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RESUMO 
 

 

Com o intuito de reduzir as perdas por chaveamento, interferência eletromagnética 

(EMI) e atender às normas regulamentadoras de emissões de harmônicas como a IEC61000-

3-2 nas fontes chaveadas, este trabalho apresenta um retificador Boost monofásico com alto 

fator de potência e comutação ZCS das chaves. 

O conversor proposto incorpora as melhores vantagens das técnicas tradicionais PWM 

e de chaveamento suave através da substituição da célula PWM encontrada nas topologias 

clássicas de conversores de potência, pela célula On-Off ZCS apresentada neste trabalho. É 

alcançado um chaveamento com corrente nula (ZCS) em todas as chaves sem esforços 

adicionais de corrente e tensão nas mesmas. A forma da onda senoidal da corrente de entrada 

é obtida através da estratégia de controle de corrente média, realizando a correção do fator de 

potência do conversor com baixa taxa de distorção harmônica total de corrente. 

Neste trabalho, são apresentados os princípios de operação do conversor proposto, 

análise qualitativa e quantitativa, procedimentos de projeto e resultados de simulação e 

experimentais obtidos de um protótipo de 450W, corroborando com a análise teórica. 

 

 

Palavras-chave 

Conversor Boost, Célula ZCS, Pré regulador, Correção do Fator de Potência, Distorção 

Harmônica, Controle por corrente média. 

  



ABSTRACT 
 

 

 In order to reduce switching losses and electromagnetic interference (EMI), as 

well as to attend harmonic standards, such as the IEC61000-3-2, in switch-mode power 

supplies, this work presents a high power factor Boost rectifier with a turn-on turn-off 

zero-current switching (ZCS) cell.  

The proposed converter incorporates the most desirable properties of 

conventional PWM and soft-switching resonant techniques through the substitution of 

the typical PWM cell found in classics power converter structures by the presented ZCS 

cell. A ZCS operation of all active switches is achieved without additional current and 

voltage stress on the switches.  The input current shaping is achieved with average 

current control, performing the power factor correction with low total harmonic 

distortion (THD) of current. 

This work presents the principle of operation, theoretical analysis, a design 

example, simulation and experimental results obtained from a 450 W laboratory 

prototype, in order to corroborate with the theoretical analysis. 

 

 

Key-words 

Boost converter, ZCS cell, Front-end Converter, Power Factor Correction, 

Harmonic Distortion, Average Current Control. 
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1 INTRODUÇÃO 

Eletrônica de Potência é a área de conversão e controle de potência elétrica que mais 

tem se desenvolvido com os avanços tecnológicos no campo dos semicondutores. Este ramo 

da engenharia possibilitou a utilização dos diversos tipos de fontes de energia elétrica para 

alimentar as mais variadas cargas, estimulando o contínuo desenvolvimento de novas 

topologias de conversores e tecnologias de controle analógico e digital. 

Grande parte destas pesquisas tem seu alvo na redução de tamanho e volume, na alta 

eficiência da conversão de energia e consequentemente, na elevação da densidade de potência 

dessas estruturas. A baixa emissão de ruídos, robustez e boa resposta dinâmica, também são 

alvos de constantes pesquisas. 

Uma das principais estratégias aplicadas na redução do tamanho e peso desses 

conversores é uso de frequências de chaveamento cada vez mais elevadas [1]. Entretanto, as 

perdas por chaveamento e a emissão de ruído eletromagnético impedem que frequências 

muito elevadas possam ser utilizadas no funcionamento dos conversores. Os projetistas então 

aplicaram o conceito de ressonância nos conversores tradicionais e desenvolveram as células 

de comutação não dissipativa, visando diminuir a geração de interferência eletromagnética 

(EMI), devido aos elevados di/dt e dv/dt, inerentes ao chaveamento dos dispositivos 

semicondutores, durante a operação das chaves em comutação dissipativa. Além disso, a 

comutação não dissipativa reduz significativamente as perdas por comutação, permitindo o 

aumento da frequência de chaveamento e consequentemente a redução de peso e o volume 

das fontes chaveadas [2]. 

A rápida evolução tecnológica na concepção de interruptores ativos mais robustos e 

rápidos tornou possível a elevação da frequência de chaveamento, o que contribui na redução 

do tamanho e peso das fontes chaveadas de alimentação através da redução do transformador 

de potência e de filtros LC de saída. Entretanto, o aumento da frequência de chaveamento 

implica em um maior número de comutações, entrada e saída de condução dos interruptores, 

contribuindo para o aumento das perdas por chaveamento em altas potências. Outra 

consequência de uma operação do conversor na frequência de centenas de quilohertz são os 

problemas na comutação devido às indutâncias parasitas do circuito e a carga acumulada nas 

capacitâncias parasitas das chaves. Estes problemas de comutação causam elevados “     ” 

e “     ” no bloqueio e condução das chaves, podendo destruir os componentes e gerar 

interferência eletromagnética (EMI) que se propaga pelo sistema [3].  
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Em busca de soluções práticas para diminuir as sobretensões e dissipações de energia 

nas chaves, aumentando o tempo de vida útil das mesmas, os pesquisadores e projetistas 

desenvolveram os Circuitos de Ajuda à Comutação (CAC), nos quais a energia dissipada nos 

elementos semicondutores é desviada para os CAC [4,5]. 

Os problemas de comutação citados acima ocorrem devido à operação dos conversores 

cc-cc pela técnica de modulação por largura de pulso (PWM), a qual apresenta uma forma de 

onda descontínua de tensão e de corrente dos conversores. Uma variação lenta da tensão e da 

corrente poderia levar as indutâncias e as capacitâncias parasitas a uma carga e descarga lenta, 

mitigando os efeitos indesejados da comutação. Pensando neste princípio, os pesquisadores 

voltaram suas atenções para os efeitos dos circuitos ressonantes e suas formas de onda.  

Neste contexto, no início dos anos oitenta, as primeiras topologias de conversores 

quase-ressonantes (QRCs – Quase Resonant Converters) e multi-ressonantes (MCRs – Multi-

Resonant Converters) com frequência modulada (FM) foram apresentadas em [6]-[7]. 

Basicamente, estes conversores foram obtidos através da associação de circuitos L-C com os 

interruptores, forçando as correntes a se tornarem senoidais ao invés de quadradas. Assim, os 

interruptores podem ser ativados e desativados no instante em que a corrente ou tensão sobre 

eles passa por zero, eliminando o cruzamento entre tensão e corrente, que causam perdas por 

comutação. Estas técnicas foram denominadas de Zero-Current Switching (ZCS) quando a 

comutação é feita sob corrente nula e Zero-Voltage Switching (ZVS) quando a comutação 

ocorre sob tensão nula. Entretanto, por possuírem a frequência de chaveamento como variável 

de controle de potência, estes conversores possuem seus circuitos de controle mais 

complexos, devendo ser projetados para a máxima frequência, e os filtros devem ser 

projetados para as menores frequências de funcionamento, perdendo assim parte da vantagem 

do chaveamento em alta frequência. 

Para eliminar estas desvantagens dos QRCs-FM citadas acima, foram desenvolvidos 

os Conversores Quase-Ressonantes-PWM (QRC’s-PWM) [8]-[9]. Esses conversores 

apresentam as vantagens dos conversores QRC’s, e operam com frequência de chaveamento 

fixa, eliminando os problemas de controle dos mesmos, mantendo as características de 

chaveamento suave. Entretanto, tais conversores, a exemplo dos QRC’s, possuem limitações 

de potência, além de estresse de tensão e/ou de corrente nas chaves. 

Em conversores QRC’s-PWM ZCS convencionais, a corrente que flui pelo interruptor 

principal é resultado da combinação da corrente de carga e da corrente do ramo ressonante, 

obrigando os projetistas a escolherem interruptores que apresentem maior capacidade de 

corrente e, consequentemente, maior custo [9]. 
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Visando diminuir o problema de limitação da potência de saída dos conversores 

supracitados, foram desenvolvidas várias topologias. Um exemplo de tais conversores pode 

ser encontrado na referência [10], onde os autores desenvolveram uma família de conversores 

PWM com entrada de condução das chaves sob tensão nula, denominados zero-voltage-

transition (ZVT). Estes conversores se diferenciam dos PWM convencionais por processarem 

energia em uma malha ressonante adicional composta por um indutor ressonante, uma chave 

auxiliar, um diodo e um capacitor ressonante interligado em paralelo com a chave de 

potência. São adequados para utilização de chaves MOSFET e não apresentam excessivos 

esforços de tensão e corrente nas chaves principal e auxiliar e no diodo retificador, presentes 

nos QRC’s PWM ZVS. Também foram desenvolvidos os conversores PWM – ZCT (zero-

current-transition), encontrados em [11] que promovem o desligamento dos interruptores sob 

corrente nula. Esta topologia apresenta duas chaves de potência, um indutor e um capacitor 

ressonantes e um diodo. Apresentam a vantagem de menor circulação de energia entre os 

elementos ressonantes, se comparados com os conversores ZCS ressonantes tradicionais 

(paralelo ressonante, série ressonante, LCC), menores níveis de corrente de pico e rms nas 

chaves de potência e menores esforços de tensão sobre os diodos retificadores, se comparados 

com os ZCS QRC’s. 

Com os avanços nas pesquisas em técnicas de comutação suave surgiram também 

topologias que operam em ZCS e ZVS, como mostrado em [12]. Os autores desenvolveram 

uma família de conversores que utilizam uma célula ressonante com um circuito ressonante de 

feedback. As chaves principal e auxiliar comutam em ZVS e ZCS respectivamente. A 

topologia é composta por um indutor e um capacitor ressonantes, 3 diodos e duas chaves. O 

stress de corrente sobre a chave principal apresentado em [11] não acontece nesta topologia . 

Já na topologia apresentada por [13], a célula de comutação suave proposta é capaz de 

promover a comutação das chaves com tensão e corrente nula (ZCZVT). Esta célula é 

aplicada ao conversor Boost tradicional resultando em uma topologia que diferencia-se de um 

conversor PWM com comutação forçada por apresentar dois capacitores ressonantes, um 

indutor ressonante, uma chave auxiliar bidirecional e um diodo auxiliar. Neste conversor 

alcança-se comutação ZCS e ZVS no ligamento e desligamento das chaves principal e 

auxiliar, o diodo retificador é comutado em ZVS e o valor da tensão sobre ele é no máximo a 

tensão de saída. Porém, a corrente sob a chave principal é a corrente de carga somada com a 

corrente do ramo ressonante, resultando em um maior valor de pico e médio de corrente nesta 

chave. 
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Além da utilização da tecnologia de comutação não dissipativa, os projetistas 

desenvolveram novas estruturas focando também o decréscimo das perdas de condução nas 

chaves. Um exemplo disso é a utilização de topologias ca-cc pré-reguladores Boost sem a 

tradicional ponte retificadora de diodos. Esta, não controlada, foi substituída por dois diodos e 

duas chaves e o indutor foi alocado no link ac. Este tipo de retificador é apresentado em [14] e 

uma célula de comutação ZCS foi inserida ao circuito, proporcionando comutação sob 

corrente nula nas chaves principais e auxiliar e comutação com tensão nula nos elementos 

semicondutores do retificador. A corrente ressonante circula somente no ramo auxiliar, 

evitando perdas de condução e stress de corrente nas chaves principais. 

As pesquisas no campo de conversores com chaveamento suave continuam sendo 

desenvolvidas, gerando as mais variadas topologias para um grande número de aplicações. As 

técnicas ZCS e ZVS compõem uma parte essencial nos circuitos de conversores de alta 

potência, pré-reguladores, inversores, conversores multiníveis, conversores isolados, onde 

cada vez mais se exige uma conversão de energia com maior rendimento e menores emissões 

de EMI. 

Neste contexto, visando contribuir com os avanços tecnológicos citados anteriormente, 

este trabalho apresenta a análise e desenvolvimento de um retificador monofásico chaveado 

baseado no conversor elevador Boost operando com comutação não dissipativa das chaves 

obtida através do emprego de uma célula de comutação suave originalmente apresentada em 

[15]. Esta promove a entrada e saída de condução dos semicondutores sob corrente nula, 

tecnologia esta denominada Zero-Current-Switching (ZCS), e com baixos esforços de tensão 

e corrente, mitigando também a geração de ruídos conduzidos e EMI. Além disso, uma 

melhoria no rendimento, mesmo em altas frequências de operação, pode ser alcançada, pois as 

perdas por chaveamento são eliminadas. 

A opção pelo emprego da célula de comutação não dissipativa supracitada em um 

conversor pré-regulador se deve ao uso cada vez mais frequente de fontes chaveadas nos mais 

diversos sistemas eletrônicos. Apesar dos avanços nas técnicas de projeto e nos componentes 

eletrônicos, grande parte destas fontes produzidas em larga escala industrial são poluidoras da 

rede elétrica a qual estão conectadas, pois apresentam características de cargas não lineares. 

Estas cargas distorcem a forma de onda da corrente drenada e introduzem harmônicas de 

corrente na rede e consequentemente nos sistemas de distribuição. Estas correntes harmônicas 

provocam consequências maléficas ao sistema elétrico, como exemplo, pode-se citar o 

aquecimento e redução da vida útil de transformadores e motores de indução, perdas 

adicionais na rede de distribuição, distorção da forma de onda da tensão da rede, falhas nos 
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sistemas de proteção, possíveis condições de ressonância nas instalações e erros nas relações 

de transformações e nos ângulos de fases dos TPs e TCs convencionais (eletromagnéticos), 

dentre outras. Outro impacto relevante causado por essas correntes harmônicas é o aumento 

da corrente de neutro nos sistemas trifásicos de distribuição a quatro fios. Este efeito é bem 

problemático, pois o condutor de neutro não é dimensionado para suportar elevados níveis de 

corrente. 

Diante do exposto, vários países estabeleceram limites de emissões de harmônicas na 

rede através de regulamentações como, por exemplo, a IEC-555-2 ou mais recentemente a 

IEC 1000-3-2. Isto tem feito os projetistas de fontes de alimentação a direcionar suas 

pesquisas em novos métodos de correção do fator de potência e mitigação das harmônicas de 

corrente [16-32]. 

Neste cenário, esta dissertação de mestrado prima pelo desenvolvimento de um 

conversor pré-regulador denominado HPF Boost On-Off ZCS onde todas as chaves são 

comutadas com corrente nula (ZCS). Utilizando-se o circuito integrado UC3854, a forma da 

onda da corrente de entrada obtida é senoidal e a operação com elevado fator de potência e 

reduzida taxa de distorção harmônica é alcançada. No Capítulo 2 serão apresentadas as 

análises qualitativa e quantitativa do conversor proposto. No Capítulo 3 será apresentado um 

procedimento de projeto completo do retificador monofásico On-Off ZCS Boost PFC. Já o 

Capítulo 4, trata da estratégia de controle utilizada, seguido dos resultados de simulação 

computacional e experimentais obtidos com um protótipo de 450W construído em laboratório, 

corroborando com a análise teórica realizada. Por fim, o Capítulo 6 contém as conclusões 

gerais e sugestões para trabalhos futuros. 
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2 ANÁLISE QUALITATIVA E QUANTITATIVA DO 

CONVERSOR BOOST ON-OFF ZCS PWM 

2.1 Considerações iniciais 

Este primeiro capítulo tem como objetivo expor o conversor Boost On-Off ZCS PWM 

e apresentar suas etapas de funcionamento, as principais formas de onda teóricas, análise dos 

planos de fase e detalhes da comutação. Na análise quantitativa será desenvolvido o 

equacionamento de cada etapa de operação em um período completo de chaveamento, 

gerando equações que permitem calcular o valor dos intervalos de tempo, tensão no capacitor 

ressonante e corrente nos indutores ressonantes de cada estágio. De posse destes valores, 

pode-se calcular o ganho estático do conversor proposto. 

2.2 Descrição do conversor Boost On-Off ZCS PWM 

 O conversor apresentado neste trabalho consiste em um conversor Boost que opera com 

perdas de comutação nulas por meio de uma célula de comutação ZCS integrada ao seu 

circuito. Esta célula foi apresentada em [15] e consiste de dois indutores (Lr1 e Lr2), três 

diodos (D1, D2 e D3), três chaves (S1, S2 e S3) e um capacitor (Cr) como mostrados na  

Figura 2.1, associados de maneira a possibilitar a comutação (abertura e fechamento) 

com corrente nula em todas as chaves. Qualquer conversor tradicional, mesmo os conversores 

quadráticos, as estruturas Half-bridge, Full-Bridge e Push-pull, também podem fazer o uso 

desta célula, sendo necessária somente a correta conexão dos terminais “a” (ativo), “c” 

(comum) e “p” (passivo). 

Cr

D3

D2 S2

S3

S1D1

Lr2

Lr1

a

c

p  

Figura 2.1 - Célula de comutação suave On-Off ZCS. 
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Se comparado a um conversor Quase-Ressonante PWM, esta célula apresenta as 

mesmas vantagens deste, que são operação com frequência constante e alta frequência de 

chaveamento sem perdas por comutação. Contudo, o uso dessa célula On-Off ZCS em 

qualquer conversor tradicional apresenta as vantagens adicionais de comutação não 

dissipativa para toda a faixa de carga e melhor distribuição da corrente nos semicondutores, 

sendo a chave principal dimensionada apenas para a corrente de carga nominal e a auxiliar 

apenas para a corrente ressonante, podendo-se especificar uma chave com custo reduzido. Isto 

pode ser visualizado na Figura 2.2 onde o item (a) apresenta a forma de onda da corrente na 

chave principal de um conversor Boost PWM-ZCS-QRC. Nota-se que o pico de corrente na 

chave é aumentado devido à etapa ressonante. Já no item (b), que demonstra as correntes nas 

chaves principal ILr2 e auxiliar ILr1 do conversor Boost On-Off ZCS proposto, a chave 

principal não apresenta estresse de corrente. 

 

Figura 2.2 - (a) Forma de onda da corrente no conversor Boost PWM-ZCS-QRC; (b) Formas 

de onda das correntes no conversor Boost On-Off ZCS. 

 

Estas características podem proporcionar a execução de um desejado conversor com 

pequeno tamanho e baixo peso. A topologia proposta apresenta uma desvantagem que é a 

necessidade de se utilizar uma chave auxiliar a mais do que as topologias ZCS usuais. 

Este trabalho propõe a aplicação prática do conversor proposto operando como pré-

regulador corretor do fator de potência drenando uma corrente senoidal da rede elétrica. 

Observa-se no circuito da  Figura 2.3 que o estágio retificador ac-dc é representado por uma 

ponte de diodos e o estágio elevador é representado pelo conversor Boost On-Off ZCS, 

resultando em uma estrutura denominada Retificador Boost On-Off ZCS com alto fator de 

potência. 
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Figura 2.3 - O Retificador Boost On-Off ZCS com alto fator de potência. 

 

Define-se cada elemento do conversor proposto apresentado na Figura 2.3: 

Vin – Tensão de entrada ac da rede elétrica. 

Ret – Ponte de diodos retificadora. 

Lr1, Lr2 – Indutores de ressonância da célula On-Off ZCS. 

D1, D2, D3 – Diodos da célula On-Off ZCS. 

S1, S2, S3 – Chaves semicondutoras da célula On-Off ZCS. 

Cr – Capacitor de ressonância da célula On-Off ZCS. 

D0 - Diodo de saída. 

Lf – Indutor de filtro. 

Co – Capacitor de filtro. 

RL – Resistência da carga. 

2.3 Etapas de funcionamento 

O funcionamento do conversor proposto será apresentado em forma de etapas de 

operação. Estas correspondem aos diferentes estados dos semicondutores que compõem a 

estrutura, ao longo de um ciclo de operação, e permitem descrever o comportamento das 

variáveis de interesse, que apresentam variações temporais previsíveis em função da 

configuração do circuito elétrico resultante em cada uma. Para o seu estudo didático e 

simplificação da análise, algumas condições devem ser adotadas, como: 

1- Todos os elementos semicondutores são considerados ideais. Conclui-se que a 

resistência em estado de condução é nula; em estado de bloqueio é infinita e os tempos 

de acionamento e desligamento são infinitamente pequenos; 

2- Os indutores e capacitores são considerados com resistência nula; 
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3- O conversor está operando no modo de condução contínua, regime permanente e com 

frequência de chaveamento fixa; 

4- O indutor de boost na entrada é grande o suficiente para ser considerado com uma fonte 

de corrente constante I0. 

5- A tensão de saída Vo é considerada como uma fonte de tensão constante livre de ripple. 

