 
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4.1.2. Simulação das Topologias dos Retificadores com Controle por Histerese  
 

 A Figura 29 apresenta o modelo de simulação do retificador “boost” dobrador em meia-
ponte de 2-Níveis. Os componentes indutor, capacitores (C1 = C2) e resistência de carga são 
aqueles definidos em (106), (120) e (121), respectivamente. O controle utilizado é o do tipo 
histerese. As Figuras 30 e 31 mostram os resultados de simulação desse modelo. Em todas as 
simulações apresentadas neste trabalho a corrente de entrada é mostrada multiplicada por um fator 
10 com o intuito de melhorar a visibilidade. Observa-se que o valor total da tensão CC de saída 
(VO_CC) na Figura 30 e o valor eficaz da corrente de entrada na Figura 31 correspondem 
satisfatoriamente aos valores calculados em (103) e (119), respectivamente. Na Figura 32 o modelo 
do retificador “boost” meia-ponte em 3-Níveis (NPC) é mostrado, e nas Figuras 33 e 34 estão seus 
respectivos resultados de simulação. Nota-se que a tensão CC total de saída (Vo_CC) na Figura 33 
e o valor eficaz da corrente de entrada na Figura 34 correspondem aos valores calculados em (155), 
(153), e (150), respectivamente. Destaca-se a redução do THD% da corrente de entrada com a 
topologia “boost” em 3-Níveis (5,39%), mais próximo ao recomendado pela norma técnica do IEEE 
(5%), em relação ao obtido com a topologia “boost” dobrador em 2-Níveis (7,933%). Outro aspecto 
importante é a redução significativa no valor de capacitor na topologia em 3-Níveis, praticamente à 
metade do obtido na topologia “boost” dobrador em 2-Níveis, embora o aumento no valor da 
indutância “boost”. 

 

Figura 29 – Modelo de simulação do retificador “boost” dobrador em meia-ponte de 2-Níveis com 
controle tipo histerese. 

-
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Figura 30 – Resultados de simulação do retificador “boost” dobrador em meia-ponte de 2-Níveis 
com controle por histerese. (a) Tensão e corrente (multiplicada por 10) na fonte CA; (b) THD% da 
corrente de entrada e fator de potência total; (c) Tensões no barramento CC. 

 

 

Figura 31 – Tensão ,VS, e corrente de entrada, iL (multiplicada por 10) com os respectivos valores 
eficazes indicados, referentes a Figura 29. 
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Figura 32 - Modelo de simulação do retificador “boost” meia-ponte em 3-Níveis, com controle tipo 
histerese. 
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Figura 33 – Resultados de simulação do retificador “boost” meia-ponte em 3-Níveis com controle 
histerese. (a) Tensão e corrente (multiplicada por 10) na fonte CA; (b) THD% da corrente de 
entrada e fator de potência total; (c) Tensões no barramento CC. 

 

 

 

Figura 34 – Tensão ,VS, e corrente de entrada, iL (multiplicada por 10) com os respectivos valores 
eficazes indicados, referentes a Figura 32. 
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4.2. Estratégia de controle “One-cycle” (“OCC”) 

 

Na estratégia de controle de Um-Ciclo (“One-Cycle Control - OCC)” utilizou-se duas fontes 

distintas para embasamento da pesquisa. Para os cálculos realizados e para a implementação do 

circuito de controle do retificador em dois níveis, foi utilizado o esquema descrito em (SMEDLEY, 

2003) e em (GHOSH e NARAYANAN, 2007) e para a implementação do controle de três níveis foi 

utilizado o esquema descrito no artigo (AJIT AND KISHORE-2012). 

Os conversores NPC de 3-Níveis e o conversor em Meia-Ponte dobrador de 2-Níveis são 

operados pelo controle de Um-Ciclo, portanto, com frequência de comutação constante.  

O controlador OCC é simples de implementar, pois pode ser realizado usando um integrador 

com reset, poucos comparadores e flip-flops. Estudos de simulação são realizados para validar o 

esquema proposto. 

4.2.1. Esquema de Controle para Topologia “boost” Meia-Ponte Dobradora em 2-
Níveis  

 

Para a topologia do conversor “boost” meia-ponte em 2-Níveis, em cada ciclo de comutação 

Ts, os interruptores de conversor S1 e S2 são ligados e desligados por pulsos de chaveamento 

complementares. S2 é ligado durante uma duração de DT e S1 para T (1-D), em que D é a razão 

cíclica. Com a chave S2 ligada e S1 desligada, a tensão aplicada através do indutor L é (Vs + Vo2). 

