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RESUMO 

Este trabalho apresenta um conversor CA-CC SEPIC quadrático, que realiza correção do 

fator de potência (CFP) na entrada, utilizado como driver em aplicações de iluminação com 

diodos emissores de luz (LED). Essa estrutura permite a obtenção de uma ampla taxa de 

conversão e pode operar nos modos elevador e abaixador. Considerando que a vida útil dos LEDs 

é superior a dos capacitores eletrolíticos, o conversor visa à utilização de apenas capacitores de 

filme. A integração de dois estágios SEPIC, usando a técnica de enxerto (graft scheme), permite 

que o primeiro estágio trabalhe como CFP e o segundo estágio realize o controle da potência (CP), 

utilizando um único interruptor ativo. Apresenta-se um estudo matemático detalhado, por meio 

de uma análise qualitativa e quantitativa, no intuito de obter o roteiro de projeto de todos os 

elementos da topologia. Resultados de simulação e experimentais são apresentados, 

demonstrando as vantagens e desvantagens e validando as considerações teóricas. 

Palavras-Chave: conversores CA-CC, conversores CC-CC, correção do fator de 

potência, conversor SEPIC, diodos emissores de luz. 
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ABSTRACT 

This work presents an ac-dc quadratic SEPIC converter that performs input power factor 

correction (PFC) used as a driver in lighting applications involving light emitting diodes (LEDs). 

This structure provides wide conversion rate and is capable of operating in voltage step-up and 

step-down modes. Considering that the useful life of LEDs is much longer than that of electrolytic 

capacitors, the converter employs only film capacitors. The integration of two SEPIC converters 

using the graft scheme allows the first stage to provide PFC and the second stage to perform 

power control (PC) with a single active switch. A detailed mathematical study is presented 

through a qualitative and quantitative analysis in order to obtain the design procedure comprising 

all elements of the topology. Simulation and experimental results are presented, thus 

demonstrating the advantages and disadvantages of the structure and validating the theoretical 

assumptions. 

Keywords: ac-dc converters, dc-dc converters, power factor correction, SEPIC 

converter, light emitting diodes. 
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CAPÍTULO 1. INTRODUÇÃO GERAL 

1.1 Motivação e Objetivo da Pesquisa 

A crescente demanda por energia elétrica, faz com que sejam necessários métodos e 

técnicas mais eficientes e econômicas para o seu processamento. Destaca-se que uma quantidade 

considerável da energia elétrica gerada em todo o mundo é convertida em iluminação artificial. 

Neste contexto, os diodos emissores de luz (LEDs, do inglês, light emitting diodes) utilizados em 

iluminação merecem atenção especial.  

Os principais fatores que tornam a utilização de LEDs de potência em iluminação interna 

e externa atrativa são: alta eficácia luminosa, robustez, longa vida útil, alto índice de reprodução 

de cores (IRC), emissão de luz branca e alta confiabilidade (Almeida et al., 2014). De acordo com 

(Pattison, 2017), LEDs podem produzir mais de 160 lm/W e ter vida útil superior a 50.000 horas, 

com emissão de luz superior a 70% da emissão inicial. A principal desvantagem do uso desta 

tecnologia não é mais o alto custo de implantação e sim diferenciar produtos de qualidade e de 

má qualidade, que podem comprometer a utilização desta tecnologia. 

Exemplos de vantagens existentes no uso de LEDs em iluminação podem ser facilmente 

encontrados. Uma parceria público-privada realizada na cidade Belo Horizonte, no estado de 

Minas Gerais, substituiu 182.000 pontos de iluminação pública por luminárias de LEDs, 

reduzindo o consumo de energia elétrica em 50%, além de proporcionar mais segurança aos 

cidadãos nas ruas (Yiningchen, 2019). Em outras palavras, as lâmpadas da tecnologia LED 

apresentam melhor iluminação e consumo reduzido.  

A Figura 1.1, adaptada de (Iea, 2019) mostra a evolução da eficiência típica de diferentes 

tipos de lâmpadas, utilizadas em iluminação residencial, ao longo dos anos. Assim, vislumbra-se 

uma projeção de aumento significativo na eficácia luminosa das lâmpadas LEDs nos próximos 

anos, em comparação a outras tecnologias de iluminação convencionais. 

Os LEDs são cargas alimentadas em CC (corrente contínua), o que geralmente demanda 

um dispositivo eletrônico de acionamento que os conecte à rede elétrica CA (corrente alternada). 

Assim, esse dispositivo opera como uma fonte de corrente CC e pode ser chamado de controlador 

ou driver  (Almeida et al., 2015). O driver geralmente é formado por um retificador em série com 

um conversor estático de potência. Deve-se ressaltar que o dimensionamento correto do driver ou 

do sistema de dissipação térmica dos LEDs é de suma importância, pois, caso contrário, poderia 

acarretar baixa eficiência ou redução da vida útil do sistema de iluminação como um todo. 
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Figura 1.1 - Eficácia típica da iluminação residencial no cenário de desenvolvimento sustentável, 2010-2030. 

 

Fonte: Adaptado de (Iea, 2019)  

Os drivers conectados à rede elétrica CA tem a função de fornecer uma corrente CC com 

um nível de ondulação controlado. A amplitude dessa ondulação é geralmente limitada por um 

elemento de armazenamento, seja ele um grande indutor ou capacitor, sendo o capacitor o mais 

comum. Esse elemento é responsável por filtrar a ondulação de tensão, tornando-a compatível 

com a necessidade de sua carga. A frequência da ondulação associada ao filtro capacitivo é o 

dobro da frequência da tensão de entrada (fl). Como o padrão utilizado no Brasil é 60 Hz, a 

frequência da tensão de entrada retificada (flr) será de 120 Hz. Logo, como essa frequência é baixa, 

a capacitância de filtragem necessária será tipicamente alta (Almeida et al., 2015).  

Como relatado em vários trabalhos da literatura (Gu et al., 2009; Alonso et al., 2012; 

Almeida et al., 2015), o driver é o elo mais fraco no desenvolvimento da aplicação. Isso ocorre 

porque, muitas vezes, o driver contém componentes internos que têm uma vida útil incompatível 

com a dos LEDs, o que pode levar a falhas e consequente redução da vida útil de toda a luminária.  

Os principais componentes problemáticos conhecidos são os capacitores eletrolíticos 

tradicionais (Arora et al., 2007), sendo geralmente necessários em equipamentos eletrônicos que 

necessitam de filtro para mitigação da componente CA, associada à ondulação de baixa 

frequência. De acordo com (Gu et al., 2009), capacitores eletrolíticos tradicionais são altamente 

sensíveis à grandes variações de temperatura, corrente e tensão de operação. Esses aspectos são 

comuns a circuitos de acionamento de LEDs, os quais reduzem a vida útil do capacitor eletrolítico 

tradicional, causando incompatibilidade de vida útil entre o driver e o LED. 
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De acordo com a folha de dados (Tdk, 2019b) os capacitores eletrolíticos tradicionais 

apresentam vida útil em horas para uma determinada temperatura. Os capacitores do modelo 

(B43630), apresentam vida útil de aproximadamente 2.000 horas a 85 ºC (Tdk, 2019a) 

Para mitigar este problema, foram estudadas algumas alternativas e as principais soluções 

são a substituição do capacitor eletrolítico tradicional, pelo capacitor eletrolítico de longa vida 

útil (Bekoski, 2020), ou ainda a substituição pelo capacitor de polipropileno metalizado ou filme 

de poliéster (Gu et al., 2009). 

De acordo com (Bekoski, 2020), os fabricantes vem desenvolvendo capacitores 

eletrolíticos de longa vida útil para serem utilizados em drivers de iluminação a LED. Estes 

capacitores apresentam vida útil de 20.000 horas a 105 ºC, a cada 10 ºC reduzidos em sua 

temperatura de operação sua vida útil é dobrada. Então, operando em condições adequadas de 

temperatura (temperatura inferior a 90 ºC), sua vida útil teórica pode ser igual ou superior as 

50.000 horas dos LEDs.  

Os capacitores de polipropileno metalizado ou filme de poliéster podem atingir 100.000 

horas, ou mais, de vida útil. No entanto, tais componentes têm menor densidade energética (valor 

de capacitância menor para o mesmo volume), além de valor aquisitivo superior (Buiatti et al., 

2009; Epcos, 2011). Esses fatos implicam a necessidade de reduzir o valor da capacitância 

utilizada no projeto do driver (Almeida et al., 2012; Alonso et al., 2012; Cosetin et al., 2013; 

Cosetin et al., 2014; Almeida et al., 2015). 

Como o trabalho busca a implementação de um protótipo e não serão avaliados aspectos 

térmicos dos componentes, emprega-se capacitores de polipropileno metalizado ou filme de 

poliéster, assim garantindo a longa vida útil do driver. E segundo (Bekoski, 2020), caso a 

temperatura não seja um problema, a redução do valor da capacitância de filtragem empregado, 

faz com que o driver se torne mais confiável evitando falhas catastróficas e ainda permite a 

redução de volume ao empregar capacitores eletrolíticos de longa vida útil. 

A redução da capacitância de filtragem, causa um incremento na ondulação de corrente dos 

LEDs, o que pode causar danos por sobrecorrente ou superaquecimento nos LEDs. Assim, pode-

se aumentar a degradação da eficácia e fluxo luminoso, reduzindo a vida útil dos LEDs. A 

concepção de um bom driver, utilizado para o acionamento de LEDs de potência, deve se 

preocupar tanto em manter a qualidade de energia drenada da rede CA, quanto em manter a 

estabilidade dos parâmetros fotométricos do arranjo de LEDs. Por sua vez, a estabilidade dos 

parâmetros fotométricos está relacionada, principalmente, à baixa oscilação da corrente nesses 

elementos. 

 O projeto de um driver deve obedecer a algumas normas direcionadas à padronização e 

classificação dos diferentes ambientes e suas necessidades. Nesse caso, têm-se as normas NBR 

16026 “Dispositivo de controle eletrônico CC ou CA para módulos de LED - Requisitos de 

desempenho” (Abnt, 2012a)  e NBR IEC  61347-2-13 “Dispositivo de controle da lâmpada Parte 
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2-13: Requisitos particulares para dispositivos de controle eletrônicos alimentados em CC ou CA 

para os módulos de LED” (Abnt, 2012b). Essas normatizações possuem ensaios específicos para 

verificação do desempenho do driver utilizado na luminária, apresentam requisitos de construção 

e requisitos de segurança, além de definir as identificações obrigatórias que devem ser destacas 

em cada driver. As normas citadas destacam ainda a norma IEC 61000-3-2 “Limits for Harmonics 

current emissions (equipment input current ≤ 16 A per phase)” (Iec, 2005) como referência dos 

limites de conteúdo harmônico da corrente de entrada até a 39ª ordem harmônica, identificando 

assim, a máxima distorção da corrente de entrada permitida para equipamentos de iluminação, 

considerados na norma como equipamentos de classe C. 

A redução da capacitância e o consequente aumento da ondulação de corrente com 

componente predominante em flr (120 Hz), podem também ser associados ao fenômeno de 

cintilação luminosa dos LEDs, conhecido como flicker ou modulação da intensidade luminosa 

(Mod(%)), que apesar de não ser visível a olho nu, pode causar danos à saúde humana, como: 

dores de cabeça, tonturas, cansaço visual, dentre outros.  

1.2 Objetivos do Trabalho 

Neste trabalho, é proposto um driver que utiliza um conversor CA-CC quadrático, com 

ampla taxa de conversão, para o acionamento de um arranjo de LEDs, baseado na topologia 

SEPIC (do inglês, Single-Ended Primary-Inductance Converter), visando a não utilização de 

capacitores eletrolíticos. Esse conversor é dimensionado de forma que apresente operação 

adequada e atenda aos requisitos de qualidade de energia, em conformidade com as normas 

estabelecidas para iluminação a LEDs no Brasil. 

De forma especifica, este trabalho pretende apresentar contribuições no sentido de: 

• propor uma nova topologia de conversor utilizado no acionamento de LEDs de potência; 

• realizar as análises qualitativa e quantitativa acerca do conversor proposto; 

• desenvolver um roteiro de projeto que permita o dimensionamento dos componentes da 

estrutura; 

• analisar o funcionamento do conversor utilizando recursos de simulação computacional; 

• implementar um protótipo experimental no intuito de validar as considerações teóricas. 

1.3 Estrutura do Trabalho 

Este trabalho está organizado em seis capítulos, os quais são descritos a seguir. O Capítulo 

1 apresenta uma introdução acerca de iluminação a LED, os objetivos da pesquisa e a estrutura 

do trabalho. O Capítulo 2 se dedica a uma revisão bibliográfica acerca do tema, de modo a mostrar 

outras topologias empregadas, bem como os princípios considerados na concepção do conversor 

proposto. O Capítulo 3 contempla as análises qualitativa e quantitativa, visando à obtenção do 

roteiro de projeto empregado no Capítulo 4, para a concepção e implementação de um protótipo 
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experimental. O Capítulo 5 mostra formas de ondas obtidas por simulação computacional e 

experimentalmente, bem como comparações entre os resultados supracitados e discussões 

pertinentes. Por fim, o Capítulo 6 apresenta a conclusão geral do trabalho e eventuais propostas 

de continuidade da investigação do tema. 

1.4 Publicações Resultantes 

Como publicações cientificas resultantes do desenvolvimento deste trabalho, têm-se, até o 

presente momento, os seguintes trabalhos: 

• Corrêa, D. R.; Morais, A. S.; Andrade, J. F.; Tofoli, F. L.; Cortes, L. R. C., “Conversor 

SEPIC Quadrático com Correção de Fator de Potência para Acionamento de LED sem Uso de 

Capacitores Eletrolíticos”. XXII Congresso Brasileiro de Automática, 2018, João Pessoa-PB. 

XXII Congresso Brasileiro de Automática, 2018. p. 1-8. 

• Corrêa, D. R.; Morais, A. S.; Tofoli, F. L. “Nonisolated Quadratic SEPIC Converter 

Without Electrolytic Capacitors for LED Driver Applications”. In 2019 IEEE 15th Brazilian 

Power Electronics Conference and 5th IEEE Southern Power Electronics Conference 

(COBEP/SPEC) (pp. 1-7). IEEE. 

 

http://lattes.cnpq.br/1547453940583165
http://lattes.cnpq.br/8844251698422960
http://lattes.cnpq.br/8579079216190585
http://lattes.cnpq.br/8381936632927003
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CAPÍTULO 2. REVISÃO BIBLIOGRÁFICA 

2.1 Considerações Iniciais 

Este capítulo se dedica a realizar uma introdução sobre aspectos gerais de um sistema de 

iluminação a LED. Apresenta os tipos de LEDs e seu modelo linear, destacando as características 

desejáveis, tais como: alto fator de potência, baixa distorção harmônica da corrente de entrada, 

controle e modulação da intensidade luminosa. Apresenta, também, algumas topologias utilizadas 

em drivers, citando alguns exemplos, vantagens e desvantagens. Uma revisão bibliográfica acerca 

desses conceitos visa auxiliar na escolha da topologia a ser utilizada.   

2.2 Diodos Emissores de Luz 

Para o desenvolvimento de um driver utilizado no acionamento de LEDs de potência, deve-

se conhecer o tipo de carga, bem como suas principais características elétricas. O LED, ou diodo 

emissor de luz, é um dispositivo eletrônico semicondutor que, quando polarizado diretamente, 

emite luz. Os tipos de LEDs mais conhecidos são: 

• HB-LEDs: LEDs de alto brilho, que operam em baixos níveis de potência com 

tensão de operação entre 3 e 3,2 V e corrente direta típica de 20 mA; 

• HP-LEDs: LEDs de potência, que operam em níveis mais elevados de potências 

com correntes típicas de 0,15 a 1,5 A; 

• COB LEDs: COB (do inglês, Chip on Board) LEDs, que geralmente possuem 

correntes nominais superiores a 1,5 A e elevado fluxo luminoso. 

Os modelos de LEDs supracitados são apresentados na Figura 2.1. Essas cargas utilizadas 

em iluminação, geralmente, são compostas por arranjos de LEDs em série ou em paralelo, 

permitindo uma vasta gama de potências com tensões e correntes que melhor se adaptem a sua 

aplicação. 

Figura 2.1 - Diferentes tipos de LEDs: (a) HB-LEDs, (b) HP-LEDs, (c) COB LEDs. 

 
Fonte: Elaborada pelo autor. 

 O modelo elétrico do LED empregado é chamado de modelo linear por partes e pode ser 

representado, de forma simplificada, por um diodo ideal, uma fonte de tensão CC e uma 

resistência dinâmica em série, conforme a Figura 2.2. Seu modelo matemático é dado pela 

equação (2.1). 

a) b) c)
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Figura 2.2 - Modelo linear do LED. 

 
Fonte: Elaborado pelo autor. 

 LED T d LEDV V r I= +   (2.1) 

em que ILED representa a corrente direta do arranjo de LEDs, VT é a tensão de limiar do LED e rd 

é a resistência dinâmica do LED. 

O arranjo de LEDs utilizado como carga no projeto é composto pela associação em série 

de dois COB LEDs semelhantes ao dispositivo da Figura 2.1-c), que tem potência nominal de 

52,57 W e corrente direta de 1,5 A. Os dados do modelo linear podem ser obtidos na folha de 

dados do fabricante ou por meio de resultados experimentais. É importante ressaltar que há 

pequenas variações em função da temperatura e até mesmo entre componentes do mesmo 

fabricante. Porém, a aproximação linear é uma boa diretiva para o projeto.  

A Figura 2.3 apresenta, em vermelho, os pontos da curva I-V do COB LED obtidos 

experimentalmente e, em azul, o modelo linear obtido com a substituição de rD=4,7 Ω e VT=28 V 

na equação (2.1). A reta representada em azul, corresponde a uma boa aproximação linear do 

comportamento do COB LED em questão.  

Figura 2.3 - Curva do modelo linear comparado aos valores experimentais. 

  
Fonte: Elaborado pelo autor. 

Como o objetivo do trabalho é o desenvolvimento de um driver utilizado no acionamento 

de LEDs, não serão abordados os parâmetros térmicos, fotométricos e cromáticos dos LEDs 

utilizados. 

2.3 Características Desejáveis de Drivers Para Acionamento de LEDs 

de Potência a Partir da Rede Elétrica 

Como citado anteriormente, para realizar o acionamento de LEDs de potência utilizados 

em sistemas de iluminação conectados à rede elétrica, é necessário um driver, que consiga atender 

I L
E

D
(A

)

VLED(V)

1,5 A

28 V 35,05 V



 
 

27 
 

aos requisitos mínimos, tais como: Controle do fator de potência (CFP), baixa distorção 

harmônica total da corrente de entrada (DHTi), controle da corrente e ondulação no arranjo de 

LEDs. Assim evitando, tanto a rápida degradação das características fotométricas, como também 

reduzindo o percentual de flicker presente na fonte luminosa. 

2.3.1 Definição de Fator de Potência (FP) e Distorção Harmônica Total da 

Corrente de Entrada (DHTi) 

 A equação (2.2) apresenta a forma clássica de definição do fator de potência, utilizada em 

sistemas nos quais a forma de onda de corrente é puramente senoidal, sendo que Φ representa a 

defasagem entre tensão e corrente de entrada. 

 cosFP =   (2.2) 

 No entanto, como fontes eletrônicas geralmente não tem formas de onda de corrente 

puramente senoidais, é necessário estender a definição do fator de potência, empregando o 

deslocamento de fase e a distorção harmônica presente na corrente de entrada (Gacio et al., 2010) 

segundo a expressão:  

 2

cos

1
FP

DHTi


=

+
 (2.3) 

em que a distorção harmônica presente na corrente de entrada pode ser definida como: 

 

2

2

1

n

n

I

DHTi
I



=
=


 (2.4) 

  Neste contexto, o máximo conteúdo harmônico para dispositivos de iluminação são 

definidos na Tabela 2.1, de acordo com a norma IEC 61000-3-2 (Iec, 2005) para equipamentos 

classe C, sendo que FP é o fator de potência do circuito. Além disso, o fator de potência, que deve 

ser o mais próximo da unidade, tem seu valor mínimo limitado a 0,92, de acordo com portaria do 

INMETRO  nº 478 de 2013 (Inmetro, 2013). 

Tabela 2.1 - Limites de emissão harmônica de corrente de entrada para equipamentos classe C de acordo com 

IEC 61000-3-2. 

Ordem Harmônica 

 nº 

DHTi % 

Porcentagem da fundamental 

2 2 % 

3 30 FP %  

5 10 % 

7 7 % 

9 5 % 

11 ≤ n ≤ 39 

(apenas harmônicas ímpares) 

3 % 

Fonte: Adaptada de (Emissions, 2010). 
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2.3.2 Técnicas de Correção do fator de Potência 

O aumento do fator de potência e redução do conteúdo harmônico da corrente de entrada 

podem ser obtidos por meio de técnicas passivas ou ativas. As técnicas passivas empregam 

elementos passivos ou reativos, tais como: indutores, capacitores e resistores cascateados no filtro 

de entrada. Estas são soluções atrativas entre eficiência e custo, além de não gerar interferência 

eletromagnética (EMI, do inglês, Electromagnetic Interference). No entanto, os elementos 

armazenadores são projetados para trabalhar em baixa frequência, o que aumenta 

significativamente o tamanho dos dispositivos passivos e os torna uma boa opção apenas para 

baixas potências (Vaquero, 2013). 

Outro caminho é o uso de técnicas ativas, que consistem, basicamente, em um conversor 

CC-CC trabalhando como estágio pré-regulador de fator de potência inserido entre a ponte 

retificadora e a carga, buscando atingir alta eficiência e alto fator de potência. Esses conversores 

são mais caros, complexos e geram EMI. Porém, mesmo assim são considerados melhores 

soluções para maiores níveis de potência e para operar dentro da faixa universal de tensão de 

entrada. 

As técnicas ativas de correção de fator de potência ainda podem ser divididas em 

correntes de entrada senoidal (estágios CFP ideal) e corrente de entrada não senoidal (estágios 

quase CFP) (Vaquero, 2013). Os conversores com corrente de entrada senoidal emulam o 

comportamento de um resistor, consumindo uma corrente instantânea proporcional e em fase com 

a tensão de entrada. Existem duas soluções mais significativas: 

- Emulador de resistores: neste caso, a corrente de linha é modelada por um sinal de referência 

senoidal sincronizado com a rede CA. Um emulador de resistores, amplamente utilizado, é o 

conversor boost, operando no modo de condução contínua (MCC), com malhas de controle em 

cascata, associadas à corrente de entrada e à tensão de saída. Via de regra, qualquer conversor 

CC-CC pode ser empregado nesta configuração. 

- Seguidor de tensão: alguns conversores operando no modo de condução descontínua (MCD), 

comportam-se, intrinsicamente, como um seguidor de tensão. Assim, não há necessidade de 

complicadas malhas de controle para impor formato senoidal à corrente de entrada. Em (Simonetti 

et al., 1997), há uma abordagem específica sobre os conversores Ćuk e SEPIC, trabalhando como 

pré-reguladores de fator de potência, com características de seguidor de tensão. 

A técnica ativa de correção do fator de potência e estágio, quase CFP, apresenta corrente 

de entrada não senoidal, com conteúdo harmônico limitado ou uma corrente de entrada senoidal, 

em um intervalo dentro do período de meio ciclo da tensão da rede. Assim, tem-se uma corrente 

de entrada descontínua e distorcida, mas atendendo ao conteúdo harmônico imposto pelas normas 

vigentes (Vaquero, 2013). 

A técnica de compensação de fator de potência mais empregada é a técnica ativa com 

estágio CFP ideal. A escolha da técnica utilizada deve levar em conta uma boa relação entre o 
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limite aceitável que cada aplicação exige. No caso específico deste trabalho, torna-se mais viável 

a implementação da técnica de seguidor de tensão, devido à maior simplicidade no circuito de 

controle, buscando uma boa relação entre reduzida ondulação de saída, fator de potência e baixa 

DHTi. 

2.3.3 Controle e Modulação da Intensidade Luminosa 

A intensidade luminosa possui relação direta com a corrente do LED. Devido a esta 

linearidade, a dimerização é implementada por meio do controle da corrente média. O controle 

da intensidade luminosa é útil em situações onde a operação do sistema em potência nominal não 

é necessária (Menke, 2016). O controle de corrente média dos LEDs pode ser obtido por diferentes 

técnicas, tais como: controle da corrente média por modulação de amplitude (AM, do inglês 

Amplitude Modulation), controle por modulação de largura de pulso (PWM, do inglês Pulse 

Width Modulation) e o controle bi-level baseado na adaptação das duas técnicas anteriores. 

A modulação da intensidade luminosa (Mod(%)), como citado anteriormente, pode causar 

danos à saúde humana e seus efeitos dependem do tipo de aplicação, sendo mais crítico em 

ambientes que demandem elevada luminosidade. A norma IEE 1789-2015 “IEEE Recommended 

Practices for Modulating Current in High-Brightness LEDs for Mitigating Health Risks to 

Viewers” (Ieee, 2015) trata especificamente deste fenômeno. Esta norma define que, para 

frequências acima de 90 Hz, a região sem efeitos é representada por Mod(%)<0,0333 × frequência 

correspondente e apresenta como região de baixo risco o caso Mod(%)<0,08 × frequência 

correspondente.  

  Este tema é abordado em outros trabalhos (Almeida et al., 2014; Lehman e Wilkins, 2014; 

Almeida et al., 2015; Pereira, 2019). Segundo a recomendação pratica (Ieee, 2015) , a 

porcentagem de Mod(%) ou flicker inferior a 9,6%, na frequência de 120 Hz, oferece baixo risco 

à saúde humana. Um estudo realizado em (Almeida et al., 2014), mostra que o percentual da 

modulação flicker pode ser considerado como sendo a metade do percentual de ondulação de 

corrente dos LEDs (∆ILED%). De forma geral, a modulação da intensidade luminosa pode ser 

representada de acordo com (2.5). Assim a ondulação de corrente em 120 Hz fica definida como 

duas vezes a modulação da intensidade luminosa (2.6), que oferece baixo risco a saúde humana, 

conforme.  

 ( ) %%
2

LEDI
Mod


=  (2.5) 

 ( )% _120 _ % 2 9,6% 2 19,2%LED Hz Baixo riscoI Mod =  =  =  (2.6) 
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2.4 Topologias Utilizadas em Drivers de LEDs 

Uma das principais funções buscadas nesse tipo de driver é a capacidade de redução do 

filtro capacitivo. Então, paralelamente à apresentação das características desejáveis do driver, será 

avaliada a capacidade de redução de capacitâncias empregadas de acordo com a metodologia 

utilizada nos trabalhos de (Li et al., 2016; Menke, 2016). Nesses estudos, é proposta uma análise 

da máxima energia armazenada por watt (JPW), conforme a equação (2.7), aplicada no 

barramento e saída, quando o conversor possuir as duas etapas. 