6- A frequência de chaveamento é muito maior do que a frequência da tensão de entrada ac 

da rede e esta tensão é considerada constante em um período de chaveamento. 

Baseado nas considerações acima descritas utiliza-se o circuito simplificado 

demonstrado na Figura 2.4 para explicar os seis estágios de funcionamento, considerando um 

único período de chaveamento. 

 

Figura 2.4 - Circuito simplificado do Boost On-Off ZCS. 

 

A modelagem matemática do conversor Boost On-Off ZCS  é desenvolvida para cada 

etapa de funcionamento.  Serão encontrados a tensão no capacitor, as correntes nos indutores 

e a duração de cada etapa, com o objetivo de se calcular a expressão do ganho estático. 

Além das considerações citadas anteriormente, os parâmetros definidos abaixo serão 

utilizados durante o desenvolvimento das equações:  

  
  
  
√
   

  
 ( 2.1 ) 

    √
   

  
 ( 2.2 ) 

    √
   

  
 ( 2.3 ) 

          
 

√      
 ( 2.4 ) 
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√      
 ( 2.5 ) 

Onde: 

α – Condutância normalizada. 

I0 – Corrente de entrada. 

Vo – Tensão de saída. 

Lr1 – Indutor ressonante. 

Lr2 – Indutor ressonante. 

Cr – Capacitor ressonante. 

Z01 – Impedância característica do circuito ressonante formado por Lr1 e Cr. 

Z02 – Impedância característica do circuito ressonante formado por Lr2 e Cr. 

f01 – frequência de ressonância entre o indutor Lr1 e o capacitor Cr. 

f02 – frequência de ressonância entre o indutor Lr2 e o capacitor Cr. 

2.3.1 Primeira etapa: ∆t1 [t0-t1] 

Primeiramente, a condição inicial é que tensão de saída do conversor é maior que a 

tensão de entrada e a energia armazenada no indutor está sendo transferida para a carga, onde 

todas as chaves controladas estão desligadas.  Esta etapa inicia-se quando, no tempo t0, as 

chaves S1 e S2 são colocadas em condução e termina, no tempo t1, quando a corrente ILr2 = I0. 

Com o fechamento de S2, a corrente I0 é desviada do diodo de roda livre D0 pra o ramo desta 

chave, assim a corrente no indutor Lr2 cresce linearmente pela ação da fonte de corrente I0. 

Como a chave S3 está bloqueada tem-se um ramo série ressonante no circuito, 

composto pela fonte de saída Vo, o indutor Lr1 e o capacitor Cr. Este começa a oscilar, 

fazendo com que a corrente ILr1 cresça senoidalmente em seu semiciclo positivo. Analisando 

as malhas formadas nesta etapa, conclui-se que tanto a entrada em condução da chave S1 

quanto da chave S2 ocorrem com corrente nula sem perdas por comutação (ZCS). A próxima 

figura exemplifica o circuito equivalente desta primeira etapa. A parte pontilhada em cinza 

em todos os desenhos que seguem, indica as partes do circuito que não atuam ativamente na 

etapa em questão. 
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Figura 2.5 - Circuito da primeira etapa de operação (t0 – t1). 

Observando-se o circuito da Figura 2.5 podemos concluir as seguintes condições: 

01( ) 0 iLr t   ( 2.6 ) 

11( ) ?iLr t   ( 2.7 ) 

02( ) 0iLr t   ( 2.8 ) 

1 02( )iLr t I  ( 2.9 ) 

0( ) 0vCr t   ( 2.10 ) 

1( ) ?vCr t   ( 2.11 ) 

A equação ( 2.12 ) descreve matematicamente o comportamento da tensão no indutor 

ressonante Lr2 neste período:  

( 2)
2( ) 2

d iLr
vLr t Lr Vo

dt
   ( 2.12 ) 

Manipulando a expressão ( 2.12 ), chega-se na equação de corrente no indutor de 

ressonância Lr2 durante esta etapa de funcionamento.  

2
2

Vo
iLr dt

Lr
   ( 2.13 ) 

02 . 2( )
2

Vo
iLr t iLr t

Lr
   ( 2.14 ) 

2 .
2

Vo
iLr t

Lr
  ( 2.15 ) 

Adota-se como condições de contorno desta etapa que t = ∆t1 = t1 – t0. Então:  

02( )iLr t I  ( 2.16 ) 

Dessa forma a equação ( 2.15 ) pode ser manipulada com o objetivo de se determinar 

a equação do tempo de duração desta etapa de funcionamento: 
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2 .
2

Vo
iLr t

Lr
  ( 2.17 ) 

0 1.
2

Vo
I t

Lr
   ( 2.18 ) 

0
1 . 2.

I Cr
t Lr

Vo Cr
   ( 2.19 ) 

20
1 . 2 .

I Cr
t Lr

Vo Cr
   ( 2.20 ) 

0
1

2
. . . 2

I Lr
t Cr Lr

Vo Cr
   ( 2.21 ) 

Como já foi definido anteriormente: 

01

1

1.Lr Cr
   ( 2.22 ) 

02

1

2.Lr Cr
   ( 2.23 ) 

0 2
.

I Lr

Vo Cr
   ( 2.24 ) 

Onde a equação ( 2.24 ) representa a corrente de entrada parametrizada em função da 

tensão de saída. Assim o tempo para a primeira etapa é dado por: 

1

02

t



   ( 2.25 ) 

Para o cálculo da corrente no indutor Lr1 e tensão no capacitor Cr, deve-se observar 

na Figura 2.5 que por se tratar de um circuito série ressonante sem amortecimento, serão 

utilizadas as seguintes equações genéricas: 

0 0 0 0

0

(0)
( ) (0).cos( .( )) . ( .( ))

Vo Vc
iLr t ILr t t sen t t

Z
 


     ( 2.26 ) 

0 0 0 0 0( ) ( (0)).cos( .( )) . (0). ( .( ))vCr t Vo Vo Vc t t Z ILr sen t t        ( 2.27 ) 

Substituindo a equação ( 2.2 ) nas equações ( 2.26 ) e ( 2.27 ) e inserido os valores das 

condições iniciais, estas equações citadas acima podem ser escritas como: 

1( ) 1(0)iLr t ILr 01

(0)
.cos( .( ))

Vo Vcr
t


 01

01

. ( .( ))sen t
Z

  ( 2.28 ) 
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01

01

1( ) . ( .( ))
Vo

iLr t sen t
Z

  ( 2.29 ) 

( ) ( (0)vCr t Vo Vo Vcr   01 01).cos( .( )) . 1(0)t Z ILr  01. ( .( ))sen t  ( 2.30 ) 

01( ) .cos( .( ))vCr t Vo Vo t   ( 2.31 ) 

2.3.2 Segunda etapa: ∆t2 [t1-t2] 

Esta etapa se inicia quando o diodo D0 é polarizado reversamente e a corrente de 

entrada I0 é completamente desviada para a chave principal S2, onde a corrente iLr2 se iguala 

à I0. Este estágio termina quando a corrente iLr1 se anula. 

Após o tempo t1 o circuito série ressonante composto pela fonte de tensão Vo, o 

indutor Lr1 e o capacitor Cr continua a oscilar, fazendo com que a corrente iLr1 cresça, passe 

por um máximo e decresça senoidalmente até se anular. O diodo D1 não permite a circulação 

do semi-ciclo negativo da corrente iLr1 e o capacitor permanece carregado com tensão de 

2Vo. Assim, o objetivo de abertura da chave S1 com corrente nula é alcançado. O circuito 

equivalente deste estágio de operação é ilustrado na Figura 2.6. 

 

Figura 2.6 - Circuito equivalente da segunda etapa de operação (t1 – t2). 

 

As principais variáveis elétricas deste circuito nesta etapa de operação apresentam as 

seguintes condições iniciais no tempo t1 e finais no tempo t2: 

1 01

01

1( ) . ( .( ))
Vo

iLr t sen t
Z

  ( 2.32 ) 

21( ) 0iLr t   ( 2.33 ) 

1 02( )  iLr t I  ( 2.34 ) 
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2 02( )  iLr t I  ( 2.35 ) 

1 01( ) .cos( .( ))vCr t Vo Vo t   ( 2.36 ) 

2( ) 2.vCr t Vo  ( 2.37 ) 

Substituindo as condições iniciais citadas acima na equação genérica da corrente 

ressonante ( 2.26 ) tem-se a equação da corrente ressonante iLr1 nesta etapa: 

 01

01 01 01

01 01

.cos( .( ))
1( ) . ( .( )) .cos( .( )) . ( .( ))

Vo Vo Vo tVo
iLr t sen t t sen t

Z Z


  

  
  
 

 ( 2.38 ) 

Das condições de contorno desta etapa tem-se que t = ∆t2 = t2 – t1 e através da 

condição final da corrente iLr2 apresentada em ( 2.35 ), a equação ( 2.38 ) pode ser 

manipulada com o objetivo de se determinar a equação do tempo de duração deste estágio de 

operação: 

 01 2 01 2

2

01

. ( .( )) .cos( .( ))1
1( )

Vo sen t t
iLr t

Z Vo

   
 

 Vo  01 2 01 2.cos( .( )) . ( .( ))Vo t sen t 

 
 
   
 

 ( 2.39 ) 

01 2 01 2

2

02 2 01 201

. ( .( )).cos( .( ))1
1( )

.cos( .( )). ( .( ))

Vo sen t t
iLr t

Vo t sen tZ

 

 

   
   

   
 ( 2.40 ) 

 2 01 2 01 2

01

1( ) . ( .( ) .( ))
Vo

iLr t sen t t
Z

       ( 2.41 ) 

2 01 2

01

1( ) . (2 .( ))
Vo

iLr t sen t
Z

    ( 2.42 ) 

Sabendo que iLr1(t2) = 0 : 

01 2

01

. (2 .( )) 0
Vo

sen t
Z

    ( 2.43 ) 

01 2(2 .( )) 0sen t    ( 2.44 ) 

01 22 .( ) (0)t arcsen    ( 2.45 ) 

01 22 .( )t    ( 2.46 ) 

2

012.
t




   ( 2.47 ) 

2.3.3 Terceira etapa: ∆t3 [t2-t3] 

A terceira etapa tem início com a corrente iLr1 = 0 no tempo t2 e termina com o 

fechamento da chave S3 no tempo t3. Durante este estágio a chave S2 continua fechada e 
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conduzindo a corrente I0, caracterizando somente a etapa de armazenamento de energia no 

indutor de entrada boost Lf. Esta etapa finaliza-se quando a chave auxiliar S3 entra em 

condução em modo ZCS, uma vez que a mesma conduzirá a corrente ressonante entre Lr2 e 

Cr. A Figura 2.7 mostra o circuito correspondente a esta etapa e os as formas de ondas 

teóricas deste intervalo estão representadas na Figura 2.11 entre os tempos t2 e t3. 

 

 

Figura 2.7 - Circuito equivalente da terceira etapa de operação (t2 – t3). 

 

Os valores de corrente e tensão nos indutores e capacitor ressonantes no tempo inicial 

e final deste estágio de operação são descritos pelas seguintes equações: 

21( ) 0iLr t   ( 2.48 ) 

31( ) 0iLr t   ( 2.49 ) 

2 02( )  iLr t I  ( 2.50 ) 

3 02( )iLr t I  ( 2.51 ) 

2( ) 2.vCr t Vo  ( 2.52 ) 

3( ) 2.vCr t Vo  ( 2.53 ) 

Definindo-se D como sendo a razão cíclica dos pulsos nas chaves principal S2 e 

auxiliar S1, ou seja, a fração do período total de chaveamento T em que estas chaves estão 

ligadas, pode-se encontrar o tempo de duração desta terceira etapa: 

3 2 1t D T t t      ( 2.54 ) 

3

02 012
t D T

 

 
      ( 2.55 ) 
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2.3.4 Quarta etapa: ∆t4 [t3-t4] 

Esta etapa inicia-se com o fechamento da chave auxiliar S3 no tempo t3 e termina com 

a abertura da chave principal S2 no tempo t4. Como o capacitor ressonante Cr está carregado 

com tensão de 2Vo, o diodo D3 é polarizado diretamente quando S3 entra em condução com 

corrente nula (ZCS). Ocorre uma ressonância entre o indutor Lr2 e o capacitor Cr, forçando o 

decréscimo da corrente iLr2. Assim, esta corrente decresce cossenoidalmente enquanto a 

corrente na chave S3 (iS3), que é a corrente de descarga do capacitor, aumenta 

senoidalmente. Este estágio termina quando iLr2 chega a zero, proporcionando a condição 

para o desligamento da chave principal S2 com corrente nula. O circuito equivalente deste 

estado de operação é ilustrado na Figura 2.8: 

 

Figura 2.8 - Circuito equivalente da quarta etapa de operação (t3 – t4). 

 

Para esta etapa, têm-se as condições finais e iniciais das correntes e tensão nos 

indutores e capacitores ressonantes descritas abaixo: 

31( ) 0iLr t   ( 2.56 ) 

41( ) 0iLr t   ( 2.57 ) 

3 02( )  iLr t I  ( 2.58 ) 

42( ) 0iLr t   ( 2.59 ) 

3( ) 2.vCr t Vo  ( 2.60 ) 

4( ) ?vCr t   ( 2.61 ) 

Da mesma forma que a primeira etapa de funcionamento, onde foram utilizadas duas 

equações genéricas, aqui na quarta etapa, far-se-á o uso de duas outras equações, que regem o 

funcionamento do circuito série ressonante com o capacitor em paralelo com a carga, 
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representado pela Fig. 2.6. As equações  da corrente no indutor Lr2 e tensão no capacitor Cr 

são encontradas a partir das seguintes análises: 

 
0 0

( )
2( ) ( )

dvCr t
iLr t iCr t I Cr I

dt
      ( 2.62 ) 

2( )
( ) 2 2

diLr t
vCr t Vo vLr Vo Lr

dt
     ( 2.63 ) 

Derivando ( 2.62 ): 

2

2

2( ) ( )diLr t d vCr t
Cr

dt dt
   ( 2.64 ) 

Substituindo ( 2.64 ) em ( 2.63 ): 

2

2

( )
( ) 2 2

d vCr t
vCr t Vo vLr Vo Lr Cr

dt
       ( 2.65 ) 

Dividindo ( 2.65 ) por Lr2.Cr: 

2
2 2

02 022

( )
( ) 0

d vCr t
vCr t Vo

dt
       ( 2.66 ) 

Aplicando a transformada de Laplace em ( 2.66 ) tem-se: 

2
2 2 02

02

(0)
( ) (0) ( ) 0

VodvCr
s vCr s s vCr vCr s

ds s





         ( 2.67 ) 

2
2 2 02

02

(0)
( ) ( ) (0) 0

VodvCr
vCr s s s vCr

ds s





        ( 2.68 ) 

2

02

2 2 2 2 2 2

02 02 02

1 (0) 1
( ) (0)

Vos dvCr
vCr s vCr

s s s ds s



  

     
          

       
 ( 2.69 ) 

02 02
022 2 2 2 2 2

02 02 02 02

1 (0) 1
( ) (0)

s dvCr
vCr s vCr Vo

s s s ds s

 


   

     
            

       
 ( 2.70 ) 

Voltando a equação ( 2.70 ) para o domínio do tempo: 

   
 02

02 02 02
0

02

s n(0)
( ) (0) cos s n

t e tdvCr
vCr t vCr t Vo e t

dt


  


       ( 2.71 ) 

   
 02

02 02

02

s n(0)
( ) (0) cos cos

e tdvCr
vCr t vCr t Vo t Vo

dt


 


       ( 2.72 ) 

   
 02

02

02

s n(0)
( ) (0) cos

e tdvCr
vCr t vCr Vo t Vo

dt





       ( 2.73 ) 

Aplicando-se as condições iniciais em ( 2.62 ): 

3
3 0

( )
2( )

dvCr t
iLr t Cr I

dt
    ( 2.74 ) 
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3 3 0( ) 2( )dvCr t iLr t I

dt Cr Cr
   ( 2.75 ) 

Substituindo-se ( 2.75 ) em ( 2.73 ) encontra-se a equação genérica da tensão no 

capacitor ressonante do circuito ilustrado na Figura 2.8: 

   
 023 0

3 02

02

s n2( )
( ) ( ) cos

e tiLr t I
vCr t vCr t Vo t Vo

Cr






 
      

 
 ( 2.76 ) 

       3 02 02 3 0 02( ) ( ) cos 2( ) s nvCr t Vo Vo vCr t t Z iLr t I e t          ( 2.77 ) 

Substituindo a derivada de ( 2.77 ) em ( 2.62 ) têm-se a equação genérica da corrente 

no indutor ressonante Lr2 do circuito ilustrado na Figura 2.8: 

 
     3

0 02 02 3 0

02

( )
2( ) s n cos 2( )

Vo vCr t
iLr t I e t t iLr t I

Z
 


       ( 2.78 ) 

Substituindo-se as condições iniciais nas equações genéricas de tensão e corrente 

ressonantes obtêm-se as equações que regem o comportamento destas variáveis nesta etapa 

de operação: 

      02 02 0 0( ) 2 cosvCr t Vo Vo Vo t Z I I        02s ne t  ( 2.79 ) 

 02( ) cosvCr t Vo Vo t    ( 2.80 ) 

 
     0 02 02 0 0

02

2
2( ) s n cos

Vo Vo
iLr t I e t t I I

Z
 


       ( 2.81 ) 

 0 02

02

2( ) s n
Vo

iLr t I e t
Z

    ( 2.82 ) 

Das condições de contorno tem-se que t = ∆t4 = t4 – t3 e pela condição final da 

corrente no indutor Lr2 no tempo t4, manipula-se ( 2.82 ) para encontrar a equação do tempo 

de duração desta etapa: 

 4 02 0 02 02 42( ) s niLr t Z I Z Vo e t        ( 2.83 ) 

020 Z  0 02 02 4s nI Z Vo e t      ( 2.84 ) 

  0 02
02 4s n

I Z
e t

Vo



   ( 2.85 ) 

02 4 ( )t arcsen    ( 2.86 ) 
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4

02

( )arcsen
t




   ( 2.87 ) 

Substituindo-se a equação ( 2.87 ) na equação ( 2.80 ), pode-se determinar o valor da 

tensão no capacitor Cr no final deste estágio de operação: 

  4 02 4( ) cosvCr t Vo Vo t      ( 2.88 ) 

02cosvCr Vo Vo   
02

( )arcsen 




  
  

  
  

 ( 2.89 ) 

 cos ( )vCr Vo Vo arcsen     ( 2.90 ) 

Abaixo realiza-se o cálculo de cos(arcsen(α)). Sabe-se que: 

2 2cos ( ) ( ) 1a sen a   ( 2.91 ) 

2 2cos ( ) 1 ( )a sen a   ( 2.92 ) 

Supondo que: 

 s na arc e   ( 2.93 ) 

Têm-se: 

     2 2cos s n 1 s narc e sen arc e    ( 2.94 ) 

Sabendo-se que: 

 ( )sen arcsen a a  ( 2.95 ) 

Assim: 

  2 2cos s n 1arc e     ( 2.96 ) 

   2cos s n 1arc e     ( 2.97 ) 

Substituindo a equação ( 2.97 ) em ( 2.90 ) encontra-se o valor da tensão no capacitor 

Cr: 

21vCr Vo Vo      ( 2.98 ) 

 21 1vCr Vo      ( 2.99 ) 

2.3.5 Quinta etapa: ∆t5 [t4-t5] 

Esta etapa tem início quando a corrente iLr2 se anula e a chave principal S2 abre com 

corrente nula (ZCS). Durante este estágio de operação o capacitor Cr continua a se 

descarregar, porém linearmente, com o valor de corrente I0. Quando este capacitor se 

descarrega totalmente, ou seja, a tensão em seus terminais é nula, sua corrente decresce até 
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zero e a chave S3 pode ser desligada em modo ZCS. A corrente I0 então é desviada para o 

diodo D0, caracterizando o fim desta quinta etapa. O circuito que representa este estágio de 

operação pode ser visto na figura a seguir: 

 

Figura 2.9 - Circuito equivalente da quinta etapa de operação (t4 – t5). 