E com a chave S1 ligada e S2 desligada, a tensão em L é (Vs -Vo1).Considera-se que a frequência 

de comutação (fs = 1 / Ts) é elevada.    

O conversor possui um barramento CC dividido, com tensões de saída Vo1 e Vo2 que 

devem ser controladas. No barramento CC a tensão total de saída é a soma das tensões (Vo1 + Vo2) 

nos capacitores do barramento. O esquema de controle é mostrado na Figura 35. 

No bloco 1 segue a proposta em (GHOSH e NARAYANAN, 2007) que  é o controle 

individual das tensões nos capacitores, ou seja, um controlador PI para cada capacitor com o 

objetivo de fazer o balanceamento entre as tensões Vo1 e Vo2.  

No bloco 2 tem-se que as saídas dos dois controladores PI1 e PI2 são Vm1 e Vm2, 

respectivamente, que são usadas para controlar a resistência emulada, Re, na entrada do conversor.  

O objetivo do controle é modular o chaveamento do conversor de tal forma que a corrente 

de entrada is seja proporcional à tensão de entrada vs. O controle inclui um controlador de tensão, 
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que tipicamente é um controlador PI, no qual controla a quantidade de energia necessária para 

manter o barramento C.C com tensão constante, controla também a amplitude da corrente de 

entrada. Por este motivo, a saída do controlador de tensão é multiplicada por um sinal senoidal de 

mesma fase e frequência da rede com o objetivo de obter a referência da corrente de entrada. O 

controlador de corrente de entrada é rápido e assim se obtém um fator de potencia elevado.  

Figura 35 - Controle por OCC do retificador “boost” Meia ponte dois níveis. 

 

 

 

Devido à elevada frequência de comutação, em qualquer intervalo de comutação T, Vm1, 

Vm2 e is podem ser considerados constantes.  

No bloco 3 em cada intervalo de comutação, a portadora vc (t) pode ser gerada pela 

integração analógica. No início do intervalo, isto é, em t = 0, vc (t) é igual a (Vm1) e (-Vm2) no 

final do intervalo t = T. Observe que a portadora vc (t) é igual a is. no instante t = DT. Os instantes 

de comutação podem ser determinados comparando a corrente de entrada is com vc (t) num 

comparador analógico. 

4.2.2. Esquema de Controle para Topologia “boost” Meia-Ponte em 3-Níveis  
 

Para a topologia em dois níveis de acordo com (AJIT AND KISHORE-2012) Figura 36, no 

bloco 1,  inicialmente a tensão do barramento CC é detectada e comparada com o valor de 

referência, VDC * que é produzida por uma fonte com o valor de tensão que corresponde à metade 

da tensão total do barramento. Essa tensão é subtraída individualmente pelas tensões dos 

capacitores C1 e C2 do barramento C.C para gerar o sinal de erro Ve.   

No bloco 2 o sinal de erro vai para um controlador PI para obter um sinal, Vm que 

corresponde a uma tensão modulada. Este sinal, que tem a forma de uma onda dente de serra 

Bloco1 Bloco2 
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Vm2 

is 
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unipolar com amplitude Vm e com um período TS é sintetizada por um integrador com reset que 

tem uma constante de tempo Ti = TS onde TS é o período de tempo do clock que restabelece o 

integrador. 

No bloco 3 a forma de onda dente de serra corresponde a Vm [1- (t / TS)] e é obtido e outra 

dente de serra correspondente a -Vm [1- (t / TS)] é obtida por inversão do primeiro. A corrente de 

entrada detectada por um sensor é comparada com as duas formas de onda do dente de serra. 

Para aumentar a amplitude de vm e assim aumentar a margem de estabilidade, adiciona-se 

uma componente de corrente fictícia is.Rs proporcional à tensão da fonte é sintetizada 

multiplicando a tensão da fonte detectada, vi por um ganho, 1 / RF.  Este sinal é então adicionado à 

corrente de fonte detectada, o resultado desta adição é então comparado com as formas de onda do 

dente de serra. As saídas dos comparadores são ainda utilizadas para habilitar os correspondentes 

flip-flops. As saídas dos flip-flops são funções da comutação correspondentes das “Si” saídas.   