 

2
1

2

Bus Bus
Bus

LED

C V
JPW

P


=   (2.7) 

em que CBus é a capacitância utilizada no barramento CC; VBus é a tensão do barramento CC; e 

PLED é a potência da carga LED acionada pelo driver. 

2.4.1 Conversor de Estágio Único 

O conversor com estágio único é a topologia mais simples utilizada. Essa estrutura realiza 

a correção de fator de potência e a tensão de sua saída é aplicada diretamente aos LEDs. Sua 

topologia básica é ilustrada na Figura 2.4, tem a vantagem de baixa contagem de componentes e 

volume reduzido. Porém, caso seja necessária grande redução de capacitância de barramento, este 

conversor se torna inviável. 

Figura 2.4 – Etapas de um driver de estágio único. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

As topologias mais comuns de estágio único utilizadas são, os conversores boost, buck-

boost, ou então, a topologia isolada derivada da estrutura buck-boost clássica, conhecida como 

conversor flyback. Geralmente, são empregadas em baixas potências, obtendo-se alto rendimento, 

pois a energia é processada em apenas um estágio. Por outro lado, a necessidade de redução da 

componente CA de baixa frequência, implica o uso de elevados valores de capacitâncias. Esses 

valores geralmente, só podem ser obtidos em termos de capacitores eletrolíticos, os quais podem 

comprometer a vida útil e confiabilidade do sistema como citado anteriormente. 

Em (Singh e Shrivastava, 2014), é proposto um driver de estágio único, que utiliza a 

topologia buck como CFP para acionamento de um arranjo de LEDs com potência de 13 W e 

tensão de entrada universal (90 a 270 V). Mesmo utilizando um capacitor de saída de 220 µF, o 

dispositivo apresenta ondulação de corrente de saída de 46% e máxima energia armazenada por 

Watt de 11,580 mJ/W. 
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Em (Pal et al., 2019), tem-se um driver baseado na topologia SEPIC de estágio único, 

operando em MCD. Emprega o esquema de controle de modulação por frequência de pulso (PFM, 

do inglês Pulse Frequency Modulation), que aciona um arranjo de LEDs de 28 W, com ondulação 

de corrente de saída de 43%, máxima energia armazenada por Watt de 3,422 mJ/W e apresenta 

um rendimento (η) de 83% a 88%. O diferencial desta topologia vem da possibilidade de reduzida 

capacitância de saída (cerca de 44 µF), comparado às outras topologias de estágio único, o que é 

possível devido ao controle PFM. Os principais problemas desta aplicação são que, mesmo com 

a complexidade do circuito de controle apresenta alta ondulação de corrente na saída e baixa 

potência. 

Tipicamente, pode-se inferir que drivers de estágio único geralmente apresentam a 

necessidade da utilização de capacitores eletrolíticos, o que, consequentemente, reduz sua vida 

útil. Em casos como o apresentado em (Pal et al., 2019) em que é possível empregar capacitores 

não eletrolíticos, é necessário uma estratégia de controle relativamente complexa para baixa 

potência. Mesmo assim, há uma alta ondulação na corrente de saída, que caracteriza altos níveis 

de modulação de intensidade luminosa. 

2.4.2 Conversor de Múltiplos Estágios 

2.4.2.1 Conversor de Múltiplos Estágios Independentes 

As estruturas de múltiplos estágios independentes atribuem as funções de CFP e CP 

(controle de potência) a conversores independentes, possibilitando ações de controle distintas. 

Desta forma, facilita significativamente o projeto de cada estágio, como mostra a Figura 2.5. 

Nesse caso, o primeiro estágio realiza a CFP e controla a tensão de barramento. Os conversores 

subsequentes realizam o processamento e controle da ondulação de corrente. Isso permite uma 

rápida resposta dinâmica, visando à redução significativa da ondulação de baixa frequência e da 

capacitância necessária. Porém, sua eficiência é reduzida, devido ao reprocessamento de energia 

realizado nas outras etapas. Além disso, geralmente seu custo é alto devido ao aumento do número 

de circuitos de controle, interruptores ativos e seus respectivos circuitos de comando. 

Figura 2.5 – Etapas de um driver de dois estágios independentes. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Em (Pereira, 2019), é desenvolvido um driver com dois estágios. Um conversor boost 

realiza o CFP de entrada e o ajuste da tensão do barramento CC. O segundo estágio é composto 

por um conversor buck intercalado, e apresenta um controle de ondulação de corrente que auxilia 

na redução dos capacitores de filtragem. Essa topologia apresenta: capacidade de processamento 
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de altos níveis de potência, considerando que a potência e a corrente nominais são 500 W e 10 A, 

respectivamente; atendimento às normas de qualidade de energia de entrada; rendimento de 90% 

na potência nominal; utiliza apenas capacitores de filme metálico, somando uma capacitância 

total de 212 µF; ondulação de corrente de saída de 25%, com atendimento às normas referentes a 

flicker; máxima energia armazenada por watt no barramento CC de 25,6 mJ/W e na saída de 0,1 

mJ/W. 

Em (Menke et al., 2016), é proposto um driver com dois estágios. O primeiro estágio é 

composto por um conversor buck-boost operando em MCD que realiza o CFP para tensão de 

entrada universal. O segundo estágio é composto por um conversor half-bridge LLC ressonante, 

responsável por controlar o nível de corrente de saída em função da dimerização necessária. Esta 

topologia atende às normas de qualidade de energia; possui potência nominal de 100 W; utiliza 

capacitância total de 80 µF; apresenta ondulação de corrente de saída de aproximadamente 24%; 

máxima energia armazenada por watt no barramento de 20 mJ/W e na saída de 0,37 mJ/W. 

Há vários outros exemplos de conversores de dois estágios independentes, como o 

apresentado em (De Melo et al., 2015). Nesse caso, um conversor CFP é associado em cascata 

com uma estrutura ressonante otimizada para reduzir a ondulação de baixa frequência. No caso 

representado em (Zhang et al., 2012), é utilizado um conversor boost, operando como CFP no 

modo de condução crítico (MCCr) e um segundo estágio, que emprega um conversor forward a 

dois interruptores, sendo que harmônicos são injetados no circuito de controle, reduzindo a 

ondulação de baixa frequência sobre a carga, isto é, os LEDs. 

O driver de estágios independentes pode solucionar, facilmente, o problema relacionado 

à utilização de capacitores eletrolíticos. A principal vantagem dessa solução está na possível 

elevação da tensão no barramento e uma dinâmica independente de controle do estágio CP, que 

pode caracterizar como boa capacidade de atenuar a ondulação da corrente de saída. Porém, a 

necessidade de circuitos de acionamento e controle independentes aumenta, consideravelmente, 

seu custo e complexidade. Está é uma solução geralmente utilizada em aplicações de médias à 

altas potências, como apresentado em (Pereira, 2019). 

2.4.2.2 Conversor de Múltiplos Estágios Integrados 

A estrutura de múltiplos estágios integrados é a solução mais aplicada em drivers LEDs. 

Esta topologia é utilizada nos trabalhos de (Alonso, Gacio, et al., 2011; Alonso, Viña, et al., 2011; 

Almeida et al., 2012; Cosetin et al., 2013; Cosetin et al., 2014; Gacio et al., 2015; Lam e Jain, 

2015; Soares et al., 2016) e em vários outros estudos. Um conversor integrado é a combinação 

resultante de dois ou mais estágios de conversão, utilizando um mesmo interruptor ativo. O 

principal motivo da integração é a redução do número de elementos semicondutores controlados 

e seus respectivos circuitos de comando, o que implica em redução de custos e simplificação do 

sistema de controle (Almeida et al., 2015). Sua estrutura básica é ilustrada na Figura 2.6, na qual 
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o primeiro estágio realiza a correção do fator de potência, operando normalmente em MCD, e 

compartilha o interruptor com o segundo estágio. Por sua vez, o segundo estágio realiza o 

processamento da corrente entregue à carga, por meio de diferentes estratégias de controle, 

visando reduzir a ondulação de baixa frequência e assim, viabilizar a não utilização de capacitores 

eletrolíticos. Para que seja possível a integração dos estágios, ou seja, para que utilizem o mesmo 

interruptor, os conversores devem possuir um ponto de conexão comum entre os semicondutores 

ativos, além de trabalhar com mesma razão cíclica e frequência de comutação.  

Figura 2.6 – Etapas de um driver de dois estágios integrados. 

CA LEDs

Rede CA Retificador
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CFP LEDs
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Fonte: Elaborado pelo autor. 

 Os diversos conversores integrados utilizam diferentes topologias e estratégias de 

controle. Em (Cosetin et al., 2014), é proposto um conversor SEPIC-Ćuk integrado, com o 

primeiro estágio operando em MCD e o segundo estágio operando em MCC. Este conversor é 

projetado para acionar um arranjo de LEDs com potência de 100 W por meio da rede elétrica (220 

V/60Hz) e utiliza um controlador proporcional-integral (PI) que permite reduzir a capacitância de 

barramento, possibilitando assim a utilização de dispositivos de filme. Essa topologia utiliza uma 

capacitância total de 48 µF, uma ondulação de corrente de saída de aproximadamente 50% e 

máxima energia armazenada por watt no barramento de 4,3 mJ/W e na saída de 0,012 µJ/W.  

 Em (Soares et al., 2016), é proposta a integração de dois conversores buck-boost, com 

ambos os estágios operando em MCD. Esse conversor é projetado para o acionamento de um 

arranjo de LEDs com potência de 70 W, utilizando uma técnica de compensação de ondulação 

ativa que permite a redução da ondulação de corrente de saída, e reduz a necessidade de altos 

valores capacitivos. A topologia utiliza capacitância total de 60 µF, uma ondulação de corrente 

de saída próxima dos 50% e máxima energia armazenada por watt no barramento de 9,257 mJ/W 

e na saída de 2,24 mJ/W.  

Como o interruptor dos dois estágios é único, a dinâmica de controle empregada no 

segundo estágio é limitada, com consequente redução do grau de liberdade do sistema. A 

degradação dos parâmetros de qualidade de energia de entrada deve ser observada de modo que 

se consiga um meio termo entre a atenuação da ondulação e os parâmetros de entrada respeitem 

as normas estabelecidas. Dadas suas particularidades, nota-se que esta topologia apresenta como 

benefício a redução de circuitos de controle e acionamento e se torna uma solução interessante 

para ser aplicada em soluções de média e baixa potência. 
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2.4.2.3 Conversor de Múltiplos Estágios e Processamento de Energia Reduzido 

(PER) 

Os principais problemas das topologias de múltiplos estágios em série residem no 

reprocessamento da potência consumida pela carga. No driver com processamento de energia 

reduzido, o estágio CFP é conectado diretamente à carga e o segundo estágio é usado para 

reprocessar apenas parte da energia. Existem diferentes tipos de estruturas que utilizam PER, seja 

em série ou em paralelo. A conexão em paralelo exige que o conversor seja bidirecional, isso 

pode demandar um maior número de semicondutores, sensores e circuitos de comando isolados. 

Figura 2.7- Etapas de um driver de dois estágios e processamento de energia reduzido. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Em (Camponogara et al., 2014) é proposto um conversor com capacidade de redução das 

capacitâncias de filtragem ao ponto de utilizar capacitores de filme. O estágio PC compensa a 

ondulação de tensão do barramento, sendo controlado pela estratégia de controladores de 

realimentação e avanço. Este driver atende aos requisitos de qualidade de energia e aciona uma 

carga de 75 W, com capacitância total de 73,8 µF; apresentando ondulação de corrente de saída 

de 21,5% e máxima energia armazenada por Watt, na saída de 5,6 mJ/W. Uma eficiência de 91% 

é alcançada pelo fato do estágio PC reprocessar apenas 20% da potência de saída. Este driver é 

projetado de maneira a obter um equilíbrio entre o valor de capacitância de barramento e a 

quantidade de energia reprocessada. 

Em (Bekoski et al., 2019), é demonstrado um driver sem a utilização de capacitores 

eletrolíticos, no qual o estágio CFP é composto por um conversor SEPIC, operando em MCD 

com razão cíclica fixa. O segundo estágio é composto por um conversor flyback operando em 

MCD, que reprocessa apenas 20% da potência total de saída e reduz a ondulação de corrente para 

apenas 15%, com máxima energia armazenada por watt de 8,62 mJ/W. Esse driver atende aos 

requisitos de qualidade de energia, tem capacidade de dimerização de 20 a 100% e alcança 90% 

de eficiência.  

Em (Wang et al., 2011), é apresentado um driver sem a utilização de capacitores 

eletrolíticos e com baixa modulação de intensidade luminosa. Sua configuração é formada por 

um flyback como estágio CFP e um conversor buck-boost bidirecional, que absorve a componente 

CA da corrente pulsante do conversor CFP, deixando apenas a componente CC para a carga. Este 

CA

S2

LEDs

Rede CA Retificador
Estágio 

CFP

Estágio CP

LEDs

S1



 
 

35 
 

driver apresenta uma potência de 33,6 W e 87% de rendimento. O driver apresenta características 

que permitem uma boa redução do filtro capacitivo, porém o conversor bidirecional apresenta 

baixa confiabilidade e alto custo. 

O driver de estágios independentes, com processamento de energia reduzido, é uma 

excelente solução, pois reduz o reprocessamento de energia que ocorre nos casos anteriores. No 

entanto, nos casos em que o conversor é conectado em série, a tensão de saída é considerada 

elevada, por ser caracterizada pela soma das tensões dos dois estágios, além de apresentar 

circuitos de controle independentes e complexos. Já no caso em que o estágio CP é conectado em 

paralelo a carga, o conversor utilizado deve ser bidirecional, o que leva a um maior número de 

interruptores, circuitos de comando e sensores. A possibilidade oferecida por este recurso é 

recente e está sendo aperfeiçoada. Esta apresenta bons resultados para casos em que um alto 

rendimento é imprescindível. 

A Tabela 2.2 apresenta uma comparação entre a máxima energia armazenada por watt, 

dos exemplos das diferentes topologias e o driver proposto, de acordo com equação (2.7). Esta 

comparação permite verificar a capacidade de cada uma das topologias, verificando as principais 

características tais como ondulação de corrente na carga, rendimento, potência e a tensão no 

componente em que ocorre o armazenamento.  

Tabela 2.2 - Capacidade de redução do filtro capacitivo, através da máxima energia armazenada 
por watt (JPW). 

Topol. Fonte %∆ILED 𝜼 (%) Po VBus JPWBus 

Estágio 

Único 

(Singh e 

Shrivastava, 2014) 

46 % 83,7 % 13 W 37 V 11,58 mJ/W 

(Pal et al., 2019) 43 % 83-88 % 28 W 66 V  3,4 mJ/W 

M
ú

lt
ip

lo
s 

E
st

á
g

io
s 

In
d

ep
. 

(Pereira, 2019) 25 % 90 % 500 W 400 V 25,6 mJ/W 

(Menke et al., 

2016) 

24 % 85,6% 100 W 400 V 20 mJ/W 

In
te

g
ra

d
o

s 

(Cosetin et al., 

2014) 

50 % 87,5 % 100 W 140 V 4,3 mJ/W 

(Soares et al., 

2016) 

50 % 85 % 70 W 180 V 9,257 mJ/W 

Conversor Proposto ≤ 18,69 % ≥ 85,8 % 108 W 141 V 9,87 mJ/W 

P
.E

.R
. 

(Camponogara et 

al., 2014) 

21,5 % 91 % 75 W 125 V 5,6 mJ/W 

(Bekoski et al., 

2019) 

15 % 90 % 70 W 94,22 V 8,62 mJ/W 

Fonte: Elaborado pelo autor. 



 
 

36 
 

2.4.3 Escolha da Topologia Adequada 

Como relatado em (Almeida et al., 2015), a necessidade de substituição do capacitor 

eletrolítico leva à redução da capacitância utilizada nos drivers, para possibilitar a utilização de 

outras tecnologias, tais como os capacitores de filme de poliéster ou filme metálico. Várias 

topologias e técnicas de controle foram descritas para este objetivo na literatura. Porém, todas 

apresentam vantagens e desvantagens que devem ser avaliadas, tais como: eficiência, custo, 

número de componentes, volume do driver, complexidade do circuito de controle, 

comportamento adequado diante de variações na tensão de entrada, facilidade de implementar a 

função de dimerização, reduzidos esforços de tensão e corrente nos semicondutores, flexibilidade 

para diferentes tipos de cargas, dentre outras. 

A  Tabela 2.3, adaptada de (Almeida et al., 2015), é um excelente indicador das principais 

vantagens e desvantagens presentes nas configurações dos drivers apresentados, sejam eles de 

estágio único, múltiplos estágios independentes, múltiplos estágios integrados ou múltiplos 

estágios com PER. Esta tabela possibilita um direcionamento acerca da configuração que melhor 

atende às necessidades apresentadas em sua aplicação ou tipo de carga a ser acionada. 

Tabela 2.3 - Comparação de configurações de LED drivers. 

CONFIGURAÇÃO DO DRIVER  ESTÁGI

O ÚNICO 

MÚLTIPLOS ESTÁGIOS  

INDEP. INTEGR. P.E.R. 

Capacidade de Redução de Capacitância RUIM MUITO BOM BOM BOM 

Níveis de Flicker ALTO BAIXO* MÉDIO BAIXO 

Custo / Contagem de Componentes BAIXO ALTO MÉDIO ALTO 

Eficiência ALTA  MÉDIA * BAIXA * ALTA 

Densidade de Potência ALTA BAIXA MÉDIA MÉDIA 

Complexidade do Controle BAIXA MÉDIA BAIXA ALTA 

Facilidade de Dimerização BAIXA ALTA ALTA MÉDIA 

Perdas nos Semicondutores NORMAL NORMAL ALTA NORMAL 

Flexibilidade de Projeto BAIXA ALTA BAIXA ALTA 

Fonte: Adaptado de (Almeida et al., 2015) 

*depende das topologias empregadas.   

No caso do projeto executado neste trabalho, a carga a ser acionada tem potência de 100 

W, corrente de saída de 1,5 A , os principais parâmetros desejados neste projeto são: baixa 

ondulação de corrente de saída, sem a utilização de capacitores eletrolíticos; acionamento pela 

rede elétrica CA, obedecendo aos requisitos de qualidade de energia; e baixo custo. A redução da 

ondulação de corrente é importante, pois evita o efeito flicker, além de reduzir a degradação do 

fluxo luminoso do arranjo de LEDs. 

A potência de 100 W pode ser considerada uma potência média para este tipo de 

aplicação. A necessidade de baixa ondulação de corrente, sem a utilização de capacitores 

eletrolíticos, torna fundamental a implementação de um circuito de controle. Já a necessidade de 
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baixo custo, faz com que sejam evitados vários circuitos de controle ou estratégias de controle 

complexas. 

Visando atender aos requisitos expostos, é imprescindível obter uma configuração que 

permita a redução da capacitância, evite um circuito de controle complexo e não possua alto custo, 

tornando assim, a topologia de dois estágios integrados a mais atrativa para aplicação em questão. 

No caso da utilização de estágios integrados, o circuito de controle deve ter a função de obter um 

meio termo entre a baixa ondulação e os limites impostos pela qualidade de energia. 

 Ao avaliar as topologias de conversores, apresentadas como opções para o circuito de 

correção do fator de potência ativa, os conversores que operam em MCD, com características de 

seguidores de tensão, são os mais atrativos e são amplamente utilizados, principalmente pela 

simplicidade do circuito de controle. Neste contexto, o conversor SEPIC se destaca por apresentar 

características que não são vistas nos conversores básicos, tais como: reduzida ondulação de 

corrente de entrada, devido à presença de um indutor em série com a ponte retificadora, reduzindo 

ou eliminando o filtro EMI de entrada; a tensão de saída pode ser maior ou menor que a tensão 

de pico da rede elétrica, sem perder a característica de seguidor de tensão; possui interruptor que 

compartilha a referência com entrada e saída; a tensão de saída é não invertida; possibilidade do 

acoplamento dos elementos magnéticos; e a possibilidade de isolação galvânica entre entrada e 

saída. 

 Avaliando as topologias de conversores CC-CC a serem utilizados no segundo estágio, 

optou-se também pela estrutura SEPIC, principalmente por permitir que a tensão de saída seja 

maior ou menor; pela possibilidade de isolação galvânica entre entrada e saída; por possuir 

interruptor que compartilha ponto comum entre entrada e saída, facilitando a integração; por 

possui tensão de saída não invertida; possibilitar o acoplamento dos magnéticos. Apesar de 

trabalhos como o de (Alonso, Gacio, et al., 2011), mostrarem que o filtro capacitivo empregado 

no barramento pode ser reduzido ainda mais se ambos os estágios operarem em MCD. Optou-se 

inicialmente por operar em MCC, devido a menores perdas no segundo estágio e maior facilidade 

de modelagem e controle.   

2.5 Considerações Finais 

 Neste capítulo, foram introduzidas as características elétricas dos LEDs, no intuito de 

conhecer o tipo de carga a ser acionada e suas principais particularidades. Assim, tem-se que o 

objetivo principal deste trabalho é desenvolver um conversor integrado utilizado como driver em 

um arranjo de LEDs de 100 W, com baixa ondulação de corrente de saída, sem utilizar capacitores 

eletrolíticos, sendo este acionado pela rede elétrica CA.  

 Foram apresentadas as características desejáveis nos drivers conectados à rede elétrica, 

os limites de fator de potência e DHTi estabelecidos pelas normas, bem como as principais 



 
 

38 
 

técnicas de correção de fator de potência e suas principais vantagens, dando destaque à correção 

ativa do fator de potência, técnica mais empregada para este tipo de carga. 

Também foram apresentadas as principais topologias utilizadas em drivers presentes na 

literatura, explorando-se alguns exemplos e mostrando as vantagens e desvantagens inerentes à 

quantidade de estágios, componentes passivos e ativos. Por meio dessas considerações, é possível 

realizar a escolha da topologia proposta, tendo em vista atender aos requisitos inerentes ao tipo 

de carga, em conformidade com os requisitos de qualidade de energia. 
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CAPÍTULO 3. CONVERSOR CA-CC SEPIC 

QUADRÁTICO NÃO ISOLADO 

3.1 Considerações Iniciais 

Este capítulo se dedica ao estudo e apresentação da topologia SEPIC quadrático não 

isolado, utilizado no acionamento de um arranjo de LEDs de potência. Apresenta a técnica de 

integração de dois conversores independentes, criando um conversor de dois estágios com apenas 

um interruptor ativo. Efetivamente, a análise do circuito pode ser realizada como um conversor 

de dois estágios, que possui somente uma variável controlável D (razão cíclica do interruptor 

compartilhado). Para seu correto funcionamento, deve-se garantir que o primeiro estágio sempre 

opere em MCD, possibilitando, assim, que o mesmo trabalhe como um CFP seguidor de tensão, 

deixando certo grau de liberdade para que o segundo estágio controle a potência entregue à carga.  

Este capítulo também apresenta a análise quantitativa e qualitativa do conversor proposto, 

baseadas nos conceitos da topologia SEPIC, proposta inicialmente, em 1977 (Massey e Snyder, 

1977) .Tais conceitos foram abordados em várias obras e utilizados em diferentes aplicações. Em 

(Martins e Barbi, 2006), é realizada a análise matemática do conversor CC-CC SEPIC em MCC 

e MCD. Em (Simonetti et al., 1992; Simonetti et al., 1997), são apresentados estudos acerca do 

conversor SEPIC operando em MCD, com função de retificador CFP. Em (Tibola, 2013; Costa, 

2015), são apresentadas outras abordagens matemáticas acerca do conversor SEPIC. A partir 

destas análises, são definidos o ganho estático, as ondulações de tensão dos capacitores e os 

esforções de corrente e tensão dos componentes do estágio de potência.  

3.2 Descrição da Topologia Proposta 

Dentre os diversos tipos de conversores de potência operando em alta frequência, é 

escolhida a topologia SEPIC para esta aplicação. A Figura 3.1 apresenta, separadamente, a 

estrutura do SEPIC CFP, que deve operar em MCD e a estrutura do SEPIC CP, que deve operar 

em MCC. 

A técnica de integração utilizada é conhecida como graft scheme, ou técnica do enxerto, 

introduzida em (Wu e Chen, 1998). Esta permite integrar conversores, ou seja, utilizar um mesmo 

interruptor para o acionamento dos dois conversores. Para que se possa aplicar a técnica, é 

necessário que os dois conversores trabalhem com mesma razão cíclica, frequência de comutação 

e que haja um ponto comum entre seus interruptores. 
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Figura 3.1 - Associação dos dois conversores SEPIC. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

 Conectando os dois conversores, um ponto comum entre os terminais source dos 

interruptores é identificado, possibilitando a conexão tipo T (S-S), como ilustra a Figura 3.2. O 

circuito é combinado com o acréscimo de dois diodos Dn1 (Diodo de integração número 1) e Dn2 

(Diodo de integração número 2), formando a célula integrada tipo T e eliminando um dos 

interruptores, formando, assim, o conversor SEPIC quadrático, como ilustra a Figura 3.3. 

Figura 3.2 - Conexão dos conversores. 

 
Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 3.3 - Topologia proposta do conversor SEPIC quadrático. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

RLED

L1
CS1

SSEPIC2 VLED

L3
CS2

L2 CBus

L4

Co

SEPIC CFP MCD SEPIC CP MCC

AC

SSEPIC1

DLED
DS2DS1

RS2

VBus

BARRAMENTO

RLED

L1
CS1

SSEPIC2 VLED

DS1

L3
CS2 DS2

DLED

L2 CBus

L4

Co

SEPIC CFP MCD SEPIC PC MCC

CA

SSEPIC1

RLED

L1

CS1

S VLED

L3 CS2

L2 CBus

L4

Co

CA

SEPIC CFP MCD SEPIC CP MCC

DLED
DS2DS1

Dn1

Dn2



 
 

41 
 

 O conversor SEPIC quadrático tem dois estágios: o primeiro opera no MCD para 

preservar a característica de seguidor de tensão e, assim, realizar a CFP; já o segundo opera no 

MCC, visando facilitar a modelagem e controle da corrente de saída (Io). 

 O arranjo de LEDs é representado pelo seu circuito equivalente, composto por: um diodo 

DLED, que indica a polarização do LED; uma fonte de tensão VLED, que equivale à tensão limiar do 

arranjo de LEDs; uma resistência dinâmica RLED, que equivale à resistência dinâmica do arranjo 

de LEDs. 