 

Nessa etapa, o circuito da Figura 2.9 apresenta as seguintes condições iniciais no 

tempo t4 e finais no tempo t5: 

41( ) 0 iLr t   ( 2.100 ) 

51( ) 0iLr t   ( 2.101 ) 

42( ) 0iLr t   ( 2.102 ) 

52( ) 0iLr t   ( 2.103 ) 

 2

4( ) . 1 1vCr t Vo     ( 2.104 ) 

5( ) 0vCr t   ( 2.105 ) 

As equações abaixo descrevem o comportamento do circuito equivalente desta etapa 

de funcionamento ilustrado na Figura 2.9: 

 
( )

d vCr
iCr t Cr

dt
  ( 2.106 ) 

0( )iCr t I   ( 2.107 ) 

Substituindo-se a equação ( 2.107 ) na equação ( 2.106 ), encontra-se a equação de 

tensão no capacitor ressonante Cr que rege esta etapa de funcionamento. 

 
0

d vCr
I Cr

dt
 

 
( 2.108 ) 

0I
vCr dt

Cr


 

 
( 2.109 ) 
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 0
4( ) .

I
vCr t t vCr t

Cr


   ( 2.110 ) 

Substitui-se a condição inicial da tensão do capacitor Cr nesta etapa, encontrada em ( 

2.107 ):  

 2 0( ) . 1 1 .
I

vCr t Vo t
Cr

     ( 2.111 ) 

Considerando a tensão final do capacitor Cr no fim desta etapa e também as condições 

de contorno t = ∆t5 = t5 – t4, a equação ( 2.111 ) pode ser manipulada para obter-se a equação 

do tempo de duração desta etapa de funcionamento: 

 2 0
5 5( ) . 1 1 .

I
vCr t Vo t

Cr
       ( 2.112 ) 

 2 0
50 1 1

I
Vo t

Cr
       ( 2.113 ) 

 2

5

0

1 1
Vo

t Cr
I

       ( 2.114 ) 

2

5

0 0

2
. 1

2

Vo Vo Lr
t Cr

I I Lr


 
      

 
 ( 2.115 ) 

2
2

5

0 0

. 2
. 1 .

2

Vo Vo Cr Lr
t

I I Lr


 
    

 
 ( 2.116 ) 

2

5

0 0

1 . . 2
2 2

Vo Cr Vo Cr
t Cr Lr

I Lr I Lr


 
        

 
 ( 2.117 ) 

2

5

02

1 1 1
. 1t 

  

 
     

 
 

( 2.118 ) 

5 2

02

1 1 1
1t

  

 
      

 
 ( 2.119 ) 

2.3.6 Sexta Etapa: ∆t6 [t5-t6] 

Este estágio de operação tem início com a abertura da chave S3 em ZCS e termina 

com o fechamento das duas chaves S1 e S2, dando inicio à primeira etapa de operação 

novamente em um novo período de chaveamento. Durante esta etapa, a corrente de entrada I0 

alimenta a carga e o capacitor de filtro através do diodo D0, proporcionando condições para 

entrada de condução da chave principal S2 com corrente nula. O circuito equivalente 

correspondente a este estágio é demonstrado na Figura 2.10.  
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Figura 2.10 - Circuito equivalente da sexta etapa de operação (t5 – t6). 

 

As condições iniciais e finais do circuito equivalente desta etapa são descritas abaixo: 

51( ) 0 iLr t   ( 2.120 ) 

61( ) 0iLr t   ( 2.121 ) 

52( ) 0iLr t   ( 2.122 ) 

62( ) 0iLr t   ( 2.123 ) 

5( ) 0vCr t   ( 2.124 ) 

6( ) 0vCr t   ( 2.125 ) 

A equação do tempo de duração desta etapa pode ser definida como o período de 

chaveamento menos as cinco etapas descritas anteriormente. 

6 1 2 3 4 5( )t T t t t t t         ( 2.126 ) 

As formas de onda teóricas das tensões e correntes nos principais elementos do 

conversor nas seis etapas de operação, ou um período de chaveamento, são demonstradas na 

Figura 2.11. 
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Figura 2.11 – Principais formas de onda teóricas do conversor Boost On-Off ZCS operando 

em modo de condução contínua e regime permanente. 

2.4 Plano de fases 

Pode-se obter outra visualização dos modos de operação do conversor através dos 

planos de fases. Para o conversor proposto serão traçados dois planos de fases, pois existem 

duas malhas ressonantes distintas, uma representada pelo indutor Lr1 com o capacitor Cr e 

outra representada pelo indutor Lr2 com o capacitor Cr. 
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O primeiro plano de fase, mostrado na Figura 2.12, representa a variação da corrente 

iLr1 parametrizada, pela variação da tensão Vcr.  Observa-se que esta corrente ressonante é 

puramente senoidal, sendo composta apenas do seu semi-ciclo positivo, devido à presença do 

diodo D1 na malha ressonante. 

O segundo plano, demonstrado na Figura 2.13, representa a variação da corrente iLr2 

parametrizada, pela variação da tensão Vcr no capacitor ressonante, explicitando as etapas de 

funcionamento do conversor  relacionadas à segunda malha ressonante, onde a corrente iLr2 

circula. Nota-se que na primeira etapa, a corrente cresce linearmente até atingir o valor da 

corrente de entrada I0. Durante as etapas 2 e 3, a corrente na chave S2 se mantém constante 

no valor I0, caracterizando-se como as etapas de armazenamento de energia do conversor. Na 

quarta etapa, ou etapa ressonante, a corrente iLr2 atinge o valor zero e o capacitor Cr, 

inicialmente carregado em 2Vo, inicia sua descarga. Na etapa 5, com a chave S2 aberta, o 

capacitor finaliza sua descarga linear de energia até zerar sua tensão, conduzindo a corrente I0 

para a carga. Esta corrente continua a alimentar a carga no sexto estágio de operação através 

do diodo D0. 

 

Figura 2.12 – Plano de fase da malha ressonante Lr1-Cr do conversor Boost On-Off ZCS. 

 

 

Figura 2.13 – Plano de fase da malha Lr2-Cr do conversor Boost On-Off ZCS. 
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2.5 Cálculo do ganho estático 

Nesta seção será encontrada a equação do ganho estático do conversor proposto a 

partir da simplificação do circuito demonstrado na Figura 2.3 e suas etapas de funcionamento 

descritas anteriormente, assumindo a idealidade de todos os elementos. Analisando a malha 

externa do circuito simplificado demonstrada na Figura 2.14, observa-se que o ganho pode 

ser encontrado através da tensão média no diodo D0 durante todas as etapas de operação do 

conversor. 

 

Figura 2.14 – Malha externa do circuito do conversor. 

 

Abaixo tem-se as equações de tensão do circuito acima: 

0 0Lf DVin V V Vo     ( 2.127 ) 

( ) ( ) 0( ) ( ) 0med Lf med D med medVin V V Vo     ( 2.128 ) 

Sabe-se da literatura que a tensão média de um indutor em um período de 

chaveamento é nula. Para simplificação, Vin e Vo são tensões contínuas com ausência de 

ondulação e por fim encontra-se a relação de tensão de saída por tensão de entrada, o que 

caracteriza o ganho estático.  

( ) ( )med Lf medVin V 0( ) ( ) 0D med medV Vo    ( 2.129 ) 

0( ) 0D medVin V Vo    ( 2.130 ) 

0( )D medVin Vo V   ( 2.131 ) 

Sabe-se que: 

Vo
G

Vin
  ( 2.132 ) 

Substituindo ( 2.131 ) em ( 2.132 ): 
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0( )D med

Vo
G

Vo V



 ( 2.133 ) 

A Tabela  2.1 apresenta as equações da tensão 0 ( )DV t e dos intervalos de tempo 

obtidos em cada etapa de operação. Estes serão usados para o cálculo da tensão média no 

diodo D0. 

Tabela  2.1 – Valores de VD0(t) e tempo de cada etapa de operação do conversor. 

Etapas 0( )DV t  t  

1ª Etapa 0 1

02

t



   

2ª Etapa Vo  2

012.
t




   

3ª Etapa Vo  3

02 012
t D T

 

 
      

4ª Etapa  02( ) cosvCr t Vo Vo t      4

02

( )arcsen
t




   

5ª Etapa  2 0( ) . 1 1 .
I

vCr t Vo t
Cr

       5 2

02

1 1 1
1t

  

 
      

 
 

6ª Etapa 0 6 1 2 3 4 5( )t T t t t t t         

 

 

31 2 4 4

5 5 6

02

0 0 0 0 0

0( )

2 0

0 0 0

0 cos( )
1

1 1 0

tt t t t

D med t t t

dt Vodt Vodt Vodt Vo t dt

V
T I

Vo dt tdt
Cr





   

  

 
          

 
  

        
 
 

    

  

 ( 2.134 ) 

0( ) 2D medV f Vo t     2DT t  1 4t t  4t  2 0 5
5

02

1 1
2

I t
t

Vo Cr






  
       

  
 ( 2.135 ) 

0( )

02

D medV f Vo DT



    

02




 2 0 5

5 1 1
2

I t
t

Vo Cr


  
       

   

 ( 2.136 ) 
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2 0 5
0( ) 5 1 1

2
D med

I t
V f Vo DT t

Vo Cr


   
           

  
 ( 2.137 ) 

2 2

0( )

02 02

1 1 1 1

2
D medV f Vo DT

 

   

      
          

         

 
( 2.138 ) 

2 2

0( ) 02

02

1 1

2
D med

f Vo
V D T

 


 

   
       

 
 

 
( 2.139 ) 

Substituindo a equação ( 2.139 ) em ( 2.133 ) tem-se a equação final do ganho 

estático: 

Vo
G 

Vo
2 2

02

02

1 1
1

2

f
D T

 


 

   
        

    

 
( 2.140 ) 

1

1

G
f




02D  

02 f

2 2

02

1 1

2

f  

 

  
   

 
 

 ( 2.141 ) 

 
2 2

02

1

1 1
1

2

G
f

D
 

 


  

    
 
 

 ( 2.142 ) 

Rearranjando-se a equação ( 2.142 ) pode-se encontrar a equação da razão cíclica D 

em função do ganho estático e da carga parametrizada. 

2 2

02

1 1 1
1

2

f
D

G

 

 

  
     

 
 

 
( 2.143 ) 

2.6 Gráficos do ganho estático do conversor Boost On-Off ZCS 

Através da equação do ganho estático, calculada na seção anterior, é possível analisar 

o comportamento do conversor frente a condições de carga distintas. 

O gráfico da Figura 2.15 demonstra uma análise do ganho estático em função da razão 

cíclica para diferentes valores de condutância normalizada α, considerando-se o valor da 

frequência de ressonância f02 muito maior que a frequência de chaveamento f. Observa-se que 

quanto maior o valor de α, mais a curva do ganho do conversor proposto se aproxima de uma 

curva semelhante para um conversor Boost tradicional. 

Foi realizada também uma análise da variação da razão cíclica em função da 

condutância normalizada para alguns valores de ganho, mostrada no gráfico da Figura 2.16. 
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Nota-se que para um valor de α menor que 0,1 o conversor proposto apresenta fortes 

características de um conversor quase-ressonante. 

O gráfico da Figura 2.17 apresenta a variação do ganho estático em função da razão 

cíclica para diferentes valores de relação de frequência f/f02, fixando-se o valor da carga 

parametrizada no seu valor nominal. Este gráfico deixa clara a influência desta relação na 

curva do ganho estático, onde quanto maior a frequência de ressonância f02 em relação à de 

chaveamento f, mais as características de ganho se aproximam de um conversor Boost PWM 

tradicional. Comparando este gráfico com o gráfico da Figura 2.15, que demonstra a variação 

do ganho pela razão cíclica para diversos valores de carga parametrizada α, nota-se que a 

variação da relação de frequência citada anteriormente causa maiores impactos na curva do 

ganho do que a variação da carga. Logo, com um adequado dimensionamento dos elementos 

ressoantes, o conversor Boost On-Off ZCS opera com características de ganho muito 

próximas da topologia tradicional Boost PWM. 

 

 

Figura 2.15 – Gráfico do ganho estático em função da razão cíclica para diferentes valores de 

α. 
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Figura 2.16 - Gráfico da razão cíclica em função da condutância normalizada α para 

diferentes valores de ganho G. 

 

 

Figura 2.17 – Gráfico do ganho estático em função da razão cíclica para diferentes valores de 

relação de frequência f/f02.  

2.7 Cálculo das corrente médias, eficazes e de pico nos 
semicondutores do conversor Boost On-Off ZCS 

Para uma correta especificação dos componentes a serem utilizados no conversor 

proposto, é recomendado o cálculo dos valores das correntes médias, eficazes e de pico, bem 

como a tensão em cada elemento semicondutor. Esta seção trata dos cálculos das equações 

genéricas para estas grandezas elétricas, utilizando como ferramenta de cálculo o programa 

MathCad
®
. 
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2.7.1 Cálculo da corrente na chave principal (S2) 

A corrente na chave principal S2 é a mesma que circula pelo indutor ressonante Lr2, 

denominada iLr2. O valor eficaz desta corrente é definido por: 

2

0

1
2 2 ( )

T

rmsILr iLr t dt
T

    ( 2.144 ) 

31 2 4 4
22

2 2 2 2 2

0 0 0 02

0 0 0 0 0

1
2 . . . . . . . ( . )

2 2

tt t t t

rms

Vo Cr
ILr t dt I dt I dt I dt Vo sen t dt

T Lr Lr


      
              

      ( 2.145 ) 

 

2 2
20 0

0

02 02 01 01

2 2
2 3

2 3

02 02

( )

2 2
2 .

( ) 1

3 2 2 2

rms

I arcsen ID
I

f
ILr f

CrVo arcsenVo

Lr Lr

  

   

  

 

   
       

  
  

   
  

    

 ( 2.146 ) 

A corrente média nesta chave é definida por: 

0

1
2 2( )

T

medILr iLr t dt
T

    ( 2.147 ) 

31 2 4 4

0 0 0 02

0 0 0 0 0

1
2 . . . . . . . ( . )

2 2

tt t t t

med

Vo Cr
ILr tdt I dt I dt I dt Vo sen t dt

T Lr Lr


      
             

      ( 2.148 ) 

 
2

2

0 0

02 02

2 ( ) 1
2 2 2 2

med

f Cr Cr
ILr D I I arcsen Vo

Lr Lr Lr


  

 

   
                     

 ( 2.149 ) 

Como uma das vantagens da célula proposta, a chave S2 não apresenta pico de 

corrente advindo da malha ressonante, como ocorre nas topologias quase-ressonantes ZCS 

PWM. Portanto, esta chave deve ser especificada para um valor de corrente superior à 

corrente de entrada I0 em carga máxima, sendo este um valor, dentro do limite de capacidade 

de condução de corrente do dispositivo.   

2.7.2 Cálculo da corrente na chave auxiliar (S1) 

A corrente na chave auxiliar S1 é a mesma que circula pelo indutor ressonante Lr1, 

denominada iLr1. O valor eficaz desta corrente é definido por: 

2

0

1
1 1 ( )

T

rmsILr iLr t dt
T

    ( 2.150 ) 
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2 1

2

01

01 0

1
1 . . ( . )

tr

rms

Vo
ILr sen t dt

T Z


  
   
   

  ( 2.151 ) 

Onde tr1representa a metade do período de ressonância ω01. 

01

1
1 1

2
tr Lr Cr

f
  


 ( 2.152 ) 

Substituindo o termo tr1na equação da corrente eficaz na chave S1: 

 2

01 01

2

01 01

2 1 2 1
1

4
rms

Vo f sen Cr Lr Cr Lr
ILr

Z

  



       
  

 
 ( 2.153 ) 

A corrente média nesta chave é definida por: 

0

1
1 1( )

T

medILr iLr t dt
T

    ( 2.154 ) 

1 2

01 01

01 010 0

1
1 . . ( . ) . (2 . )

t t

med

Vo Vo
ILr sen t dt sen t dt

T Z Z
 

     
     

     
   ( 2.155 ) 

2

01

01 01 02

1 . 1 2.
2

med

f Vo
ILr sen

Z

 

 

  
    
   

 ( 2.156 ) 

Encontra-se o valor de pico da corrente que circula por esta chave, analisando a 

equação abaixo: 

01

01

1( ) . ( .( ))
Vo

iLr t sen t
Z

  ( 2.157 ) 

O máximo valor, ou o valor de pico, que a corrente na chave S1 pode assumir é 

quando 01( .( )) 1sen t  . Assim, tem-se: 

max1( )
1

Cr
iLr t Vo

Lr
   ( 2.158 ) 

2.7.3 Cálculo da corrente na chave auxiliar (S3) 

A chave auxiliar S3 entra em condução no início da quarta etapa de funcionamento, 

sendo que a corrente circula por esta chave até o final da quinta etapa. Para encontrar a 

equação da corrente nesta chave durante o quarto estágio de operação, utiliza-se a equação 

genérica ( 2.78 ) que rege o funcionamento do circuito ressonante com indutor em paralelo 
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com a fonte de corrente, visualizado na Figura 2.8. Esta equação apresentada novamente 

abaixo: 

 
     3

0 02 02 3 0

02

( )
( ) s n cos ( )

Vo vCr t
iLr t I e t t iLr t I

Z
 


       ( 2.159 ) 

 As condições iniciais para esta etapa são as seguintes: 

33( ) 0 iS t   ( 2.160 ) 

4 03( )iS t I  ( 2.161 ) 

31( ) 0iLr t   ( 2.162 ) 

41( ) 0iLr t   ( 2.163 ) 

3( ) 2.vCr t Vo  ( 2.164 ) 

4( ) ?vCr t   ( 2.165 ) 

Substituindo as condições iniciais na equação da corrente ressonante, obtêm-se a 

seguinte equação: 

 
     0 02 02 0

02

2
3( ) s n cos 0

Vo Vo
iS t I e t t I

Z
 


       ( 2.166 ) 

    0 02 02

02

3( ) 1 cos s n
Vo

iS t I t e t
Z

       ( 2.167 ) 

Depois de encontrada a equação da corrente iS3 na quarta etapa de operação, pode-se 

determinar a equação da corrente rms na chave S3. 

2

0

1
3 3 ( )

T

rmsIS iS t dt
T

    ( 2.168 ) 

54 4 4
2

2 2 2 2

0 02 02 0

020 0 0 0

1
3 . cos ( . ) ( . )

tt t t

rms

Vo
IS I dt t dt sen t dt I dt

T Z
 

      
               

     ( 2.169 ) 

 

2
2

0

2 2
02

2

0 2 2

02

( ) 1
( )

2

3 .
( ) 11 1

1
2

rms

arcsen
I arcsen

f
IS

Vo arcsen
I

Z

  


   

 

   
    

   
 
    
          

 ( 2.170 ) 

A corrente média nesta chave é definida por: 
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0

1
3 3( )

T

medIS iS t dt
T

    ( 2.171 ) 

54 4 4

0 02 02 0

020 0 0 0

1
3 . cos( . ) ( . )

tt t t

med

Vo
IS I dt t dt sen t dt I dt

T Z
 

      
           

    
     ( 2.172 ) 

 2
2

0

02 02

1 11 1
3 . ( )med

f
IS I arcsen Vo

Z


 

 

           
  

   

 ( 2.173 ) 

Semelhante à chave S2, a chave S3 não possui um pico de corrente proveniente da 

malha ressonante. Ela deve ser especificada para suportar uma corrente superior à corrente de 

entrada I0 para carga máxima. 

2.7.4 Cálculo da corrente no diodo D2 

A corrente que circula pelo diodo D2 é a mesma corrente ILr2 na chave S2. As 

equações das correntes ILr2 eficaz e média foram desenvolvidas anteriormente e serão 

apresentadas novamente abaixo: 

 

2 2
20 0

0

02 02 01 01

2 2
2 3

2 3

02 02

( )

2 2
2 .