No bloco 4 , as saídas dos comparadores são ainda utilizadas para reiniciar os flip-flops 

correspondentes. Através da lógica de controle aplicadas nas entradas dos flip-flops tem-se nas suas 

saídas, os pulsos de chaveamento para o circuito de potência. 

Figura 36 - Controle por OCC do retificador “boost” NPC três níveis 

 

  

 

Somente um dos comparadores terá um sinal de saida que ativará um dos Flip-flops. As 

saídas dos flip-flops tem a função de comutação. O ciclo de trabalho determina o período de 

comutação das chaves. 
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4.3. Simulação das Topologias dos Retificadores com Controle “OCC”  
 

 A Figura 37 mostra o modelo de simulação do retificador “boost” dobrador em meia-ponte 
de 2-Níveis. O controle utilizado é o do tipo “One-Cycle Control – (OCC)”. As Figuras 38 e 39 
apresentam os resultados de simulação obtidos com esse modelo. Nessas simulações, a corrente de 
entrada aparece multiplicada por um fator 10 para melhor visibilidade. Nessas simulações nota-se 
que os valores da tensão CC (Vo_CC) e da corrente eficaz na fonte, nas Figuras 38 e 39 
respectivamente, convergem satisfatoriamente para os valores calculados em (103) e (119). Houve 
melhoria (redução) no THD% da corrente de entrada (7,09%) em relação ao resultado obtido com a 
técnica por histerese (7,933%) vista na Figura 30, porém ainda acima do 5% estabelecido pela 
norma do IEEE. Na Figura 40 é apresentado o modelo de simulação do retificador “boost” meia-
ponte em 3-Níveis, e nas Figuras 41 e 42 os resultados de simulação correspondente. Os valores da 
tensão CC (Vo_CC) e da corrente eficaz de entrada (iL_rms) correspondem satisfatoriamente aos 
valores calculados em (155), (153), e (150). Destaca-se a significativa redução da distorção 
harmônica total na corrente de entrada (THD%= 1,92%), atendendo à norma IEEE, em relação ao 
resultado obtido com a técnica histerese (5,39%) vista na Figura 33. 

 

 

Figura 37 – Modelo de simulação do retificador “boost” dobrador meia-ponte em 2-Níveis com 
controle tipo “OCC”. 
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Figura 38 – Resultados de simulação do retificador “boost” meia-ponte em 2-Níveis com controle 
“OCC”. (a) Tensão e corrente (multiplicada por 10) na fonte CA; (b) THD% da corrente de entrada 
e fator de potência total; (c) Tensões no barramento CC. 

 

 

Figura 39 – Tensão ,VS, e corrente de entrada, iL (multiplicada por 10) com os respectivos valores 
eficazes indicados, referentes a Figura 37. 
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Figura 40 – Modelo de simulação do retificador “boost” meia-ponte em 3-Níveis, com controle 
“OCC”. 

 

 

Figura 41 – Resultados de simulação do retificador “boost” meia-ponte em 3-Níveis com “OCC”. 
(a) Tensão e corrente (multiplicada por 10) na fonte CA; (b) THD% da corrente de entrada e fator 
de potência total; (c) Tensões no barramento CC. 
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Figura 42 – Tensão ,VS, e corrente de entrada, iL (multiplicada por 10) com os respectivos valores 
eficazes indicados, referentes a Figura 40. 
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5. TOPOLOGIAS DE SISTEMAS CA-CA COM INVERSORES EM 3-NÍVEIS  
 

5.1. Topologias de Inversores 
 

As topologias utilizadas neste trabalho para o inversor CC-CA são: a clássica de três níveis 

(NPC) e a topologia com o número de chaves reduzido de chaves (KOURO-2010). 

No inversor o componente armazenador de energia é o capacitor, por isso o barramento C.C 

comporta-se como uma fonte de tensão.  A Figura 43, ilustra um conversor CC-CA  trifásico NPC 

de três níveis utilizados neste trabalho alimentando uma carga trifásica. 

Figura 43 - Inversor mutinível: (a) Topologia clássica, (b). Com o número reduzido de componentes 
(Kouro, 2010) 

              

                     (a)       (b) 

 

As vantagens da topologia NPC em relação às outras multiníveis são de possuir uma 

estrutura simples, com uma menor dependência, tanto em relação do retificador quanto do inversor 

como também, de possuir um menor número de capacitores. Esta possui um ponto neutro e todos os 

interruptores são operados com uma tensão de comutação com a metade da tensão do barramento 

C.C e oferece uma solução simples para estender as gamas de tensão e potência em relação às 

existentes de conversão de dois níveis. 