3.2.1 Análise Qualitativa 

 A análise qualitativa contempla etapas de operação e as principais formas de onda teóricas 

do conversor. Esta análise busca determinar os intervalos de tempo referentes às etapas de 

operação, bem como o ganho estático do conversor. À analise , aqui desenvolvida, é baseada nos 

trabalhos de (Martins e Barbi, 2006), (Almeida et al., 2012), (Simonetti et al., 1997), (Costa, 

2015) e (Tibola, 2013).  

O estudo se inicia com a descrição das etapas de operação presentes em um ciclo de 

comutação (Ts). Para realizar a análise qualitativa e quantitativa do conversor em regime 

permanente, são feitas as seguintes considerações: 

• A fonte de tensão de entrada retificada (Vin_ret(t)) é considerada ideal, formada 

por uma fonte de tensão alternada em série com uma ponte de diodos; 

• Os capacitores CS1, CBus, CS2 e Co são considerados grandes o suficiente para que 

as ondulações de tensão possam ser desprezadas; 

• As tensões médias sobre os indutores L1, L2, L3 e L4 em um período Ts são nulas; 

• As correntes médias sobre os capacitores CS1, CBus, CS2 e Co em um período Ts são 

nulas; 

• Os semicondutores e elementos passivos são considerados ideais. 

Seu circuito equivalente é ilustrado pela Figura 3.4, em que se convenciona as polaridades 

das tensões e sentidos das correntes nos elementos.  

Figura 3.4 – Circuito equivalente SEPIC quadrático com convenção de polaridades das tensões e sentidos das 

correntes. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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O primeiro estágio (retificador SEPIC), deve operar em MCD, sua tensão de entrada é 

senoidal retificada e pode ser representada pela equação (3.1) e Erro! Fonte de referência não e

ncontrada.. A tensão do capacitor CS1, deve seguir a tensão de entrada retificada e ao mesmo 

tempo, não variar em um período de comutação, tendo em vista que a frequência de comutação 

(fs) é, muitas vezes, maior que a frequência da rede CA retificada, representada por flr (Simonetti 

et al., 1997). A análise é a mesma para os dois semiciclos da tensão de entrada, haja vista que 

apenas os diodos da ponte retificadora vão se alternar, entre condução e bloqueio. O 

funcionamento para a frequência de comutação será análogo ao do conversor CC-CC, apresentado 

em (Martins e Barbi, 2006), tendo em mente que o pior caso para que se mantenha a operação em 

MCD do primeiro estágio é quando a tensão de entrada tem seu valor máximo, Vinpk (tensão de 

pico na entrada), ou seja equação (3.1) com ângulo θ=90º (π/2). 

 _ ( ) | sen( ) |in ret inpkV t V t =   (3.1) 

 2 f =    (3.2) 

em que θ indica o ângulo de variação senoidal da variável em questão durante um período da 

tensão de entrada retificada (Tlr) e  é a frequência angular. 

O conversor proposto possui três etapas de operação em um período Ts. As etapas de 

operação são detalhadas a seguir.  

Primeira etapa (t0, t1): o interruptor compartilhado S é comandado a conduzir em t0. Os 

diodos Dn1 e Dn2 são polarizados diretamente, entrando em condução. Os diodos DS1 (Diodo do 

primeiro estágio SEPIC) e DS2 (Diodo do segundo estágio SEPIC) polarizados reversamente, 

estão em bloqueio. Nesta etapa, a corrente no interruptor S é a soma das correntes que circulam 

pelos diodos Dn1 e Dn2. A corrente em Dn1 é a soma das correntes nos indutores L1 (Indutor de 

entrada do primeiro estágio) e L2 (Indutor de saída do primeiro estágio). A corrente em Dn2 é a 

soma das correntes dos indutores L3 (Indutor de entrada do segundo estágio) e L4 (Indutor de saída 

do segundo estágio). As correntes nos diodos DS1 e DS2, que estão bloqueados, é nula. O circuito 

equivalente desta etapa, bem como os sentidos das correntes e sinais de tensões adotados na 

análise, estão ilustrados na Figura 3.5. 

Figura 3.5 - Primeira etapa de operação. 

 
Fonte: Elaborado pelo autor. 
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Nesta etapa, o indutor L1 armazena energia proveniente da fonte de entrada (Vin_ret(t)), sua 

corrente cresce linearmente, conforme relação (3.3). O indutor L2 armazena energia proveniente 

de CS1, sua corrente cresce linearmente, conforme relação (3.4). O indutor L3 armazena energia 

proveniente do capacitor de barramento, conforme relação (3.6) e o indutor L4 armazena energia 

proveniente do capacitor CS2, conforme relação (3.7). Como os diodos DS1 e DS2 estão em 

bloqueio, o capacitor CBus é responsável por alimentar o segundo estágio, já o capacitor de saída 

(Co) é responsável por suprir a corrente da carga. A tensão sobre o interruptor S, diodo Dn1 e Dn2 

é nula. A tensão sobre os diodos DS1 (VDS1) e DS2 (VDS2), que estão em bloqueio, obedecem às 

relações (3.5) e (3.8), respectivamente. 

A análise do circuito equivalente desta etapa, possibilita escrever as seguintes relações: 
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L V V

dt

V V V

−  − − =

= − −

 (3.8) 

sendo que: iL1(t), iL2(t), iL3(t), iL4(t) são as correntes instantâneas dos indutores L1, L2, L3 e L4, 

respectivamente; VCS1, VBus e VCo são as respectivas tensões sobre os capacitores CS1, CBus e Co e 

<VCS1(t)>Ts indica a tensão média do capacitor CS1 em um período de comutação. 

 O instante de tempo final da primeira etapa de operação (t1) e o intervalo de tempo da 

primeira etapa de operação (∆t1) são definidos por (3.9) e (3.10), respectivamente. 
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 1 st D T=   (3.9) 

 1 1 0 st t t D T = − =   (3.10) 

  Segunda etapa (t1, t2): inicia-se no instante de tempo t1, em que o interruptor 

compartilhado S é comandado ao bloqueio. Os diodos Dn1 e Dn2 têm seu caminho de condução 

interrompido, entrando em bloqueio. Os diodos DS1 e DS2 se tornam diretamente polarizados, 

entrando em condução. A corrente que circula pelo diodo DS1 é a soma das correntes que circulam 

pelos indutores L1 e L2. A corrente que circula pelo diodo DS2 é a soma das correntes dos indutores 

L3 e L4.  O circuito equivalente desta etapa, bem como os sentidos das correntes e sinais de tensões 

adotados na análise, estão ilustrados na Figura 3.6.  

Figura 3.6 - Segunda etapa de operação. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Nesta etapa, a energia armazenada em L1 é transferida para o capacitor CS1 e para a saída 

do primeiro estágio; sua corrente decresce linearmente, conforme relação (3.11). A energia 

armazenada em L2 também é transferida para a saída do primeiro estágio e sua corrente decresce 

linearmente, conforme relação (3.13). Destaca-se que a energia transferida de CS1 para L2 durante 

a primeira etapa é carregada nesta etapa. A transferência de energia para a saída do primeiro 

estágio é realiza através do diodo DS1. A corrente do diodo DS1 é a soma das correntes L1 e L2, que 

consequentemente, também decresce linearmente. A corrente do diodo DS1 é responsável por 

carregar o capacitor CBus e manter a entrada do segundo estágio, ou seja, a corrente do indutor L3. 

A energia armazenada em L3 é transferida para o capacitor CS2 e para a saída do segundo estágio; 

sua corrente decresce linearmente, conforme expressão (3.15). A energia armazenada em L4 

também é transferida para a saída do segundo estágio, sua corrente decresce linearmente, 

conforme relação (3.17). Destaca-se que parte da energia que foi transferida para L4 durante a 

primeira etapa a partir de CS2 é transferida durante esta etapa. A transferência de energia para a 

saída do segundo estágio é realizada através do diodo DS2 e sua corrente é a soma das correntes 

de L3 e L4 e, portanto, também decresce linearmente. A corrente do diodo DS2 é responsável por 

carregar o capacitor Co e alimentar a carga, no caso o arranjo de LEDs. As tensões sobre os diodos 

DS1 e DS2 que estão conduzindo é nula, já sobre o interruptor S (VS), os diodos Dn1 (VDn1) e Dn2 

(VDn2) obedecem às relações (3.12), (3.14), (3.16) e (3.18). 
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A análise do circuito equivalente desta etapa, possibilita escrever as seguintes relações: 

 

( ) ( )

( ) ( )

1
_ 1 1

_ 11

1

( )
0

( )

L
in ret CS BusTs

in ret CS BusTsL

di t
V t L V t V

dt

V t V t Vdi t

dt L

 

 

−  − − =

− −
=

  
 (3.11) 

 
( )

( )

1
_ 1 1

1 1

( )
0L

in ret Dn S

S CS Bus DnTs

di t
V t L V V

dt

V V t V V





−  − − =

= + −
   

 (3.12) 

 

2
2

2

2

( )
0

( )

L
Bus

BusL

di t
L V

dt

Vdi t

dt L

−  − =

−
=

 (3.13) 

 
( )

( )

2
1 1 2

1 1

( )
0L

S Dn CS Ts

S CS Bus DnTs

di t
V V V t L

dt

V V t V V





+ − −  =

= + −

 (3.14) 

 

3
3 2

3 2

3

( )
0

( )

L
Bus CS Co

L Bus CS Co

di t
V L V V

dt

di t V V V

dt L

−  − − =

− −
=

 
 (3.15) 

 

3
3 2

2 2

( )
0L

Bus Dn S

S CS Co Dn

di t
V L V V

dt

V V V V

−  − − =

= + −
 
 (3.16) 

 

4
4

4

4

( )
0

( )

L
Co

CoL

di t
L V

dt

Vdi t

dt L

−  − =

−
=

 (3.17) 

 

4
2 2 4

2 2

( )
0L

S Dn CS

S CS Co Dn

di t
V V V L

dt

V V V V

+ − −  =

= + −

 (3.18) 

Além disso, o instante final (t2) e o intervalo de tempo (∆t2_MCD) correspondentes a esta 

etapa, são dados por (3.19) e (3.20), respectivamente: 

 2 2( ) st D D T= +  (3.19) 

Sendo que D2 é a razão cíclica relativa à segunda etapa de operação. 

 2_ 2 1 2MCD st t t D T = − =   (3.20) 

O fim da segunda etapa de operação ocorre quando as correntes dos indutores L1 e L2 se 

tornam iguais em módulo, com sentidos opostos. Ou seja, a corrente que circula por L1 se torna a 
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mesma que circula por L2, com sentido oposto. Neste instante definido como t2, a corrente que 

circula por DS1 se anula e a polarização reversa realiza o bloqueio do mesmo, originando a terceira 

etapa de operação. 

O segundo estágio do conversor proposto opera em MCC, por isso os indutores L3 e L4 

continuam com o mesmo comportamento, até o instante em que termina o período de comutação 

(t3) e o reinício da primeira etapa. Seu intervalo de tempo (∆t2_MCC) é definido pela equação (3.21)

. 

 ( )2_ 3 1 1MCC st t t D T = − = −   (3.21) 

Terceira etapa (t2, t3): (etapa de roda livre) inicia-se no instante t2, momento em que as 

correntes dos indutores L1 e L2   se tornam iguais em módulo, com sentidos opostos. Esta corrente 

é conhecida como corrente de circulação do indutor L1 (IL1_0). O interruptor compartilhado S 

continua em bloqueio, assim como os diodos Dn1 e Dn2. A corrente do diodo DS1 se torna nula e a 

polarização reversa ocasiona seu bloqueio. A corrente que circula pelo diodo DS2, continua sendo 

a soma das correntes dos indutores L3 e L4. O funcionamento de seu circuito, bem como os sentidos 

das correntes e sinais de tensões adotados na análise, são representados na Figura 3.7. 

Figura 3.7 - Terceira etapa de operação. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Nesta etapa, a corrente que circula pelo indutor L2 é constante e igual em módulo à corrente 

que circula por L1 (IL1_0), pode ser definida de acordo com (3.23). Como a corrente que circula 

pelos indutores nesta etapa é constante (não varia), a tensão sobre eles é nula, como representa 

(3.22). Com o diodo DS1 está em bloqueio, o capacitor CBus é responsável por alimentar o segundo 

estágio, que por operar em MCC, continua com o mesmo comportamento e equações apresentadas 

na segunda etapa. 

 
( )

0Ldi t

dt
=   

_3

( )
0L

L

di t
V L

dt
=  =  (3.22) 

 2_3 2_ 0 1_ 0L L LI I I= = −    (3.23) 

A tensão sobre o interruptor S e o diodo Dn1 obedecem às relações (3.25) e (3.26). Já a 

tensão sobre o diodo DS1,  é definida por (3.27). 

 A análise do circuito equivalente desta etapa, possibilita escrever as seguintes equações: 
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( ) ( )

( ) ( )

1 2
_ 1 1 2

1 _

( ) ( )
0L L

in ret CS Ts

CS in retTs

di t di t
V t L V t L

dt dt

V t V t

 

 

−  − +  =

=

 (3.24) 

 
( )

( )

1
_ 1 1

_ 1

( )
0L

in ret Dn S

S in ret Dn

di t
V t L V V

dt

V V t V





−  − − =

= −
   

 (3.25) 

 
( )

( )

2
1 1 2

1 1

( )
0L

s Dn CS Ts

S CS DnTs

di t
V V V t L

dt

V V t V





+ − +  =

= −
   

 (3.26) 

 

2
2 1

1

( )
0L

DS Bus

DS Bus

di t
L V V

dt

V V

−  − − =

= −
   

 (3.27) 

Além disso, o instante final do período de comutação (t3) e o intervalo de tempo 

correspondente a esta etapa (∆t3) são definidos por (3.28) e (3.29), respectivamente. 

 3 st T=  (3.28) 

 ( )3 3 2 3 21s st t t D T D D T = − =  = − −   (3.29) 

em que D3 é a razão cíclica relativa a terceira etapa. 

O período de comutação termina no instante t3, quando o interruptor S é novamente 

comandado a conduzir, reiniciando o processo a partir da primeira etapa de operação. 

As principais formas de onda teóricas para o conversor CA-CC SEPIC quadrático são 

ilustradas pelas Figura 3.8, Figura 3.9 e Figura 3.10. Este conversor tem o primeiro estágio 

formado por um retificador SEPIC operando em MCD, responsável pelo CFP e no segundo 

estágio um conversor SEPIC CC-CC, operando em MCC, responsável pelo controle de potência 

entregue à carga. As figuras possuem um detalhe à esquerda que ilustra meio ciclo da tensão de 

entrada, representado por um período da tensão de entrada retificada (Tlr) e à direita um detalhe 

de um período Ts, em que a tensão de entrada está em seu pico. 

A Figura 3.8 apresenta as formas de onda relativas ao primeiro estágio em que: VGATE é o 

sinal aplicado no gatilho do interruptor; IL1, IL2 são as correntes nos respectivos indutores; VL1 e 

VL2  são as tensões nos respectivos indutores; VCS1 e VBus são as tensões sobre os capacitores CS1 e 

CBus, respectivamente; IDn1 e IDS1 são as correntes nos diodos Dn1 e DS1, respectivamente; ∆VBus_Tlr 

é a ondulação de tensão sobre o capacitor CBus, em um período Tlr e ∆VCS1_Ts é a ondulação de 

tensão sobre o capacitor CS1, em um período Ts. 

A Figura 3.9 apresenta as formas de onda relativas ao segundo estágio do conversor 

proposto, em que: VGATE é o sinal aplicado ao gatilho do interruptor; IL3 e IL4 são as correntes nos 

respectivos indutores; VL3 e VL4 são as tensões nos respectivos indutores; VCS2 é a tensão sobre o 
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capacitor CS2; ∆VCS2_Ts é a ondulação de tensão sobre CS2 em um período Ts; IDn2 e IDS2 são as 

correntes nos diodos Dn2 e DS2 respectivamente; ILED é a corrente na carga; ∆ILED_Ts é a ondulação 

de corrente em um período e Ts no arranjo de LEDs e ∆ILED é a ondulação de corrente em um 

período Tlr no arranjo de LEDs, vale ressaltar que esta ondulação é a soma da ondulação em alta 

frequência com a ondulação em baixa frequência. 

Figura 3.8 - Formas de onda características do primeiro estágio (retificador SEPIC operando em MCD). 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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Figura 3.9 - Formas de onda característica do segundo estágio SEPIC operando em MCC. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 3.10 apresenta as formas de onda relativas aos esforços de corrente e tensão dos 

semicondutores utilizados no conversor proposto, em que: VGATE é o sinal aplicado ao gatilho do 

interruptor; IS, IDS1 e IDS2 são, respectivamente, as correntes do interruptor S, diodos DS1 e DS2; VS, 

VDn1, VDn2, VDS1 e VDS2 são, respectivamente, as tensões sobre o interruptor S e os diodos Dn1, Dn2, 
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Figura 3.10 - Formas de ondas características dos semicondutores utilizados no conversor proposto. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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 ( )
31 2

0 1 2

2
2 2 1

1
0 0

s

tt t

L
L CS BusT Ts

s t t t
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v L V t dt V dt dt

dt T


 
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 
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 
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 
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   (3.32) 

 

31

0 1

4
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1
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s

tt

L
L CS CoT

s t t

di
v L V dt V dt

dt T

 
= =  + −  = 

 
 
   (3.33) 

Substituindo os instantes de tempo (3.9), (3.19) e (3.28) nas equações (3.30) e (3.31), 

pode-se resolvê-las e obter (3.34) e (3.35), respectivamente.  

 ( )( ) ( ) ( )( )_ 2 1 2 0in ret Bus CS Ts
V t D D V V t D  + − +  =  (3.34) 

 ( ) ( )1 2 0CS BusTs
V t D V D  −  =  (3.35) 

Substituindo VCBus de acordo com (3.35) em (3.34) e isolando VCS1, obtém-se: 

 
( )( ) ( )

( )
( )

( ) ( )

1

_ 2 1 2

2

1 _

0
CS Ts

in ret CS Ts

CS in retTs

V t D
V t D D V t D

D

V t V t


 

 

 
  + − +  =
 
 

=

 (3.36) 

Substituindo (3.36) em (3.35) e isolando VCBus, obtém-se: 

 ( )_

2

Bus in ret

D
V V t

D
=   (3.37) 

Assim, o ganho estático do retificador operando em MCD (Gret_MCD) pode ser definido 

como: 

 
( )

_

_ 2

Bus
ret MCD

in ret

V D
G

V t D
= =  (3.38) 

Substituindo os instantes de tempo (3.9) e (3.28) nas equações (3.32) e (3.33) e 

resolvendo-as, obtêm-se, (3.39) e (3.40), respectivamente. 

 ( )2 (1 ) 0CBus CS CoV V V D− +  − =  (3.39) 

 ( )2 1 0CS CoV D V D −  − =  (3.40) 

 Substituindo VCS2 de acordo com (3.40) em (3.39) e isolando VCo, encontra-se (3.41). 
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( ) ( ) (1 ) 0
1

1

Bus Co Co

Co Bus

D
V D V V D

D

D
V V

D

 
 −  +  − = 

− 

= 
−

 (3.41) 

 Ao manipular a expressão (3.41), encontra-se (3.42), que define o ganho do conversor 

SEPIC operando em MCC (GMCC). 

 
1

Co
MCC

Bus

V D
G

V D
= =

−
 (3.42) 

 Sabendo que em regime permanente, pode-se desprezar a ondulação de tensão no 

capacitor CS2. Substituindo (3.41) em (3.40), isolando VCS2 e simplificando, obtém-se: 

 2CS BusV V=  (3.43) 

É importante definir o comportamento das correntes dos indutores, em relação ao tempo. 

Como o circuito analisado já se encontra em regime permanente, ao início da primeira etapa de 

operação, todos os indutores já possuem uma corrente inicial, conhecida como corrente de 

circulação do indutor n (ILn_0). 

Substituindo VCS1 e VCS2, de acordo com (3.36) e (3.43) em (3.3), (3.4), (3.6) e (3.7), 

isolando as correntes dos indutores e somando as corrente iniciais, obtêm-se, sequencialmente, as 

equações (3.44), (3.45), (3.46) e (3.47); que representam o comportamento das correntes dos 

indutores L1, L2, L3 e L4, durante a primeira etapa de operação. 

 
( )_

1_1 1_ 0

1

( )
in ret

L L

V t
i t I t

L


= +  ;   para 10 t t   (3.44) 

em que iLn_m(t), representa a corrente instantânea do indutor Ln durante a etapa de operação m. 

 
( )_

2_1 2_ 0

2

( )
in ret

L L

V t
i t I t

L


= +  ;   para 10 t t   (3.45) 

 3_1 3_ 0

3

( ) CBus
L L

V
i t I t

L
= +  ;   para 10 t t   (3.46) 

 4 _1 4 _ 0

4

( ) CBus
L L

V
i t I t

L
= +  ;   para 10 t t   (3.47) 

Ao início da segunda etapa de operação, todos os indutores já possuem uma corrente, que 

pode ser representada como iLn_1(t1). Então, isolando as correntes dos indutores em (3.11) e (3.13)

, aplicando o intervalo de tempo definido por (3.20) e somando o valor inicial, obtêm-se 

respectivamente, (3.48) e (3.49), que representam o comportamento das correntes dos indutores 

do primeiro estágio (L1 e L2) durante a segunda etapa de operação. 

 ( )1_ 2 1_1 1 1

1

( ) ( ) CBus
L L

V
i t i t t t

L
= −  − ; para 1 2t t t   (3.48) 
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 ( )2_ 2 2_1 1 1

2

( ) ( ) CBus
L L

V
i t i t t t

L
= −  − ; para 1 2t t t   (3.49) 

Isolando as correntes dos indutores em (3.15) e (3.17), aplicando o intervalo de tempo 

(3.21) e somando o valor inicial das correntes destes indutores, obtêm-se, respectivamente, (3.50) 

e (3.51). Equações que representam o comportamento das correntes dos indutores do segundo 

estágio (L3 e L4) durante a segunda etapa de operação. 

 ( )3_ 2 3_1 1 1

3

( ) ( ) Co
L L

V
i t i t t t

L
= −  − ; para 1 3t t t   (3.50) 

 ( )4_ 2 4_1 1 1

4

( ) ( ) Co
L L

V
i t i t t t

L
= −  − ; para 1 3t t t   (3.51) 

A corrente que circula pelos indutores do primeiro estágio (L1 e L2), durante a terceira 

etapa de operação, é definida de acordo com (3.23), considerada constante (não varia) e igual em 

módulo. Ou seja, a corrente que circula pelos indutores é a mesma apenas com sentido oposto e 

pode ser reescrita de acordo com (3.52) e (3.53). 

 1_3 1_0( )L Li t I= ; para 2 3t t t   (3.52) 

 2_3 2_0 1_0( )L L Li t I I= = − ; para 2 3t t t   (3.53) 

Analisando o circuito do conversor proposto presente na Figura 3.4, nota-se que toda a 

corrente que alimenta o segundo estágio flui pelo diodo DS1. Admitindo que o capacitor CBus seja 

grande suficiente para manter constante a tensão de barramento, durante todo o período Ts, 

conclui-se que toda a componente alternada da corrente do diodo DS1 deve circular pelo capacitor 

CBus e a corrente média do diodo DS1 deve circular por L3 (entrada do segundo estágio). 

O diodo DS1 conduz apenas durante a segunda etapa de operação. Analisando o circuito 

desta etapa representado pela Figura 3.6, verifica-se que a corrente no diodo DS1 é a soma das 

correntes presentes nos indutores L1 e L2 e seu comportamento pode ser representado por (3.54). 

A expressão (3.55) é utilizada para determinar a corrente média sobre o diodo DS1 em um período 

Ts (IL3(med)Ts) 

 ( )1_ 2 1_ 2 2_ 2( ) ( )DS L Li t i t i t= +  (3.54) 
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= =  +  + + 

= =  +  + + 

  

  

 (3.55) 

sendo que, <In>m, indica a corrente média do componente n durante um período m. 
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A expressão (3.56) determina a corrente média do diodo de saída do primeiro estágio, em 

um período Ts. Esta expressão resulta da substituição de (3.48), (3.49), (3.23), (3.9), (3.19), (3.28) 

e D2 de acordo com (3.37) em (3.55). 
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V t D T
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V L L

V t D T
I I

V L L

V t D T
I I

V L







   
= =  + 

  

   
= =  + 

  

 
= = 

 

 (3.56) 

em que o paralelo dos indutores, pode ser substituído por um indutor equivalente (Leq), de acordo 

com (3.57). 

 

1 2

1 1 1

eqL L L
+ = ou ainda 

1 2

1 2

eq

L L
L

L L


=

+
  (3.57) 

 Substituindo (3.1) em (3.56) obtém-se: 

 ( )
( )

2

1

| sen( ) |

2s

inpk s

DS T
Bus eq

V t D T
I t

V L




  
= 

 
 (3.58) 

 A expressão (3.59) representa o valor da corrente média do diodo de saída, em um período 

Tlr  (<IDS1>Tlr) (Simonetti et al., 1997; Tibola, 2013). Essa equação resulta da integral de (3.58), 

em um período da tensão de entrada retificada. 
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2
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DS sT
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DS L sT T
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I D T dt

V L

V
I I D T

V L

 



 
 =   
  
 

= =  
 


 (3.59) 

 O valor médio da corrente de saída do primeiro estágio também pode ser definido por: 

 1

2
lr

Bus
DS T

S

V
I

R
=  (3.60) 

em que RS2 é a resistência equivalente à entrada do segundo estágio. 

 Substituindo (3.60) em (3.59) e isolando VBus, obtém-se: 

 2

4

S s
Bus inpk

eq

R T
V V D

L


=  


 (3.61) 

 Como o ganho estático e a relação entre a tensão de saída e entrada, manipulando a 

equação (3.61), encontra-se, o ganho estático do retificador SEPIC operando em MCD (Gret_MCD): 
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 2
_

4

CBus S s
ret MCD

inpk eq

V R T
G D

V L


= = 


 (3.62) 

 O balanço de energia entre entrada e saída do segundo estágio pode ser representado por 

(3.63). 

 

2 2

2

Bus o
Bus o

S o

V V
P P

R R
=  =  (3.63) 

em que: PBus é a potência média do barramento; Po é a potência média de saída; Ro é a resistência 

equivalente à carga. 

 Substituindo VBus de acordo com (3.41) em (3.63) e isolando Rs2, encontra-se (3.64). 

 

2

2

1
S o

D
R R

D

− 
=  

 
 (3.64)  

 Substituindo VBus e Rs2 de acordo com (3.41) e (3.64) em (3.62) e realizando as devidas 

simplificações, encontra-se (3.65). Equação que define o ganho estático do conversor proposto 

(G). 