( ) 1

3 2 2 2

rms

I arcsen ID
I

f
ILr f

CrVo arcsenVo

Lr Lr

  

   

  

 

   
       

  
  

   
  

    

 ( 2.174 ) 

 
2

2

0 0

02 02

2 ( ) 1
2 2 2 2

med

f Cr Cr
ILr D I I arcsen Vo

Lr Lr Lr


  

 

   
                     

 ( 2.175 ) 

2.7.5 Cálculo da corrente no diodo D1 

A corrente que circula pelo diodo D1 é a mesma corrente ILr1 na chave S1. As 

equações das correntes ILr1 eficaz, média e de pico são : 

 2

01 01

2

01 01

2 1 2 1
1

4
rms

Vo f sen Cr Lr Cr Lr
ILr

Z

  



       
  

 
 ( 2.176 ) 

2

01

01 01 02

1 . 1 2.
2

med

f Vo
ILr sen

Z

 

 

  
    
   

 ( 2.177 ) 
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max1( )
1

Cr
iLr t Vo

Lr
   ( 2.178 ) 

2.7.6 Cálculo da corrente no diodo D3 

A corrente que circula pelo diodo D3 é a mesma corrente IS3 na chave S3. As 

equações das correntes IS3 eficaz e média são apresentadas a seguir: 

 

2
2

0

2 2
02

2

0 2 2

02

( ) 1
( )

2

3 .
( ) 11 1

1
2

rms

arcsen
I arcsen

f
IS

Vo arcsen
I

Z

  


   

 

   
    

   
 
    
          

 ( 2.179 ) 

 2
2

0

02 02

1 11 1
3 . ( )med

f
IS I arcsen Vo

Z


 

 

           
  

   

 ( 2.180 ) 

2.7.7 Cálculo da corrente no diodo D0 

A corrente eficaz que circula pelo diodo D0 é encontrada pela seguinte equação: 

2

0

1
0 0 ( )

T

rmsID iD t dt
T

    ( 2.181 ) 

612

2 2

0

0 0

1
0 . .

2

tt

rms

Vo
ID t dt I dt

T Lr

  
    

   
   ( 2.182 ) 

2 2 3
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0 2 3

02 02 02

1 ( ) 1 1
0 .

3 2
rms

D arcsen Vo
ID f I

f f Lr

  

   

   
        

      

 ( 2.183 ) 

A corrente média neste componente é definida por: 

0

1
0 0( )

T

medID iD t dt
T

    ( 2.184 ) 

61

0

0 0

1
0 . .

2

tt

med

Vo
ID tdt I dt

T Lr

  
    

   
   ( 2.185 ) 

2 2

0 2

02 02 02

1 ( ) 1 1
0 .

2 2
med

D arcsen Vo
ID f I

f f Lr

  

   

    
        

      

 ( 2.186 ) 
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Semelhante à chave principal S2 e auxiliar S3, o diodo D0 deve ser especificado para 

uma corrente de pico pouco superior à corrente I0 para carga máxima. 

2.7.8 Tensões sobre as chaves e diodos 

Analisando as malhas formadas pelos circuitos equivalentes de cada etapa de 

operação do conversor Boost On-Off ZCS, conclui-se que as tensões sobre as chaves S1, S2 e 

S3 e sobre os diodos D1, D2 e D3 não ultrapassam o valor da tensão de saída Vo e não 

apresentam picos de sobretensão. 

O valor da tensão sobre o diodo D0 é igual à Vo durante maior parte do ciclo de 

operação do conversor, porém durante a quarta etapa de funcionamento, seu valor é igual a 

duas vezes a tensão de saída Vo. Assim, para uma correta especificação, deve-se utilizar um 

diodo capaz de suportar no mínimo duas vezes a tensão de saída do conversor. 

2.7.9 Conclusão 

Neste capítulo foram demonstradas todas as etapas de funcionamento do conversor 

Boost On-Off ZCS onde foi feita uma análise quantitativa e qualitativa de cada etapa. Foi 

encontrada a equação do ganho estático deste conversor e algumas análises foram realizadas 

por meio de gráficos. Também foram encontradas as correntes médias, eficazes e de pico das 

correntes que circulam por todos os elementos semicondutores.  

Todas as chaves controladas utilizadas entram e saem de condução sem perdas, em 

modo não-dissipativo, garantido pela operação ZCS obtida na estrutura. Observa-se através 

da equação do ganho estático que é possível realizar o controle da tensão de saída através da 

variação da largura de pulso D na chave principal, o que possibilita manter a frequência de 

chaveamento constante. Ou seja, este conversor consegue aliar a vantagem dos conversores 

quase-ressonantes, representado pela mitigação das perdas por comutação, com a vantagem 

dos conversores PWM convencionais, cujo funcionamento se faz em frequência fixa. 

Nota-se no decorrer das etapas de funcionamento que a corrente na chave principal S2 

é composta apenas pela componente da corrente de entrada do conversor, não apresentado 

valores superiores a este. A chave auxiliar S1 conduz somente durante o semiciclo positivo 

da corrente ressonante, devido o diodo D1 estar conectado em série com esta chave. Dessa 

forma, o capacitor Cr se mantêm carregado com uma tensão de 2Vo até o momento em que a 

chave S3 é fechada, fazendo com que a corrente na chave S2 decresça de forma ressonante, 

passando de I0 para zero. Nesse instante, o pulso PWM da chave S2 deve ser desligado, 

garantindo a saída desta chave com corrente nula. Pode-se observar também que a chave S3 
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entra em condução sem perdas, pois sua corrente sobe de forma inversa à da chave S2, 

subindo de zero para I0 senoidalmente.  

A Figura 2.11 mostra as principais formas de onda teóricas do conversor Boost On-

Off ZCS. Esta figura exemplifica graficamente o que foi exposto nas etapas de 

funcionamento descritas no decorrer deste capítulo, destacando as tensões de disparo das três 

chaves e suas mudanças de estado, onde nota-se a característica ZCS em todas as transições 

de estado.  

Outra importante característica observada neste conversor refere-se ao fato de que em 

nenhum instante a tensão em qualquer chave semicondutora utilizada ultrapassa a tensão de 

saída, adotada como Vo para o estudo em questão. Posteriormente, tal fato será comprovado 

com simulações computacionais e com a observação das formas de onda experimentais 

obtidas através do protótipo construído. Essa característica é interessante do ponto de vista de 

custo, pois níveis mais elevados de tensão acarretam em maiores custos dos semicondutores. 

Contudo, deve-se observar que o diodo de saída D0 fica submetido em um pequeno intervalo 

de tempo (etapa 4 e 5) a um nível de tensão duas vezes maior que a tensão de saída. Assim 

para o seu correto dimensionamento a sua tensão de trabalho escolhida deverá ser superior ao 

dobro da tensão de saída. 

Pôde-se observar que a equação do ganho estático apresentou a dependência da carga 

parametrizada, frequência de comutação e da frequência de ressonância f02. Foram traçados 

gráficos representativos do ganho estático com o objetivo de se encontrar a relação de 

resposta do conversor perante a variação de carga e várias curvas foram encontradas, cada 

uma, representando a variação do ganho estático pela relação f/f02, depois de definido o valor 

de carga (α) desejado.   

Do exposto, pode-se concluir também, que o conversor Boost On-Off ZCS apresentou 

dependência frente a variação de carga, e essa dependência diminui quanto maior for a 

frequência f02 perante a frequência de chaveamento. 

Ao final, foram encontradas as equações genéricas para as correntes médias e eficazes 

em todos os semicondutores utilizados juntamente com a análise de tensão sobre os mesmos. 
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3 PROCEDIMENTO DE PROJETO DO RETIFICADOR 

MONOFÁSICO ON-OFF ZCS BOOST PFC  

3.1 Introdução 

Depois de realizada a análise quantitativa e qualitativa do conversor Boost On-Off 

ZCS nos capítulos anteriores, este capítulo apresentará um procedimento prático de projeto, 

especificando os componentes passivos e ativos do retificador Boost monofásico com alto 

fator de potência e comutação ZCS das chaves. Um esquema simplificado do retificador 

citado é demonstrado abaixo: 

 

Figura 3.1 – Esquema simplificado do Retificador ZCS Boost PFC. 

Para escolha dos parâmetros iniciais deste conversor, pensou-se em uma aplicação 

industrial para escolha dos parâmetros elétricos (potência, tensão, frequência) e construção de 

um protótipo.  

A tecnologia de fontes de alimentação do tipo lineares foi muito utilizada para 

alimentar os mais variados tipos de cargas. Algumas cargas especiais como fontes de 

alimentação de imãs corretores (CMPS – Corrector Magnets Power Supplies) utilizados em 

síncrotrons
1
 ou “synchrotrons” utilizavam fontes lineares para regulação do link CC [34-38]. 

Atualmente, estas estão sendo substituídas por fontes chaveadas, que apresentam melhor 

rendimento, maior densidade de potência e boa regulação. Propõe-se então aplicar o 

conversor Boost On-Off ZCS como pré-regulador adequando o sistema já existente para a 

norma internacional de emissão harmônica IEC 1000-3-2, [39], e também um fator de 

                                                 

 
1
 É um acelerador de partículas cíclico no qual os campos elétrico (responsável pela aceleração 

das partículas) e o magnético (responsável pela mudança de direção das partículas) estão 
cuidadosamente sincronizados com o feixe de partículas. 



    Capítulo 3 – Procedimento de Projeto do Retificador Monofásico On-Off ZCS Boost PFC  54 

potência próximo da unidade. O esquema representativo deste sistema pode ser visualizado 

na Figura 3.2. 

 

Figura 3.2 – Esquema do sistema de alimentação de um ímã corretor (CMPS) incluindo o 

conversor HPF Boost On- Off ZCS. 

A Figura 3.3 apresenta a imagem de um CMPS fabricado pela empresa alemã 

Bruker® Biospin, onde pode-se visualizar os principais componentes descritos no esquema 

apresentado acima. Esta foto foi realizada durante um trabalho de adequação de todos os 

CMPS de baixa potência fabricados pela empresa com a inserção de um pré-regulador Boost 

PFC tradicional em cada máquina. O quadrado hachurado em laranja mostra o local onde será 

inserido o pré-regulador, eletricamente entre a ponte retificadora e o conversor ponte 

completa. A aplicação do retificador Boost monofásico com alto fator de potência e 

comutação ZCS das chaves, ou “On-Off ZCS High Power Factor Boost Rectifier”, 

apresentado neste trabalho é semelhante a esta apresentada na figura em questão. 

 

Figura 3.3 – CMPS fabricado pela Bruker® Biospin (±20V/±15A). 
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3.2 Projeto do Retificador On-Off ZCS Boost PFC 

Inicialmente devem ser especificados os dados básicos relativos ao conversor 

proposto, tais como tensão de entrada, tensão de saída, frequência de chaveamento, potência 

de saída e corrente de carga. Foram escolhidos os seguintes parâmetros: 

Tabela 3.1 – Especificações de projeto. 

Especificações de Projeto 

Potência de saída, Po 450W 

Tensão de saída, Vo 102Vdc 

Tensão de entrada, Vin 40Vac 

Corrente de carga, IL 4,5A 

Frequência de chaveamento, fs 53kHz 

Eficiência esperada, η 90% 

 

A partir dos valores apresentados na tabela acima, alguns cálculos preliminares são 

realizados para encontrar os parâmetros elétricos básicos do conversor proposto. 

A corrente média na saída do conversor proposto é determinada pela equação 

seguinte: 

450
4,41

102

Po
Io A

Vo
    ( 3.1 ) 

A resistência de carga para potência nominal é: 

2 2102
23,1

450
L

Vo
R

Po
     ( 3.2 ) 

Para calcular a potência de entrada, deve-se considerar as perdas geradas pelos 

componentes do circuito, resultando em uma potência de entrada maior que a potência 

entregue à carga, logo considera-se para este cálculo um rendimento do conversor de 90% ou 

η = 0,90. 

450
500

0,9

Po
Pin W


    ( 3.3 ) 

3.2.1 Dimensionamento do indutor boost Lf 

No conversor Boost tradicional, quem limita a ondulação de alta frequência da 

corrente de entrada é o indutor de filtro de entrada. Assim, para calcular esta indutância 
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desenvolve-se uma equação que esteja em função dos parâmetros de operação do circuito. 

Para o conversor proposto, esta premissa também é válida, visto que os indutores ressonantes 

além de possuírem valor de indutância bem menor que o indutor de entrada, eles se inserem 

no circuito equivalente que possui a fonte de entrada apenas em pequenos intervalos de 

tempo, se comparados com o período de chaveamento. 

Primeiramente calcula-se o valor máximo de pico da corrente, que ocorre quando o 

valor de pico da tensão de entrada da rede estiver em seu mínimo. A corrente de entrada para 

condições nominais de operação é:  

450
0,9

12,5
40

iRMS

RMS RMS

Po
Pin

I A
Vin Vin


     ( 3.4 ) 

A corrente eficaz considerando-se a tensão eficaz mínima da rede em 35Vac: 

max

min min

450
0,9

14,3
35

iRMS

RMS RMS

Po
Pin

I A
Vin Vin


     ( 3.5 ) 

As correntes de pico para tensão no valor nominal e para tensão mínima são: 

2 17,67ip RMSI I A    ( 3.6 ) 

max max2 20,22ip RMSI I A    ( 3.7 ) 

O valor do indutor é escolhido a partir do pico da corrente no ponto máximo da 

senóide retificada para a menor tensão de pico de entrada, a razão cíclica D para esta tensão 

de entrada e a frequência de chaveamento. A razão cíclica é dada pela equação: 

Vo Vin
D

Vo


  ( 3.8 ) 

A equação para encontrar o valor da indutância considerando uma operação do 

conversor em modo de condução contínua (MCC), é demonstrada a seguir: 

f

Vin D
L

f I





 ( 3.9 ) 

Calcula-se então a indutância requerida para uma ondulação de corrente de 9% do 

valor da corrente nominal. Adotou-se este valor com o intuito de atenuar a amplitude das 

componentes de alta frequência da corrente e assim reduzir a necessidade de filtros de EMI 

na entrada. 

102 49,4
2 35

102
264 270

53000 0,09 20,22
f

Vin D
L H H

fs I
 

 
       

  
 

( 3.10 ) 
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Para a construção do indutor deve-se considerar as características dos materiais 

empregados para a definição das dimensões físicas e propriedades elétricas do mesmo, como 

por exemplo, o volume, tamanho do núcleo, máxima corrente permissível, temperatura, etc. 

Para este projeto foi escolhido o núcleo EE de material IP12R, fabricado pela Thornton. 

Utilizaremos um fator de utilização da área de enrolamento Kw de 0,7, máxima densidade de 

fluxo magnético Bmax de 0,3T e máxima densidade de corrente no condutor Jmax de 450A/cm².  

É necessário determinar a máxima corrente instantânea que circulará pelo indutor para 

que o núcleo seja dimensionado para não saturar nesta condição. Considerando a ondulação 

da corrente de 9% da corrente de pico nominal, o máximo valor de pico da corrente é 

determinado pela equação abaixo: 

max

max max

0,09 20,22
20,22 21,12

2 2

f

f ip

IL
IL I A

 
      ( 3.11 ) 

Utiliza-se o critério do produto das áreas para escolher as dimensões do núcleo do 

indutor: 

2 4

max 4

max max

10
12,47

f f

e w

w

L IL
A A cm

K B J

 
 

 
 ( 3.12 ) 

A partir do valor encontrado na equação anterior, adota-se o núcleo EE - 55/28/21 da 

Thornton, o qual apresenta um AeAw de 29,15 cm
4
. 

O número de espiras N é calculado pela seguinte equação: 

4

max

max

10
35

f f

e

L IL
N

B A

 
 


 ( 3.13 ) 

A seção mínima do condutor Scmin para a densidade de corrente projetada é 

determinada pela seguinte expressão: 

2max
min

max

14,3
0,032

450

iRMS
c

I
S cm

J
    ( 3.14 ) 

Devido ao efeito “skin”, ou efeito pelicular, a seção do condutor é limitada pela 

frequência de chaveamento, a qual é dada pela equação abaixo. Utilizaremos neste cálculo o 

valor de frequência de comutação um pouco acima daquela referida no projeto, pois caso haja 

algum sobrechaveamento, este efeito não ocorrerá. 

 
7,5 7,5

0,031
60000

cm
fs

     ( 3.15 ) 

Logo, a seção máxima devido ao efeito pelicular é: 
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2 2 20,031 3,14 0,0030S cm        ( 3.16 ) 

A partir destes dados, adotou-se o condutor de cobre 24AWG o qual possui uma seção 

de 0,002047cm
2
. O número de condutores paralelos a ser utilizado é: 

min

24

16c
cond

AWG

S
N

S
   ( 3.17 ) 

Verifica-se também a possibilidade de execução deste indutor utilizando o núcleo 

escolhido através da relação entre a área total necessária para os condutores e a área da janela 

do núcleo. Esta relação deve ser menor que 1 para um bom dimensionamento. 

24

min 0,378
5,48

cond AWG

w w

wnúcleo

N N S
A K

Exec
A

 

    
( 3.18 ) 

Depois de verificada a viabilidade de execução, calcula-se o entreferro necessário para 

o indutor: 

2 2 2 7 2

6

10 35 4 10 5,32 10
lg 0,309

265 10

o e

f

N A
cm

L

   



      
  


 ( 3.19 ) 

Este entreferro distribuído em cada perna do núcleo tipo E será de: 

lg 0,309
lg 1,5

2 2
E mm    ( 3.20 ) 

Através dos componentes especificados anteriormente, pode-se estimar as perdas no 

cobre (efeito Joule) e no núcleo de ferrite do indutor Lf. Para o cálculo das perdas no cobre 

considera-se a corrente eficaz nominal neste indutor com tensão eficaz nominal aplicada ao 

conversor. Para o cálculo da resistência total do condutor, considerou-se a resistência linear 

aproximada do fio 24AWG de 0,00084Ω/cm e o número total de condutores em paralelo 

Ncond. 

2 2
2 12,5 0,00084 15,2 35

4,364
16

iRMS cu t
cu iRMS cu

cond

I l N
P I R W

N

   
      ( 3.21 ) 

A expressão empírica abaixo permite determinar uma boa aproximação das perdas no 

núcleo: 

 2,4 2

núcleo h f núcleoP B K f K f V        ( 3.22 ) 

Onde: 
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Kh = coeficiente de perdas por histerese; 

Kf = coeficiente de perdas por correntes parasitas; 

Vnucleo = volume do núcleo. 

Para os núcleos da Thornton utilizou-se Kh = 4. 10
-5

, Kf = 4. 10
-10

 e Vnúcleo = 42,5cm
3
. 

A corrente no indutor boost Lf apresenta duas componentes sendo uma de componente de 

baixa frequência (120Hz) e outra de alta (frequência de comutação). Pode-se associar a 

componente de baixar frequência à maior densidade de fluxo, assim calcula-se as perdas no 

núcleo devido esta componente: 

2,4 5 10 20,3 (4 10 120 4 10 120 ) 42,5 11,3núcleofP mW           ( 3.23 ) 

Para o cálculo das perdas associadas à componente de alta frequência é necessário 

calcular a variação da densidade de fluxo originada por esta componente. 

6
6270 10 1,8

2,61 10
35 5,32

L I
B T

NAe


  

    


 ( 3.24 ) 

Assim, a potência dissipada no núcleo devido à componente da frequência de 

chaveamento é: 

6 2,4 5 3 10 2 6(2,61 10 ) (4 10 53 10 4 10 53 10 ) 42,5 1,9núcleofsP pW               ( 3.25 ) 

Logo a potência total dissipada pelo indutor Lf é: 

3 94,364 11,3 10 1,9 10 4,375totalnúcleo cu núcleof núcleofsP P P P W           ( 3.26 ) 

3.2.2 Dimensionamento do capacitor do filtro de saída 

O capacitor de filtro de saída é utilizado em paralelo com a carga com o propósito de 

filtrar a componente de baixa frequência da corrente no indutor Lf reduzindo a ondulação de 

tensão. A equação desta capacitância é encontrada analisando-se as etapas de operação do 

Boost tradicional e apresentada em função da potência entregue à carga, tensão de saída, a 

segunda harmônica da frequência da rede e a variação ou “ripple” de tensão. Este ripple é 

escolhido para se obter uma tensão contínua de baixa ondulação e pode ser adotado 

dependendo-se da aplicação. Para nosso caso adotaremos um ripple de 10% da tensão média 

de saída. A equação apresentada por [41] é utilizada para o cálculo desta capacitância: 

450
1270

2 2 60 0,09 102 102

Po
Co F

fs Vo Vo


 
  

     
 ( 3.27 ) 
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Será utilizado um capacitor eletrolítico devido à elevada capacitância requerida pelo 

projeto. Portanto é importante considerar a influência da resistência série equivalente (RSE) 

do mesmo, pois ela pode causar uma ondulação de tensão maior que a esperada. A máxima 

RSE permitida é encontrada na equação seguinte: 

2 2% 0,09 102
2,08

450

V Vo
RSE

Po

  
     ( 3.28 ) 

 

Em função dos parâmetros especificados acima, escolheu-se dois capacitores B43840 

da Siemens, sendo um de 1000μF em paralelo com outro de 220μF para alcançar a uma 

capacitância de 1220μF e baixo valor de RSE. 