Na Figura 44, tem-se o circuito de chaveamento para os inversores da topologia clássica e 

para a topologia com o número de chaves reduzida. 
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Figura 44 - Inversor mutinível: (a) Topologia clássica, (b). Com o número reduzido de componentes 
(Kouro, 2010). 

                               

        (a)     (b) 

 

5.2. Técnicas de Modulação do Inversor para o comando das chaves 
 

As técnicas de modulação têm por objetivo comandar os interruptores de um conversor, de 

forma a fornecer uma tensão de saída controlada pela relação cíclica ou pela largura de pulso 

utilizada. A técnica responsável pelo controle da razão cíclica é denominada de modulação por 

largura de pulsos (Pulse Width Modulation - PWM). A modulação PWM senoidal unipolar para o 

conversor NPC é realizada através da comparação entre duas ondas portadoras triangulares e uma 

onda moduladora senoidal. 

Existem três estratégias de modulação PWM, a modulação por disposição de fase (Phase 

Disposition - PD) a modulação por disposição de fase oposta (Phase Opposition Disposition - POD) 

e a modulação por disposição de fase oposta e alternada (Alternative Phase Opposition Disposition 

- APOD). Para o caso específico do NPC de três níveis, as modulações POD e APOD são 

equivalentes.  Na modulação por disposição de fase (PD) todas as portadoras estão em fase e na 

disposição de fase oposta (POD), as portadoras acima do nível zero estão defasadas com as 

portadoras abaixo do nível zero por 180°. Em ambas as técnicas são necessárias “n-1” portadoras, 

onde n é o número de níveis do conversor. O conversor é chaveado quando a referência senoidal é 

maior que ambas as portadoras e é chaveado em zero quando a referência senoidal é maior que a 

portadora inferior e menor que a portadora superior.  

A estratégia escolhida e utilizada para este trabalho foi a PWM com múltiplas portadoras 

com disposição de fase (Phase Disposition - PD). Nessa estratégia são utilizadas portadoras 

defasadas entre si conforme a topologia do inversor. Destaca-se que a amplitude e a frequência das 
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portadoras triangulares é a mesma. Na Figura 45 têm-se as formas de onda do PWM 

multiportadoras para as duas topologias. 

Figura 45- Modulação PWM: (a) Topologia clássica, (b). Com o número reduzido de componentes 

 

              

    (a)         (b) 

 

Na Figura 46 utilizou-se frequência de chaveamento de 20kHz e o índice de modulação “m” 

igual a 0,8.  Nesta figura, apresenta-se o sinal de controle PWM (topologia reduzida) e a saída dos 

comparadores com o comando para as chaves. 

Figura 46 - Comando das chaves no  inversor NPC reduzido. 

 

 

Sen1 
Sen2 

Sen3 

Sen1 Sen2 



84 
 
5.3. Simulação do Sistema Completo CA-CA 
 

A Figura 47 mostra a configuração básica de um conversor CA-CA para aplicações em 

acionamentos elétricos. A estrutura em questão é composta por um retificador monofásico, um 

barramento CC e um inversor NPC-3L com chaveamento PWM.    

Figura 47 – Sistema CA-CA 

 

Durante a operação normal, é necessário que haja tensão suficiente no barramento CC, para 

que o inversor possa sintetizar uma tensão adequada imposta pela malha de controle, a fim de suprir 

os requisitos de conjugado demandado pelo sistema. A presença de um afundamento de tensão na 

entrada do conversor pode restringir a faixa de tensão possíveis de serem sintetizadas pelo controle, 

afetando o desempenho dinâmico do sistema para determinadas condições de carga.  

Mesmo que tal restrição não afete a condição de operação vigente do acionamento, a 

compensação da redução de tensão no barramento CC, realizada pela malha de controle de tensão 

na saída do inversor, implica a elevação dos níveis de corrente de entrada. 

Com o limitador é possível ligar o motor direto com o objetivo de limitar a corrente na 

partida do motor de indução. 