 

2
1 1

4

4

o o s

inpk eq

o o s

inpk eq

D D
V R T

D D
D

V L

V R T
G D

V L

− −   
     
   = 




= = 



 (3.65) 

 Pelo balanço de energia do primeiro estágio, tem-se: 

 
1( ) ( ) ( )

s

in Bus

in in Bus DS T

P P

v t i t V I t  

=

 = 
 (3.66) 

em que: Pin é a potência de entrada; vin(θ) é a tensão de entrada ao longo de um período Tlr; iin(θ) 

é a corrente de entrada ao longo de um período Tlr. 

Substituindo (3.58) e (3.1) em (3.66), isolando (iin(θ)) e realizando as devidas 

simplificações, obtém-se (3.67). Expressão que define o comportamento da corrente de entra ao 

longo de um período Tlr. 

 2
| ( ) |

( )
2

inpk

in s

eq

V sen t
i t D T

L





=  


 (3.67) 

A corrente de entrada deve seguir a tensão de entrada, que atinge seu máximo valor 

quando o ângulo θ é 90º (π/2). Então ao substituir θ por 90º em (3.67), obtém-se (3.68). Equação 

que define a corrente de pico na entrada do conversor proposto (Iinpk). 

 2

2

inpk

inpk s

eq

V
I D T

L
=  


 (3.68) 
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Para estabelecer o limite da descontinuidade do conversor proposto, são necessárias 

algumas considerações. Ao final da segunda etapa, instante de tempo t2, as correntes nos indutores 

do primeiro estágio se tornam iguais em módulo, com sinais opostos, como representa (3.53). 

Assim ao substituir (3.48), (3.49) e o instante de tempo t2 de acordo com (3.20) em (3.53), obtém-

se:  

 
( ) ( )

1_ 2 2 2 _ 2 2

1_1 1 2_ 2 _1 1 2_

1 2

( ) ( )

( ) ( )

L L

CBus CBus
L MCD L MCD

i t i t

V V
i t t i t t

L L

= −

 
−   = − −   

 

 (3.69) 

 Substituindo (3.44), (3.45), (3.53) e (3.9) em (3.69), isolando ∆t2_MCD e realizando as 

devidas simplificações, obtém-se:  

 ( ) ( )

_ _

1_ 0 2_ 0

1 2

2_ 2_

1 2

_

2_

( ) ( )

( )

in ret in ret

L s L s

Bus Bus
MCD MCD

in ret
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V t V t
I D T I D T

L L

V V
t t

L L

V t
t D T

V

 



   
+   +     

   = −
   
−   −     
   

 =  

 (3.70) 

Substituindo Vin_ret de acordo com (3.1) em (3.70), encontra-se (3.71). Equação que 

define o intervalo de tempo ∆t2_MCD, em relação ao ângulo θ da tensão de entrada. 

 2_

| ( ) |
( )

inpk

MCD s

Bus

V sen t
t t D T

V





 =    (3.71) 

Como estabelecido em (3.71) o valor de ∆t2 varia ao longo de um período Tlr,  seu valor 

acompanha a tensão de entrada. Seu máximo valor é estabelecido quando a tensão de entrada 

atinge o pico, angulo 90º =  ou π/2.  

 
2_

2

2

inpk
inpk

MCD s s

Bus Bus

V sen
V

t D T D T
V V





 
  

   
 =   =   

 
 (3.72) 

O limite da descontinuidade ocorre quando o intervalo de tempo ∆t3 tende a zero. Assim 

∆t2_MCD tenderá à razão cíclica complementar (1-D).Ts. 

 1 2_ MCD st t T + =  (3.73) 

Substituindo (3.9) e (3.72) em (3.73) e isolando a razão cíclica (D), encontra-se (3.74). A 

equação que define a razão cíclica crítica (Dcrit) para o primeiro estágio é: 

 
Bus

crit

Bus inpk

V
D

V V
=

+
 (3.74) 
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3.2.3 Correntes nos Indutores 

A partir das formas de onda das correntes nos indutores e das já conhecidas expressões que 

as representa em cada etapa de operação. Obtêm-se as expressões que definem a variação de 

corrente, a máxima corrente, a corrente média e eficaz a que os indutores são submetidos. 

As correntes máximas dos indutores L1 (IL1(max)) e L2 (IL2(max)) são encontradas ao final da 

primeira etapa de operação. Podem ser estabelecidas através da substituição do instante de tempo 

t1, definido por (3.9) e o pico da tensão de entrada, definido por (3.1), com ângulo θ de 90º em 

(3.44) e (3.45), obtendo-se (3.75) e (3.76), respectivamente. 
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= = + 

= +  

 (3.75) 
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in ret

L L L

inpk

L L s

V t
I i t I t

L

V
I I D T

L


= = + 

= +  

 (3.76) 

As correntes máximas dos indutores L3 (IL3_max) e L4 (IL4_max) também são encontradas ao 

final da primeira etapa de operação. Podem ser estabelecidas através da substituição do instante 

de tempo t1, definido por (3.9) em (3.46) e (3.47), obtendo-se (3.77) e (3.78), respectivamente.  

 
( )max3 3_1 1 3_ 0 1 3_ 0

3 3

( ) Bus Bus
L L L L s

V V
I i t I t I D T

L L
= = +  = +    (3.77) 

 
( )max4 4_1 1 4_ 0 1 4_ 0

4 4

( ) Bus Bus
L L L L s

V V
I i t I t I D T

L L
= = +  = +    (3.78) 

A ondulação de corrente nos indutores L1 (∆IL1) e L2 (∆IL4) depende da amplitude da 

tensão de entrada, tendo seu máximo valor no instante em que a tensão de entrada atinge seu pico, 

ângulo θ igual a 90º (θ=π/2). Estas ondulações podem ser facilmente definidas como a diferença 

algébrica entre o valor máximo e o mínimo de corrente em cada indutor, obtendo respectivamente, 

(3.79) e (3.80). 

 
( )max1 1 1_ 0

1

inpk

L L L s

V
I I I D T

L
 = − =    (3.79) 

 
( )max2 2 2_ 0

2

inpk

L L L s

V
I I I D T

L
 = − =    (3.80) 

As ondulações de corrente nos indutores L3 (∆IL3) e L4 (∆IL4) podem ser facilmente 

definidas como a diferença algébrica entre o valor máximo e o mínimo de corrente em cada 

indutor, obtendo respectivamente, (3.81) e (3.82). 
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( )max3 3 3_ 0

3

Bus
L L L s

V
I I I D T

L
 = − =    (3.81) 

 
( )max4 4 4_ 0

4

Bus
L L L s

V
I I I D T

L
 = − =    (3.82) 

Para calcular os valores médios e eficazes das correntes em um período de comutação (Ts), 

são utilizadas as seguintes definições (Kazimierczuk, 2015):  

 

0

1
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s

s

T

n nT
s

I i t dt
T

=   (3.83) 

 ( )
2

0

1
( )

s

Ts

T

nn ef

s

I i t dt
T

=   (3.84) 

sendo que In(ef)m é a corrente eficaz do componente n em um período m. 

Para calcular os valores médios e eficazes das correntes em um período Tlr, que tem 

comportamento senoidal, serão utilizadas as seguintes definições: 
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slr
n n med TT

I i t dt






=   (3.85) 

 ( ) ( )
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0

1
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s

T Tlr s
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n ef n ef
I i dt


=   (3.86) 

 Para determinar a relação entre as correntes dos indutores L1 e L2, é importante obter a 

expressão que define a corrente de circulação (IL1_0), representada por (3.23). Sabendo que a 

corrente média do capacitor CS1, em um período de comutação (<ICS1>Ts), é nula e analisando os 

circuitos equivalentes das três etapas de operação, representadas pelas Figura 3.5, Figura 3.6 e 

Figura 3.7, constata-se que a corrente média, em um período de comutação (Ts) em CS1, pode ser 

definida por (3.87). 

 

31 2

1 2

1 2_1 1_ 2 1_3
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1
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s

tt t

CS L L LT
s t t

I i dt i dt i dt
T

 
=  − + + = 

 
 
    (3.87) 

 Substituindo (3.9), (3.19), (3.28) e D2 de acordo com (3.37) em (3.87), resolvendo e 

isolando IL1_0, obtém-se (3.88). Equação que define o mínimo valor de corrente que circula pelo 

indutor L1 (IL1_0), conhecido como corrente de magnetização.  

 ( )
( ) ( )( )_ 1 _ 2

1_ 0

1 22

in ret s Bus in ret

L

Bus

V t D T V L V t L
I

V L L

 


    − 
=

  
 (3.88) 

 A corrente média e eficaz no indutor L1, em um período de comutação, é definida 

aplicando (3.44), (3.48) e (3.52), com seus respectivos instantes de tempo, em (3.83) e (3.84), 

obtendo respectivamente, (3.89) e (3.90). 
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 Substituindo (3.9), (3.19), (3.28), (3.88) e D2 de acordo com (3.37) em (3.89) e (3.90), 

resolvendo-as, obtêm-se (3.91) e (3.92). Equações que representam respectivamente, o valor 

médio e eficaz da corrente do indutor L1 em um período Ts. 
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 Aplicando (3.91) em (3.85), substituindo (3.1) e resolvendo, obtém-se (3.93). Equação 

que representa a corrente média do indutor L1, em um período da tensão de entrada retificada.  
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 Aplicando (3.92) em (3.86), substituindo (3.1) e resolvendo, obtém-se (3.94). Equação 

que representa a corrente eficaz do indutor L1 em um período Tlr. 
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 A corrente média e eficaz no indutor L2, em um período de comutação, é definida 

aplicando (3.45), (3.49), (3.53) e seus respectivos instantes de tempo em (3.83) e (3.84), obtendo 

respectivamente, (3.95) e (3.96). 
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 Substituindo (3.9), (3.19), (3.28), (3.23), (3.88) e D2 de acordo com (3.37) em (3.95) e 

(3.96); resolvendo-as, encontra-se (3.97) e (3.98). Equações que representam respectivamente, o 

valor médio e eficaz da corrente do indutor L2, em um período de comutação. 
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 Aplicando (3.97) e (3.98) em (3.85) e (3.86), respectivamente, substituindo (3.1) e 

resolvendo, obtêm-se (3.99) e (3.100). Equações que representam a corrente média e eficaz do 

indutor L2 em um período Tlr. Observa-se que a expressão que define o valor da corrente média 

sobre o indutor L2 (3.99) é igual à expressão que calcula a corrente média sobre o diodo DS1 (3.59)

. 
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 (3.100) 

 Para determinar a relação entre as correntes dos indutores L3 e L4, é importante obter a 

expressão que relaciona suas correntes iniciais (IL3_0) e (IL4_0). Sabendo que a corrente média do 

capacitor CS2 (<ICS2>Ts), em um período de comutação, é nula e analisando os circuitos 

equivalentes das etapas de operação, representados pelas Figura 3.5, Figura 3.6 e Figura 3.7; 

constata-se que a corrente média no capacitor CS2, em um período Ts, pode ser definida como: 

 

31

1

2 4_1 3_ 2

0

1
0

s

tt

CS L LT
s t

I i dt i dt
T

 
=  − + = 

 
 
   (3.101) 



 
 

61 
 

Substituindo (3.9), (3.28), (3.41) e isolando IL3_0, obtém-se (3.102); equação que 

determina o mínimo valor de corrente a que o indutor L3 é submetido. 
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 (3.102) 

Analisando o circuito do conversor proposto, presente na Figura 3.4, nota-se que toda a 

corrente que alimenta a carga flui pelo diodo DS2. Admitindo que o capacitor Co seja grande 

suficiente para manter constante a tensão de saída, durante todo o período Ts, conclui-se que toda 

a componente alternada da corrente do diodo DS2, circula pelo capacitor Co e sua corrente média 

circula pela carga. O diodo DS2 conduz a soma das correntes dos indutores L3 e L4 definidas 

respectivamente por (3.50) e (3.51), durante o intervalo de tempo ∆t2_MCC. Então, a corrente média 

sobre o diodo DS2 em um período Ts, pode ser definida pela expressão (3.103). 
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Substituindo (3.9), (3.28), (3.41) e (3.102) em (3.103) e realizando as devidas 

simplificações, obtém-se (3.104), equação que define a corrente média no diodo DS2.  
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 (3.104) 

 Aplicando (3.47), (3.51) e seus respectivos instantes de tempo em (3.83), obtém-se 

(3.105). 
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Aplicando (3.9), (3.28) e (3.41) em (3.105), encontra-se (3.106), que representa o valor 

médio da corrente do indutor L4. Observa-se que a expressão que define o valor de corrente média 

sobre o indutor L4 (3.106) é igual à expressão que representa a corrente média sobre o diodo DS2 

(3.104) e pode ser reescrita como (3.107). 
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 Como a tensão do capacitor de barramento (VCBus) é considerada constante, não é 

necessária a análise em um período da tensão de entrada retificada, dos componentes do segundo 

estágio. 

 A corrente média no indutor L3, em um período de comutação, é definida aplicando (3.46) 

e (3.50), com seus respectivos instantes de tempo, em (3.83), obtendo (3.108). 
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Substituindo (3.9), (3.28), (3.41) em (3.108) e resolvendo, obtém-se (3.109). Esta 

equação representa o valor médio da corrente do indutor L3.  
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 (3.109) 

Substituindo IL3_0 de acordo com (3.102) em (3.108), e realizando as devidas 

simplificações, encontra-se (3.110). Esta equação relaciona o valor médio da corrente do indutor 

L3, ao valor médio da corrente de saída (<Io>). 
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Aplicando (3.46) e (3.50) para o indutor L3; (3.47) e (3.51) para o indutor L4; com os 

respectivos instantes de tempo em (3.84) e realizando as devidas substituições e simplificações, 

obtêm-se respectivamente, (3.111) e (3.112). 
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3.2.4 Ondulação de Tensão nos Capacitores 

Apesar da ondulação de tensão nos capacitores ter sido considerada constante, com o 

objetivo de simplificar a análise qualitativa e quantitativa do conversor proposto, sabe-se que os 

capacitores têm uma determinada ondulação em alta frequência, causada pela variação das 

correntes que circulam pelos mesmos. Este motivo traz a necessidade de obter uma expressão que 

define esta ondulação, que posteriormente, será utilizada como parâmetro de projeto no 

dimensionamento dos capacitores. 
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A variação da corrente em um capacitor pode ser encontrada através da análise da forma 

de onda de sua tensão, durante o intervalo de tempo em que seu valor varia de máximo a mínimo 

e pode ser definida de acordo com (3.113). 
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( )

t

C CV i t dt
C

 =   (3.113) 

A Figura 3.11 contém as formas de onda de corrente e tensão, presentes no capacitor CS1 

ao longo de um período de comutação. Nota-se que, durante a primeira etapa de operação, a tensão 

no capacitor atinge seu máximo e mínimo valor, quando sua corrente passa por zero e muda de 

sentido. Aplicando a corrente de CS1 durante a primeira etapa, o instante de tempo em que a 

corrente passa por zero, nomeado como tCS0 e o instante de tempo em que a corrente atinge o valor 

mínimo (t1) em (3.113), encontra-se (3.114). Esta equação define a variação de tensão presente 

no capacitor CS1. 

Figura 3.11 - Ondulação da tensão e corrente em um período de comutação (Ts) no capacitor CS1. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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 Analisando a Figura 3.5, nota-se que a corrente que circula pelo capacitor CS1 durante a 

primeira etapa, é a mesma que circula pelo indutor L2, tem seu comportamento definido por (3.45) 

e pode ser reescrita como: 
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 Substituindo (3.23), (3.88) e o instante de tempo t por tCS0 em (3.115) e isolando tCS0, 

obtém-se: 
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 Aplicando (3.116), (3.9) e (3.115) em (3.114) e simplificando, obtém-se: 
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 Substituindo (3.23) e (3.88) em (3.117) e realizando as devidas simplificações, obtém-se 

(3.118). Tal expressão define o valor de ΔVCS1_Ts em um período Ts, e também é apresentada em 

(Tibola, 2013).   
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 Porém, a escolha deste capacitor não considera apenas a análise de ondulação de tensão 

em alta frequência, o valor capacitivo utilizado tem grande influência na forma de onda da 

corrente de entrada, desempenhando importante papel na manutenção da função CFP, atribuída 

ao primeiro estágio. Como citado em (Simonetti et al., 1997) a  frequência de ressonância de CS1, 

L1 e L2 (fres) deve ser muito maior que a frequência flr, para evitar oscilações de corrente na entrada 

a cada ciclo, conforme (3.119). Além disso, a frequência de ressonância associada a L2 e CS1 (fres2) 

deve ser menor que fs, conforme (3.120). Um melhor ajuste do valor atribuído a este capacitor 

pode ser realizado através de simulação, buscando uma melhor forma de onda de corrente de 

entrada e respeitando os critérios apresentados. 
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O capacitor de barramento (CBus), presente na saída do primeiro estágio, tem a função 

principal de atenuar a tensão com componente alternada, em um período Tlr. Seu valor é muitas 

vezes maior que o necessário para atenuar a componente de alta frequência, tornando dispensável 

o estudo da componente em um período Ts.  

Analisando o circuito da Figura 3.5 e Figura 3.7, observa-se que, quando o diodo Ds1 está 

aberto, o capacitor CBus se torna o componente responsável por alimentar o segundo estágio. A 

tensão sobre este capacitor é a tensão de barramento e sua variação (ΔVCBus_Tlr) pode ser 

representada por (3.121). A impedância do capacitor CBus (XCBus) é definida por (3.122). 

Aplicando (3.122) em (3.121) e considerando a variação da tensão pico a pico em um período 

(Tlr), encontra-se (3.123). 
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Para obter a expressão que define a variação de tensão sobre o capacitor CBus (ΔVCBus_Tlr), 

é necessário obter o valor de pico da corrente que circula por este (ICBus_pk). Para tal, fazem-se 

necessárias algumas considerações. A potência instantânea de barramento pode ser representada 

de acordo com (3.124); a corrente de saída do primeiro estágio (IDS1) é representada por (3.58) e 

dividida em uma componente contínua igual a IL3_med (corrente de entrada do segundo estágio) e 

uma componente alternada que circula pelo capacitor CBus, como representado em (3.125). 
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Sabendo que ( ) ( )( )
2 1 1

cos 2
2 2

sen t t = −   , aplicando esta relação em (3.125), 

substituindo <IL3> de acordo com (3.59), simplificando e isolando ICBus(t ), obtém-se: 
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A corrente de pico sobre o capacitor de barramento se dá exatamente no instante onde a 

tensão de entrada tem valor máximo, ângulo θ de 90º ou π/2. Então, substituindo (3.126) com 

ângulo θ de 90º em (3.123), obtém-se (3.127). Esta equação define a ondulação de tensão presente 

no capacitor de barramento em um período Tlr, e também é apresentada em (Almeida et al., 2012). 
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Os capacitores do segundo estágio têm a função de atenuar a ondulação de alta frequência, 

ou seja, estes são projetados para atenuar apenas as oscilações de tensão na componente da 

frequência de comutação. A ondulação em baixa frequência é definida pelo capacitor de 
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barramento e será somada a ondulação de alta frequência, como ilustra a forma de onda de VCS2, 

representada na Figura 3.12. 

Analisando a componente em Ts, da forma de onda de tensão do capacitor CS2, apresentada 

no detalhe à direita da Figura 3.12, nota-se que a tensão do capacitor é máxima no instante em 

que se inicia a primeira etapa de operação (to), e torna-se mínima no instante em que termina esta 

etapa (t1). De acordo com circuito da primeira etapa de operação, representado na Figura 3.5, a 

corrente que circula pelo capacitor CS2 é a mesma que circula pelo indutor L4, definida pela 

equação (3.45). Então, aplicando (3.45) e instante de tempo t1, definido por (3.9) em (3.114), 

obtém-se (3.128). Esta expressão define a ondulação de tensão imposta ao capacitor CS2 em um 

período Ts (ΔVCS2_Ts). 

Figura 3.12 - Formas de onda teóricas de tensão e corrente no capacitor CS2. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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 (3.128) 

 Resolvendo (3.128), rearranjando e substituindo (3.107), obtém-se: 
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Como citado anteriormente, o capacitor Co tem função de atenuar apenas a ondulação em 

fs, visto que a ondulação em baixa frequência tem a presença de uma componente relacionada ao 

valor da ondulação do barramento, como apresenta o detalhe à esquerda da Figura 3.13. De acordo 

com o circuito da primeira etapa de operação, demonstrado pela Figura 3.5, nota-se que a corrente 

do capacitor é a mesma corrente que circula pela carga, representada por Io. De acordo com o 

detalhe à direita da Figura 3.13, sua tensão é máxima no instante em que se inicia a primeira etapa 

de operação (to) e se torna mínima no instante t1, que representa o fim da primeira etapa de 
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operação. Assim aplicando Io e t1, definido por (3.9) em (3.114) e resolvendo, obtém-se (3.130). 

Esta expressão define a ondulação de tensão imposta ao capacitor Co em um período Ts. 

Figura 3.13 - Formas de onda de corrente e tensão no capacitor de saída Co. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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3.3 Análise dos Esforços nos Semicondutores 

Para que seja possível a escolha dos semicondutores, levantam-se as expressões que 

definem os esforços de tensão e corrente, a que serão submetidos. Nesta seção, serão apresentadas 

as análises de corrente média, corrente eficaz, corrente máxima e tensão máxima para cada 

componente semicondutor em um período de comutação (Ts) e também em um período da tensão 

de entrada retificada (Tlr). As análises são baseadas em definições apresentadas em (Costa, 2017). 

Como citado anteriormente, para calcular os valores das correntes médias e eficazes em um 

período Ts, serão utilizadas respectivamente, (3.83) e (3.84). Já Para calcular os valores de 

corrente médias e eficazes em um período Tlr, que possui comportamento senoidal, serão 

utilizadas respectivamente, (3.85) e (3.86). 

Analisando o circuito da segunda etapa de operação, representado na Figura 3.6 e a forma 

de onda, demonstrada na Figura 3.10, observa-se que a corrente do diodo DS1 é a soma das 

correntes que circulam por L1 e L2, e a máxima corrente sobre o mesmo, ocorre durante o pico da 

tensão de entrada e no momento em que se inicia a segunda etapa de operação (t1). Desta forma, 

a corrente máxima sobre o diodo DS1 (IDS1(max)) pode ser representada como a soma das correntes 

dos indutores L1 e L2, definidas por (3.48) e (3.49), com instante de tempo t1 definido por (3.9), 

obtendo: 
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 A expressão que define a corrente média de DS1, em um período de comutação, foi 

apresentada em (3.56). A expressão que define a corrente média de DS1, em um período Tlr, foi 

apresentada em (3.59). 

 Por meio da equação (3.132), é definida a corrente eficaz sobre o diodo DS1, em um 

período Ts (IDS1(ef)Ts). Esta expressão é obtida a partir da aplicação de (3.48) e (3.49) em (3.84), 

com as devidas substituições e simplificações. 

 

( ) ( )

( )

( )( )

2

1_ 2 2_ 21

0

3
3 2

_

1 2

1
( ) ( ) ( )

3

s

Ts

Ts

T

L LDS ef

s

in ret s

DS ef

CBus eq

I i t i t t dt
T

V t D T
I

V L



= +

 
=

 


 (3.132) 

 A expressão que define a corrente eficaz, em um período Tlr (IDS1(ef)Tlr), pode ser 

encontrada através da substituição de (3.132) e (3.1) em (3.86), obtendo: 
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 (3.133) 

 Analisando a Figura 3.8, nota-se que a tensão reversa máxima sobre o diodo DS1 

(VDS1_max), acompanha o pico da tensão de entrada retificada e seu maior valor se encontra próximo 

ao instante em que se inicia a primeira etapa de operação (to),  coincidindo com o instante em que 

a tensão sobre o capacitor CS1 é máxima, em um período de comutação Ts. Seu valor é apresentado 

pela equação (3.5),  podendo ser reescrito de acordo com (3.134). O emprego de VCS1(max), é 

importante devido à possibilidade de se utilizar um valor capacitivo reduzido em CS1, acarretando 

em alta variação de tensão sobre o mesmo, em um período de comutação. O valor de VCS1_max pode 

ser aproximado, através de (3.118) e (3.1), como representa (3.135). 

 ( ) ( )( )1 max 1 max CBusDS CS
V V V= − +  (3.134) 

 ( )

( )1

1 max
2

sCS T

inpkCS

V
V V


= +  (3.135) 

Analisando o circuito da segunda etapa de operação, representado pela  Figura 3.6, e 

forma de onda apresentada pela Figura 3.10, nota-se que a corrente que circula por DS2 é a soma 

das correntes que circulam por L3 e L4 e a máxima corrente sobre o mesmo, ocorre no instante de 

tempo t1, em que se inicia a segunda etapa. A máxima corrente sobre o diodo DS2 (IDS2_max) é 
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definida como a soma das correntes sobre os indutores L3 (3.50) e L4 (3.51), com instante de tempo 

t1, encontrando (3.136). Substituindo (3.102) em (3.136) e realizando as devidas simplificações, 

encontra-se (3.137).    

 

( ) ( ) ( ) ( )

( )

2 1 3_ 2 1 4_ 2 12 max 3 max 4 max
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3 4

( ) ( )DS L LDS L L
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 ( )2 max
3 4

3 4

1
2

o CBus s
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I V D T
I

L LD

L L

 
= 

−


+

 (3.137) 

A expressão que define a corrente média de DS2, em um período de comutação, foi 

apresentada em (3.107). A considerada baixa ondulação de tensão presente no barramento, faz 

com que não seja necessária a análise, em Tlr, dos componentes do segundo estágio. Por meio da 

equação (3.138), é definido o valor da corrente eficaz em um período Ts. Esta expressão é obtida 

a partir da aplicação de (3.50) e (3.51) em (3.84); com as substituições de IL3_0 de acordo com 

(3.102), IL4_0 de acordo com (3.106) e (3.107), realizando  as devidas simplificações. 
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 (3.138) 

Analisando a forma de onda da tensão sobre o diodo DS2 presente na Figura 3.10, nota-se 

que sua tensão reversa máxima acompanha o pico da tensão do capacitor de barramento e seu 

maior valor se encontra no instante em que se inicia a primeira etapa de operação (t1), representado 

na análise qualitativa pela equação (3.8). Equação esta que pode ser reescrita de forma a 

considerar as ondulações em Ts e Tlr presentes na forma de onda de tensão do capacitor CS2, 

encontrando: 

 

( )( )

( )

( ) ( )

2(max) 2 max

2

2 max
2 2

lr s
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V V V

V V
V V V

= − +

  
= − + + +  

 

 (3.139) 

Analisando o circuito da primeira etapa de operação, representado pela Figura 3.5, e as 

formas de onda representadas na Figura 3.8, nota-se que o diodo Dn1 é responsável por conduzir 

a corrente do primeiro estágio ao interruptor S e a corrente que circula por ele é a soma das 

correntes dos indutores L1 e L2. A máxima corrente que o circula ocorre durante o pico da tensão 

de entrada e momento onde termina a primeira etapa de operação (t1). Por meio da expressão 
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(3.140), é definido o valor máximo de corrente, a que o diodo Dn1 é submetido. Esta expressão é 

obtida a partir da soma das correntes dos indutores L1 e L2, definidas por (3.44) e (3.45), com 

instante de tempo t1, definido por (3.9) e a aplicação de (3.1), com ângulo θ de 90º (π/2). 
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 (3.140) 

A expressão que define a corrente média de Dn1, em um período de comutação, pode ser 

obtida, através da substituição de (3.44) e (3.45) em (3.83) e ao realizar as devidas substituições 

e simplificações, obtém-se: 
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 (3.141) 

A expressão que define a corrente média de Dn1, em um período Tlr, pode ser encontrada, 

através da substituição de (3.141) e (3.1) em (3.85), com as devidas simplificações, obtendo: 
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 Por meio da equação (3.143), é definida a corrente eficaz sobre o diodo Dn1, em um 

período Ts. Esta expressão é obtida a partir da aplicação de (3.44) e (3.45) em (3.84), com as 

devidas substituições e simplificações. 
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 A expressão que define a corrente eficaz em um período Tlr, pode ser encontrada através 

da substituição de (3.143) e (3.1) em (3.86), obtendo: 
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 Analisando o circuito da primeira etapa de operação, representado pela Figura 3.5, bem 

como as formas de onda representadas na Figura 3.9, observa-se que o diodo Dn2 é responsável 

por conduzir a corrente do segundo estágio ao interruptor S. Em outras palavras, a corrente que 

circula por ele é a soma das correntes dos indutores L3 e L4. A máxima corrente, que o circula, 

ocorre no momento onde a tensão de barramento VCBus, apresenta seu máximo valor e instante de 

tempo em que termina a primeira etapa de operação (t1).  