  

 Símbolo Significado Valor 

Vdc Tensão máxima de operação 250V 

Co Capacitância 1000μF / 220μF 

RSE Resistência série equivalente 0,165Ω 

Icef Corrente máxima permitida 5A 

DxL Diâmetro x Comprimento 35x45 / 22x30 

 

3.2.3 Projeto dos componentes da célula ressonante On-Off  ZCS 

Para garantir o chaveamento com corrente nula em todas as chaves deve-se levar em 

conta algumas considerações para o projeto do circuito ressonante. De acordo com os 

gráficos de ganho traçados no capítulo 2, a escolha de uma frequência de ressonância f02 

muito superior à frequência de chaveamento garante uma menor relação de dependência do 

ganho perante a variação de carga. O valor de pico da corrente ressonante iLr2 deve ser maior 

que a corrente de entrada I0 para assegurar que iLr2 chegue a zero durante a condução da 

chave auxiliar S3, garantindo assim a condição para o bloqueio da chave S2 com corrente 

nula. Além disso, o valor máximo da corrente iLr1 (iLr1max) deve ser o menor possível para 

minimizar os esforços de corrente na chave auxiliar S1. Entretanto, o valor de pico desta 

corrente é proporcional à frequência de ressonância f01, a qual seu período deve ser limitado 

pela mínima razão cíclica para garantir uma operação segura da chave S1. Ou seja, metade do 

período de ressonância de f01 deve ser menor que o menor tempo de condução da chaves S1 e 

S2.  

Por aplicar a estratégia de controle por corrente média para correção do fator de 

potência, a razão cíclica da chave principal é variável, sendo mínima quando a tensão de 
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entrada está em seu maior valor. Considerando a operação nominal do conversor e 

desconsiderando as perdas, o valor mínimo da razão cíclica Dmin é encontrado na Equação () 

e a mínima frequência ressonante f01 permitida é demonstrada na Equação (). 

min

102 60
0,41

102

pVo Vin
D

Vo

 
    ( 3.29 ) 

01min

min

64,63
2

sff kHz
D

   ( 3.30 ) 

Neste contexto, para encontrar os valores dos indutores ressonantes Lr1 e Lr2 e o 

capacitor de ressonância Cr, é necessário analisar as equações das correntes ressonantes do 

circuito ressonante contendo o indutor Lr1 e o indutor Lr2 e suas frequências ressonantes: 

max1
1

Cr
iLr Vo

Lr
  ( 3.31 ) 

max2
2

Cr
iLr Vo

Lr
  ( 3.32 ) 

01

1

2 1
f

Lr Cr



 ( 3.33 ) 

02

1

2 2
f

Lr Cr



 ( 3.34 ) 

Manipulando-se as equações acima citadas, encontra-se uma equação que relaciona o 

valor máximo de pico da corrente ressonante no indutor Lr1, sua frequência de ressonância 

f01, o valor da indutância Lr1 e a tensão de saída do conversor. Esta expressão, demonstrada 

na equação ( 3.35 ), possibilita traçar um gráfico que apresenta os valores de indutância 

necessária para os parâmetros desejados. Este gráfico é representado na Figura 3.4. 

01

max2 1 1

Vo
f

Lr iLr


 
 ( 3.35 ) 

Para garantir o bloqueio da chave S1 com corrente nula, o valor de Lr1 deve ser 

escolhido de forma que a frequência ressonante f01 seja menor que a frequência f02, maior que 

a frequência de chaveamento fs e também superior ao valor encontrado na equação ( 3.30).  

Considerando que o valor de pico da corrente ressonante iLr1max desejado deve ser 

60% do valor da corrente de entrada I0 para operação com potência nominal e o valor de f01 

adotado será de aproximadamente duas vezes a mínima frequência ressoante permitida 

encontrada na equação ( 3.30), o valor de Lr1 pode ser encontrado utilizando o gráfico 
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demonstrado na Figura 3.4, a qual representa o critério de projeto para garantir uma 

comutação da chave S1 com corrente nula na sua abertura e fechamento. 

 

Figura 3.4 – Critério de escolha da indutância Lr1. 

 

Através da Figura 4.2 encontra-se o valor da indutância Lr1 que é 12μH. A área em 

vermelho do gráfico representa a faixa em que as condições de chaveamento com corrente 

nula da chave S1 é alcançada considerando-se os valores de iLr1max, I0,  f01, e f01min. De posse 

do valor da indutância Lr1, é possível encontrar o valor do capacitor ressonante Cr através da 

equação ( 3.33 ). 

2 2 2 2 6

01

1 1
147 150

4 1 4 120000 12 10
Cr nF nF

f Lr  
   

    
 ( 3.36 ) 

Além da sua tensão de operação, que deve ser de no mínimo duas vezes a tensão de 

saída do conversor, não existem grandes restrições para a escolha do capacitor ressonante Cr, 

onde toda sua energia armazenada é enviada para a carga a cada ciclo de chaveamento. 

Para especificar o indutor ressonante Lr2 algumas considerações devem ser feitas. O 

pico da corrente ressonante neste indutor (iLr2max) deve ser maior que a máxima corrente de 

entrada I0 e a frequência ressonante f02 deve ser maior que a frequência de chaveamento, o 

que garante uma menor dependência do ganho estático em variações de carga. 

Considerando que a frequência ressonante f02 deve ser maior que 3,5 vezes a 

frequência de chaveamento e iLr2max deve ser maior que o valor de  pico máximo de I0 na 

potência nominal (I0max=18,6A), pode-se traçar o gráfico demonstrado na figura X para 

encontrar o valor de Lr2. 
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Figura 3.5 - Critério de escolha da indutância Lr2. 

 

O valor mínimo que a frequência f02 pode ser é de 3,5 vezes a frequência de 

chaveamento, ou 185,5kHz, representado pela linha pontilhada cinza f02min na Figura 3.5. A 

curva tracejada verde representa a equação ( 3.34 ), demonstrando os vários valores de 

frequência ressonante para cada valor de Lr2. Como foi determinado o valor de f02min, pode-se 

selecionar apenas os valores de indutância acima da linha pontilhada cinza, o que restringe a 

escolha para a área cinza do gráfico. Agora analisando o critério da corrente de pico 

ressonante, foi traçado também na Figura 3.5, a curva vermelha que representa a equação ( 

3.32 ), demonstrando diferentes valores de pico da corrente de ressonante iLr2 para vários 

valores de indutância Lr2. A mínima corrente ressonante de pico (I0max) permitida é 

representada pela curva traço-ponto azul. Logo a área vermelha representa a faixa de escolha 

do indutor Lr2 para se obter uma comutação ZCS na abertura e fechamento da chave S2. O 

valor de indutância escolhida para Lr2 foi 3,5μH. Os valores das frequências de ressonância e 

correntes ressonantes para as indutâncias Lr1 e Lr2 especificadas são: 

9

max 6

150 10
1 102 11,4

1 12 10

Cr
iLr Vo A

Lr






  


 ( 3.37 ) 

9

max 6

150 10
2 102 21,11

2 3,5 10

Cr
iLr Vo A

Lr






  


 ( 3.38 ) 
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01
6 9

1 1
118,62

2 1 2 12 10 150 10
f kHz

Lr Cr   
  

   
 ( 3.39 ) 

02
6 9

1 1
219,6

2 2 2 3,5 10 150 10
f kHz

Lr Cr   
  

   
 ( 3.40 ) 

De posse dos valores de pico nas chaves, podemos comprovar uma das vantagens da 

célula de comutação utilizada. O pico da corrente ressonante iLr1 é menor do que o da 

corrente iLr2 e a corrente I0, o que implica na escolha de uma chave S1 com reduzido custo. 

Já na topologia Boost PWM-ZCS-QRC tradicional, o valor de pico da corrente ressonante na 

chave principal deve ser igual a pelo menos duas vezes a corrente de entrada, afim de que 

seja garantida a saída de condução dessa chave em modo ZCS. Essa característica, para 

grandes correntes de carga é muito ruim do ponto de vista técnico e de rendimento, o que não 

se observa na topologia Boost On-Off ZCS proposta neste trabalho, onde a máxima corrente 

na chave principal S2 é I0, justamente pela independência da corrente iLr1 frente a corrente 

de entrada.  

É importante observar que o valor encontrado para a corrente iLr2 na equação ( 3.38 ) 

representa o máximo valor de corrente de entrada a que essa configuração pode suprir, sem 

perder a característica ZCS.  Contudo, para o cálculo do indutor Lr2 deve ser escolhido um 

valor de corrente igual à corrente para carga nominal. 

3.2.4 Dimensionamento dos indutores ressonantes Lr1 e Lr2  

Para o dimensionamento dos componentes dos indutores Lr1 e Lr2, utiliza-se o 

mesmo procedimento e as mesmas equações apresentados no item 4.2.1 deste capítulo. 

Para o dimensionamento do indutor Lr1 utiliza-se o valor da corrente iLr1 de pico e 

também RMS, pois esta corrente é composta somente por meio ciclo da corrente ressonante, 

além deste período de tempo de condução ser pequeno se comparado ao ciclo completo de 

operação do conversor. De acordo com a equação ( 2.153 ), o valor eficaz da corrente iLr1 é 

de 3,36A. Assim, para o cálculo do núcleo deste indutor, utiliza-se o método do produto das 

áreas: 

4 6 4
4max

max max

1 1 1 10 12 10 11,4 3,36 10
0,049

0,7 0,3 450

RMS
e w

w

Lr ILr ILr
A A cm

K B J

      
  

   
 ( 3.41 ) 
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Analisando o valor do produto de áreas encontrado acima, adota-se o núcleo EE – 

25/10/6. Este núcleo apresenta um AeAw de 0,336 cm
4
 e um Ae = 0,40 cm

2
, então o número 

de espiras necessários para a fabricação do indutor Lr1 é : 

4 6 4

max

max

1 1 10 12 10 11,4 10
12

0,3 0,40e

Lr ILr
N

B A

    
  

 
 ( 3.42 ) 

A seção mínima do condutor Scmin para a densidade de corrente projetada é 

determinada pela seguinte expressão: 

2

min

max

1 3,36
0,00746

450

RMS
c

ILr
S cm

J
    ( 3.43 ) 

Adotou-se o condutor de cobre 24AWG o qual possui uma seção de 0,002047cm
2
. O 

número de condutores paralelos a ser utilizado é: 

min

24

4c
cond

AWG

S
N

S
   ( 3.44 ) 

Verifica-se também a possibilidade de execução deste indutor utilizando o núcleo 

escolhido. Esta relação deve ser menor que 1 para um bom dimensionamento. 

24

min 0,209
0,85

cond AWG

w w

wnúcleo

N N S
A K

Exec
A

 

    
( 3.45 ) 

Depois de verificada a viabilidade de execução, calcula-se o entreferro necessário para 

o indutor: 

2 2 2 7 2

6

10 12 4 10 0,40 10
lg 0,06

1 12 10

o eN A
cm

Lr

   



      
  


 ( 3.46 ) 

Este entreferro distribuído em cada perna do núcleo tipo E será de: 

lg 0,06
lg 0,302

2 2
E mm    ( 3.47 ) 

Para o dimensionamento do indutor Lr2 utiliza-se as mesmas equações aplicadas no 

projeto do indutor Lr1. Assim, para o cálculo do núcleo deste indutor, utiliza-se o método do 

produto das áreas: 

4 6 4
4max

max max

2 2 2 10 3,5 10 20,1 13,9 10
0,117

0,7 0,3 450

RMS
e w

w

Lr ILr ILr
A A cm

K B J

      
  

   
 ( 3.48 ) 
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Analisando o valor do produto de áreas encontrado acima, adota-se o núcleo EE – 

30/15/14. Este núcleo apresenta um AeAw de 1,42 cm
4
 e um Ae = 1,2 cm

2
, então o número de 

espiras necessários para a fabricação do indutor Lr1 é : 

4 6 4

max

max

2 2 10 3,5 10 20,1 10
3

0,3 1,2e

Lr ILr
N

B A

    
  

 
 ( 3.49 ) 

A seção mínima do condutor Scmin para a densidade de corrente projetada é: 

2

min

max

1 13,9
0,035

450

RMS
c

ILr
S cm

J
    ( 3.50 ) 

Adotou-se o condutor de cobre 24AWG o qual possui uma seção de 0,002047cm
2
. O 

número de condutores a serem utilizados em paralelo é: 

min

24

17c
cond

AWG

S
N

S
   ( 3.51 ) 

Verifica-se a possibilidade de execução deste indutor utilizando o núcleo escolhido: 

24

min 0,158
1,19

cond AWG

w w

wnúcleo

N N S
A K

Exec
A

 

    
( 3.52 ) 

O entreferro necessário para o indutor é: 

2 2 2 7 2

6

10 3 4 10 1,2 10
lg 0,04

1 3,5 10

o eN A
cm

Lr

   



      
  


 ( 3.53 ) 

Este entreferro distribuído em cada perna do núcleo tipo E será de: 

lg 0,04
lg 0,2

2 2
E mm    ( 3.54 ) 

Os resultados obtidos fornecem uma boa indicação para a construção dos indutores 

Lr1 e Lr2, apresentando uma boa coerência com os resultados alcançados na prática. 

 

3.2.5 Especificação dos semicondutores 

Através das equações elaboradas no Capítulo 2 e analisando as etapas de operação do 

conversor HPF Boost On-Off ZCS em um ciclo completo de chaveamento, pode-se 

especificar todas as chaves e diodos de potência. 
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3.2.5.1 Diodo boost D0 

Analisando as formas de onda teóricas do conversor proposto demonstradas na Figura 

2.11, observa-se que a máxima tensão reversa a qual este diodo é submetido é igual a duas 

vezes a tensão de saída Vo, ou seja, a tensão que o capacitor ressonante está carregado. Como 

o valor de Vo é 102Vdc, deve-se escolher um diodo que suporte no mínimo 204V de tensão 

reversa. 

As correntes de pico, média e eficaz que circulam por este componente são 

encontradas a partir das equações apresentadas no item 2.7.7 do capítulo 2. 

0 0 18,4D picoI I A   ( 3.55 ) 

0 12,4D RMSI A  ( 3.56 ) 

0 8,47D medI A  ( 3.57 ) 

A partir destes valores de parâmetros elétricos calculados acima, escolhe-se o diodo 

HFA30TA60C. Este possui as seguintes especificações: 

 

Tabela 3.2 – Especificações técnicas do diodo HFA30TA60C. 

Símbolo Significado Valor 

VRRM Tensão reversa repetitiva máxima 600V 

IF Corrente média 15A 

IFRM Corrente repetitiva máxima 150A 

VF Queda de tensão direta 1,2V 

trr Tempo de recuperação reversa 70ns 

Qrr Carga de recuperação reversa 220nC 

 

As perdas por comutação deste diodo são calculadas mediante a seguinte expressão: 

9 3

0 220 10 102 53 10 1,19D comP Qrr Vo fs W          ( 3.58 ) 

As perdas por condução são calculadas abaixo: 

0 0 8,47 1,2 10,16D cond D med FP I V W      ( 3.59 ) 

Logo as perdas totais são de: 
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0 0 0 11,35D total D com D condP P P W    ( 3.60 ) 

3.2.5.2 Chave principal S2 e diodo D2 

A corrente na chave S2 é mesma do diodo D2 devido estes componentes estarem 

ligados em série. Através das equações do item 2.7.1, pode-se encontrar os valores das 

correntes nestes componentes. O valor da tensão máxima de pico sobre essa chave S2, 

quando a mesma está bloqueada, é o mesmo da tensão de saída, ou seja, 102V. Este valor 

também é válido para o diodo D2. 

2 2 0 18,4S pico D picoI I I A    ( 3.61 ) 

2 2 12,4S RMS D RMSI I A   ( 3.62 ) 

2 2 8,31S med D medI I A   ( 3.63 ) 

Em função dos parâmetros elétricos calculados acima, escolhe-se a chave MOSFET 

IRFP4668 o diodo HFA30TA60C. Estes possuem as seguintes especificações: 

Tabela 3.3 – Especificações técnicas do MOSFET IRFP4668. 

Símbolo Significado Valor 

VDSS Tensão máxima dreno-source 200V 

IDSS Corrente média no interruptor 92A 

IDM Corrente pulsante máxima 520A 

RDS Resistência em condução 14mΩ 

tr Tempo de entrada em condução 105ns 

tf Tempo de abertura 74ns 

 

Tabela 3.4 – Especificações técnicas do diodo HFA30TA60C. 

Símbolo Significado Valor 

VRRM Tensão reversa repetitiva máxima 600V 

IF Corrente média 15A 

IFRM Corrente repetitiva máxima 150A 

VF Queda de tensão direta 1,2V 

trr Tempo de recuperação reversa 70ns 

Qrr Carga de recuperação reversa 220nC 
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As perdas por comutação são nulas, pois o chaveamento é suave e com corrente nula. 

As perdas por condução no diodo D2 são calculadas abaixo: 

2 2 8,31 1,2 9,9D cond D med FP I V W      ( 3.64 ) 

As perdas por condução da chave S2 são demonstradas através da seguinte equação: 

2 2 3

2 2 12,4 14 10 2,15S cond S RMS DSP I R W       ( 3.65 ) 

3.2.5.3 Chave auxiliar S1 e diodo D1 

A corrente na chave S1 também é a mesma do diodo D1 devido estes componentes 

estarem ligados em série. Através das equações do item 2.7.2, pode-se encontrar os valores 

das correntes nestes componentes. O valor da tensão máxima de pico sobre essa chave, 

quando a mesma está bloqueada, é o mesmo da tensão de saída, ou seja, 102V. Este valor 

também é válido para o diodo D1. 

1 1 max1 11,4S pico D picoI I ILr A    ( 3.66 ) 

1 1 3,8S RMS D RMSI I A   ( 3.67 ) 

1 1 0,9S med D medI I A   ( 3.68 ) 

Em função dos parâmetros elétricos calculados acima, escolhe-se a chave MOSFET 

IRFP4668 o diodo HFA30TA60C. Estes possuem as seguintes especificações: 

 

Tabela 3.5 – Especificações técnicas do MOSFET IRFP4668. 

Símbolo Significado Valor 

VDSS Tensão máxima dreno-source 200V 

IDSS Corrente média no interruptor 92A 

IDM Corrente pulsante máxima 520A 

RDS Resistência em condução 14mΩ 

tr Tempo de entrada em condução 105ns 

tf Tempo de abertura 74ns 
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Tabela 3.6 – Especificações técnicas do diodo HFA30TA60C. 

Símbolo Significado Valor 

VRRM Tensão reversa repetitiva máxima 600V 

IF Corrente média 15A 

IFRM Corrente repetitiva máxima 150A 

VF Queda de tensão direta 1,2V 

trr Tempo de recuperação reversa 70ns 

Qrr Carga de recuperação reversa 220nC 

 

As perdas por comutação são nulas, pois o chaveamento é suave e com corrente nula. 

As perdas por condução no diodo D1 são calculadas abaixo: 

1 1 0,9 1,2 1,08D cond D med FP I V W      ( 3.69 ) 

As perdas por condução da chave S2 são demonstradas através da seguinte equação: 

2 2 3

1 1 3,8 14 10 0,20S cond S RMS DSP I R W       ( 3.70 ) 

3.2.5.4 Chave auxiliar S3 e diodo D3 

A máxima tensão sobre a chave S3 e o diodo D3 também é igual à tensão de saída do 

conversor 102V. A corrente na chave S3 é a mesma que circula pelo diodo D3, pois estes 

semicondutores estão ligados em série. O valor das correntes de pico, eficaz e média nestes 

semicondutores pode ser prevista através das equações demonstradas nos itens 2.7.3e 2.7.6: 

3 3 max 03 18,4S pico D picoI I ILr I A     ( 3.71 ) 

3 3 4,57S RMS D RMSI I A   ( 3.72 ) 

3 3 0,92S med D medI I A   ( 3.73 ) 

Através destes parâmetros elétricos calculados acima, escolhe-se a chave MOSFET 

IRFP4668 o diodo HFA30TA60C. Estes possuem as seguintes especificações: 
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Tabela 3.7 – Especificações técnicas do MOSFET IRFP4668. 

Símbolo Significado Valor 

VDSS Tensão máxima dreno-source 200V 

IDSS Corrente média no interruptor 92A 

IDM Corrente pulsante máxima 520A 

RDS Resistência em condução 14mΩ 

tr Tempo de entrada em condução 105ns 

tf Tempo de abertura 74ns 

 

Tabela 3.8 – Especificações técnicas do diodo HFA30TA60C. 