Para calcular os limites máximos e mínimos para o limitador considera-se: 

௠ܸ =
௏బ

ோ೐
∗ ܴ௦ =

ூೞ
∗

௏ೞ
଴ܸܴ௦ .                                                                 (174) 

Como 
ூೞ

∗

௏ೞ
଴ܸ é uma constante então 

௠ܸ = ௦ܫܭ
∗ .                                                                          (175) 

Exemplo de cálculo: 

Sendo,  ܫ௦
∗ = e ௠ܸ ܣ7.72 ≈  então para os 12 Ampéres do motor então o ,(݋݈݀ܽݑ݉݅ݏ) 10ܸ

seu valor ficará limitado a: ௠ܸୀ ± 15ܸ. 

Vm 
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Neste capítulo, utilizou-se um modelo de motor de indução com os seguintes parâmetros: 

RS= 37Ω; LS= 17mH; Rr= 4,25Ω; Lr= 17mH; Lm= 215Mh; No. de polos= 4; momento de 

inércia= 0,4. 

Considerou-se que os valores nominais do motor são 220V e 1,1kW para o caso de sistemas 

com inversor de 2-ramos. Com inversor de 3-ramos, a potência é em torno de 2,2 kW. 

Em cada modelo, utilizou-se um wattímetro à entrada dos terminais do motor para verificar-

se a potência (PO) consumida. Para os casos em que utilizou-se inversor de 3-ramos, embora o 

aumento no consumo, porém utilizou-se os mesmos retificadores com os mesmos componentes 

calculados no Capítulo 2. Em alguns casos houve ajuste na tensão do barramento CC (Vo_CC) de 

modo a atender a demanda do inversor e motor e procurou-se atingir os valores nominais do motor 

com índice de modulação do inversor (ma) igual a no máximo 0,85 sempre que possível. Todos os 

inversores estão com 20 kHz de frequência de chaveamento em PWM senoidal. Em todas as 

análises, a corrente de entrada, na fonte monofásica CA, é apresentada multiplicada por um fator de 

10 para melhor visibilidade. Os sistemas com inversor de 3-ramos serão apresentados apenas com 

retificador controlado por “OCC”. 

 

5.3.1. Simulação de Sistemas CA-CA com Controle por Histerese  
 

 A Figura 48 apresenta um sistema CA-CA, monofásico para trifásico, com retificador em 2-

Níveis com controle histerese e inversor 3-Níveis de 2-ramos. As Figuras 49 e 50 mostram os 

resultados de simulação correspondentes. Observa-se que na Figura 49 a corrente eficaz de entrada 

e as tensões do barramento CC, e na Figura 50 a potência de saída medida no motor, convergem 

para os mesmos valores projetados para o retificador de 2-Níveis (Capítulo 2). Na Figura 51 é 

mostrado o modelo do sistema com retificador 3-Níveis e inversor de 2-ramos, e nas Figuras 52 e 

53 estão os correspondentes resultados. Houve um aumento da tensão do barramento CC (Figura 

52) em relação ao especificado para o retificador de 3-Níveis (629V) conforme feito no Capítulo 2. 

Mas assim, os valores nominais de potência e tensão no motor são atendidos (Figura 53) com 

ma=0,85. É verificada na Figura 52 uma redução de THD% (THD_iL) na corrente de entrada em 

relação ao obtido com o sistema da Figura 48, porém não significativa. 
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Figura 48 – Sistema com retificador em 2-Níveis com controle histerese e inversor 3-Níveis de 2-
ramos. 

 

 

 

Figura 49 – Resultados de simulação do sistema da Figura 48. (a) Tensão e corrente (multiplicada 
por 10) na fonte CA; (b) THD% da corrente de entrada e fator de potência total na fonte CA 
monofásica; (c) Tensões no barramento CC. 
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Figura 50 – Resultados de simulação do sistema da Figura 48. (a) Correntes de fase do motor; (b) 
THD% na corrente de fase do motor; (c) Valor eficaz da corrente de fase do motor (Ia_rms), 
componente fundamental da tensão fase-fase do motor (Vab_1) e seu valor eficaz (Vab_1_rms); (d) 
Potência real (PO) consumida pelo motor. 

 

 

 

Figura 51 – Sistema com retificador em 3-Níveis com controle histerese e inversor de 2-Ramos. 
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Figura 52 – Resultados de simulação do sistema da Figura 51. (a) Tensão e corrente (multiplicada 
por 10) na fonte CA; (b) THD% da corrente de entrada e fator de potência total na fonte CA 
monofásica; (c) Tensões no barramento CC. 