Por meio da expressão (3.145), é definido o máximo valor de corrente a que o diodo Dn2 é 

submetido. Esta expressão é obtida a partir da soma de (3.46) e (3.47), com instante de tempo t1, 

definido por (3.9), simplificada com a substituição de IL3_0 de acordo com (3.102) e IL4_0 de acordo 

com (3.106) e (3.107). 
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 Por meio da equação (3.146), é definida a corrente média sobre o diodo Dn2 em um 

período Ts (<IDn2>Ts). Esta expressão é obtida a partir da substituição de (3.46) e (3.47) em (3.83) 

e a aplicação de IL3_0 de acordo com (3.102), IL4_0 de acordo com (3.106) e (3.107). 
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A expressão que define a corrente eficaz, em um período de comutação, pode ser 

encontrada, a partir da substituição de (3.46) e (3.47) em (3.84) e a aplicação de IL3_0 de acordo 

com (3.102), IL4_0 de acordo com (3.106) e (3.107),  resultando em: 
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A corrente do interruptor compartilhado S é a soma das correntes dos diodos Dn1 e Dn2. 

Seu máximo valor se encontra no momento onde a tensão de entrada apresenta seu máximo valor 

e instante de tempo em que termina a primeira etapa de operação (t1). Por meio da expressão 

(3.148), é definido o valor máximo de corrente, a que o interruptor S é submetido. Esta expressão 

é obtida a partir da soma das correntes dos indutores L1, L2, L3 e L4, definidas respectivamente, 

por (3.44), (3.45), (3.46) e (3.47), com instante de tempo t1 definido por (3.9) e a aplicação de 

(3.1), com ângulo θ de 90º (π/2), IL3_0 de acordo com (3.102), IL4_0 de acordo com (3.106) e (3.107)

. 

 

( ) ( ) ( ) ( )

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

( )

( )
( )

_1 1 1 1 2 1 1_1 3_1 3_1 4 _1max

max 1 max 2 max 1 max 2 max 3 max 4 max

max
3 4

3 4

( ) ( ) ( ) ( )

1
2

S Dn Dn L L L LS

S Dn Dn L L L L

in pk o CBus
s sS

eq

I i t i t i t i t i t i t i t

I I I I I I I

V I V
I D T D T

L LL D

L L

= = + = + + +

= + = + + +

=   + +  
−


+

 (3.148) 

Por meio da equação (3.149), é definida a corrente média no interruptor compartilhado S, 

em um período Ts (<IS>Ts). Esta expressão é obtida a partir da substituição de (3.44), (3.45), (3.46) 

e (3.47) em (3.83) e a aplicação (3.102), (3.106) e (3.107). 
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A expressão que define a corrente média no interruptor compartilhado S, em um período 

Tlr (<IS> Tlr), pode ser encontrada a partir da substituição de (3.149) e (3.1) em (3.85), obtendo: 
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Por meio da equação (3.151) é definida a corrente eficaz no interruptor compartilhado S, 

em um período Ts (IS(ef)Ts). Esta expressão é obtida a partir da substituição de (3.44), (3.45), (3.46) 

e (3.47) em (3.84) e a aplicação de (3.102), (3.106) e (3.107). 
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O valor de corrente eficaz no interruptor compartilhado S, em um período Tlr, pode ser 

encontrado a partir da substituição de (3.151) em (3.86), obtendo: 
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 (3.152) 

Ao analisar os circuitos da segunda e terceira etapa de operação, representados pela 

Figura 3.6, Figura 3.7 e as formas de onda representadas na Figura 3.10. Nota-se que o interruptor 

compartilhado S, conta com o auxílio dos diodos Dn1 e Dn2, para equilibrar as tensões de bloqueio 

a que o interruptor é submetido. Verifica-se que a tensão sobre o diodo Dn1 é nula e as tensões 

sobre o interruptor S e o diodo Dn2 são máximas, no instante em que termina a segunda etapa de 

operação (t2) e a tensão de entrada atinge seu pico. Verifica-se que com tensão de pico na entrada 

e ao final da segunda etapa de operação (t2), as tensões sobre a interruptor S e o diodo Dn2 são 

máximas e a tensão sobre o diodo Dn1 é nula. As equações (3.14) e (3.18) relacionam o 

comportamento destas tensões durante a segunda etapa de operação, manipulando estas equações 

e considerando as relações citadas, obtêm-se (3.153) e (3.154). 
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Substituindo θ por 90º (π/2) em (3.153), encontra-se (3.155), expressão que define a 

tensão máxima sobre o interruptor S. 
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Isolando VDn2(max) em (3.154) e substituindo a tensão no interruptor de acordo com (3.155)

, encontra-se (3.156). Expressão que define a máxima tensão sobre o diodo Dn2. 
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Analisando a Figura 3.10, nota-se que a tensão máxima sobre o diodo Dn1, ocorre quando 

a tensão de entrada é mínima e ao fim da terceira etapa de operação, ou seja, ângulo θ de 180º (π) 

e instante de tempo t3. Seu comportamento é representado pela equação (3.26), que ao aplicar 

estas relações, pode ser reescrita como (3.157). 
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  O segundo estágio tem apenas duas etapas de operação, assim se mantém a equação que 

representa a segunda etapa. Substituindo Vs1_t3 de acordo com (3.154), angulo  θ de 180º (π) e 

isolando VDn1 em (3.157), encontra-se (3.158). Esta equação define o máximo valor de VDn1 

(VDn1_max). 
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 (3.158) 

3.4 Considerações Finais 

Este capítulo foi dedicado ao estudo do conversor CA-CC SEPIC quadrático não isolado, 

que emprega um único interruptor ativo. Nele, foi apresentada a metodologia utilizada para 

realizar a integração, a análise qualitativa e a análise quantitativa. A análise qualitativa demonstra 

o princípio de funcionamento da topologia proposta, apresentando cada etapa de operação, bem 
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como as principais formas de ondas teóricas dos componentes do circuito. A análise quantitativa 

apresenta equações que definem o comportamento dos componentes, o ganho estático do 

conversor e o desenvolvimento de equações que serão, posteriormente, utilizadas no projeto deste 

conversor. 

Após a realização da análise qualitativa, são definidas as correntes nos indutores e as 

ondulações de tensão nos capacitores, onde o primeiro estágio tem função predominante de 

atenuar a ondulação em baixa frequência e o segundo estágio tem a função de atenuar apenas a 

ondulação de alta frequência. A análise dos esforços nos semicondutores é realizada definindo as 

correntes médias e eficazes nos componentes, tanto para um período de comutação, quanto para 

um período da tensão de entrada retificada, além de definir os máximos esforços de corrente e 

tensão. 
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CAPÍTULO 4. METODODOLOGIA DE PROJETO 

4.1 Considerações Iniciais 

A metodologia de projeto visa delimitar as faixas de operação do conversor, buscando 

dimensionar os elementos do circuito de potência, com uma margem para que o circuito de 

controle possa atuar, atenuando a ondulação de corrente e consequentemente, reduzindo o valor 

capacitivo necessário no barramento. 

O roteiro de projeto será elaborado com base nas equações desenvolvidas nas análises 

qualitativa e quantitativa, destacando as particularidades apresentadas na escolha de alguns 

componentes. Também será realizada a modelagem e o projeto do circuito de controle. 

4.2 Roteiro de Projeto 

O conversor CA-CC SEPIC quadrático, apresentado na Figura 3.3, utiliza dois estágios de 

conversão integrados. A Tabela 4.1 apresenta os principais parâmetros de projeto, bem como 

dados referentes ao arranjo de LEDs utilizado como carga, composto por dois COB LEDs de  

52,57 W, com corrente nominal de 1,5 A, ligados em série. 

Tabela 4.1 - Especificações de projeto retificador CA-CC SEPIC quadrático 

SÍMBOLO DESCRIÇÃO VALOR 

Vin Tensão de entrada eficaz 127 V 

%ΔVin Tolerância a variação na tensão de entrada ±10% 

Vinpk Tensão de pico na entrada 
( )( )2inin pk

V V=    
179,6 V 

fl Frequência da rede de entrada 60 Hz 

fs Frequência de comutação 50 kHz 

VLED Tensão do limiar do arranjo de LEDs 56 V 

RLED Resistência dinâmica do arranjo de LEDs 9,4 Ω 

ILED Corrente nominal do arranjo de LEDs 1,5 A 

Vo Tensão média do arranjo (em corrente nominal) 70,1 V 

Po Potência média do arranjo (em corrente nominal) 105,15 W 

%ΔIL Porcentagem de variação de corrente nos indutores  20 % 

%ΔILED Porcentagem de variação de corrente na carga 19,2 % 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Como parâmetro de projeto, a ondulação máxima de corrente sobre a carga é de 19,2%, 

valor que garante baixo risco à saúde humana, evitando o efeito de modulação da intensidade 

luminosa, como citado no item 2.3.3. Consequentemente, a baixa ondulação de corrente evita a 

aceleração da degradação do fluxo luminoso, assim evitando a redução acelerada de vida útil dos 

LEDs. Como ilustra a Figura 3.9, a máxima ondulação de corrente estabelecida é caracterizada 

pela componente em baixa frequência flr (no caso, 120 Hz, relacionada à tensão da rede retificada), 
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de acordo com recomendação pratica 1 (Ieee, 2015), não há restrições para componentes com 

frequência superior a 1250 Hz. Esta ondulação é definida da seguinte forma: 

 ( ) 01% (%) 2 288
lr

LED LED LED RPLED T
I I I I Mod mA =   =   =   (4.1) 

em que: ΔILED(Tlr) representa a ondulação de corrente em baixa frequência (120 Hz) e Mod(%)RP01 

representa a modulação da intensidade luminosa segundo recomendação pratica 01. 

 Já a ondulação de corrente em um período de comutação, é atenuada pelos componentes 

do segundo estágio e limitada a 6%, na tentativa de evitar grandes ondulações de corrente e seu 

valor é representado em (4.2). 

 ( )
6% 0,09

s
LEDLED T

I I A =  =  (4.2) 

 A ondulação de tensão de saída (ΔVo), em um período Tlr e Ts, pode ser encontrada pela 

relação entre as equações (4.1) e (4.2), com a resistência dinâmica do arranjo de LEDs (rD), como 

representado em (4.3) e (4.4), respectivamente. 

 ( ) ( )
2,707 

lr lr
LEDo T LED T

V I r V =   =  (4.3) 

 ( ) ( )
0,846 

s s
LEDo T LED T

V I r V =   =  (4.4) 

 Como citado, o primeiro estágio é composto por um retificador SEPIC que deve sempre 

operar em MCD, mantendo a característica de seguidor de tensão. O roteiro de projeto deve 

preocupar em garantir este modo de condução, tolerando um determinado nível de variação da 

tensão de entrada, conforme estabelecido nas especificações de projeto.  

Analisando o circuito da Figura 3.4, observa-se que o capacitor CBus é o elo entre os dois 

estágios e em malha aberta, é o principal responsável pelo controle da ondulação de corrente de 

baixa frequência, transmitida à carga. Sua tensão (VBus) é o parâmetro de saída do primeiro estágio 

e parâmetro de entrada do segundo. Como o segundo estágio SEPIC deve operar em MCC, a 

tensão do capacitor de barramento é definida por (3.42) e pode ser reescrita como: 

 
1

Bus o

D
V V

D

−
=   (4.5) 

Substituindo (3.64) em (3.61), encontra-se a relação entre VBus e a tensão de entrada: 

 ( )
2

1
4

in
Bus

eq

o s

V
V D

L

R T


=  −





 (4.6) 

 Relacionando (4.5) e (4.6), encontra-se (4.7), relação que indica que, quando o estágio de 

entrada opera em MCD e o estágio de saída opera em MCC, as tensões do capacitor CBus e da 

saída são reversamente dependentes da razão cíclica (D) (Alonso, Viña, et al., 2011). Ou seja, ao 

incrementar a razão cíclica, a tensão de saída aumenta e a tensão de barramento reduz.  
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 ( )
21

1
4

in
CBus o

eq

o s

VD
V V D

D L

R T

−
=  =  −





 (4.7) 

A soma das tensões de barramento (4.6) e de saída (3.65), apresentam uma relação que não 

depende da razão cíclica, sendo proporcional apenas a tensão de pico da entrada Vin(pk), conforme 

(4.8). Considerando que a carga a ser acionada está com potência nominal de projeto, a equação 

indica que a tensão de barramento varia de acordo com a tensão de entrada. 

 

( )
2 2

1
4 4

2

4

in in
CBus o

eq eq

o s o s

in
CBus o

eq

o s

V V
V V D D

L L

R T R T

V
V V

L

R T

 
+ =  − + 

 

 


+ =





 (4.8) 

 O primeiro estágio deve sempre operar em MCD, assegurando, assim, a função CFP em 

toda a faixa de variação da tensão de entrada. Para respeitar esta condição, o projeto considera a 

razão cíclica crítica do primeiro estágio obtida a partir da equação (3.74), e reescrita como: 

 

( )

1
CBus

critS

CBus in pk

V
D

V V
=

+
 (4.9) 

 O segundo estágio, que deve operar em MCC, tem razão cíclica definida através da 

manipulação da equação (4.5), encontrando: 

 2
o

S

o CBus

V
D

V V
=

+
 (4.10) 

 A Figura 4.1 ilustra a relação entre razão cíclica e a tensão de barramento, em que suas 

curvas são traçadas de acordo com as equações (4.9) e (4.10). Onde a curva DcritS1 (representada 

em azul) ilustra o limite entre condução contínua e descontínua do primeiro estágio, considerando 

a tensão de entrada nominal (Vin); as curvas paralelas a ela mostram a variação de ±10% na tensão 

de entrada. A curva tracejada DcritS1(Vinmax) (representada em azul claro) é caracterizada pela 

máxima tensão de entrada e o ponto de interseção, onde a mesma toca a curva DS2 (que ilustra a 

curva de operação do segundo estágio, representada em vermelho), é escolhido como ponto de 

razão cíclica crítica (DCrit). Este ponto será utilizado no projeto, sendo definido por análise gráfica 

ou pela equação (4.12). A tensão do ponto de cruzamento entre as duas curvas também pode ser 

determinada por análise gráfica ou pelo método de igualar e manipular as equações (4.9) e (4.10)

, resultando em (4.11).  
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Figura 4.1 - Razão cíclica crítica do retificador SEPIC em relação a VCBus. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

 

_ max

_ max

_ _ max 117,683
in

CBus o

CBus inpk o CBus

Cruz V o inpk

V V

V V V V

V V V V

=
+ +

=  =

 (4.11) 

 

_ min

0,373o
crit

o Cruz

V
D

V V
= =

+
 (4.12) 

Com razão cíclica crítica definida, o próximo passo é projetar o indutor equivalente do 

primeiro estágio (Leq). Isolando Leq em (3.65), aplicando Dcrit e Vin(pk)(min), encontra-se (4.13), 

expressão que define o valor de Leq, que garante o modo de condução descontínuo do primeiro 

estágio, mantendo uma margem de segurança. Ou seja, com esta razão cíclica considerada 

máxima, mesmo que a tensão de entrada suba ao máximo valor permitido, o primeiro estágio irá 

continuar operando em MCD. 

 ( )( )
2

min 2

2
173,143

4

oin pk

eq crit s

o

V R
L D T H

V
=   =


 (4.13) 

em que: resistência equivalente de carga (Ro) e a tensão de saída (Vo), podem ser substituídas de 

acordo com a lei de Ohm: 

 

2

o
o

o

V
P

R
=  (4.14) 

Com o valor de Leq definido em (4.13), o próximo passo é encontrar a razão cíclica de 

operação (D). Isolando D em (3.65) e substituindo Leq de acordo com (4.13) e demais variáveis, 

de acordo com parâmetros da Tabela 4.1, encontra-se (4.15). A Figura 4.2 mostra o 

comportamento da razão cíclica em relação à variação da tensão de entrada, para manter potência 

nominal na saída. 

 0.336

2
4

o

o s
in

eq

V
D

R T
V

L

= =


 


 (4.15) 
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Figura 4.2 - Razão cíclica em função da tensão de entrada. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A corrente de entrada pode ser definida através de (3.68) e pode ser reescrita como (4.16). 

 
( )

22
1,171

2

in
sin pk

eq

V
I D T A

L


=   =


 (4.16) 

O indutor de entrada L1, pode ser dimensionado através da expressão (3.79), considerando 

( )1 %L L in pk
i i I =   , obtém-se (4.17). Em que %ΔIL1 é dado de projeto e Iin(pk) é definido em 

(4.16). 

 

( )

1

1

2
. . 5,15

%

in
s

L in pk

V
L DT mH

i I


= =

 
 (4.17) 

 O indutor L2 pode ser estabelecido através da manipulação da equação (3.57), que 

apresenta a relação paralela dos indutores do primeiro estágio, resultando em: 

 
1

2

1

179,16
eq

eq

L L
L H

L L



= =

−
 (4.18) 

Como citado no item 3.2.3, a frequência de ressonância, estabelecida por (3.119), deve ser 

muito maior que a frequência de entrada da rede retificada. E a frequência fres2, definida em(3.120)

, deve ser menor que fs. Isolando CS1 em (3.119) e considerando uma faixa de frequência 10 vezes 

maior que flr, define-se uma aproximação do máximo valor estabelecido para CS1, de acordo com 

(4.19). Isolando Cs1 em (3.120) e considerando uma frequência de ressonância fres2 de 75% do 

valor de fs, determina-se o limite mínimo estabelecido para CS1, de acordo com (4.20). 

 
( )

( ) ( )
1 max 2

1 2

1
3299

2 10
S

lr

C nF
f L L

= =
    +

 (4.19) 

 
( )

( )
1 min 2

2 2

1
100,538

2 75%
S

res

C nF
f L

= =
   

 (4.20) 

Como apresenta o item 3.2.3, a equação (3.118) define a ondulação de tensão em um período 

Ts, sobre o capacitor CS1. Assim, substituindo o valor máximo (4.19) e mínimo (4.20) deste 

capacitor em (3.118), encontra-se os respectivos limites de ondulação de tensão: 

R
a

zã
o
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íc

li
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 (
D

)

Vin(Vrms)

Vin_maxVin_min Vin

DVin

DVin_min

DVin_max
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( )

( )

( ) ( )

2

2
2 1 1

1

1 2 1

1 max 1 min

2 22

8

em que

4,836       158,674

s

in Bus Bus
in s

CS T

S Bus

CS CS

L V L V D L VV D T
V

L L C V

V V V V

   −   +       = 
  

 =  =

 (4.21) 

 A prática demonstra que o valor adequado para o capacitor CS1 pode ser maior ou menor 

e a escolha pode ser feita com base na simulação ou na própria implementação prática (Simonetti, 

1995). A priori, será considerado o valor máximo de acordo com (4.19), evitando elevar a tensão 

de barramento, efeito causado pela redução do capacitor CS1 empregado.  

 Como mencionado no item 3.2.3, o capacitor de barramento CBus, é o elo entre os dois 

estágios e tem a função principal de atenuar, a ondulação de tensão com componente em baixa 

frequência. O valor limite da ondulação de tensão, presente no barramento (∆VCBus_Tlr), varia de 

acordo com o limite de ondulação da tensão de saída, podendo ser expresso pela relação entre o 

ganho estático do segundo estágio (3.42) e a ondulação máxima, em baixa frequência, permitida 

na carga (4.3), resultando em (4.22). 

 ( )

( ) ( ) ( )_ max

1

4,545   5,351   6,156 
crit Vin

Bus o BF

Bus DBus D Bus D

D
V V

D

V V V V V V

−
 =  

 =  =  =

 (4.22) 

Isolando CBus na equação (3.127), substituindo ΔVBus com o menor valor encontrado em 

(4.22) e VCBus(min), de acordo com (4.11), encontra-se (4.23). Expressão esta que define o valor de 

capacitância de barramento necessária para garantir a ondulação de saída estipulada no projeto, 

para o caso de tensão de entrada mínima, considerada pior ocorrência de ondulação de corrente 

transmitida à carga. 

 
( )( )

( ) ( )

2
2

min

min min

2
521 

4

crit sin

Bus

eq lr CBus Bus

V D T
C F

L f V V




  
= =

    
 (4.23) 

 Analisando a Figura 3.3, percebe-se que o caminho de entrada da corrente do segundo 

estágio (composto por um conversor SEPIC, operando em MCC) é o indutor L3. A corrente média 

em L3 é definida através de (3.59), podendo ser reescrita como: 

 
( )

2
2

3 1

2
0,759 

4

in s

L DS

Bus eq

V D T
I I A

V L

  
= = =

 
 (4.24) 

O indutor de entrada do segundo estágio L3, pode ser dimensionado através da expressão 

(3.81), em que se considera 3 3%L L Li i I =    e %∆IL é dado de projeto, encontrando (4.25). 

 3

3 3

. . 6,133 mH
%

Bus
s

L L L

V
L D T

I i I
= =

  
 (4.25) 
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 A corrente média do indutor L4 é definida pela equação (3.107), como Io_med. O indutor de 

saída do segundo estágio L4 pode ser dimensionado através da expressão (3.82), considerando 

4 4%L L Li i I =    e substituindo (3.107), obtém-se (4.26). 

 4 . . 3,103 
%

Bus
s

o L

V
L D T mH

I i
= =

 
 (4.26) 

 Os capacitores do segundo estágio têm a função de atenuar apenas a ondulação de alta 

frequência. A ondulação de tensão no capacitor CS2 tem valor inicial igual a ondulação presente 

no barramento, definida por (4.22). Porém, assim como no caso de CS1, um melhor ajuste pode 

ser realizado através de simulação computacional. Manipulando a equação (3.129) e isolando CS2, 

encontra-se (4.27); equação que define o valor de CS2. 

 2

2 _ min

2,218 o o
S s s

CS CBus

I I
C D T D T F

V V
=   =   =

 
 (4.27) 

 O último componente do circuito de potência a ser dimensionado é o capacitor de saída 

(Co), que é projetado para atenuar a componente de alta frequência presente na corrente de saída. 

Este parâmetro é definido através da manipulação da equação (3.130), com a aplicação do 

respectivo limite de ondulação, definido em (4.4). Assim obtém-se: 

 
_

11,914

s

o
o s

Co T

I
C D T F

V
=   =


 (4.28) 

 Com a metodologia e equações matemáticas definidas, o próximo passo será a simulação 

computacional, que permite verificar os conceitos até aqui explorados e o ajuste fino do projeto 

da topologia proposta.  A Tabela 4.2 compila os valores dos componentes do estágio de potência 

apresentados pelo roteiro de projeto. 

Tabela 4.2 - Componentes do estágio de potência definidos de acordo com o roteiro de Projeto. 

SÍMBOLO DESCRIÇÃO VALOR 

L1 Indutor de entrada do primeiro estágio 5,153 mH 

L2 Indutor de saída do primeiro estágio 179 µH 

CS1_max Capacitor SEPIC do primeiro estágio 3,3 µF 

CBus_Ideal Capacitor de barramento Ideal 521 µF 

L3 Indutor de entrada do segundo estágio 6,133 mH 

L4 Indutor de saída do segundo estágio 3,103 mH 

CS2 Capacitor SEPIC do segundo estágio 2,2 µF 

Co Capacitor de saída do segundo estágio 12 µF 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

4.2.1 Verificação do Conversor Proposto Através de Simulação 

Para validar as equações matemáticas apresentadas no roteiro de projeto, bem como a 

descrição da topologia proposta, uma simulação do conversor proposto em malha aberta é 
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realizada, a fim de validar e possibilitar o ajuste de alguns componentes, destacando os efeitos 

positivos e negativos para a topologia e carga utilizada. 

A Figura 4.3 mostra o circuito simulado no software PSIM®, parametrizado para o 

considerado pior caso de oscilação de corrente no arranjo de LEDs, que acontece com tensão 

mínima de entrada e razão cíclica crítica, conforme especificado no roteiro de projeto, presente 

no item 4.2. 

Figura 4.3 - Circuito simulado no software PSIM com tensão de entrada mínima. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 4.4 mostra as formas de onda simuladas de corrente e tensão de entrada, tensão 

de barramento, tensão e corrente do arranjo de LEDs e a Figura 4.5 apresenta a comparação do 

conteúdo harmônico da corrente de entrada aos limites estabelecidos pela norma IEC 61000-3.2. 

Analisando a resposta apresentada pelo circuito simulado, verifica-se que são atendidos os 

requisitos de qualidade de energia, tais como alto fator de potência (FP = 0,996) e baixa distorção 

da corrente de entrada (THDi = 5,65 %). A tensão de barramento para este caso tem valor médio 

de 119,4 V, próximo ao valor estabelecido no projeto (4.11) e ondulação de tensão de 4,624 V, 

também próximo ao valor estipulado em (4.22). A ondulação de corrente em baixa frequência no 

arranjo de LEDs é de 278 mA, aproximadamente 18,53 % da corrente nominal. Assim, confirma-

se que o roteiro de projeto do circuito do conversor proposto consegue atender aos critérios 

estabelecidos, operando em malha aberta e com capacitor de barramento ideal, de 521 µF. 