Símbolo Significado Valor 

VRRM Tensão reversa repetitiva máxima 600V 

IF Corrente média 15A 

IFRM Corrente repetitiva máxima 150A 

VF Queda de tensão direta 1,2V 

trr Tempo de recuperação reversa 70ns 

Qrr Carga de recuperação reversa 220nC 

 

As perdas por comutação na chave S3 e diodo D3 são nulas, pois o chaveamento é 

suave e com corrente nula. As perdas por condução no diodo D3 são: 

3 3 0,92 1,2 1,10D cond D med FP I V W      ( 3.74 ) 

As perdas por condução da chave S3 são demonstradas através da seguinte equação: 

2 2 3

3 3 4,57 14 10 0,30S cond S RMS DSP I R W       ( 3.75 ) 

3.2.5.5 Ponte retificadora 

A ponte de diodos retifica a corrente de entrada do conversor HPF Boost On-Off ZCS 

em baixa frequência (frequência da rede). A comutação dos diodos da ponte acontece em 

pares de diodos. No semiciclo positivo da tensão da rede, dois diodos encontram-se em 

condução e os outros dois permanecem bloqueados. O contrário acontece no semiciclo 

negativo. 

A tensão reversa máxima em um diodo da ponte retificadora é a tensão de pico 

máxima da fonte de entrada. Considerando uma variação de 10% da tensão da rede tem-se: 
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max max2 2 1,1 40 63PR RMSV Vi V       ( 3.76 ) 

A corrente máxima instantânea que circula nos diodos da ponte é igual ao valor da 

corrente máxima no indutor Lf para tensão mínima. Logo: 

max max max 20,2PR f ipI IL I A    ( 3.77 ) 

A corrente eficaz máxima é dada a seguir: 

max 7,1
2

iRMS
PRRMS

I
I A   ( 3.78 ) 

A corrente eficaz máxima é dada a seguir: 

6,4
2

imed
PRmed

I
I A   ( 3.79 ) 

Assim, considerando os parâmetros calculados acima, será utilizada a ponte 

retificadora TB358 do fabricante Taitron. A tabela abaixo apresenta as especificações 

técnicas deste componente: 

Tabela 3.9 – Especificações técnicas da ponte de diodos TB358. 

Símbolo Significado Valor 

VRRM Tensão reversa repetitiva máxima 800V 

VRMS Tensão eficaz de entrada 560V 

Io(AV) Corrente média retificada máxima 35A 

VF Queda de tensão direta 1,1V 

rT Resistência do diodo em condução 12mΩ 

 

Como a comutação entre os diodos ocorre no momento em que a tensão de entrada 

zera para inverter sua polaridade, as perdas por comutação são mínimas e podem ser 

desprezadas. Logo, as perdas totais da ponte retificadora serão iguais às perdas por condução: 

2 3 24 ( ) 4 (1,1 6,4 12 10 7,1 ) 30,5PRtotal F PRmed T PRRMSP V I r I W           ( 3.80 ) 

3.2.6 Resistor Shunt  

O resistor shunt é um componente utilizado para o monitoramento do valor da 

corrente, gerando um sinal em forma de tensão que será utilizado pelo circuito de comando e 

controle para comandar as chaves adequadamente. No caso desta pesquisa, o monitoramento 
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da corrente no indutor Lf é fundamental para a realização da correção do fator de potência e 

obtenção de uma corrente de entrada senoidal e em fase com a tensão da rede. 

Será utilizado um resistor shunt de potência de 0,05Ω. Foram utilizados dois resistores 

de 0,1Ω em paralelo, modelo THS10 do fabricante Tyco Electronics. A tensão sobre esse 

resistor, em condições normais de operação do conversor, será de aproximadamente 1V, 

devido especificações de projeto. Assim, a potência dissipada por este resistor é em torno de 

11W. 

3.2.7 Análise das perdas totais do conversor 

Pode-se realizar uma análise teórica das perdas totais do conversor, somando-se o 

valor das perdas dos componentes passivos e semicondutores do conversor proposto. 

1 2 3 1 2 3 0 71,45Totais Lf S S S D D D D PR RSP P P P P P P P P P P W            ( 3.81 ) 

A figura abaixo demonstra o valor das perdas de cada componente em porcentagem 

do valor total. 

 

Figura 3.6 – Perdas de cada componente do conversor proposto.  

 

Nota-se que os componentes que mais influenciam nestas perdas são os diodos e a 

ponte retificadora. Por não possuírem perdas por chaveamento e baixa resistência de 

condução, as chaves apresentam perdas insignificantes.  

O rendimento do conversor pode ser estimado na equação abaixo: 

450
(%) 100 100 86%

450 71,45Totais

Po

Po P
     

 
 ( 3.82 ) 

Pode-se também traçar a curva de rendimento teórico deste conversor para vários 

valores de potência de carga, que está representada na figura seguinte: 
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Figura 3.7 – Curva de rendimento teórico do conversor HPF Boost ZCS. 

3.2.8 Conclusão 

 Escolhidas as características do conversor, como potência de saída e as 

frequências envolvidas, foi possível encontrar os valores dos indutores e do capacitor de 

ressonância. Os valores do indutor e capacitor de filtro também foram equacionados e obtidos 

para os parâmetros escolhidos.  

Foram especificados os MOSFET’s, a ponte retificadora e os diodos a serem 

utilizados na estrutura.  Sabe-se que a tecnologia de células ZCS é recomendada para 

utilização em chaves do tipo IGBTs, as quais são aplicadas em maiores níveis de corrente e 

tensão, mitigando os efeitos da corrente de calda e aumentando a faixa de frequência de 

operação. No conversor proposto neste trabalho, utilizou-se MOSFET como chave devido a 

baixa potência de trabalho (450W) e alta frequência de operação. O principio de operação da 

célula e suas características (vantagens e desvantagens) permanecem os mesmos 

independente da chave utilizada. 

De posse de todos os valores dos componentes do conversor encontrados neste 

capítulo, um estudo computacional através de simuladores pode ser efetuado e utilizado na 

confecção do retificador Boost monofásico com alto fator de potência e comutação ZCS das 

chaves. 
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4 ESTRATÉGIA DE CONTROLE 

4.1 Introdução 

Como provado anteriormente, o conversor Boost On-Off ZCS possui a característica 

predominante de conversor PWM, onde a variável de controle de potência é a razão cíclica. 

Para um correto funcionamento do conversor, seguindo as etapas de operação descritas no 

capítulo anterior, deve-se construir um circuito de controle capaz de gerar três pulsos PWM 

sincronizados para as três chaves, respeitando-se os tempos adequados de condução e 

desligamento das mesmas para controle de potência e chaveamento sem perdas com corrente 

nula.  

O conversor Boost On-Off ZCS será aplicado como segundo estágio de um pré-

regulador do fator de potência. Este conversor dc-dc será cascateado com um retificador de 

diodos em ponte completa, formando assim o Retificador Boost On-Off ZCS com alto fator 

de potência. A estratégia de controle de potência e da forma de onda da corrente de entrada 

será realizada pelo controle da corrente média no indutor de filtro do conversor Boost On-Off 

ZCS. Para implementar este controle, será utilizado o circuito integrado (CI) UC3854N da 

Texas Instruments. Como este CI apresenta apenas uma saída de pulso PWM, foi necessário 

inserir um circuito eletrônico externo para gerar os três pulsos necessários para controlar o 

conversor. 

Na Figura 4.1 são mostrados os pulsos de disparo das chaves, representados pelos 

sinais Vgs1, Vgs2 e Vgs3. Percebe-se que os sinais Vgs1 e Vgs2 são disparados no mesmo 

instante e possuem tempos de condução iguais, e o sinal Vgs3 é disparado no momento 

oportuno, fechando-se o ciclo de funcionamento do conversor. Os autores de [15] 

demonstram que o pulso para a chave auxiliar S1 poderá ser menor que o pulso da chave 

principal S2, pois assim que a corrente ressonante iLr1 se anular, esta chave poderá ser 

desligada. Porém para simplificação do circuito de controle, o mesmo pulso é enviado para a 

chave S1 e S2, sem comprometer o correto funcionamento do conversor. 
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Figura 4.1 – Sinais PWM’s de controle.  

4.2 Pulso para a chave S1 

Primeiramente, antes da apresentação do circuito de controle proposto, esclarecem-se 

alguns detalhes sobre a não necessidade de se utilizar pulsos diferentes para as chaves S1 e 

S2. A terceira etapa de operação, onde a corrente ressonante ILr1 se anula, seria o momento 

oportuno para o desligamento da chave auxiliar S1 em ZCS e ZVS. Porém, um circuito 

eletrônico extra deveria ser implementado para criar um pulso menor para esta chave 

sincronizado com o pulso da chave principal S2.  

Analisando melhor esta terceira etapa, representada pelo circuito da Figura 2.7, e 

baseando-se nas formas de onda teóricas do conversor proposto, pode-se observar que a 

tensão no capacitor de ressonância Cr tem seu valor igual a 2Vo. Se o pulso para a chave S1 

for considerado como menor que o gerado para a chave S2, a tensão sobre S1 só aparecerá a 

partir da quinta etapa de funcionamento, pois a diferença de tensão 2Vo – Vo aparecerá sobre 

o diodo D1, uma vez que o diodo de corpo da chave S1 fica diretamente polarizado. Com a 

chave S1 aberta, só existirá tensão sobre a mesma no instante em que a tensão sobre o 

capacitor ressonante Cr for menor que a tensão de saída, o que ocorre da quinta etapa adiante. 

Seguindo este raciocínio, não ocorrerá nenhuma diferença na forma de onda de tensão sobre a 

chave S1 se seu pulso for igual ao da chave S2, mesmo que aquela se mantenha acionada por 

mais tempo, uma vez que a diferença de tensão 2Vo – Vo continuará a aparecer sobre o diodo 

D1. A tensão entre dreno e source na chave S1 só aparecerá da quinta etapa adiante, etapa na 

qual o pulso único para as duas chaves já foi retirado. O relato acima pode ser exemplificado 

pela figura seguinte. 

O uso de apenas um pulso para as chaves S1 e S2 traz grandes benefícios, como a 

necessidade de gerar apenas dois PWM’s pra toda a estrutura e a utilização de menos 

componentes para o circuito de controle. Além disso, não há necessidade de circuitos de 

isolação dos pulsos para as chaves S1 e S2, pois ambos os terminais de source estão 

conectados ao terra do circuito de potência e controle.  
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(a) 

 

(b) 

Figura 4.2 – Formas de onda teóricas do conversor: (a) Pulso Vgs1 menor que Vgs2; (b) Pulso 

Vgs1 igual a Vgs2. 

4.3 Pulso para a chave S2 

Para garantir a operação em ZCS da chave principal S2, sua abertura deve ocorrer no 

instante em que a corrente iLr2 passar por zero, período esse, representado pelo fim da quarta 

etapa. Para que os pulsos Vgs1,2 sejam retirados neste momento oportuno, pode-se utilizar um 

sensor de corrente do tipo hall ou um resistor shunt, os quais indicariam esse correto instante. 

O uso de um resistor shunt acarretaria em perdas, o que prejudicaria o rendimento, além da 

necessidade de se gerar um circuito de condicionamento para o sinal de corrente por ele 

captado. Já o uso do sensor hall, por se tratar de um componente de alto custo, inviabilizaria 

financeiramente o uso da célula, e semelhante ao resistor shunt, necessitaria de um circuito 

condicionador para o sinal gerado. Pensando em eliminar estes inconvenientes, outra técnica 

para controle da abertura destes pulsos foi utilizada. 

Como foi demonstrado no capítulo anterior, sabe-se que a quarta etapa de 

funcionamento é do tipo ressonante, resultando em uma corrente iLr2 decrescente com  

característica senoidal e frequência de ressonância conhecida. Nota-se, através das formas de 

onda teóricas, que esta corrente durante essa etapa, realiza aproximadamente metade do seu 

ciclo ressonante, sendo que o diodo D2 não permite a inversão da mesma, permanecendo nula 

na etapa negativa da ressonância. Neste momento os pulsos de gate Vgs1 e Vgs2 são retirados. 

A frequência de ressonância f02 é conhecida, assim como o tempo de duração dessa 

etapa ressonante. Porém como é observado na equação ( 4.1 ) e na Figura 4.3, o tempo em 

que a corrente iLr2 atinge o valor zero varia com o seu valor inicial, ou seja, a corrente de 

entrada do conversor.  
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 0 02

02

2( ) s n
Vo

iLr t I e t
Z

    ( 4.1 ) 

Em outras palavras tem-se uma variação do período permitido para a abertura da 

chave S2 com a variação da corrente de entrada I0. Para demonstrar isto, na Figura 4.3 foram 

plotadas as formas de onda da corrente iLr2 regida pela equação ( 4.1 ) para alguns valores de 

I0, não levando em consideração o diodo em série com a chave, o qual não permite a inversão 

da corrente ressonante. Por exemplo, observa-se que para uma corrente I0 = 5A, ou carga 

baixa, o tempo (tr5) para a corrente ressonante iLr2 na chave atingir o valor zero é bem menor 

que o tempo (tr1) para a corrente I0 = 18A, ou carga nominal, se anular. 

 

Figura 4.3 – Forma de onda da corrente iLr2 para diferentes valores de carga. 

  

A estratégia adotada para garantir a comutação ZCS de S2 em qualquer condição de 

carga é o ajuste da abertura desta chave no instante em que a corrente iLr2 passasse por seu 

valor máximo negativo, se não houvesse o diodo D2, desde que fixada a condição de carga 

máxima. O tempo para a corrente ressonante atingir seu pico máximo negativo é constante 

para qualquer valor inicial da corrente iLr2, sendo este tempo caracterizado como a metade 

do período de ressonância (Tr2/2). Este é um período de tempo fixo e conhecido, obtido 

através da frequência f02, o que torna fácil o ajuste do instante correto de abertura da chave S2 
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através de um circuito de controle, capaz de posicionar o pulso Vgs3 corretamente, ao invés de 

se fazer o uso de um sensor hall ou de um shunt resistivo. 

Assim o pulso para a chave S3 deve ser enviado em um tempo ∆t antes da abertura da 

chave principal S2, para que esta desligue com corrente nula em qualquer condição de carga. 

Este ∆t é o tempo da metade do período de ressonância f02, como foi descrito anteriormente, e 

pode ser visualizado na figura abaixo. 

 

Figura 4.4 – Escolha do instante segura para abertura da chave S2. 

 Se fossem utilizados tiristores como chaves S1, S2 e S3, as estratégias citadas acima 

para desligamento das mesmas não seriam necessárias, pois o tiristor entra em bloqueio 

naturalmente com a passagem de sua corrente por zero. Todavia, o uso de tiristores limitaria a 

frequência de chaveamento a poucos quilohertz, acarretando em filtros muito grandes, 

tornando o conversor pesado e com grandes dimensões, características indesejadas para o 

estudo em questão. Logo, recomenda-se o uso de chaves tipo MOSFET ou IGBT para esta 

aplicação. 

4.4 Circuito de comando 

O conversor Boost On-Off ZCS será aplicado como corretor do fator de potência 

monofásico ou “Power Factor Corrector” (PFC), drenando uma corrente senoidal da rede e 

mantendo fixa a tensão de saída do conversor. A forma de onda da corrente de entrada é 

controlada através da estratégia de controle por corrente média. A pastilha utilizada como 

controlador foi o CI UC3854N do fabricante Texas Instruments [41], o qual impõe a forma de 
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onda da corrente de entrada senoidal através do controle da corrente no indutor do conversor 

e também possui uma malha de controle da tensão de saída. 

A figura abaixo demonstra a imposição de corrente senoidal através de uma referência 

de corrente média.  

 

Figura 4.5 – Monitoração da corrente pelo método de controle da corrente média. 

Esta estratégia foi escolhida devido à sua grande utilização por vários fabricantes de 

circuitos integrados aplicados a pré-reguladores, onde o controlador UC3854N foi escolhido 

devido sua ampla utilização pela indústria, sua robustez e confiabilidade. 

Para ter uma corrente de entrada senoidal, será imposto um sinal de referencia. A 

estrutura do controle apresenta três malhas, sendo uma interna e duas externas. A malha 

interna de corrente tem a função de impor uma corrente de referência pelo controle da razão 

cíclica. As malhas externas são formadas por: uma malha de realimentação, que regula o 

valor da corrente de referência por um multiplicador com a função de tornar a tensão de saída 

constante e a malha de feedforward, que gera a forma de onda da referência, que é a tensão 

retificada medida nos terminais da ponte retificadora e também compensa perturbações na 

tensão de entrada. O diagrama de blocos da estratégia de controle por corrente média 

utilizado através do controlador UC3854 é demonstrado na figura a seguir, onde observa-se 

também as malhas citadas acima. 
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Figura 4.6 – Diagrama de blocos da estratégia de controle. 

Onde: 

|Vca(ωt)|  - Módulo da tensão de entrada do conversor; 

T (s) - Controlador da malha de corrente; 

PWM - Modulador PWM; 

GID(s) - Função de transferência para o controle da corrente no indutor; 

Ki - Ganho do sensor de corrente da malha de corrente; 

GVI(s) - Função de transferência para o controle da tensão de saída; 

Kv - Ganho do sensor de tensão da malha de tensão de saída; 

Cv(s) - Controlador da malha de tensão de saída; 

A  Figura 4.7 mostra a forma de onda da tensão e da corrente de entrada do conversor 

Boost com controle por corrente média. Observa-se uma pequena distorção próxima ao zero, 

porém o resultado final é uma onda com forma praticamente senoidal em fase com a tensão 

de entrada. 

 

Figura 4.7 - Tensão vi(ωt) e corrente de entrada ii(ωt) do Boost controlado por corrente média. 
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As principais características do conversor Boost controlado por corrente média são: 

 Corrente de entrada em fase com a tensão de entrada. 

 A corrente do conversor é controlada diretamente pela malha de corrente. 

 O controle da potência é realizado pela amplitude da corrente de referência. 

 Modulação realizada pela razão cíclica, ou seja, controle do tempo de 

condução da chave. 

Existem também algumas desvantagens: 

 A qualidade da corrente de entrada depende do bom dimensionamento do 

compensador, logo, é necessário obter as funções de transferência do 

conversor para as malhas de corrente e tensão. 

 Tem-se que utilizar um sensor de corrente na saída da ponte retificadora para 

fazer a comparação com a corrente de referência. 

 Pode-se monitorar somente a corrente do indutor. 

O controlador do circuito de correção do fator de potência UC3854 foi criado pelo 

fabricante de componentes eletrônicos Texas Instruments, [41]. Este componente possui 

todas as funções necessárias para controlar a corrente de linha do conversor Boost, 

minimizando a distorção e a defasagem da forma de onda, aumentando o fator de potência do 

circuito. 

Este CI possui um melhor rendimento e confiabilidade se usado com a estratégia de 

controle por corrente média. Podendo ser utilizado em sistemas monofásicos e trifásicos, com 

uma frequência da rede de 50Hz à 400Hz. Seu circuito interno é explorado por [41] e pode 

ser visto no diagrama abaixo: 

 

Figura 4.8.  Diagrama do UC3854 [41]. 
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4.4.1 Dimensionamento do circuito de controle com UC3854N 

A correção ativa do fator de potência é realizada através do controle da corrente de 

entrada do circuito. Especificamente para este conversor, de topologia elevador ou Boost, 

sabe-se que a tensão de saída deve ser maior que a tensão de entrada e a corrente de entrada 

deve ser senoidal como a forma de onda da tensão.  

A tensão de saída é controlada pela variação da amplitude média do sinal de controle 

da corrente. Este sinal é gerado pela multiplicação da amostra da tensão de entrada retificada 

pelo sinal de erro de uma comparação da tensão de saída. Ele apresenta a forma de onda 

similar à da tensão de entrada retificada, porém, com uma amplitude média responsável pelo 

controle da tensão de saída. Na figura abaixo podemos observar um diagrama do circuito do 

conversor HPF Boost On-Off ZCS com controle PFC utilizando o controlador UC3854N. 

 

 

Figura 4.9 -  Circuito de potência do conversor proposto com controle por corrente 

média utilizando o UC3854N. 

Para dimensionar os vinte e cinco componentes do circuito de controle, foi necessário 

um estudo aprofundado do CI e suas funções. Analisando o diagrama de blocos do UC3854, 

é possível perceber vários comparadores, fontes de tensão e corrente, portas lógicas, um 
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multiplicador analógico, um oscilador, um circuito push-pull, etc. Todos estes componentes 

ligados entre si e aos pinos de saída, formam o circuito interno do UC3854. Os pinos de saída 

podem receber um sinal proveniente do circuito de potência e vice-versa. A metodologia do 

dimensionamento dos principais componentes do controlador, assim como suas funções, 

serão descritas a seguir. 