 

Figura 53 – Resultados de simulação do sistema da Figura 51. (a) Correntes de fase do motor; (b) 
THD% na corrente de fase do motor; (c) Valor eficaz da corrente de fase do motor (Ia_rms), 
componente fundamental da tensão fase-fase do motor (Vab_1) e seu valor eficaz (Vab_1_rms); (d) 
Potência real (PO) consumida pelo motor. 
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5.3.2. Simulação de Sistemas CA-CA com Controle por “OCC”  
 

 Todos os sistemas apresentados nesta seção operam com retificadores controlados por 

“OCC”. A Figura 54 mostra um sistema de acionamento com retificador de 2-Níveis e inversor de 

2-ramos, e nas Figuras 55 e 56 estão os correspondentes resultados. E na Figura 57 está o sistema 

com retificador de 3-Níveis e inversor de 2-ramos, com os resultados da análise apresentados nas 

Figuras 58 e 59. Para ambos os sistemas (Figuras 54 e 57) houve redução da distorção harmônica da 

corrente de entrada (THD_iL), em relação aos valores obtidos com controle histerese, porém a mais 

significativa foi a do sistema com retificador de 3-Níveis (Figura 58) com o valor 2,56%. Neste 

sistema houve aumento de 9,54% na tensão do barramento CC (Vo_CC) comparado ao valor 

projetado para a topologia retificador de 3-Níveis (Capítulo 2). Ambos os sistemas (Figuras 54 e 57) 

atendem aos valores nominais do motor.  

 

 

Figura 54 – Sistema com retificador em 2-Níveis com controle “OCC” e inversor de 2-ramos. 
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Figura 55 – Resultados de simulação do sistema da Figura 54. (a) Tensão e corrente (multiplicada 
por 10) na fonte CA; (b) THD% da corrente de entrada e fator de potência total na fonte CA 
monofásica; (c) Tensões no barramento CC. 

 

 

 

Figura 56 – Resultados de simulação do sistema da Figura 54. (a) Correntes de fase do motor; (b) 
THD% na corrente de fase do motor; (c) Valor eficaz da corrente de fase do motor (Ia_rms), 
componente fundamental da tensão fase-fase do motor (Vab_1) e seu valor eficaz (Vab_1_rms); (d) 
Potência real (PO) consumida pelo motor. 
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Figura 57 – Sistema com retificador em 3-Níveis com controle “OCC” e inversor de 2-Ramos 

 

 

 

 

Figura 58 – Resultados de simulação do sistema da Figura 57. (a) Tensão e corrente (multiplicada 
por 10) na fonte CA; (b) THD% da corrente de entrada e fator de potência total na fonte CA 
monofásica; (c) Tensões no barramento CC. 
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Figura 59 – Resultados de simulação do sistema da Figura 57. (a) Correntes de fase do motor; (b) 
THD% na corrente de fase do motor; (c) Valor eficaz da corrente de fase do motor (Ia_rms), 
componente fundamental da tensão fase-fase do motor (Vab_1) e seu valor eficaz (Vab_1_rms); (d) 
Potência real (PO) consumida pelo motor. 

 

 Na Figura 60 está um sistema com retificador de 2-Níveis e inversor de 3-ramos e a 

correspondente análise é apresentada nas Figuras 61 e 62. E na Figura 63 é mostrado o sistema com 

retificador de 3-Níveis e inversor de 3-ramos com os correspondentes resultados nas Figuras 64 e 

65. O índice de THD% obtido em ambos os sistemas está abaixo de 5% e, portanto, atende à norma 

técnica do IEEE. E também, não foram necessários maiores ajustes no barramento CC de ambos os 

sistemas para atender à demanda do motor.  

Figura 60 – Sistema com retificador em 2-Níveis com controle “OCC” e inversor de 3-ramos.  
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Figura 61 – Resultados de simulação do sistema da Figura 60. (a) Tensão e corrente (multiplicada 
por 10) na fonte CA; (b) THD% da corrente de entrada e fator de potência total na fonte CA 
monofásica; (c) Tensões no barramento CC. 