Figura 4.4 - Principais formas de ondas do circuito simulado com tensão mínima de entrada. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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Figura 4.5 - Conteúdo harmônico da corrente de entrada em comparação a IEC 61000-3-2. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Tabela 4.3 apresenta os valores teóricos e os resultados de simulação computacional. Os dados 

teóricos e simulados são coletados para as condições nominais de projeto, corrente de saída 

nominal (ILED = 1,5 A) e tensão de entrada nominal (Vin(rms) = 127 V). A partir desta tabela, 

constata-se que os resultados teóricos e apresentados pela simulação numérica são próximos, 

apresentando erro percentual máximo de 6,52%.  

Tabela 4.3 - Análise comparativa entre resultados teóricos e resultados da simulação numérica com tensão de 

entrada e corrente de saída nominal. 

 

GRAND. 

TEÓRICAS SIMULADAS |ERRO %| 

Máx. ∆IL Ef. Máx. ∆IL Ef. Máx. ∆IL Ef. 

IL1 (A) 1,315 0,234 0,827 1,345 0,233 0,843 2,28 0,43 1,9 

IL2 (A) 5,655 6,736 1,829 5,695 6,769 1,822 0,7 0,49 0,38 

IL3 (A) 0,835 0,152 0,76 0,889 0,154 0,76 6,46 1,29 0 

IL4 (A) 1,65 0,3 1,502 1,765 0.305 1,51 6,51 1,64 0,01 

GRAND. Máx. Méd. Ef. Máx. Méd. Ef. Máx. Méd. Ef. 

IDS1 (A) 6,97 0,759 1,73 6,931 0,732 1,696 0,56 3,69 2 

IDn1 (A) 6,97 0,745 1,649 7,011 0,748 1.658 0,58 0,4 0,55 

IDS2 (A) 2,485 1,5 1,844 2,644 1,505 1,851 6,39 0,33 0,38 

IDn2 (A) 2,485 0,759 1,312 2,647 0,76 1,316 6,52 0,13 0,3 

IS (A) 9,455 1,504 2,814 9,473 1,508 2,824 0,19 0,27 0,36 

VCBus (V) 139,6 138,5  141,3 139.3  1,21 0,58  

∆VCBus (V) 3,86 3,94 2,07 

∆VCS1(max) (V) 4,836 4,876 0,83 

VDS1(max) (V) 320,6 321,9 0,4 

VDS2(max) (V) 211 215,3 2,03 

VDn1(max) (V) 208.7 202,3 3,16 

VDn2(max) (V) 109,5 110,7 1,1 

VS(max) (V) 318,153 320,2 0,64 

 Fonte: Elaborado pelo autor. 

0.000%

5.000%

10.000%

15.000%

20.000%

25.000%

30.000%

2 3 4 5 6 7 8 9 101112131415161718192021222324252627282930313233343536373839

A
m

p
lit

u
d

e
 H

ar
m

ô
n

ic
a 

(%
)

Ordem Harmônica

Espectro Harmônico da Corrente de Entrada

Iin DHTi=5.65%

IEC 61000-3-2 Classe C



 
 

85 
 

O circuito simulado mostra conformidade com os parâmetros de projeto e as equações 

utilizadas no desenvolvimento de seu roteiro. Porém, vale ressaltar que o capacitor de barramento 

utilizado nesta simulação apresenta elevado valor, impossibilitando a utilização de capacitores de 

filme. Para solucionar este problema, é sugerida a operação em malha fechada, com um 

controlador rápido o suficiente para atenuar a ondulação de corrente na saída, permitindo a 

redução do valor capacitivo empregado no barramento, sem extrapolar os limites de qualidade de 

corrente estabelecidos pelas respectivas normas.  

4.2.2 Particularidades Apresentadas na Escolha do Capacitor CS1 

Como definido anteriormente, é aconselhável que se escolha o valor deste componente, 

dentro de uma faixa, definida pelas equações (4.19) 3,3 µF e (4.20)100 nF.  Também, que se 

realize um melhor ajuste através de simulação computacional ou mesmo através da 

implementação experimental. Para avaliar esta escolha, é importante conhecer os efeitos causados 

pela variação desta capacitância, neste contexto, a simulação é uma importante ferramenta. A 

Figura 4.6 apresenta as principais formas de ondas simuladas, relacionadas à escolha do capacitor 

CS1, para diferentes valores capacitivos, permitindo que sejam destacados os principais efeitos do 

emprego de cada valor capacitivo. 

O mínimo valor capacitivo (100 nF) está representado em vermelho e sua utilização traz, 

como consequência, alta variação de tensão sobre o capacitor (∆VCS1=215,93 V), tensão de 

barramento de 146,7 V e a menor distorção da corrente de entrada (DHTi=0,504 %). O valor da 

tensão de barramento, segundo o roteiro de projeto, deveria ser de 138,548 V. 

O máximo valor capacitivo está representado em rosa, tendo seu valor estabelecido em (4.19) 

3,3 µF. Sua utilização traz, como consequência, baixa variação de tensão (∆VCS1=4,84 V), tensão 

de barramento de 139,3 V e considerável distorção da corrente de entrada (DHTi=7,613 %). O 

valor da tensão de barramento se aproxima do estabelecido no roteiro de projeto. 

O capacitor intermediário está demonstrado em verde, com o valor de, aproximadamente, 

1,02 µF. Sua utilização traz, como consequência, uma ondulação de tensão de ∆VCS1=16 V, valor 

de tensão de barramento de 139,6V e DHTi de 1,208 %. 

Como citado em (Simonetti, 1995) e verificado através da análise da Figura 4.6, nota-se 

que ao utilizar um determinado valor capacitivo, as formas de onda apresentam uma ressonância 

na frequência estabelecida por (3.119) e quanto menor esta frequência de ressonância, maior a 

amplitude e DHTi consequente. Ao implementar uma redução gradual do valor capacitivo 

empregado em CS1, a ondulação sobre o capacitor CS1 irá se incrementar, a frequência de 

ressonância irá se incrementar e a amplitude da ressonância diminuir, apresentando redução do 

DHTi e acréscimo na tensão de saída do primeiro estágio (VBus). O acréscimo em VBus, traz, como 

consequência, um incremento no percentual de erro, apresentado pela comparação de valores 

teóricos e simulados. 
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Figura 4.6 - Formas de onda da corrente de entrada, tensão no capacitor CS1, tensão de barramento, corrente 

no arranjo de LEDs com a utilização de diferentes valores em CS1. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 4.7 - Conteúdo harmônico da corrente de entrada com diferentes valores de CS1 em comparação a IEC 

61000-3-2. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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Quando um retificador SEPIC, operando em MCD, é utilizado, este acréscimo em VCBus é 

facilmente corrigido com um ajuste da razão cíclica, sem maiores influências. Porém, no caso do 

conversor proposto, a integração entre os estágios faz com que as alterações impactem nos dois 

estágios, pois ambos utilizam o mesmo interruptor. Como representado em (4.7), quando o 

estágio de entrada opera em MCD e o estágio de saída opera em MCC, a tensão de barramento e 

a tensão de saída se tornam inversamente dependentes da razão cíclica. Ou seja, ao reduzir a razão 

cíclica, o valor da tensão de saída reduz e a tensão de barramento se incrementa. 

Como destacado anteriormente, as características desejáveis no driver proposto são: alto 

fator de potência; baixa distorção harmônica da corrente de entrada; não utilização de capacitores 

eletrolíticos convencionais e baixa ondulação de corrente na carga. Como citado, a não utilização 

de capacitores eletrolíticos convencionais, traz a necessidade de redução do filtro capacitivo 

apresentado no roteiro de projeto. Esta redução, sem comprometer a baixa ondulação de corrente, 

está diretamente ligada a utilização de um circuito de controle rápido o suficiente para atenuar a 

ondulação com componente de baixa frequência, presente na carga. A atuação do circuito de 

controle traz, como consequência, um aumento da distorção da corrente de entrada (Cosetin et 

al., 2014), que pode ter maior valor experimental, tendo em vista que a simulação ocorre em um 

ambiente idealizado. 

Um meio de mitigar o aumento das harmônicas causado pela implementação do controle, 

é estabelecido pelo emprego de CS1_min, que apresenta os menores níveis de distorção harmônica 

da corrente de entrada, dentre as estruturas simuladas. O consequente incremento da tensão de 

barramento causado pela utilização de CS1_min, como ilustra a Figura 4.6, também contribui na 

redução do filtro capacitivo, pois o valor capacitivo empregado no barramento é inversamente 

proporcional à tensão sobre ele. Este acréscimo de tensão no barramento acarreta na necessidade 

de redução da razão cíclica, para que o conversor opere com corrente de saída nominal. A redução 

da razão cíclica acarreta em um novo incremento na tensão de barramento, de acordo com (4.7). 

Este processo torna a análise matemática complexa, porém, o ajuste pode ser facilmente realizado 

através de simulação numérica. A Tabela 4.4 apresenta os novos valores de razão cíclica e tensão 

de barramento, estabelecidos pelo emprego de CS1_min e pelo ajuste realizado no simulador, 

mantendo a corrente de saída em seu valor nominal com os possíveis valores de tensão de entrada. 

Tabela 4.4 - Razão cíclica para diversos valores da tensão de entrada utilizando o mínimo valor de CS1 com 

corrente de saída nominal. 

Vin(rms) 114,3 V 127 V 139,7 V 

D 0,325 0,2975 0,274 

VBus 145,78 V 165,9 V 185,4 V 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

4.3 Modelagem do Conversor Proposto 

Como citado anteriormente, faz-se necessária a implementação de um sistema de controle 

da corrente de saída. A estratégia empregada no controle é estabelecida de acordo com diagrama 
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de blocos presente na Figura 4.8. Em que: G(s) representa o modelo da planta do conversor 

proposto; C(s) representa o compensador a ser definido; H(s) representa o ganho do sensor de 

corrente apresentado em (4.29); MPWM representa o ganho do modulador PWM, demonstrado em 

(4.30); Vref representa a tensão de referência e ΔIo representa a grandeza a ser controlada. 

Figura 4.8 - Diagrama de blocos da estratégia de controle da corrente saída. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Ganho do sensor de corrente (H(s)): O ganho do sensor de corrente H(s) é caracterizado 

por um sensor de corrente de efeito Hall LA 55-P/SP1, que segundo (Lem, 2018) possui corrente 

nominal de 50 A; razão de conversão KN=1/2000; corrente eficaz nominal no secundário de 25 

mA, que aplicada a um resistor de medida de 200 Ω, converte o sinal de corrente em tensão. O 

valor medido de tensão é amplificado cinco vezes, por um amplificador operacional não inversor. 

Esta estrutura apresenta ganho final definido por: 

 ( ) . .

1
. 4 200 5 2

2000
V N m A OH s N K R K=   =    =  (4.29) 

em que: NV: número de voltas do cabo de saída enroladas no sensor; Rm: resistência de medida 

(paralelo com a saída do sensor); KA.O.: ganho do amplificador operacional.  

 

_

1
PWM

p tri

M
V

=  (4.30) 

em que Vp_tri é a tensão de pico do sinal triangular dente de serra da portadora PWM. 

Para que possa ser implementada uma malha de controle, faz-se necessária a modelagem 

da planta do conversor proposto. A modelagem tem o objetivo de extrair a função de transferência, 

que determina o comportamento estático ou dinâmico do sistema. Existem diversas possibilidades 

de modelagem, neste trabalho emprega-se o modelo médio em espaço de estados, amplamente 

explorado na literatura (Robert e Dragan, 2001; Barbi, 2015).  

Como o estágio CFP opera em MCD e o capacitor de barramento CBus é considerado grande 

suficiente para manter a tensão constante na saída, pode-se considerar o estágio CFP como uma 

fonte de tensão contínua, vista pela entrada do segundo estágio (CP). Possibilitando, assim, que 

o modelo dinâmico do conversor proposto seja aproximado apenas ao seu segundo estágio 

(Cosetin et al., 2014). Reduzindo assim a modelagem do conversor proposto, a de um conversor 

CC SEPIC operando em MCC, com o objetivo de encontrar a função de transferência que 

descreva a dinâmica do sistema, em função de variações na razão cíclica. 

C(s) MPWM G(s)

H(s)

Σ Vref  Io

 D+

-
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Diversos trabalhos propuseram a modelagem dinâmica do conversor CC SEPIC operando 

em MCC. A modelagem presente é baseada principalmente em (Eng et al., 2009; Padhi e Narain, 

2013; Ferreira, 2017) e apresenta, como particularidade, a utilização do modelo linear do arranjo 

de LEDs como carga, procedimento baseado no trabalho de (Almeida et al., 2013). A Figura 4.9 

apresenta o conversor CC-CC SEPIC, considera-se este conversor ideal e em regime permanente. 

As equações de estado podem ser escritas na forma matricial como em (4.31). 

Figura 4.9 - Conversor SEPIC com controle da corrente de saída. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

 ( ) ( ) ( )x t A x t B u t
•

=  +   (4.31) 

 ( ) ( ) ( )y t C x t E u t=  +   (4.32) 

 Onde o vetor de estados (x(t)), o vetor de entradas (u(t)) e o vetor de saídas (y(t)), são 

representados por (4.33), (4.34) e (4.35), respectivamente:  

 ( )
3 4 2S o

T

L L C Cx t i i v v =  
 (4.33) 

 ( )  
T

Bus LEDu t V V=  (4.34) 

 ( )  
T

o oy t V I=  (4.35) 

 As matrizes de sistema para o interruptor conduzindo (A1) e bloqueado (A2) são 

representadas em (4.36). 

 

3 3

4

4

2

2

1 1
0 00 0 0 0

1
0 0 0 1

0 0 0

1 21
0 0 0 1

0 0 0

1
0 0 0 1 1 1

0

S

S

o D

o o o D

L L

L
L

A A

C
C

C r
C C C r

 
− −   

   
   

−   
   = =−   
   
   −   
  −   

 

 (4.36) 

As matrizes de entrada para o interruptor conduzindo (B1) e bloqueado (B2) são 

apresentadas por (4.37). 
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3 3

1 1
0 0

0 0 0 0
1 2

0 0 0 0

1 1
0 0

o D o D

L L

B B

C r C r

   
   
   
   

= =   
   
   
   

    

 (4.37) 

As matrizes de saída para o interruptor conduzindo (C1) e bloqueado (C2) são 

representadas por (4.38).  

 

1 1
0 0 0 0 0 0

1 21 1
0 0 0 0 0 0

D D

C C

r r

   
   = =
   
      

 (4.38) 

 As matrizes de ação avante para o interruptor conduzindo (E1) e bloqueado (E2) são 

apresentadas por (4.39). 

 

0 0 0 0

1 21 1
0 0

D D

E E

r r

   
   =
   − −
      

 (4.39) 

 Considerando D como a razão cíclica ou ciclo de trabalho, as matrizes médias do sistema 

(A) e da entrada (B) podem ser representadas, respectivamente, por (4.40) e (4.41). 

 ( )

3 3

4 4

2 2

1 1
0 0

1
0 0

1 2 1
1

0 0

1 1 1
0

S S

o o o D

D D

L L

D D

L L
A A D A D

D D

C C

D D

C C C r

− − 
− − 

 
− 

− 
 =  +  − =
 −

− 
 
 − −

− 
 

 (4.40) 

 ( )

3

1
0

0 0
1 2 1

0 0

1
0

o D

L

B B D B D

C r

 
 
 
 

=  +  − =  
 
 
 

 

 (4.41) 

 Considerando D o ciclo de trabalho, as matrizes médias de saída (C) e de ação avante (E) 

podem ser representadas, respectivamente, por (4.40) e (4.41). 

 ( )

1
0 0 0

1 2 1 1
0 0 0

D

C C D C D

r

 
 =  +  − =
 
  

 (4.42) 
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 ( )

0 0

1 2 1 1
0

D

E E D E D

r

 
 =  +  − =
 −
  

 (4.43) 

 Linearizando o sistema ao redor do ponto de operação, as derivadas das variáveis de 

estado nesse ponto se tornam nulas. Assim, podemos obter os valores médios das variáveis de 

estado: 

 

( )

( )

( )

( )
1

0

1

1 1

1

1

1

Bus FLED

D

Bus FLED

D

Bus

Bus

A X B U

V D V D D

r D D

V D V D

X A B U r D

V

V D

D

−

=  + 

 −  − 
 

 − − 
  +  −
 

= −   =  − 
 
 
 
 
 − 

 (4.44) 

Considera-se que as variáveis envolvidas são definidas pela soma das componentes de 

valor médio (maiúscula) e componentes alternadas (minúscula): 

 

x X x

u U u

d D d







= +

= +

= +

 (4.45) 

Substituindo (4.45) em (4.31) e (4.32), desconsiderando os termos constantes e de 

segunda ordem, obtêm-se: 

 ( ) ( ) ( ) ( )dx t A x t B u t B d t

•

   

=  +  +   (4.46) 

 ( ) ( ) ( ) ( )dy t C x t E u t E d t
   

=  +  +   (4.47) 

em que: 

 ( ) ( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

3

4

2

2
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1

1
1 2 1 2

1

1
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d
Bus FLED

S D

Bus FLED

o D

V

L D

V

L D
B A A X B B U

V D V D

C r D

V D V D

C r D

 
  −
 
 
 

 − 
= −  + −  =  −  +  −

 
   −
 
−  +  − 
   − 

 (4.48) 
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 ( ) ( )
0

1 2 1 2
0

dE C C X E E U
 

= −  + −  =  
 

 (4.49) 

Assim, o modelo médio em espaço de estados de pequenos sinais se resume às equações 

(4.50) e (4.51). 

 ( ) ( )  
( )

( )
d

u t
x t A x t B B

d t

•


 



 
 =  + 
 
  

 (4.50) 

 ( ) ( )  
( )

( )
d

u t
y t C x t E E

d t



 



 
 =  + 
 
  

 (4.51) 

 Aplicando a transformada de Laplace em (4.50) e (4.51), podem ser encontradas as 

funções de transferência que representam a planta do conversor analisado: 

 ( ) ( ) ( )
( )

( )

1 1

d

u s
x s s I A B s I A B

d s

•






 
  =  −   −  

   
  

 (4.52) 

 ( ) ( ) ( )
( )

( )

1 1

u d d

u s
y s C s I A B E C s I A B E

d s







 
  =   −  +   −  + 

   
  

 (4.53) 

 Para obter as funções de transferência, será aplicado o princípio da superposição de 

efeitos. Considera-se a perturbação do vetor de entradas (û(s)) nula. Encontrando, assim, as 

funções de transferência das perturbações das variáveis de estado em relação a perturbações na 

razão cíclica ( ( )d s


) resultando em: 

 ( ) ( ) ( )
1

dx s s I A B d s

•

 

=  −    (4.54) 

 ( ) ( )( ) ( )
1

d dy s C s I A B E d s
 

=   −  +   (4.55) 

Em que a função de interesse é a perturbação da corrente de saída (îo(s)) pela perturbação 

da razão cíclica ( ( )d s


), dada por: 
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 (4.57) 

Substituindo os valores de razão cíclica e tensão de barramento, presentes na Tabela 4.4, 

para tensão de entrada mínima e os demais valores, de acordo com Tabela 4.2 em (4.57), obtém-

se (4.58). A função de transferência que representa o segundo estágio do conversor proposto, com 

tensão de entrada mínima: 

( )

( )

3 8 2 11 16

4 3 7 2 11 14
( )

19830 6,272 10 9,439 10 3,087 10

8865 6,767 10 4,365 10 9,068 10
LED

o
Gi s

i s s s s

s s s sd s




= =

−  +   −   + 

+  +   +   + 
 (4.58) 

Para validar a função de transferência encontrada, é necessário comparar sua resposta à 

da planta do conversor proposto. Esta comparação é realizada através de uma aplicação, 

conhecida como AC Sweep presente no software PSIM®, utilizado no processo de simulação 

computacional. A simulação é realizada obedecendo critérios estabelecidos em (Powersim, 2010; 

Batschauer, 2012). Esta simulação é representada pelo circuito da Figura 4.10, em que são 

comparadas a função de transferência estabelecida em (4.58), multiplicada pelo ganho do 

modulador MPWM, um conversor CC-CC SEPIC e o conversor proposto.  

Figura 4.10 – Circuito utilizado para validar a função de transferência. a) Circuito do conversor proposto. b) 

Circuito do conversor SEPIC operando em MCC c) Circuito de comando e função de transferência da 

corrente de saída pela razão cíclica. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 4.11 mostra as três respostas em frequência e apresenta, à direita, um detalhe 

ampliado para a frequência de 10 a 200 Hz, região onde se tem maior discrepância dentre os 

resultados. Nota-se que a função de transferência representa o conversor CC-CC com precisão 

em toda a faixa de frequência analisada, porém, para o conversor proposto, principalmente na 
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faixa detalhada, há uma considerável divergência, tanto em amplitude como em fase. Fato que 

poderá ser intensificado com a necessidade de redução do capacitor de barramento. 

Uma análise de resposta ao degrau, empregada no sistema proposto, permite identificar 

um dos motivos da discrepância em baixas frequências. O degrau aplicado na razão cíclica causa 

variação na tensão de barramento do sistema e suas respectivas formas de onda são apresentadas 

na Figura 4.12. Em que se constata que o comportamento do conversor proposto não obedece 

apenas a modelagem do segundo estágio. 

Figura 4.11 - Comparação dos gráficos de bode de corrente de saída por razão cíclica com detalhe de 10 a 200 

Hz, à direita. ILED: circuito proposto com capacitor ideal; ILED_CC: conversor CC-CC SEPIC; GILED_CC: bloco 

“s-domain Transfer Function” com função de transferência modelada. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 4.12 - Formas de onda da resposta ao degrau de 2% no instante t1=0,5 s e -3%, no instante t2=0,75 s. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 4.12 apresenta as formas de onda em que: ILED é a corrente de saída do conversor 

proposto; ILED_CC: Corrente de saída do conversor CC-CC SEPIC operando em MCC; 

GILED_SEPIC_MCC: Corrente de saída estabelecida pela função de transferência do conversor CC-CC 

SEPIC operando em MCC; D: Razão cíclica aplicada; VBus: Tensão de barramento do conversor 

proposto; VBus_CC: Tensão de entrada do conversor CC-CC SEPIC operando me MCC. 
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A modelagem do comportamento do conversor proposto se torna complexa, por se tratar 

de um conversor integrado composto por um retificador SEPIC, operando em MCD, que tem sua 

saída acoplada a um outro conversor CC-CC SEPIC, que opera em MCC e aciona uma carga não 

linear, composta por um arranjo de LEDs. 

Buscando um método de viabilizar a modelagem do conversor proposto, aplica-se o 

processo apresentado em (Asadi e Eguchi, 2018), o qual permite estimar uma função de 

transferência. Este método se baseia na importação de dados de diagramas de bode, como o da 

Figura 4.11, simulado no PSIM® para o MATLAB®, aplicando a função “tfest(DI, ordem)”. Em 

que: “tfest” é o comando que estima a função de transferência; “DI” é o vetor onde estão 

armazenados os dados importados; e “ordem” define a ordem da função de transferência a ser 

estimada. O campo “Fit to estimation data” mostra a qualidade da aproximação em porcentagem, 

a similaridade entre os dados importados e a função de transferência encontrada pode ser exibida, 

aplicando o comando “bode (DI, GFT)”, em que “GFT” é a variável onde é armazenada a função 

de transferência estimada.  

Para verificar a efetividade deste procedimento, o mesmo é utilizado para estimar a função 

de transferência do conversor CC SEPIC, operando em CCM. Através da função 

“tfest(ILED_CC,4)”, encontra-se uma função de transferência definida como de quarta ordem e 

representada pela equação (4.59), com qualidade de aproximação de 97,9%. 

( )

( )
_

3 8 2 11 15

4 3 7 2 11 14
( )

6023 1,826 10 2,308 10 9,447 10

9008 7,11 10 4,479 10 9,164 10
LED estimada

o
Gi s

i s s s s

s s s sd s




= =

−  +   −   + 

+  +   +   + 
 (4.59) 

A resposta em frequência estimada em (4.59) é comparada aos dados importados do  

PSIM® e a função de transferência (4.58) multiplicada pelo ganho do modulador MPWM. Esta 

comparação é apresentada no diagrama de bode da Figura 4.13. Assim, possibilita ilustrar a 

proximidade da resposta entre a função estimada (4.59), os dados importados e a modelagem 

anteriormente apresentada em (4.58). 

Figura 4.13 - Diagrama de bode do Conversor CC-CC SEPIC operando em MCC, em que: GILED(s)*MPWM: 

função de transferência modelada; Dados importados: dados importados do ACSweep; GILED(s) estimada: 

função de transferência estimada. 
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Fonte: Elaborado pelo autor. 

Este mesmo procedimento é aplicado para estimar a função de transferência do conversor 

proposto com capacitor ideal. Utilizando os dados apresentados na Figura 4.11, através da função 

“tfest(ILED_S2,30)”,  chega-se a uma função de transferência estimada de trigésima ordem, com 

qualidade de aproximação de 98,34%. Nota-se a possibilidade de cancelamento de efeitos em 

vários polos e zeros da função estimada. Realizando o cancelamento pelo comando 

“mineral(GILED(s)estimado,0.1)”, que realiza a simplificação sem que a função perca suas 

características, encontra-se a função de transferência (4.60).  
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


= =

−  +    + 

+  +   + 
 (4.60) 

A Figura 4.14 apresenta as respostas em frequência dos dados importados utilizados e a 

simplificação da função de transferência estimada (mineral(GILED(s)_estimada)), representada por 

(4.60).  

Figura 4.14 - a) Diagrama de bode do conversor proposto com capacitor de barramento ideal.  

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Uma nova análise de resposta ao degrau é aplicada ao conversor proposto e a função de 

transferência estimada (4.60) é apresentada pela Figura 4.15, permitindo assim, comparar as 

respostas através do simulador e validar o método de aproximação utilizado. A Figura 4.15 

apresenta as formas de onda em que: ILED é a corrente de saída do conversor proposto; 

GILED_estimada: Corrente de saída estabelecida pela função de transferência estimada; D: Razão 

cíclica aplicada; VBus: Tensão de barramento do conversor proposto. 