Existem duas possibilidades de utilizar o sensor de corrente. Uma é um resistor de 

potência inserido no retorno da corrente de carga ao retificador e outra é a inserção de dois 

transformadores de corrente ou sensor Hall. O resistor tem menor custo, é de simples 

dimensionamento e normalmente utilizado em sistemas de baixa potência. Para aplicações de 

alta potência, devido às perdas joulicas no resistor, a utilização de transformadores de 

corrente é tecnicamente mais viável. 

Em nossa aplicação, foi utilizado o sensor de corrente resistivo. A tensão sobre este 

sensor deve ser negativa e seu valor de pico nominal deve ser em torno de 1V, pois o sinal 

deve chegar ao CI muito maior que qualquer ruído e também para garantir uma menor 

dissipação de potência. Uma corrente de pico máxima de 21 A passa pelo circuito e através 

dela encontramos o valor de Rs: 

max

1
50

20

Rs

pk

V
Rs m

I
     ( 4.2 ) 

Será utilizado no protótipo um resistor de 0.05Ω e 10W de potência. 

O limitador de corrente do UC3854 desativa a saída PWM quando a corrente 

instantânea é maior que o valor fixado, sendo ativada também quando a tensão no pino 2 for 

menor que zero. O valor máximo de corrente permitida é fixado pelo sinal de tensão vindo de 

um divisor resistivo composto dos resistores Rpk1 e Rpk2. O valor de Rpk1 será escolhido como 

10kΩ. Para um valor máximo de corrente de 40A, a tensão sobre o sensor resistivo será de 

1,9V. Logo o cálculo do resistor Rpk2 será: 

max 1

2

Re

1,9 10
2,52

7,5

Rs pk

pk

f

V R k
R k

V

 
     ( 4.3 ) 

O multiplicador/divisor é o coração do circuito de controle PFC. A saída deste 

multiplicador programa a malha de corrente para controlar a corrente de entrada do 

conversor. Esta saída é, portanto, um sinal que representa a corrente de entrada de linha. O 

“bloco” do multiplicador possui três entradas:  

 A corrente de referência da tensão retificada (pino 6); 

 Tensão da malha feedfoward (pino 8); 
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 Tensão de erro amplificada da tensão de saída (pino 7). 

A corrente de saída deste bloco multiplicador é Imo (pino 5) e obedece a equação 

abaixo: 

2

)1(

Vff

VIK
I veaacm

mo




 

( 4.4 ) 

mK
= Constante igual a 1; 

acI
= Corrente de referência vinda da tensão de linha retificada; 

veaV
= Saída da tensão de erro amplificada; 

Vff = Tensão de feedfoward. 

 

A estratégia do controlador feedforward é antecipar o efeito de perturbações que 

podem atingir o processo através do sensoriamento e compensação antecipada aos distúrbios. 

Assim, os elementos do controle feedforward captam a presença de perturbações e tomam 

ações corretivas através do ajuste de parâmetros do sistema que compensam quaisquer efeitos 

que a perturbação irá provocar no processo. O foco principal desta malha no controle 

proposto é de eliminar perturbações de flutuação transitória do valor eficaz da tensão de 

alimentação (Vin), evitando que estas interfiram nas dinâmicas das malhas de tensão de saída 

e corrente no indutor. O sinal deste controlador, ou a tensão Vff, possui uma relação de 

proporcionalidade com o valor eficaz da tensão de alimentação, atuando na magnitude da 

referência senoidal que será injetada no controlador da corrente. 

A tensão Vff será elevada ao quadrado, ou seja, Vff  x Vff, pelo “bloco” multiplicador 

do CI. O circuito interno do UC3854 trabalha em uma faixa de tensão entre 1,4V e 4,5V, e 

para isso existe um limitador interno de tensão que garante que o sinal Vff não ultrapasse 

4,5V. O filtro conectado após a ponte retificadora, utilizado para obtenção de tensão Vff, 

possui três resistências (Rff1, Rff2 e Rff3) e dois capacitores (Cff1 e Cff2), que é demonstrado 

na Figura 4.10. Estes componentes formam um filtro passa-baixa de segunda ordem, pois sua 

resposta é muito rápida para mudanças na tensão de linha RMS, sendo geralmente seis vezes 

mais rápida, logo, Vff é uma tensão DC proporcional ao valor médio da tensão retificada de 

entrada. Este valor médio representa 90% do valor RMS da tensão retificada.  
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Figura 4.10. Divisor de tensão da malha feedfoward. 

O projeto do conversor foi realizado considerando uma variação de 10% da tensão de 

entrada, porém para dimensionar este filtro da malha de feedfoward, considera-se uma 

variação maior de aproximadamente 37%, para obter uma maior faixa de atuação a 

perturbações. Assim, para o projeto deste filtro considera-se a mínima tensão de entrada 

sendo 25Vac.  

min 0,9 25 0,9 22,5INavg INV V V      ( 4.5 ) 

O divisor de tensão deve ser dimensionado respeitando duas condições: 

 Para a máxima tensão de entrada, o sinal Vff não deve ter um valor maior que 

4,5V. 

 O valor da tensão Vff deve ser igual a 1,414V quando a tensão de entrada 

estiver em seu valor mínimo e o nó superior do divisor de tensão, Vffc, deve 

ter uma tensão de 7,5V. 

 Recomenda-se pela UNITRODE [40] adotar o valor de 1MΩ para Rff1  e as equações 

utilizadas para encontrar os valores das outras duas resistências são demonstradas abaixo: 

3
1,414 22,5

1 2 3

Rff
Vff

Rff Rff Rff
  

 
 ( 4.6 ) 

( 2 3)
7,5 22,5

1 2 3

Rff Rff
Vnó

Rff Rff Rff


  

 
 ( 4.7 ) 

1 1

2 413 410

3 95 100

Rff M

Rff k k

Rff k k

 

   

   

 ( 4.8 ) 

 

A porcentagem da ondulação residual (ripple) de tensão de segunda harmônica na 

malha de feedfoward resulta na mesma porcentagem de terceira harmônica do ripple de 

corrente na linha alternada. Os capacitores Cff1 e Cff2 juntamente com os resistores citados 
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anteriormente formam o filtro passa baixa que atenuam a componente de baixa frequência 

vindo da tensão de entrada retificada. A porcentagem de componente de segundo harmônico 

na tensão de linha retificada é de 66,2%. O nível de atenuação exigido ou, o “ganho” do 

filtro, é a quantidade de distorção de terceira harmônica permitida, dividida por 66,2%. Neste 

caso, adota-se que a porcentagem de THD alocado para a entrada Vff é de 1,5%. A atenuação 

(ganho) do filtro será de: 

% 1,5
0,0227

66,2% 66,2

THD
Gff     ( 4.9 ) 

Os dois polos do filtro de segunda ordem utilizado são alocados na mesma frequência, 

e possuem uma banda passante extensa. O ganho total do filtro é o produto dos ganhos de 

cada filtro, logo o ganho de cada seção será raiz quadrada do ganho total. Em nosso caso, o 

ganho do filtro na frequência de segunda harmônica é de 0,0227 ou √            para 

cada seção. A mesma relação é feita para a frequência de corte dos filtros, sendo esta 

necessária para calcular os valores dos capacitores. São polos simples logo, a frequência de 

corte será o ganho de cada etapa do filtro vezes a frequência de ripple de segunda harmônica: 

0,15 120 18fp Gff fr Hz      ( 4.10 ) 

A frequência de corte é usada para calcular os valores dos capacitores de filtro e a 

impedância do capacitor, será igual à impedância da resistência na frequência de corte. As 

equações abaixo são usadas para calcular os valores dos capacitores: 

1 1
1 21,5

2 2 2 18 410
Cff nF

fp Rff k 
  

   
 ( 4.11 ) 

1 1
2 88,4

2 3 2 18 100
Cff nF

fp Rff k 
  

   
 ( 4.12 ) 

A corrente de funcionamento do multiplicador é gerada pela tensão de entrada sobre o 

resistor Rvac injetada no pino 6 do UC3854. O multiplicador apresenta maior linearidade 

quando trabalha no seu máximo de corrente permitida, que é 0,6mA. O cálculo de Rvac deve 

ser feito para a tensão de pico máxima na linha: 

(max) (max)2 2 45 63,63pk inV V V      ( 4.13 ) 

(max)
106

0,6

pkV
Rvac k

m
    ( 4.14 ) 
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Para um correto funcionamento do sistema, quando a tensão instantânea de entrada 

passar por zero, deve-se adicionar um valor de corrente contínua no pino 6, pois este  possui 

internamente uma tensão de 6 Vdc. Uma resistência Rb1 é conectada entre a tensão de 

referência (Vref) gerada pelo CI até o pino 6, para adicionar um pequeno nível dc de corrente. 

O valor deste resistor é 25% do valor do resistor Rvac: 

1 0,25 25Rb Rva k     ( 4.15 ) 

Quando a tensão senoidal de entrada em seu menor valor passar pelo seu pico 

máximo, a saída do multiplicador será máxima. O valor máximo da corrente de saída do 

multiplicador pode ser calculado pela equação de Imo e esta corrente não deve ser maior que 

o dobro de Iac, o que representa a máxima corrente disponível para esta tensão de entrada e a 

corrente de pico do PFC será limitada corretamente. A corrente Iset também representa outra 

limitação à corrente de saída do multiplicador, porém, esta não pode ser maior que 3,75/Rset. 

( )

min

50
466,6

106

in pkV
Iac µA

Rvac k
    ( 4.16 ) 

(min)

3,75
5

2
Rset k

Iac
  


 ( 4.17 ) 

A corrente de saída do multiplicador deve ser somada a uma corrente proporcional à 

corrente no indutor, para assim, fechar a malha de tensão feedback. Deve-se utilizar uma 

resistência Rmo para realizar esta função, ligando a saída do multiplicador ao sensor de 

corrente, fazendo com que o pino de saída do multiplicador seja um somador de sinais. A 

tensão sobre este resistor deve ser igual à tensão sobre Rs quando a corrente de pico passar 

por seu valor máximo no maior valor de tensão de entrada. 

( )

(min)

1,12 1,05 1,12
1,3

2 2 466,6

Rs pkV
Rmo Rci k

Iac µ

 
    

 
 ( 4.18 ) 

A corrente que carrega o oscilador é Iset, determinada pelo valor de Rset. A 

frequência de oscilação é determinada pelo capacitor Ct e a corrente de carga. O valor do 

capacitor para a frequência de comutação escolhida será de: 

1,25 1,25
5,8

5 53
Ct nF

Rset fs k k
  

 
 ( 4.19 ) 

A malha de corrente deve ser compensada para uma operação estável do controle. Foi 

visto anteriormente que as operações dos circuitos ressonantes da célula de comutação suave 

ocorrem em um curto intervalo de tempo se comparado ao período de um ciclo de operação 
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do conversor, não exercendo grande influência na resposta dinâmica em regime de trabalho 

nominal. Assim, adota-se o modelo equivalente do conversor Boost tradicional para encontrar 

as funções de transferência para o projeto dos compensadores, como foi demonstrado em 

[42]. Para a determinação do modelo equivalente do conversor, algumas hipóteses 

simplificativas similares àquelas consideradas para o Boost On-Off ZCS, foram: 

 Como a frequência de comutação do conversor é muito maior que a frequência 

da tensão de alimentação, esta é definida como constante em cada período de 

chaveamento. 

 Os dispositivos semicondutores são considerados ideais, ou seja, apresentam 

impedância infinita quando em estado de bloqueio e impedância nula quando 

em condução. 

 As resistências intrínsecas dos componentes, assim como as resistências 

parasitas, são desprezadas nesta abordagem. 

 A tensão no capacitor de saída do conversor é considerada constante e isenta 

de ondulações. 

 

Figura 4.11 – Modelo simplificado do conversor Boost. 

 

Analisando a tensão no indutor Lf, com o interruptor S2 em condução no intervalo de 

tempo t < D.Ts , tem-se: 

( ) ( )Lf t D Ts
v t Vin d t

 
   ( 4.20 ) 

Com o interruptor bloqueado, ou seja, quando t=(1-D).Ts, a tensão média no indutor é: 

( ) ( ) (1 ( ))Lf t D Ts
v t Vin Vo d t

 
     ( 4.21 ) 

As etapas descritas acima ocorrem em um período de chaveamento, assim reunindo as 

mesmas obtém-se: 

 ( ) ( ) ( ) (1 ( )) 1 ( )Lf t Ts
v t Vin d t Vin Vo d t Vin Vo d t


          ( 4.22 ) 
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Sabe-se que: 

( ) ( )
fLf f L

d
v t L i t

dt
  ( 4.23 ) 

Substituindo-se ( 4.23 ) em ( 4.22 ) têm-se: 

 ( ) 1 ( )
ff L

d
L i t Vin Vo d t

dt
    ( 4.24 ) 

Aplica-se uma perturbação na razão cíclica, o que refletirá também em uma 

perturbação na corrente do indutor, assim: 

ˆ( ) ( )d t D d t   ( 4.25 ) 

ˆ( ) ( )
f f fL L Li t I i t   ( 4.26 ) 

Ao substituir as equações acima em ( 4.24 ), têm-se: 

ˆˆ ( ) ( )
f ff L L

d
L I i t Vin Vo Vo D Vo d t

dt
       
 

 ( 4.27 ) 

Empregando somente os termos CA de primeira ordem, então a relação ( 4.27 ) fica 

resumida somente a: 

ˆˆ ( ) ( )
ff L

d
L i t Vo d t

dt
   ( 4.28 ) 

Para encontrar uma relação que vincule a corrente do indutor Lf com a razão cíclica, 

aplica-se a transformada de Laplace em ( 4.28 ):  

( ) ( )
ff Ls L I s Vo D s     ( 4.29 ) 

Logo, a função de transferência que determina a malha de controle de corrente do 

conversor é dada por: 

( )
( )

( )

fL

ID

f

I s Vo
G s

D s s L
 


 ( 4.30 ) 

É importante ressaltar que a função de transferência apresentada em ( 4.30 ) é uma 

versão simplificada, uma vez que uma série de hipóteses simplificativas foram adotadas, 

sendo a mais relevante a tensão de saída sem ondulações. Pode-se também determinar a 

função de transferência para a malha de corrente considerando a ondulação da tensão de 

saída, sendo o resultado obtido, uma relação matemática que é dependente da capacitância de 
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saída, resistência de carga e dependente do ponto de operação, ou seja, da razão cíclica D(t). 

Contudo, em [43] é apresentada a análise comparativa entre ambas as funções de 

transferência, ou seja, entre a versão simplificada e a versão aperfeiçoada. A conclusão 

proposta foi que, em altas frequências, ambas as relações são similares e, desta forma, a 

versão simplificada pode ser utilizada sem comprometer a performance geral de operação do 

conversor.  

Para nossa aplicação, a função de transferência (FT) da malha de corrente para 

controle da corrente no indutor será a função GID(s) multiplicada pelo valor do ganho de 

sensor de corrente (resistência shunt Rs) e ganho do modulador PWM (portadora dente de 

serra 1/Vsr). Assim a equação ( 4.30 ) é descrita por: 

1
( )ID s

f sr

Vo
G s R

s L V
  


 ( 4.31 ) 

Esta função de transferência tem um polo em altas frequências, o qual é devido à 

impedância do indutor boost (Lf) e ao sensor resistivo (Rs) que formam um filtro passa baixa. 

A função de transferência em malha aberta (FTMA) consiste no produto da FT apresentada 

anteriormente pelo compensador de corrente T(s) que será projetado: 

( ) ( )IDFTMA G s T s   ( 4.32 ) 

O controlador empregado é o compensador avanço-atraso de fase, sendo este 

visualizado na Figura 4.12 e projetado para atender às características demonstradas na Figura 

4.13. 

 

Figura 4.12 – Malha de corrente com compensador analógico. 
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Figura 4.13 - Diagrama do projeto do controlador da malha de corrente. 

A função de transferência do compensador avanço-atraso de fase é dada por: 

1

1
( )

CZ CZav z

p CI CP CZ CP

CZ CZ CP

s
R CK s

T s
s s R C C C

s s
R C C





 
 

     
   

  
  

 ( 4.33 ) 

O coeficiente Kav na equação acima é o ganho do compensador utilizado neste 

controle e descrito abaixo: 

1
av

CI CP

K
R C




 ( 4.34 ) 

As frequências do zero do controlador e dos pólos são descritas a seguir: 

1
z

CZ CZR C
 


 ( 4.35 ) 

1 0P   ( 4.36 ) 

2
CZ CP

P

CZ CZ CP

C C

R C C





 
 ( 4.37 ) 

O fabricante do CI UC3854A recomenda realizar a compensação da corrente 

aplicando um ganho próximo da frequência de comutação, através do circuito de potência do 

Boost e a frequência de comutação para gerar a compensação de toda a malha. Um zero de 

baixa frequência na resposta amplificada fornece um maior ganho, que faz com que o 

controle por corrente média funcione adequadamente. O ganho do compensador próximo da 

frequência de comutação é determinado pela relação entre a inclinação negativa da corrente 

no indutor quando a chave é bloqueada com a inclinação da rampa gerada pelo oscilador do 

UC3854. Estes dois sinais são entradas do comparador PWM no CI UC3854. 
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A inclinação de queda da corrente no indutor é uma unidade em ampère por segundo e 

tem o seu valor máximo quando a tensão de entrada for zero. Neste ponto (Vin= 0), a 

corrente no indutor é dada pela razão entre a tensão de saída do conversor e a indutância 

(Vo/Lf). Esta corrente circula pelo sensor resistivo Rs e gera uma tensão com a inclinação 

     

  
. Esta inclinação, multiplicada pelo ganho do compensador de corrente na frequência de 

comutação, deve ser igual à inclinação da rampa do oscilador (também em volts por segundo) 

para uma boa compensação da malha de corrente. Se o ganho for muito alto, a inclinação da 

corrente no indutor será maior que a inclinação da rampa e a malha poderia ficar instável. 

Esta instabilidade ocorrerá próximo ao menor valor da forma de onda da tensão de entrada e 

desparecerá quando esta aumentar. 

A frequência de corte desta malha pode ser encontrada a partir da equação abaixo: 

2

cz
ci

sr f ci

Vo Rs R
f

V L R

 


 
 ( 4.38 ) 

O fci é a frequência de corte da malha de corrente e (
   

   
) é o ganho do amplificador 

de erro. O fabricante recomenda um valor para esta frequência entre 5kHz até 10kHz para 

uma resposta satisfatória para a malha de corrente. Para especificar o ganho do amplificador, 

encontra-se o valor da tensão sobre o sensor resistivo, gerada pela corrente do indutor Lf em 

sua etapa de inclinação negativa, e divide-se este valor pela frequência de comutação: 

6

102 0,05
0,35

270 10 53000
Rs pk

f

Vo Rs
V V

L fs 

 
   

  
 ( 4.39 ) 

 Esta tensão encontrada acima deve se igualar à amplitude pico a pico da tensão de 

rampa do oscilador (Vsr), que é de 5,2V. Logo, o compensador de corrente deve ter seu ganho 

(Gca) na frequência de comutação um valor tal que, as inclinações da corrente no indutor e da 

rampa do oscilador estejam iguais. O valor de Gca é calculado na expressão abaixo: 

5,2
15

0,35

sr

Rs

V
Gca

V
  


 ( 4.40 ) 

Para calcular o valor do resistor Rcz que determina o zero do controlador, deve-se 

adotar o valor do resistor Rci igual ao do resistor Rmo. 