 

 

Figura 62 – Resultados de simulação do sistema da Figura 60. (a) Correntes de fase do motor; (b) 
THD% na corrente de fase do motor; (c) Valor eficaz da corrente de fase do motor (Ia_rms), 
componente fundamental da tensão fase-fase do motor (Vab_1) e seu valor eficaz (Vab_1_rms); (d) 
Potência real (PO) consumida pelo motor. 

 

 

 

0

-200

-400

200

400

I(L1)*10 Vs iL_rms

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

1.2
iL_THD VAPF1_PF

1 1.5 2
Time (s)

300

400

500

600

700

800

Vc1 Vc2 Vo_CC Vo_total

iL(eficaz)= 10,16A(A) (V) (A)

THD%= 3,50%

PF= 0,9972

Vc1, Vc2

Vo_CC= 735,17V

(Fator de Potência) (a)

(b)

(c)

0

-5

-10

5

10

Ia Ib Ic

0
0.2
0.4
0.6
0.8

1
1.2

THD_Ia

0
-200
-400
-600

200
400
600

Ia_rms Vab_1 Vab_1_rms

1 1.5 2
Time (s)

0

500

1000

1500

2000

2500
Real_POWER

(A)

THD_Ia%= 0,656%

Ia_rms= 4,27A Vab_1(eficaz)= 315,25A 

Po= 2,227 kW

(a)

(b)

(c)

(d)



94 
 
Figura 63 – Sistema com retificador em 3-Níveis com controle “OCC” e inversor de 3-Ramos 

 

 

 

 

Figura 64 – Resultados de simulação do sistema da Figura 63. (a) Tensão e corrente (multiplicada 
por 10) na fonte CA; (b) THD% da corrente de entrada e fator de potência total na fonte CA 
monofásica; (c) Tensões no barramento CC. 
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Figura 65 – Resultados de simulação do sistema da Figura 63. (a) Correntes de fase do motor; (b) 
THD% na corrente de fase do motor; (c) Valor eficaz da corrente de fase do motor (Ia_rms), 
componente fundamental da tensão fase-fase do motor (Vab_1) e seu valor eficaz (Vab_1_rms); (d) 
Potência real (PO) consumida pelo motor. 
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6. CONCLUSÕES 
 

Nesta dissertação foi apresentada metodologia de cálculo para o dimensionamento dos 
componentes de retificadores monofásicos meia-ponte “boost” dobrador em dois-níveis e “boost” 
em três-níveis. Para fins de projeto e análise, considerou-se frequência de chaveamento de 20 kHz. 
Observou-se que na topologia de três-níveis os capacitores são reduzidos à metade em comparação 
aos calculados para a topologia de dois-níveis. Aplicou-se a essas topologias técnicas de controle 
histerese e “One-Cycle (OCC)” e foi realizada uma análise comparativa do desempenho. Os 
resultados obtidos mostraram que somente com o retificador “boost” de três-níveis com controle 
“OCC” obteve-se índice reduzido de distorção harmônica total (THD%) da corrente na fonte CA 
monofásica a nível menor que 5%, o que atende à norma técnica do IEEE (5%). Outro aspecto 
importante, é quanto a tensão total do barramento CC que foi menor no caso do retificador de três-
níveis. 

Foram analisados por simulação diversos sistemas CA-CA combinando retificador de dois-
níveis ou de três-níveis com inversor de três-níveis de dois-ramos ou três-ramos, acionando um 
motor de indução trifásico.  

Na análise por simulação de sistemas CA-CA com inversor de três-níveis e dois-ramos 
(topologia reduzida), somente o caso com retificador de três-níveis e controle “OCC” proporcionou 
THD% da corrente de entrada satisfatório (menor que 5%) à norma IEEE. E no caso dos sistemas 
com inversor de três-níveis e três-ramos com retificador, dois-níveis ou três níveis, controlado por 
“OCC”, ambos os sistemas proporcionam THD% da corrente de entrada abaixo do limite 5%.  

De todas as análises realizadas, aquelas com retificador “boost” de três-níveis com controle 
“OCC” forneceram os melhores resultados em termos da redução do THD% da corrente na fonte 
monofásica CA. 

Como trabalhos futuros, identifica-se a necessidade de mais estudos sobre topologias e 
técnicas de controle que produzam sistemas com reduções de THD%, valores dos componentes 
passivos e tensão do barramento CC. É importante notar que a tensão do barramento CC impacta a 
especificação de tensão das chaves semicondutoras. Outro ponto importante é a validação por 
resultados experimentais. 
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