-40

-30

-20

-10

0

10

20

30

40
Diagrama de Bode

Frequência  (Hz)
10 100 1000 10000

-360

-180

0

180

360

540

F
a
s

e
 (

º)

Dados Importados

minreal(GILED(s)estimada)

A
m

p
li
tu

d
e
 (

d
B

)



 
 

97 
 

Figura 4.15 - Formas de onda da resposta ao degrau de 2% no instante t1=0,5 s e -3% no instante t2=0,75 s. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Como é necessária a redução do capacitor de filtro utilizado no barramento, um circuito 

de controle PID é projetado, como o auxílio da ferramenta “sisotool”, presente no software 

MATLAB®, é efetuado o cancelamentos de polos e zeros da função de transferência (4.60). A 

Figura 4.16 apresenta o circuito de controle, o bloco “param sweep” e o circuito do conversor 

proposto no ambiente de simulação do software PSIM®, onde é possível verificar a resposta do 

circuito para diferentes valores de CBus, configurados para variar de 20 a 200 µF. Suas principais 

formas de onda simuladas são apresentadas na Figura 4.17, onde nota-se que valores iguais ou 

superiores a 40 µF, são suficientes para a redução de ondulação necessária e ainda assim, mantém 

os níveis de harmônicos inferiores ao limite estabelecido pela norma IEC 61000-3-2. 

Figura 4.16 - a) Circuito do conversor proposto. b) bloco Param Sweep: Responsável por variar o valor do 

capacitor CBus de 20 a 200 µF. c) Circuito de controle. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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dos limites estipulados como de baixo risco, no caso 19,2% da corrente nominal (288 mA) 

mantendo, os níveis de distorção harmônica da corrente de entrada inferior aos limites 

estabelecidos pela norma IEC 61000-3-2 de acordo com Figura 4.18. Como a simulação é 

realizada em um ambiente idealizado, opta-se pela utilização do valor de 80 µF no barramento. 
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apresentar baixos níveis de distorção harmônica da corrente de entrada e ser um valor comercial 

encontrado na tecnologia de filme de polipropileno metalizado.  

Figura 4.17 - Formas de ondas simuladas para diferentes valores de CBus. a) Corrente de saída. b) Razão cíclica 

controlada. c) Corrente de entrada. d) Tensão de barramento. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 4.18 - Distorção Harmônica da corrente de entrada para diferentes valores de CBus. 

  

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Uma nova modelagem em frequência (ACSweep) é realizada, o circuito implementado é 

semelhante ao da Figura 4.10, com a alteração do capacitor de barramento para 80 µF. A redução 

do capacitor de barramento implica em grande ondulação de tensão no barramento, que em malha 

aberta é transmitida para a tensão de saída, conforme relação (4.22), causando uma grande 

ondulação na corrente da carga. A grande ondulação de corrente, presente na carga, pode 

inviabilizar a estimação da função de transferência. Na tentativa de mitigar este efeito, 

implementa-se, em paralelo à simulação do mesmo circuito com uma fonte de tensão contínua, 

substituindo o retificador. A Figura 4.19 ilustra as respostas em frequências e apresenta, á direita, 

um detalhe ampliado para as frequências de 10 a 200 Hz. Como citado, a resposta do conversor 

proposto com o capacitor de barramento de 80µF, apresentada em vermelho, tem uma grande 

oscilação, próximo aos 120 Hz, causada pela grande variação de corrente e, possivelmente, irá 

inviabilizar a estimação desta função de transferência. 
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Na tentativa de estimar a função de transferência, aplica-se novamente a função 

“tfest(ILED_CBus_80µF,30)”, que permite estimar a função de transferência, como citado 

anteriormente. Encontrando, deste modo, baixa qualidade de estimação (88,73%) para os dados 

importados da planta com entrada CA. O procedimento é realizado para os dados importados da 

planta com entrada CC, agora aplicando “tfest(ILED_CBus_80µF_Entrada_CC,15)”, encontra-se uma 

função estimada de décima quinta ordem, com qualidade de estimação de 99,12%. Nota-se a 

possiblidade de cancelamento de efeitos de vários polos e zeros da função estimada, encontrando, 

dessa maneira, a função de transferência estimada (4.61). 

Figura 4.19 - Gráficos de bode de corrente de saída por razão cíclica, gerado pelo circuito de potência do 

conversor proposto com capacitor de barramento de 80 µF: ILED_CB80µF: Conversor proposto com tensão de 

entrada CA; ILED_CB80µF_ECC: Conversor proposto com tensão de entrada CC. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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A Figura 4.20-a apresenta as respostas em frequência dos dados importados, com tensão 

de entrada CA e CC e a simplificação da função de transferência estimada (mineral(GILED_CB_80µF 

_ECC(s)_estimada)), representada por (4.61). A Figura 4.20-b apresenta o lugar das raízes da função 

estimada (GILED_CB_80µF _ECC(s)_estimada), sua devida simplificação (mineral(GILED_CB_80µF 

_ECC(s)_estimada)) e compara ambas a função de transferência do conversor CC-CC SEPIC operando 

em MCC, representado por (4.58) multiplicado pelo ganho MPWM. 

A Figura 4.21 apresenta uma análise de resposta ao degrau, aplicada no conversor 

proposto com entrada CA, CC e a função de transferência estimada (4.61), permitindo validar a 

resposta da função estimada. A Figura 4.21 apresenta as formas  de onda em que: 

ILED_CBus_80µF_EAC é a corrente de saída do conversor proposto; ILED_CBus_80µF _ECC é a Corrente de 

saída do conversor proposto com fonte CC na entrada; GILED_CBus_80µF_estimada(s) é a corrente de saída 

estabelecida pela função de transferência estimada;  DPWM: Razão cíclica aplicada; VBus: Tensão de 

barramento do conversor proposto; VBus_CC: Tensão de barramento do conversor proposto com 

fonte CC na entrada. 

0

-20

-40

20

amp(ILED_CBus_80µF) amp(ILED_CBus_80µF_Entrada_CC)

10 100 1000 10000
Frequência (Hz)

0

-200

200

400

fase(ILED_CBus_80µF) fase(ILED_CBus_80µF_Entrada_CC)

10

15

20

25

30

35

10 100
Frequência (Hz)

0

-100

100

200

300

400

fase(ILED_CBus_80µF)
fase(ILED_CBus_80µF_Entrada_CC)

amp(ILED_CBus_80µF)
amp(ILED_CBus_80µF_Entrada_CC)

F
a

s
e
 (

º)
A

m
p

li
tu

d
e

 (
d

B
)



 
 

100 
 

Figura 4.20 - a) Diagrama de bode do conversor proposto com capacitor de barramento de 80 µF. b) Lugar 

das raízes, comparando a função estimada e sua simplificação com GILED_CC(s) 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 4.21 - Formas de onda da resposta ao degrau de 2% no instante t1=0,5 s e -3% no instante t2=0,75 s. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

4.3.1 Definição e Projeto do Compensador 

O intuito da modelagem é possibilitar a implementação de um compensador rápido o 

suficiente para atenuar a ondulação de corrente presente na saída, sem comprometer os parâmetros 

de qualidade de energia de entrada. Deste modo, viabilizando a redução do capacitor de filtro 

necessário no barramento e possibilitando o emprego de capacitores não eletrolíticos.  

Para atender as devidas considerações, optou-se pela utilização de um controlador PID 

(Proporcional Integral Derivativo), que pode facilmente ser implementado de forma analógica. O 

compensador PID analógico é definido matematicamente pela expressão (4.62) e apresentado na 

Figura 4.22.  
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 (4.62) 

em que: k é o ganho do compensador; ωz1 é a frequência do primeiro zero do controlador; ωz2 é a 

frequência do segundo zero do compensador; e ωp2 é a frequência do segundo polo do controlador.  

Figura 4.22 - Estrutura do compensador PID utilizado. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Considerando as necessidades apresentadas anteriormente e com o auxílio da ferramenta 

de sintonia de compensadores “SISO Design Tool”, presente no software MATLAB®, é realizada 

a alocação dos polos e zeros. Onde o primeiro polo do compensador é alocado na origem, 

reduzindo o erro em regime permanente. Os zeros são alocados próximos aos polos da planta, 

localizados mais à esquerda no LGR  (lugar das raízes) e o segundo polo é alocado abaixo da 

frequência de comutação, visando atenuar as componentes de frequência oriundas da comutação 

e buscando uma margem de fase superior a 30º. O processo pode ser visualizado na Figura 4.23, 

onde os polos e zeros estão alocados e os parâmetros do compensador são expressos em (4.63). É 

realizado um ajuste nos valores, para viabilizar a utilização de valores comerciais de capacitores. 
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 (4.63) 

Os componentes do compensador PID podem ser definidos segundo os critérios 

estabelecidos em (Instruments, 2017), onde o valor de R1 é pré-selecionado e os valores de R2, C1, 

C2 e C3 são estabelecidos pelas equações (4.65), (4.66), (4.67) e (4.68), respectivamente. Visando 

encontrar valores comerciais de capacitores, o valor de R1_PID estabelecido é de 150 kΩ. 
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Figura 4.23 - Disposição dos polos e zeros do controlador PID através da ferramenta “sisotool” do software 

MATLAB®.    

 
Fonte: Elaborado pelo autor. 

Como o circuito deve ser implementado de forma analógica, optou-se pela utilização de 

um CI PWM SG3525, escolhido pela simplicidade de implementação e por apresentar algumas 

características importantes, tais como: partida suave; tensão de referência de 5,1 V; oscilador na 

faixa de 100 Hz a 400 kHz; modulador PWM com pico de tensão típico de 3,3 V; dentre outras 

características presentes em sua folha de dados (Semiconductor, 2015). 

A Figura 4.24 apresenta o circuito de controle analógico e o circuito do conversor proposto, 

que constituem a simulação do circuito em malha fechada realizada no software PSIM®. As 

principais formas de onda de entrada e saída são apresentadas na Figura 4.25, onde se observa 

uma ondulação de corrente de saída de 52,2 mA, inferior aos 19,2 % (288 mA) estipulado no 

projeto, fator de potência 0,997 e THDi de 6,72%, atendendo aos limites estabelecidos, mesmo 

com a variação de 15,9 % (23,22 V) na tensão de barramento, imposta pela menor densidade 

energética do capacitor de longa vida útil de 80 µF utilizado. 

Peak amplitude:0,672
Overshoot: 34,5%
At time: 0,151 ms

Settling time: 0,346 ms

Rise time: 0,0427 ms
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Figura 4.24 – Circuito proposto. a) Circuito do conversor proposto. b) Circuito de controle. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 4.25 - Formas de ondas simuladas do driver proposto com capacitor de barramento reduzido e 

compensador PID analógico. a) ILED: Corrente de saída sobre o arranjo de LEDs; ILED(1250Hz): Corrente de 

saída sobre o arranjo de LEDs com um filtro passa baixa sintonizado na frequência de 1250Hz. b) VLED: 

Tensão de saída sobre o arranjo de LEDs c) VBus: Tensão de barramento. d) Iin(2340Hz): Corrente de entrada; 

Vin: Tensão de entrada. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 4.26 - Distorção Harmônica da corrente de entrada do driver proposto com capacitor de barramento 

reduzido e compensador PID analógico. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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4.4 Considerações Finais 

Na primeira parte deste capítulo, foi elaborado o roteiro de projeto, apresentando o tipo de 

carga e suas particularidades, definindo os limites de operação. Através das expressões 

matemáticas, os componentes foram dimensionados, destacando algumas particularidades 

pertinentes ao valor capacitivo empregado em CS1, bem como a justificativa de sua escolha. 

Na segunda parte deste capítulo, foi realizada a modelagem do conversor. Ao tentar validar 

a função de transferência modelada, nota-se a influência causada pela integração dos estágios 

MCD e MCC na tensão de barramento, causando alterações na resposta. Assim, foi proposta uma 

alternativa a esta modelagem, que estima uma função de transferência a partir do diagrama de 

bode da planta em questão. Por meio de uma simulação em malha fechada, é definida a possível 

redução do filtro capacitivo utilizado no barramento. Uma nova função de transferência, com 

capacitância de barramento reduzida, é estimada e, a partir desta função, é implementado um 

compensador rápido o suficiente para reduzir a ondulação de saída, aos limites estabelecidos. 
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CAPÍTULO 5. RESULTADOS DE SIMULAÇÃO E 

EXPERIMENTAIS 

5.1 Considerações Iniciais 

 Para validar a metodologia de redução do capacitor de barramento do conversor SEPIC 

quadrático, um protótipo é implementado. Este capítulo tem como objetivo: viabilizar a 

montagem do protótipo; realizar uma análise de rendimento através das perdas teóricas e 

simuladas, apresentando um rendimento aproximado; apresentar alguns resultados de simulação; 

a implementação experimental do conversor proposto; e resultados do conversor com controle da 

intensidade luminosa. 

São apresentados os instrumentos utilizados e os resultados experimentais do conversor 

proposto, operando em toda a faixa de tensão de entrada eficaz (114,3 V a 139,7 V). Em que se 

avalia: a ondulação de corrente de saída; ondulação de tensão de barramento; fator de potência, 

níveis de distorção da corrente de entrada; rendimento em toda a faixa da tensão de entrada e 

modulação da intensidade luminosa. Por fim, são expostos os resultados experimentais da função 

de controle da intensidade luminosa e estipula-se a máxima energia armazenada por Watt para o 

conversor proposto. 

5.2 Montagem do Protótipo 

Além da análise matemática, a simulação numérica também é uma importante ferramenta 

empregada na escolha dos componentes utilizados no protótipo. São realizadas simulações, como 

a da Figura 4.24, para os casos de tensão de entrada mínima, nominal e máxima. As formas de 

onda obtidas possuem os mesmos comportamentos das anteriores e não serão representadas 

novamente. Através destas simulações, os esforços de correntes e tensões nos componentes são 

coletados e compilados na Tabela 5.1. A análise dos dados, presentes nesta tabela, mostra que de 

forma geral, o pior caso em esforços de correntes ocorre com tensão de entrada mínima (Vin(min) = 

114,3 V). Já o pior caso em esforços de tensão nos componentes, ocorre quando o conversor opera 

com tensão de entrada máxima (Vin(max) = 139,7 V). 

Através dos valores dos elementos expostos na Tabela 4.2 e da análise dos dados 

presentes na Tabela 5.1, são dimensionados os componentes semicondutores, a isolação dos 

capacitores, bem como os parâmetros construtivos dos indutores utilizados no protótipo.  

O projeto físico dos indutores é baseado em (Barbi et al., 2002; Mohan et al., 2003) e não 

será descrito neste trabalho. Seus principais parâmetros construtivos são apresentados na Tabela 

5.2.  
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Tabela 5.1 - Dados da simulação numérica para as diferentes possibilidades de tensão de entrada. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Tabela 5.2 apresenta os dispositivos comerciais utilizados na confecção do protótipo, 

bem como suas principais especificações ou características, de acordo com sua respectiva folha 

de dados. Esta tabela também apresenta o modelo de núcleo utilizado, bem como as principais 

características construtivas de seus respectivos indutores.  

O dimensionamento do filtro de interferência eletromagnética empregado é realizado de 

acordo com o procedimento pratico apresentado em (Almeida, 2013), para uma frequência de 

corte dez vezes menor que fs. 

Na confecção do protótipo foram empregados componentes disponíveis em laboratório, 

acarretando em superdimensionamento da isolação ou condução de alguns componentes. Um 

exemplo claro de superdimensionamento, é a isolação de 1,1 kV do capacitor empregado no 

barramento, ou ainda, a associação em paralelo de dois destes capacitores. Este fato aumenta as 

dimensões físicas do projeto.   

 

GRAND. 

VIN(MIN) = 114,3 V VIN(MÉD) = 127 V VIN(MÁX) = 139,7 V 

Máx. Ef. ∆IL Máx. Ef. ∆IL Máx. Ef. ∆IL 

Iin (A) 1,34 0,924  1,199 0,83  1,09 0,755  

ILED (A) 1,525 1,5 0,052 1,521 1,5 0,041 1,517 1,5 0,033 

IL1 (A) 1,462 0,926 0,211 1,334 0,832 0,22 1,234 0,756 0,177 

IL2 (A) 5.651 1,892 6,915 5,763 1,833 6,879 5,889 1,776 6,926 

IL3 (A) 0,877 0,725 0,151 0,78 0,64 0.157 0,696 0,572 0,163 

IL4 (A) 1,674 1,503 0,312 1,682 1,502 0,324 1.684 1,503 0,330 

GRAND. Máx. Méd. Ef. Máx. Méd. Ef. Máx. Méd. Ef. 

IDS1 (A) 7 0,712 1,668 6,977 0,626 1,564 7,003 0,559 1,478 

IDS2 (A) 2,53 1,5 1,828 2,436 1,499 1,793 2,358 1,499 1,765 

IDn1 (A) 7,089 0,841 1,844 7,07 0,757 1,737 7,108 0,689 1,648 

IDn2 (A) 2,527 0,723 1,272 2,439 0,638 1,172 2,36 0,571 1,091 

IS (A) 9,586 1,564 2,982 9,488 1,395 2,784 9,453 1,26 2,622 

GRAND. Máx. Ef. ∆VC Máx. Ef. ∆VC Máx. Ef. ∆VC 

VCS1 (V) 246,7 120,8 186,2 260 132 169,8 273,8 143,6 160,3 

VBus (V) 157,1 146,3 23,22 175,2 165,5 20,55 193,7 184,9 18,43 

VCS2 (V) 159,6 146,3 4,218 177,6 165,5 3,889 195,8 184,9 3,678 

VCO (V) 70,73 70,1 1,344 1,173 70,1  70,57 70,1 1,042 

GRAND. Máx. Máx. Máx. 

VDS1(max) (v) -394,13 -426,6 -459,1 

VDS2(max) (v) -230,11 -248 -266,1 

VDn1(max) (v) -215,97 -235,6 -255,66 

VDn2(max) (v) -105,2 -109,07 -119,56 

VS(max) (v) 322,29 346,37 374,58 
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Tabela 5.2 - Componentes utilizados no protótipo. 

COMPON. DESCRIÇÃO MODELO ESPECIFICAÇÕES / CARACTERÍSTICAS 

Det Ponte retificadora GBU8K IF(med)=8 A; VRRM=800 V; VF=1 V 

DS1, DS2 Diodo ultra rápido HFA15TB60 IF=15 A; VR=600 V; VF=1,6 V; trr=42 ns 

Dn1/Dn2 Diodo ultra rápido 

Duplo 

HFA30TA60C IF=15 A; VR=600 V; VF=1,6 V; trr=42 ns 

S MOSFET de 

potência 

IRFP460A ID = 20 A; VDSS = 500 V; RDs(on) = 0,27 Ω; 

 tr = 55 ns; tf = 90 ns 

EMI Filtro de interferência eletromagnética LCM:4mH / Cf: 230nF 

L1 Indutor L1 Núcleo EE-42/21/15  5,15 mH; 2 condutores AWG 26; 149 espiras; 

rL1=0,844 Ω; VL1=17,6 cm3 

L2 Indutor L2 Núcleo EE-30/15/7 179 µH; 5 condutores AWG 26; 49 espiras; 

rL2=0,097 Ω; VL2=4 cm3 

L3 Indutor L3 Núcleo EE-40/17/12 6,13 mH; 2 condutores AWG 26; 147 espiras; 

rL3=0,837 Ω; VL3=11,3 cm3 

L4 Indutor L4 Núcleo EE-42/21/15 3,1 mH; 3 condutores AWG 26; 128 espiras; 

rL4=0,659 Ω; VL4=17,10 cm3 

CS1 Capacitor  CBB21A 100 nF / 650 V 

CS2 Capacitor MKP B32524MKT 2,2 µF / 250 V 

CBus Capacitor MKP Z116435611 77G 2 x 40 µF / 1k1 V 

Co Capacitor MKP B32776P7126K000 12 µF / 700 V 

LED COB LED Arranjo de 2 LED em série 105,15 W;  

1,5 A; Vt_LEDs = 56 V; rD_LEDs = 9,4 Ω 

  Fonte: Elaborado pelo autor. 

5.3 Perdas do Conversor Proposto 

Ao implementar o protótipo experimentalmente, deve-se considerar as perdas elétricas nos 

componentes utilizados. As perdas em semicondutores são divididas em perdas por condução e 

comutação. As perdas por condução são causadas pela circulação de corrente no semicondutor, 

quando ativo. As perdas por comutação são decorrentes da transição do estado de bloqueio para 

condução ou condução para bloqueio. A estimativa destas perdas depende das características dos 

semicondutores utilizados na aplicação. Tais características estão presentes em sua folha de dados 

e as principais foram expostas na Tabela 5.2. A estimativa de perdas apresentada utiliza de 

algumas aproximações e se baseia nos trabalhos de (Mohan et al., 2003; Costa, 2017; Souza, 

2017).   

As perdas elétricas no MOSFET são estabelecidas de acordo com equações (5.1) e (5.2), 

em que são definidas perdas por condução e comutação, respectivamente. 

 
2

_ _ ( )S cond S ef DS onP I R=   (5.1) 

em que RDS(on) é a resistência elétrica do interruptor em condução. 

 ( )_ _ _ max
2

s
S comut r f S ef S

f
P t t I V=  +    (5.2) 
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em que tr é o tempo de subida e tf é o tempo de descida. 

Como o primeiro estágio do conversor proposto opera em condução descontínua, as 

perdas de comutação durante o acionamento, relativas ao primeiro estágio, podem ser 

consideradas nulas, permitindo que a equação (5.2) possa ser reescrita como: 

 ( )_ 2_ _ _ max
2

s
s comut r Dn ef f S ef S

f
P t I t I V=   +    (5.3) 

As perdas elétricas do diodo são estabelecidas de acordo com (5.4) e (5.5), as quais são 

definidas como perdas por condução e comutação, respectivamente. 

 _ _D cond F D medP V I=   (5.4) 

em que VF é a queda de tensão direta presente no diodo. 

 _ _ max _D comut rr s D D medP t f V I=     (5.5) 

em que trr é o tempo de recuperação reverso do diodo. 

A comutação dos diodos da ponte retificadora acontece no momento da inversão da tensão 

de entrada, portanto estas perdas serão mínimas. Logo, as perdas totais na ponte retificadora 

podem ser consideradas como as perdas por condução (Larico, 2007) e determinadas de acordo 

com (5.6). As estimativas de suas perdas por condução podem ser adicionadas na simulação, pela 

adição da tensão no bloco da ponte retificadora utilizada. 

 ( )_ _2Dret cond F PR medP V I=    (5.6) 

As não idealidades presentes nos indutores confeccionados geram perdas. Estas perdas 

são compostas por perdas no cobre (efeito Joule) e perdas magnéticas (perdas no núcleo) (Barbi 

et al., 2002). As perdas no cobre dependem diretamente da resistência do enrolamento e da 

corrente eficaz, a qual o condutor é submetido, como representa (5.7).  Podem ser facilmente 

adicionadas na simulação, através de um resistor em série com o indutor. As perdas magnéticas 

são ocasionadas pela histerese e se torna complexo adicioná-las à simulação. A expressão 

empírica (5.8) permite determinar as perdas magnéticas com boa aproximação (Barbi et al., 

2002).  

 
2

_ _ _L cond L ef L cobreP I R=   (5.7) 

 ( )
2,4

2

_ max

1

L
L núcleo h s f s núcleo

L pk

I
P B K f K f V

I

 
=    +    
 

 (5.8) 

em que: para núcleos Thornton, considera-se o coeficiente de perdas por histerese como 

54 10hK −=  ; o coeficiente de perdas por correntes parasitas como 
104 10fK −=  ; a máxima 

densidade de fluxo máximo Bmax=0,35 T; Vnúcleo é o volume do núcleo, dado presente em seu 

catálogo (Thornton, 2015) e representado na Tabela 5.2. 
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As especificações dos componentes, determinados na Tabela 5.2, auxiliam na realização 

de uma simulação do conversor não ideal, implementada com o propósito de estimar as perdas 

nos semicondutores e demais componentes presentes no circuito, obtendo resultados de simulação 

próximos dos apresentados experimentalmente. A simulação implementada utiliza os 

componentes semicondutores da biblioteca “Thermal Module”, presente no software PSIM®. Os 

componentes desta biblioteca oferecem uma maneira rápida de estimar as perdas de dispositivos 

semicondutores, baseados nas características retiradas de seus respectivos datasheets (Powersim, 

2010). 

Para a obtenção dos resultados da simulação não ideal, foi utilizado o circuito da Figura 

5.1. Este circuito opera com tensão de entrada mínima, emprega o circuito de controle PID 

proposto, utiliza os componentes semicondutores da biblioteca “Thermal Module”, resistores em 

série com os indutores, tensão direta na ponte de diodos e um pequeno filtro EMI, que se torna 

necessário para a implementação experimental. 

Figura 5.1 - Circuito do conversor proposto contemplando as não idealidades dos semicondutores e resistência 

elétrica dos indutores. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 5.2 ilustra as principais formas de ondas simuladas do conversor proposto, com 

a presença das não idealidades. Nela, nota-se uma ondulação de corrente de saída em baixa 

frequência de 64 mA (4,2 %), que apesar do acréscimo em relação a simulação ideal, continua 

muito inferior aos 19,2 % (288 mA) estipulados no projeto. Apresenta alto fator de potência 

(0,9967) e DHTi de 8,02 %, atendendo às características de projeto mesmo com uma variação de 

18,31 % (25,79 V) na tensão de barramento, imposta pela utilização do capacitor de 80 µF no 

barramento. Uma vez que a corrente de entrada tem baixo DHTi e alto FP, é a corrente de saída 

está dentro dos limites estabelecidos, confirma-se que o funcionamento do circuito simulado é 

adequado. 

Iin_2340Hz

fl=60Hz

Vinpk_min=161.645 V

L1

5,15 mH

Cs1_min

100 nF
L2

179 uH

DS1

L3

6.133 mH
Dn1

CS2

2.2 uF
L4

3.103 mH
CBus

80 uF

Gate

a)
VF=1 V
GBU8K

A
A
A
A rL4

A A

AA

A A

rL3

Dn1/Dn2

DS2

S = IRFP460

HFA15TB60
HFA15TB60

HFA30TA60

rL2

rL1

VPWM=3,3 V

fs=50 kHz

Gate

Rsub

Rsub
Rsub

1

Subtrator 150 k 
R1_PID

C1_PID

1,8 nF

6,8 nF
C2_PID

27 k 
R2_PID

PID

C3_PID

1 nF

4080  

R1divisor

R2divisor
5920  

Rsub

GanhoAO

Rm

200   

ILED

120 k 30 k  

Pin 16 

GS3525

Vref=5,1 V

R3divisor R4divisor

b)

Pin 16 

GS3525

Vref=5,1 V

0,38*3,3V
Dcrit*VPWM

230 nF

4 mH

4 mH

GainSens=4/2000

ILed

DLED

VLED

56 V

rD

9,4  

filtro 

1250Hz

ILED(1250Hz)



 
 

110 
 

Figura 5.2 - Principais formas de ondas simuladas do conversor proposto com não idealidades. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 5.3 - Distorção Harmônica da corrente de entrada simulada para o conversor proposto com não 

idealidades. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 5.4 apresenta as formas de ondas das perdas sobre os componentes do circuito 

não ideal, de acordo com o circuito da Figura 5.1. A Figura 5.4-a) apresenta as perdas de condução 

na ponte de diodos, estipulada de acordo com (5.6) e utiliza a corrente média e tensão direta de 

seus diodos (VF=1 V). A Figura 5.4-b) apresenta as perdas por condução e comutação dos diodos 

DS1 e DS2, onde PC indica perdas por condução e PS indica perdas por comutação. A Figura 5.4-c) 

apresenta as perdas por condução e comutação, presentes no diodo Dn1/Dn2 e interruptor 

compartilhado S. A Figura 5.4-d) apresenta a forma de onda da potência dissipada na resistência 

série dos indutores. As perdas magnéticas não são representadas nesta simulação e serão expressas 

apenas de forma teórica de acordo com (5.8). 
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Figura 5.4 - Perdas nos componentes do circuito não ideal simulado 

 
 Fonte: Elaborado pelo autor. 

A partir das equações descritas e o circuito não ideal simulado representado pela Figura 

5.1, torna-se possível estimar e comparar as perdas relativas ao conversor proposto. A Tabela 5.3 

apresenta as perdas estimadas para os casos de tensão de entrada mínima e máxima, considerando 

os valores de perdas teóricos e simulados. As perdas teóricas são definidas através de: (5.1) e 

(5.3) para o interruptor S; (5.4) e (5.5) para os diodos DS1, DS2 e Dn1/n2; (5.6) para a ponte de 

diodos; (5.7) e (5.8) para os indutores. 

Tabela 5.3 - Tabela de perdas estimadas nos componentes do conversor proposto. 

VIN(RMS) 114 V  139 V 

 Teóricas (W) Simuladas (W) Teóricas (W) Simuladas (W) 

COMP. Cond. Com. Cond. Com. Cond. Com. Cond. Com. 

S 2,706 1,6 2,26 1,44 2,039 1,575 1,716 2,218 

DS1 1,003 0,635 0,627 0,919 0,775 0,571 0,487 0,117 

DS2 1,949 0,709 0,153 0,701 1,949 0,822 0,179 0,663 

Dn1/Dn2 2,209 0,593 2,37 0,076 1,751 0,541 1,881 0,093 

DPret 1,004 0 1,006 0 0,728 0 0,728 0 

COMP. Cond. Mag. Cond. Mag. Cond. Mag. Cond. Mag. 

L1 0,898 0,02 0,876  0,59 0,022 0,564  

L2 0,367 1,638 0,376  0,329 1,448 0,329  

L3 0,517 0,031 0,516  0,31 0,072 0,311  

L4 1,489 0,07 1,489  1,491 0,083 1.49  

TOTAL 12,142 5,296 9,673 3,136 9,962 5,134 7,685 3,091 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 5.5 e Figura 5.6 apresentam uma comparação entre os gráficos de distribuição 

de perdas teóricas e simuladas do conversor, com as tensões de entrada mínima e máxima, 

respectivamente. Estas figuras ilustram as perdas em cada componente do circuito e permitem 
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comparar e estipular um rendimento aproximado. O gráfico ilustra uma diferença considerável 

entre as perdas teóricas e simuladas dos diodos, especialmente as perdas de condução do diodo 

DS2, principal divergência dentre os valores teóricos e simulados. 

Figura 5.5 - Distribuição de perdas estimadas no conversor proposto com tensão de entrada mínima. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 5.6 - Distribuição de perdas estimadas e simuladas no conversor proposto com tensão de entrada 

máxima. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

As perdas teóricas empregam equações básicas e não consideram a variação periódica das 

tensões de acionamento e bloqueio de alguns componentes. Outro fator que influencia nas perdas 

por condução, apresentadas pela simulação não ideal realizada, é que os diodos da biblioteca 

“Thermal Module” têm sua tensão direta definida de acordo com a corrente que circula pelo 

mesmo, implementada de forma gráfica, esta mesma analise nos valores teóricos seria bem 

complexa. 

Considerando as perdas apresentadas nas simulações, é possível estimar um rendimento 

para o conversor, com os diferentes valores de entrada. O rendimento estimado e os principais 

valores encontrados na simulação são compilados na Tabela 5.4. É importante enfatizar que este 

rendimento estimado considera as perdas magnéticas teóricas sobre os indutores, devido à 

dificuldade de representá-las na simulação. 

Os resultados apresentados nesta tabela serão comparados aos resultados experimentais, 

tornando possível a identificação de problemas de funcionamento ou de roteamento das placas de 

circuito impresso. 
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Tabela 5.4 - Resultados simulados do circuito não ideal, para os possíveis valores de entrada com corrente de 

saída nominal. 

VIN(RMS) 114 V 127 V 139 V 

∆Io_LF 64,02 mA 47,02 mA 35,73 mA 

VBus 140,9 V 160,15 V 180,05 V 

∆VBus 25,78 V 22,52 V 19,95 V 

Po 105,23 105,22 W 105,22 

Pin 119,8 118,579 W 117,62 

PF 0,995 0,996 0,997 

𝜼 (%) 87,84 % 88,734 % 89,457 % 

DHTi (%) 8,02 % 6,19 % 5,07 % 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

5.4 Implementação Experimental 

Com o intuito de comprovar a análise teórica e o funcionamento do conversor proposto, o 

mesmo é implementado experimentalmente e seus resultados são apresentados nesta seção. A 

Tabela 4.1 exibe os parâmetros de entrada do projeto do driver. Os componentes utilizados no 

circuito de potência são empregados e construídos de acordo com especificações veiculadas na 

Tabela 5.2. A Figura 5.7 apresenta o diagrama esquemático simplificado do circuito de controle 

implementado. O circuito de controle implementado é analógico e utiliza o controlador PWM 

SG3525-A, o sensor de corrente LA 55-P/SP1 e o gate drive CRD-001 do fabricante CREE (Cree, 

2014). A placa do circuito de controle foi confeccionada de forma a ser conectada a placa principal 

(circuito de potência) através de um header 2x8. 

Figura 5.7 – Esquemático simplificado da placa do circuito de controle implementado. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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O diagrama esquemático do circuito de potência do protótipo construído é apresentado na 

Figura 5.8. A Figura 5.9 mostra a placa do circuito de potência confeccionada, que possui 

dimensões de 155 x 143mm. As dimensões do protótipo podem ser reduzidas, ao retirar as 

ponteiras de amostragem de corrente e tensão, bem como otimizar os componentes para corrente 

e tensão necessárias.  

Figura 5.8 – Esquemático simplificado da placa de potência do conversor SEPIC quadrático. 

  
Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 5.9 - Foto do protótipo do conversor SEPIC quadrático. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Os equipamentos utilizados nos testes experimentais são detalhados na Tabela 5.5. Ao 

realizar os testes em bancada, o varivolt é ligado diretamente a rede CA do laboratório, sendo 
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necessário o emprego de um pequeno filtro EMI na entrada, devido a alguns ruídos que aparecem 

na forma de onda da tensão de entrada. O filtro é composto por um indutor toroidal de modo 

comum de 4 mH e um capacitor de filme de 330 nF.  

Tabela 5.5 - Especificações dos equipamentos utilizados em laboratório. 

EQUIPAMENTO DESCRIÇÃO / MODELO 

Fonte De Alimentação Do Circuito De Controle PS-5000 2 canais 30 V / 3 A 

Varivolt Monofásico TDGC2 500 VA 

Osciloscópio Digital Tektronix TPS 2024B – 4 Canais Isolados 

com software de aplicação de energia TPS2PWR1 

Osciloscópio Digital Agilent infinivision MSO-X-2004A 70 MHz 2Gsa/s 

Ponta de prova ativa para medição de corrente Tektronix A622 AC/DC 

Medidor LCR Minipa MC-155 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

5.5 Resultados Experimentais 

Inicialmente, verifica-se a operação do conversor proposto, avaliando os resultados 

experimentais apresentados pelo protótipo. A Figura 5.10 mostra a tensão no interruptor, corrente 

no interruptor e correntes nos diodos DS1 e DS2, operando com tensão de entrada mínima 

(Vin_rms=114,3 V). A parte superior da figura apresenta um detalhe em um período Tlr, já a inferior 

mostra um detalhe em um período Ts. O detalhe no período de comutação permite que seja 

verificado o modo de condução descontínuo do primeiro estágio, representado pela corrente do 

diodo DS1. O modo de condução contínuo do segundo estágio, é evidenciado pela corrente do 

diodo DS2. 

Figura 5.10 - Tensão e corrente sobre o interruptor S, correntes no diodo DS1 e DS2, para o caso de Vin = 114,3 

V. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 5.11 apresenta as formas de ondas de corrente e tensão no interruptor e as 

correntes nos diodos de integração Dn1 e Dn2, operando com tensão de entrada mínima 

(Vin_rms=114,3 V). Novamente, a parte superior apresenta um detalhe na frequência flr e a parte 

inferior possui um detalhe na frequência de comutação fs. Este detalhe permite que seja verificado 

que a corrente no interruptor S é a soma das correntes dos diodos Dn1 e Dn2.  
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Figura 5.11 - Tensão e corrente sobre o interruptor S, correntes no diodo Dn1 e Dn2, para o caso de Vin = 114,3 

V. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

As formas de onda experimentais dos semicondutores mostram conformidade com a 

análise teórica apresentada. Como citado no item 4.2.2, o capacitor de acoplamento do retificador 

SEPIC (CS1), empregado no primeiro estágio, desenvolve um importante papel, mantendo a 

principal característica do conversor, que é apresentar uma corrente de entrada que segue a tensão, 

realizando a manutenção do alto fator de potência e mantendo a baixa distorção harmônica da 

corrente de entrada. Ao utilizar o capacitor CS1 de 100 nF, há uma elevada ondulação de tensão 

sobre o mesmo e sua forma de onda experimental é apresentada pela Figura 5.12, na qual se 

mostra a tensão de entrada sobreposta à tensão VCS1. 

Figura 5.12 - Formas de onda de tensão sobre o capacitor CS1 comparada à tensão de entrada. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 5.13 apresenta as formas de onda das correntes nos indutores do primeiro 

estágio. 

 A Figura 5.14 apresenta as formas de onda das correntes nos indutores do segundo 

estágio. 

Figura 5.13 - Correntes nos indutores L1 e L2. 
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Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 5.14 - Correntes nos indutores L3 e L4. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 5.15-a) apresenta as principais formas de onda de entrada e saída experimentais 

do driver proposto, operando com tensão de entrada de 114,3 Vrms / 60 Hz, considerado o pior 

caso para que o controle atenue a ondulação da corrente de saída. As formas de onda apresentadas 

mostram tensão de alimentação eficaz de 114 V, corrente de entrada drenada da fonte de 1,12 A, 

tensão de saída de 71,1 V e corrente de saída de 1,5 A, com ondulação pico a pico de 280 mA. O 

driver proposto consegue uma ondulação de corrente de, aproximadamente, 18,66%, atendendo 

ao limite de ondulação imposto no projeto. Já a Figura 5.15-b), demonstra as formas de ondas 

experimentais do driver proposto, operando com tensão de entrada de 139 Vrms/ 60 Hz, e 

apresenta ondulação de corrente de saída pico a pico de 200 mA, comprovando que o pior caso, 

de ondulação de corrente de saída, e realmente com tensão de entrada mínima. 
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Figura 5.15 - Formas de onda de entrada e saída do driver proposto operando com tensão de entrada mínima 

(114,3 Vrms / 60 Hz) e tensão de entrada máxima (139,7 Vrms/ 60 Hz). 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 5.16 exibe uma comparação experimental entre as potências de entrada e saída 

do conversor proposto, operando com tensão de entrada mínima (114,3 Vrms/ 60 Hz) e corrente 

de saída nominal. As potências apresentadas, bem como a distorção harmônica da corrente de 

entrada, são medidas pelo software de aplicação de energia TPS2PWR1 do próprio osciloscópio, 

TPS 2024B. A Figura 5.16-a apresenta a potência de entrada de 127 W, fator de potência de 0,992 

e a Figura 5.16-b  indica a potência de saída de 109 W. 

Figura 5.16 – Comparação entre potência de entrada e saída com tensão de entrada mínima (Vin = 114,3 Vrms) e 

corrente de saída nominal.  

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 5.17-a) apresenta os valores de potência de entrada de 125 W, fator de potência 

de 0.994 e a Figura 5.17-b apresenta potência de saída de 108 W, amostrados com o circuito 

operando com tensão de entrada nominal (127 Vrms / 60 Hz) e corrente de saída nominal. 

A Figura 5.18-a) apresenta potência de entrada de 124 W, fator de potência de 0.996 e a 

Figura 5.18-b apresenta potência de saída de 108 W, amostradas com o circuito operando com 

tensão de entrada máxima (139,7 Vrms / 60 Hz) e corrente de saída nominal. 
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Figura 5.17 - Comparação entre potência de entrada e saída com tensão de entrada nominal (Vin = 127 Vrms). 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 5.18 - Comparação entre potência de entrada e saída com tensão de entrada máxima (Vin = 139,7 Vrms). 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

O menor rendimento experimental é amostrado com tensão de entrada mínima, em que o 

driver revela um rendimento calculado através da relação entre as potências de entrada e saída, 

amostradas de, aproximadamente, 85,8 %. Apresenta uma considerável diferença se comparado 

ao rendimento estimado de 87,84 % para o conversor não ideal simulado, segundo Tabela 5.4. 

Porém, o erro verificado pode ter várias causas e podem ser a soma de algumas delas, tais como: 

não linearidade da carga; variação de temperatura na carga e nos componentes; problemas de 

roteamento; ponteiras de amostragem; resistência série dos capacitores desconsiderados na 

simulação computacional; indutâncias parasitas; dentre outras. 

A Figura 5.19 compara os resultados experimentais da taxa de distorção harmônica da 

corrente de entrada com as possíveis tensões de entrada aos limites estabelecidos pela norma IEC 

61000-3-2 para equipamentos de classe C. A DHTi, observada experimentalmente, foi de 7,79 % 

para tensão de entrada mínima, 6,03% para tensão de entrada nominal e 5,95% para tensão de 

entrada máxima. Esta figura comprova que o conversor atende aos limites impostos pela referida 

norma de qualidade de energia, mesmo no limite mínimo de tensão de entrada. 
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Figura 5.19 – Comparação gráfica do conteúdo harmônico da corrente de entrada, com as diferentes tensões 

de entrada e corrente de saída nominal ao limite estabelecido pela norma IEC 610000-3-2 Classe C. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Figura 5.20-a) apresenta tensão de barramento de 141 V com tensão de entrada mínima, 

enquanto e mostra em detalhe a tensão de barramento, que apresenta ondulação de 28 V pico a 

pico e ondulação da corrente de saída de 140 mA, na frequência de 120 Hz. Constatando, assim, 

que a ondulação de corrente é de, aproximadamente, 9,33 %. O que caracteriza uma consequente 

modulação luminosa ou flicker de 4,67% para o considerado pior caso, em que a tensão de entrada 

eficaz CA está no limite inferior (114,3 V). 

Figura 5.20 - a) Formas de onda da tensão e corrente de entrada, tensão do barramento e corrente de saída do 

driver proposto operando com tensão de entrada mínima (114,3 Vrms / 60 Hz). 
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Fonte: Elaborado pelo autor. 

A Tabela 5.6 apresenta os dados dos resultados experimentais com corrente de saída 

nominal para os diferentes níveis de tensão de entrada eficaz. Analisando os resultados 
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experimentais, constata-se a conformidade com os parâmetros de projeto em ambos os níveis de 

tensão de entrada. Como esperado, ao elevar a tensão de entrada, há uma redução considerável da 

ondulação de corrente de saída e ondulação de tensão no barramento, consequente da elevada 

tensão sobre o capacitor de barramento. Os parâmetros de fator de potência e DHTi também 

apresentam melhora, devido à menor necessidade de atuação do circuito de controle na atenuação 

da ondulação da corrente de saída. 

Tabela 5.6 - Resultados experimentais para os possíveis valores de entrada com corrente de saída nominal. 

VIN(RMS) 114 V 127 V 139 V 

∆ILED_Tlr 140 mA 120 mA 100 mA 

%∆ILED 9,7 % 7,33 % 6,66 % 

VBus 141 V 163 V 182 V 

∆VBus 28 V 25.6 V 24.4 V 

Po 109 W 108 W 108 W 

Pin 127 W 125 W 124 W 

FP 0,992 0,994 0,996 

 𝜼 (%) 85,8 % 86,4 % 87,1 % 

DHTi (%) 7,79 % 6,03 % 5,95 % 

 Fonte: Elaborado pelo autor.  

O gráfico da Figura 5.21  compara os rendimentos apresentados pela simulação não ideal, 

apresentada no item 5.3, com o rendimento obtido experimentalmente. Analisando o gráfico, 

observa-se que há um erro entre os rendimentos de aproximadamente 2 %, que pode ser 

caracterizado por erro no modelo linear do LEDs, algum problema de roteamento ou, até mesmo, 

por desconsiderar as perdas em alguns componentes, como, por exemplo, a resistência série dos 

capacitores. 

Figura 5.21 - Comparação do rendimento experimental e simulado com as diferentes tensões de entrada. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

O gráfico da Figura 5.22 compara os dados de modulação de intensidade luminosa, 

encontrados pelo processo de simulação computacional, com os dados coletados 

experimentalmente. É importante relembrar que no processo de simulação é empregado o modelo 
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linear da carga LED utilizada.  Este tipo de carga apresenta grandes variações, ocasionadas pela 

temperatura, que não foram contempladas na simulação computacional implementada. Apesar da 

discrepância entre os resultados, a resposta experimental obtida possui modulação de intensidade 

luminosa máxima de 4,67% com componente de 120 Hz. Dessa maneira, de acordo com (Lehman 

e Wilkins, 2014), o driver proposto oferece baixo risco a saúde humana.  

Figura 5.22 - Comparação da modulação de intensidade luminosa experimental e simulada com as diferentes 

tensões de entrada. 

 

Fonte: Elaborado pelo autor. 

5.5.1 Controle de intensidade luminosa 

O valor da tensão de referência do circuito de controle pode ser ajustado por meio do 

potenciômetro de ajuste da tensão de referência, de forma que a função de controle da intensidade 

luminosa AM é implementada no driver, sem nenhuma alteração no circuito de controle proposto. 

Porém, a baixa margem de fase do controlador proposto, limita este controle da intensidade 

luminosa em 50% da potência nominal. Suas funções de qualidade de energia e redução da 

ondulação da corrente de saída são mantidas, os dados extraídos com tensão de entrada nominal 

(127 V) são compilados na Tabela 5.7 e representados nos gráficos da Figura 5.23 e Figura 5.24. 

Tabela 5.7 - Resultados experimentais obtidos para a função de dimerização com tensão de entrada nominal 

(127 V). 

DIMERIZAÇÃO 50 % 60 % 70 % 80 % 90% 

ILED 0,749 A 901 mA 1,05 A 1,20 A 1,35 A 

∆ILED 60 mA 64 mA 80 mA 100 mA 110 mA 

%∆ILED 9,35 % 7,1 % 7,62 % 8,33 % 8,15 % 

VBus 225 V 207 V 193 V 183 V 173 V 

∆VBus 6.8 V 14,4 V 16,8 V 17,6 V 20,0 V 

Po 48 W 59,8 W 72,4 W 82 W 95,3 W 

Pin 54,6 W 68,1 W 81,7 W 93,5 W 109 W 

PF 0,994 0,989 0,995 0,996 0,994 

𝜼 (%) 87,91 % 87,8 % 88,61 % 87,7 % 87,43 % 

DHTi (%) 3,48 % 3,58 % 3,25 % 3,70 % 5,35 % 

Fonte: Elaborado pelo autor. 
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Figura 5.23 - Amplitude Harmônica e fator de potência do driver proposto com a função de controle da 

intensidade luminosa. 

  
Fonte: Elaborado pelo autor. 

Figura 5.24 – Rendimento e modulação da intensidade luminosa do driver proposto com a função de controle 

da intensidade luminosa. 

  
Fonte: Elaborado pelo autor. 

5.6 Considerações Finais 

Através da análise da simulação em malha fechada, foram apresentados os esforços de 

corrente e tensão, que auxiliam na escolha dos componentes utilizados no protótipo. A escolha 

dos componentes possibilita estimar as perdas nos semicondutores e demais componentes do 

circuito, por análise teórica e simulação numérica. Assim, permite-se uma estimativa de 

rendimento para uma comparação com os resultados experimentais. 

Os resultados expostos mostram a operação do driver com tensão de entrada de 127 V±10%, 

ondulação de corrente de saída inferior a 19,2%, alto fator de potência e baixa distorção harmônica 

da corrente de entrada. Pode ser utilizada a função de controle da intensidade luminosa de 50 a 

100 % da potência nominal, sem nenhuma alteração no circuito proposto, mantendo os parâmetros 

de qualidade da corrente de entrada. As ondulações de corrente de saída, inferiores a 19,2%, 

caracterizam modulação do fluxo luminoso inferior a 9,6 %, garantindo baixo risco à saúde 
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humana. Atendendo a todas as premissas de projeto e alcançando uma eficiência superior aos 

85,83 %, em toda a faixa de operação. A equação (2.7) é utilizada para estipular a máxima energia 

armazenada por Watt no barramento encontrando 9,84 mJ/W de acordo com (5.9) e na saída de 

0,28 mJ/W, de acordo com (5.10). 
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CAPÍTULO 6. CONCLUSÃO GERAL E PROPOSTAS DE 

TRABALHOS FUTUROS 

De forma geral, este trabalho se dedicou à avaliação e estudo de um driver utilizado no 

acionamento de LEDs de potência, tendo em vista as grandes vantagens de sua utilização em 

iluminação artificial. Este estudo é focado na construção de um driver com potência de, 

aproximadamente, 100 W, que não utilize capacitores eletrolíticos, consiga alto fator de potência, 

baixa distorção harmônica da corrente de entrada, baixa ondulação da corrente de saída e baixo 

custo.  

O Capítulo 1 apresentou as vantagens existentes no uso de LEDs, tais como: alta eficácia 

luminosa, robustez, longa vida útil, dentre outras. Alguns exemplos foram apontados, indicando 

uma projeção de alta na eficácia luminosa das luminárias LEDs nos próximos anos. Introduziu as 

características desejáveis em drivers utilizados nesta aplicação, bem como as normas de 

regulamentação. Expôs o problema de incompatibilidade de vida útil entre drivers e LEDs, 

causado pelo emprego de capacitores eletrolíticos e introduziu o fenômeno de cintilação luminosa 

dos LEDs conhecido como flicker. 

O Capítulo 2 apresenta uma revisão bibliográfica geral sobre as principais características 

dos LEDs, bem como o modelo de LED utilizado no protótipo.  Trouxe à tona as características 

desejadas em drivers e as principais topologias já utilizadas nesta aplicação, auxiliando na escolha 

da que se mostra mais adequada para a presente aplicação. Em que se optou por uma topologia 

integrada, que permite boa redução de capacitância e evita o alto custo e complexidade, 

consequentes da utilização de vários circuitos de controle e acionamento independentes.  

O Capítulo 3 é dedicado ao estudo do conversor proposto e apresentou a metodologia de 

integração, análise qualitativa e quantitativa, buscando estabelecer o ganho estático do conversor 

proposto, bem como equações que possam definir seu comportamento e auxiliem no projeto de 

seus componentes. 

O Capítulo 4 desenvolve a metodologia de projeto, definindo um roteiro que buscou 

dimensionar os componentes do estágio de potência e apresentar os limites de operação. Seu 

comportamento foi verificado através de simulações em malha aberta com elevada capacitância 

de barramento. Foi necessário um circuito de controle rápido o suficiente para reduzir a ondulação 

da corrente de saída, permitindo a redução do capacitor de barramento. Para dimensionar o 

circuito de controle, foi evidenciada uma metodologia de modelagem que estima a função de 

transferência, utilizando os dados extraídos da resposta em frequência apresentada pelo AC 

Sweep. A conformidade da função estimada foi verificada através de simulação numérica, é como 

verificado permite modelar conversores com boa aproximação. Esta modelagem é utilizada na 

implementação do circuito de controle. 
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 O Capítulo 5 se utiliza de conceitos teóricos e uma simulação para dimensionar os 

componentes utilizados no circuito de potência. A escolha dos componentes viabiliza uma 

estimativa teórica e simulada das perdas sobre o conversor através dos componentes da biblioteca 

“Thermal Module”, gerando parâmetros de comparação para a implementação experimental do 

driver proposto. Os resultados experimentais mostram uma ondulação de corrente inferior ao 

estabelecido (<19,2%) em toda a faixa de operação (114,3 – 139,7 Vrms), com elevado fator de 

potência (>0,987), reduzida distorção harmônica da corrente de entrada (<8 %) e rendimento 

superior aos 85,83%. A característica de controle da intensidade luminosa é limitada a 50%, pois 

a dinâmica do sistema de controle apresenta reduzida margem de fase. 

A principal desvantagem da topologia proposta, baseada no conversor SEPIC, está na 

elevada isolação necessária nos semicondutores do primeiro estágio (3.155), fato que dificulta a 

implementação do conversor em tensão de entrada universal e a utilização de elevada tensão no 

barramento, geralmente utilizada com o intuito de reduzir a ondulação de tensão transmitida à 

saída. 

Por fim, conclui-se que este trabalho apresenta uma boa contribuição no projeto de drivers 

integrados de média potência, conseguindo reduzida ondulação de corrente, sem a utilização de 

capacitores eletrolíticos. E também mostra uma alternativa acerca da dificuldade de modelar 

conversores integrados, principalmente quando o segundo estágio opera em MCC.  

Como propostas de trabalhos futuros, os seguintes temas podem ser considerados: 

• Realizar a integração dos magnéticos de ambos os estágios; 

• Avaliar a influência do capacitor CS1 no estágio CFP, encontrando uma relação 

de ganho matemática baseada no valor capacitivo e as alterações em seu 

comportamento, principalmente em relação ao incremento na tensão de saída 

deste estágio; 

• Modelagem matemática completa do conversor proposto, validando ou alterando 

a metodologia utilizada; 

• Desenvolver uma análise do conversor proposto, onde o segundo estágio opere 

em condução descontínua, realizando a modelagem matemática do conversor 

SEPIC MCD, utilizando o modelo linear dos LEDs como carga; 

• Otimizar o rendimento do driver: 

o  Semicondutores com menores resistências de condução e menores 

tensões de condução direta; 

o Avaliar a utilização de diferentes tecnologias de semicondutores; 

o Implementar um snubber; 

o  Utilizar circuitos de comutação suave; 

o Elevar a tensão de barramento e a tensão do arranjo de LEDs; 
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• Implementar o driver com tensão de entrada universal e dimerização em toda a 

faixa de utilização; 

• Testar outras estratégias de controle analógico ou digital. 
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