15 1,3 19,5Rcz Gca Rci k k       ( 4.41 ) 

O valor da frequência de corte da malha de corrente é então calculada utilizando-se a 

equação anterior: 
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102 0,05 19,5
8,5

2 5,2 2 270 1,3
ci

sr f

Vo Rs Rcz k
f kHz

V L Rci µ k 

   
  

    
 ( 4.42 ) 

A locação do zero para resposta do compensador de corrente deve ser igual ou inferior 

à frequência de corte. Se o zero for alocador na frequência de corte, a margem de fase será de 

45 graus. Nesta frequência, a margem de fase é muito estável, possuindo baixo overshoot e 

boa tolerância para variações dos componentes do circuito. Se o zero for alocado em uma 

frequência menor que a de corte, a margem de fase será maior. O zero deve ser colocado na 

frequência de corte para que a impedância do capacitor nesta frequência seja igual ao valor da 

resistência de Rcz. A equação é a seguinte: 

1 1
987 990

2 2 8,5 19,5ci

Ccz pF pF
f Rcz k k 

   
   

 ( 4.43 ) 

Um polo normalmente é adicionado na resposta do amplificador de erro de corrente 

próximo à frequência de chaveamento para reduzir a sensibilidade ao ruído. Se o polo é 

superior à metade da frequência de comutação, ele não afetará a resposta em frequência da 

malha de controle. Este polo deve estar acima de fs/2: 

1 1
157

2 2 53000 19,5
Ccp pF

fs Rcz k 
  

   
 ( 4.44 ) 

O diagrama de bode da função de transferência em malha aberta, ou seja, a FTMA da 

malha de corrente é demonstrada na figura seguinte. Nota-se que o sistema é estável, com 

elevada atenuação de altas frequências e margem de fase próxima de 41º. 
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Figura 4.14 – Resposta em frequência da FTMA(s) da malha de corrente no indutor com 

controlador analógico de avanço-atraso de fase. 

A malha de controle da tensão deve ser compensada para uma operação estável, 

priorizando manter uma mínima distorção de entrada a obter uma estabilidade. A banda 

passante da malha deve ser pequena para atenuar a 2ª harmônica que aparece sobre a tensão 

no capacitor de saída e assim manter a distorção da corrente de entrada baixa. O compensador 

de tensão deve também ter uma defasagem suficiente para que a modulação esteja em fase 

com a tensão de linha de entrada. 

 

Figura 4.15. Compensador de tensão. 
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Seguindo o guia de projeto recomendado pelos fabricantes do UC3854 apresentado 

em [41], deve-se primeiramente determinar a magnitude da ondulação da tensão sobre o 

capacitor de saída. O valor de pico da tensão de 2ª harmônica é: 

2( )

2

500
5,3

2 2 120 1220 102
pk

Pin
Vo V

f Co Vo µ 
  

    
 ( 4.45 ) 

Onde: 

Vo2(pk) = valor de pico da tensão residual (ripple); 

f2 = frequência da tensão residual, ou seja, segunda harmônica da frequência da tensão 

de linha; 

Co = valor do capacitor de saída; 

Vo = tensão de saída contínua. 

 

A fim de obedecer à especificação de 3% de THDI, 1.5% será causado pela entrada de 

tensão Vff e 0.75% pela ondulação residual da tensão de saída, ou 1.5% pela tensão Vvao. O 

saldo restante de 0.75% está ligado às diversas não linearidades da pastilha e dos 

componentes externos. O compensador de tensão tem em sua saída um sinal de um a cinco 

volts, logo, o pico da ondulação residual de tensão na saída do amplificador de erro é dado 

por Vvea(pk) = %Ripple x ΔVvea. A tensão Vo2(pk) deve ser reduzida para a ondulação 

residual de tensão permitida na saída do amplificador de erro. Isto define o ganho do 

amplificador para a frequência de segunda harmônica. No CI UC3854N, a variação da tensão 

Vvea é 5-1 = 4V. 

( )

% 4 0,015
0,011

5,3pk

Vvea ripple
Gva

Vo

  
    ( 4.46 ) 

Os critérios para escolha do resistor Rvi não são muito claros. O valor desta 

resistência deve ser alto o suficiente para que a dissipação de potência seja pequena. 

Escolhemos Rvi = 470kΩ. O capacitor de feedback Cvf determina o ganho sobre a ondulação 

residual de segunda harmônica. 

2

1 1
240

2 2 120 470 0,011
Cvf nF

f Rvi Gva k 
  

     
 ( 4.47 ) 

A tensão de saída é fixada por um divisor de tensão com as resistências Rvi e Rvd. O 

valor da primeira resistência é determinado antes de Rvd, o qual se encontra a tensão de saída 

desejada e a tensão de referência de 7,5Vdc sobre Rvd. 
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470 7,5
38

102 7,5

Rvi Vref k
Rvd k

Vo Vref

 
   

 
 ( 4.48 ) 

A frequência do polo do compensador de tensão pode ser encontrada fixando-se o 

ganho da equação unitário, deixando como variável a frequência. O ganho desta malha é 

produto do ganho do compensador pelo ganho do conversor Boost, que pode ser descrito em 

função da potência de entrada. 

bst

Pin Xco
G

Vvea Vo



 

 ( 4.49 ) 

Onde: 

Xco = Impedância do capacitor de filtro de saída; 

Gbst= Ganho do estágio de potência incluindo o multiplicador e divisor; 

Pin = Potência média de entrada; 

Xco = Impedância do capacitor de saída; 

ΔVvea = Faixa de variação do sinal de tensão do compensador de tensão; 

Vo= Tensão de saída DC. 

O ganho deste compensador acima do polo, em sua resposta em frequência, é dado 

por: 

Rvi

Xcf
Gva 

 
( 4.50 ) 

Xcf = Impedância do capacitor do compensador. 

O ganho total da malha de tensão é a multiplicação de Gbst e Gva: 

Pin Xco Xcf
Gv

Vvea Vo Rvi

 

  

 ( 4.51 ) 

Para um ganho de frequência de valor unitário, basta igualar Gv a 1 e rearranjar a 

equação para encontrar a frequência fvi, que é elevada ao quadrado por se tratar de uma 

equação de segunda ordem. Pode-se escrever Xco como 
 

     
 e Xcf como 

 

      
 : 

2

2

2

(2 )

500
14,6

4 102 470 1220 240 (2 )

Pin
fvi

Vvao Vo Rvi Co Cvf

fvi Hz
k µ n






     

 
    

 ( 4.52 ) 

 

Em seguida encontra-se Rvf: 
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1 1
45

2 2 14,6 240
Rvf k

fvi Cvf n 
   

   
 ( 4.53 ) 

4.5 Projeto do circuito de controle da célula ZCS  

Parar realizar o controle da célula de comutação suave e alcançar os objetivos 

descritos durante este capítulo, foram implementados dois circuitos eletrônicos conectados no 

pino de saída de pulso PWM do CI UC3854N, gerando três pulsos para as chaves.  

Como pode ser observado na Figura 4.16, o pulso oriundo do pino 16 do controlador, 

denominando Vm, é defasado de um tempo definido ∆t através de um circuito comparador de 

tensão utilizando o CI LM311. Este pulso defasado será enviado como Vgs1 e Vgs2 para a 

condução e abertura das chaves S1e S2. Já para acionar a chave S3 foi gerado o sinal Vgs3 que 

é o complementar do sinal Vm, sendo obtido através de um circuito inversor de chaveamento 

com transistor. Analisando todos os sinais gerados, nota-se que Vgs1 e Vgs2 são iguais, e que 

Vgs3 irá acionar a chave S3 no momento oportuno para o correto funcionamento da célula de 

comutação.  

 

Figura 4.16 – Pulso de saída do UC3854 e pulsos para as chaves S1, S2 e S3. 

 

É importante salientar que o intervalo de tempo ∆t deve ser o necessário para que a 

corrente na chave S2 se anule, conforme mostrado na Figura 4.4. Como foi tratado 

anteriormente, para uma operação ZCS em toda a faixa de carga, este tempo deverá ser 

metade do período de ressonância f02. 

02

1

2
t

f
   ( 4.54 ) 

O circuito comparador usado para acionar as chaves S1 e S2 é mostrado na Figura 

4.20 (a). Na porta não inversora (IN+) do comparador de tensão LM 311, foi feito um arranjo 

entre resistores e um capacitor e na porta inversora (IN-) do mesmo, foi conectado um divisor 
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resistivo. A forma de onda aplicada na porta não inversora IN+ é uma função exponencial 

dada pela as equações ( 4.55 ) e ( 4.56 ) que representam a tensão sobre o capacitor em sua 

carga e descarga, respectivamente. O gráfico das funções citadas é mostrado na Figura 4.17. 

1 1
t

CV Vcc e 

 
   

 
 ( 4.55 ) 

1

t

CV Vcc e 



   ( 4.56 ) 

 1 11 12C R R     ( 4.57 ) 

Onde: 

Vcc = tensão de alimentação; 

VC1= tensão sobre o capacitor C1; 

τ = constante de tempo; 

Note na Figura 4.17 que a tensão sobe e desce de 63,2% na primeira constante de 

tempo (1 ) e somente 1,1% entre a quarta e a quinta constante.  A taxa de variação de VC1 é 

sensível à constante de tempo determinada pelos parâmetros R11, R12 e C1 do circuito. 

  

(a) (b) 

Figura 4.17 – Tensão sobre o capacitor C1. (a) Fase de carga; (b) Fase de descarga. 

 

No processo de comparação das tensões entre portas IN+ e IN- do CI comparador 

LM311, para que os pulsos Vgs1 e Vgs2 estejam defasados de um intervalo de tempo ∆t 

desejado e não apresentem larguras do pulso diferentes do pulso mestre Vm, a tensão aplicada 

à porta inversora deve ser igual à metade da tensão de alimentação, ou tensão aplicada no 

circuito (R11, R12, C1). Enquanto a tensão na porta não inversora for menor que a tensão na 

porta inversora, o pulso na saída do LM311 permanece baixo. Quando o valor da tensão na 

porta IN+ superar o da porta IN-, o sinal de saída do CI comparador será alto. 

Este intervalo de tempo em que a tensão na entrada não inversora leva para superar a 

tensão na porta inversora é o tempo de defasagem ∆t desejado, e pode ser melhor ilustrado na 
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figura seguinte. Para plotagem das curvas de tensão no capacitor para diferentes constantes de 

tempo, foram definidos alguns valores dos componentes do circuito, onde C1 = 1,3nF e R12 = 

100Ω. 

 

Figura 4.18 – Tensão de carregamento do capacitor C1 para diferentes valores de constante de 

tempo.  

Manipulando-se ( 4.55 ) obtêm-se a equação ( 4.58 ), na qual  pode-se determinar o 

valor do capacitor C1 e dos resistores R11 e R12 do circuito de carga e descarga. Sabendo-se 

que o componente R11 é um resistor variável, adota-se valores fixos para os elementos C1 e 

R12, onde o tempo ∆t em que a tensão no capacitor atinge a tensão Vcc/2 é variável com o 

valor da constante de tempo τ, como pode ser visto na figura a seguir. 

 1 11 12
ln(0,5)

t
C R R


    ( 4.58 ) 
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Figura 4.19 – Variação do defasamento ∆t pela variação do valor do resistor R11. 

 

Assim, para obter o defasamento ∆t necessário para uma abertura segura da chave S2, 

manipula-se a equação ( 4.55 ) e substitui-se o valor do tempo pela equação ( 4.54 ): 

    1 11 12

02

1

2 ln(0,5)
C R R

f
   

 
 ( 4.59 ) 

De acordo com a teoria dos divisores de tensão, para se obter um valor de tensão igual 

à metade da tensão de entrada aplicada, os valores dos resistores a serem utilizados são 

iguais. Portanto R13 = R14 + R15. A variação deste nível de tensão sobre a porta inversora 

também altera o tempo de defasagem do pulso gerado, entretanto este método modifica a 

largura deste pulso em relação ao pulso original Vm. Este fato pode ser desprezado se o 

controle for implementado em malha fechada, porém para nossa aplicação utilizaremos este 

nível de tensão sempre fixo, alterando apenas a constante de tempo de carga e descarga do 

capacitor C1. 

Para acionar a chave S3, o circuito implementado é apresentado na Figura 4.20(b). 

Este é caracterizado por um circuito inversor de chaveamento com transistor alternando os 

pontos de operação entre corte e saturação. O pulso de saída Vgs3 é complementar ao sinal de 

saída Vm do pino 16 do CI UC3854. Para esta aplicação foi utilizado o transistor BC337 

devido à sua velocidade de comutação. 
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(a) (b) 

Figura 4.20 – Circuitos implementados para geração dos sinais de controle; (a) sinais Vgs1 e 

Vgs2; (b) sinal Vgs3.  

 

A Figura 4.21 mostra em detalhes o que foi descrito nessa seção.  Observa-se que o 

efeito desejado foi alcançado e que com o correto ajuste de Δt a chave S2 será desligada sob 

corrente nula para toda faixa de carga. 

 

 

Figura 4.21 – Detalhes da geração dos pulsos Vgs1, Vgs2 e Vgs3. 
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Com essa estratégia de controle todos os sinais gerados estão sincronizados ao sinal 

principal gerado pelo CI UC3854N, o qual realiza o controle da corrente de entrada e tensão 

de saída do conversor. A largura de pulso do mesmo define a largura de pulso dos demais 

sinais. 

4.6 Circuitos de gatilho 

O circuito utilizado para acionar as chaves do conversor Boost On-Off ZCS é simples 

e de fácil implementação. Como os terminais de “source” das chaves S1 e S2 estão 

conectados no mesmo ponto e no terra do sistema, o circuito de gatilho para estas chaves 

pode ser aplicado com um simples push-pull a trasistores bipolares operando em corte e 

saturação, promovendo uma grande redução de custos e complexidade nesta etapa do projeto. 

Este circuito pode ser visualizado na Figura 4.22.  

 

Figura 4.22 – Circuito de gatilho para as chaves S1 e S2. 

Já para a chave S3, seus pulsos deverão ser isolados dos demais, devido sua 

localização no circuito. Este isolamento foi feito utilizando-se o circuito de gatilho (“gate 

driver”) SKHI-10op da Semikron. Este possui proteção contra curto-circuito baseado no 

monitoramento da tensão VDS do interruptor, provendo o desligamento suave com 

sinalização de erro. A foto do circuito é apresentada na Figura 4.23. 
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Figura 4.23 – Placa do circuito de gatilho SKHI 10op da Semikron. 

Esse circuito necessita de uma fonte de alimentação, também fabricada pela 

Semikron, a qual é alimentada com 15 V e fornece uma tensão isolada de 24 V na saída. Esta 

fonte pode ser visualizada na Figura 4.24.  

 

Figura 4.24 – Fonte para “Gate Driver” SKHI PS2 da Semikron. 

4.7 Fonte de alimentação para o circuito de controle 

Para alimentar o circuito de controle, incluindo a placa de controle do UC3854 e os 

circuitos de gatilho foi construída uma fonte de alimentação com tensão de saída regulada. 

Foram utilizados reguladores de tensão na forma de CI, os quais são mais precisos e 

compactos. Esta fonte pode ser alimentada com tensão da rede 110/220Vac e regula uma 

tensão de saída de ±18Vdc, além de contar com proteção contra sobrecarga e curto circuito.  

4.8 Conclusão 

O capítulo 4 trouxe um estudo detalhado da operação do circuito de controle, além de 

aspectos importantes para a implementação prática do circuito. Características específicas da 

estratégia de controle, compensadores, circuitos de geração de pulsos e CI’s envolvidos na 

geração destes sinais PWM foram relatadas, possibilitando o disparo correto das chaves 

envolvidas para uma operação ZCS e controle do fator de potência. 

A partir do circuito de controle criado e das equações geradas, o circuito de potência 

do conversor Boost On-Off ZCS pode ser simulado e construído. 
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5 SIMULAÇÕES E RESULTADOS EXPERIMENTAIS 

5.1 Introdução 

Este capítulo apresenta os resultados de simulação realizados sob a plataforma PSIM
®

 

e os resultados práticos obtidos através de um protótipo.  

Os resultados de simulação são importantes para a realização de testes, verificação e 

estudo de viabilidade da topologia proposta, além da consolidação da estratégia de controle. 

Após validação através da simulação, realiza-se a montagem do protótipo utilizando os 

parâmetros e valores obtidos e são executados diferentes ensaios com o protótipo para 

validação final da topologia apresentada neste trabalho. 

5.2 Simulações do circuito proposto 

De acordo com os parâmetros escolhidos no capítulo 5, para uma potência de saída de 

450W e uma tensão de saída de 102V, têm-se uma carga de 23,12 Ω. Utilizando-se do 

software de simulação de circuitos elétricos PSIM
®
, foi possível obter os resultados de 

comutação não dissipativa das chaves do conversor e correção do fator de potência. Este 

simulador disponibiliza o circuito integrado UC3854N em seu banco de componentes, o que 

possibilitou a obtenção de resultados bem próximos dos ensaios experimentais. 

Primeiramente, a figura abaixo apresenta arranjo do circuito de potência do conversor 

HPF Boost ZCS no simulador: 

 

Figura 5.1 – Circuito de potência do conversor HPF Boost ZCS. 
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O circuito de controle pode ser visualizado na Figura 5.2: 

 

Figura 5.2 – Circuito de controle do conversor proposto. 

 

Abaixo seguem os resultados de simulação para o circuito descrito acima. A Figura 

5.3 apresenta as formas de onda da corrente circulante e da tensão dreno-source na chave 

principal S2. Nota-se que a entrada e a saída de condução desta chave ocorrem com corrente 

nula, não havendo cruzamento entre a tensão sobre a chave e a corrente conduzida. As perdas 

por comutação são nulas, como esperado. 

 

Figura 5.3 – Tensão (VS2) e corrente (iLr2) na chave principal S2.  
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A figura seguinte apresenta as formas de onda da corrente circulante e tensão dreno-

source na chave auxiliar S1. Observa-se que a característica de entrada de condução e 

bloqueio desta chave com corrente nula é alcançada com êxito. O pico de corrente na chave 

S1 também é reduzido, se comparado com a corrente na chave principal S2. 

 

 

Figura 5.4 - Tensão (VS1) e corrente (iLr1) na chave S1. 

 

A figura abaixo demonstra as formas de onda da corrente circulante e tensão dreno-

source na chave auxiliar S3. A característica ZCS na entrada de condução e bloqueio desta 

chave também é alcançada, caracterizando um chaveamento sem perdas. Apenas uma 

pequena parcela da corrente de entrada nominal circula por esta chave, não acarretando em 

perdas significantes de condução. 

 

Figura 5.5 - Tensão (VS3) e corrente (iS3) na chave S3. 
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Pode-se observar que a tensão em todas as chaves é próxima à tensão de saída Vo do 

conversor, como afirmado nos capítulos anteriores. 

A figura abaixo demonstra a tensão do capacitor ressonante Cr e a tensão sobre o 

diodo boost D0. O pico máximo de tensão sobre este diodo bloqueado é de duas vezes as 

tensão de saída, ou seja, a tensão sobre os terminais do capacitor ressonante carregado. 

 

 

Figura 5.6 – Tensão sobre o capacitor ressonante (Vcr) e tensão reversa sobre o diodo D0 

(VD0). 

Os planos de fase que exemplificam as etapas de operação deste conversor são 

apresentados nas figuras seguintes. O primeiro plano de fase traçado exemplifica bem as 

etapas de funcionamento do conversor relacionadas à corrente iLr2. Observando o segundo 

plano de fase pode-se concluir que a corrente iLr1 é puramente senoidal, sendo composta 

apenas de seu semi-ciclo positivo, demonstrada aqui pelo semi círculo traçado neste plano. 

Ambos planos de fase simulados são equivalentes aos teóricos traçados no capítulo 2. 

 

Figura 5.7 – Plano de fase da corrente ressonante iLr2 pelo capacitor ressonante Cr. 
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Figura 5.8 - Plano de fase da corrente ressonante iLr1 pelo capacitor ressonante Cr. 

A Figura 5.9 demonstra a corrente no indutor boost Lf, com formato de uma senóide 

retificada. A Figura 5.10 enfatiza a componente de alta frequência desta corrente (frequência 

de comutação), onde pode-se também reconhecer o modo de condução contínua em plena 

carga e o ripple projetado utilizando-se um indutor de 270μH. 

 

Figura 5.9 – Corrente no indutor Lf. 

 

 

Figura 5.10 – Imagem ampliada da corrente no indutor Lf. 
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Pode-se demonstrar também a tensão de controle gerada pelo CI UC3854 que será 

comparada com a portadora PWM, nas figuras abaixo: 

 

Figura 5.11 – Tensão de controle que será enviada à portadora PWM. 

 

 

Figura 5.12 – Tensão de controle (Vco) e tensão dente de serra (Vsr). 

 

Concluindo os resultados de simulação, as figuras abaixo apresentam as formas de 

onda da corrente de entrada, tensão de entrada e tensão de saída do conversor proposto. Nota-

se que a corrente possui a forma senoidal e está em fase com a tensão de entrada, resultando 

em um fator de potência de 0,998 e taxa de distorção harmônica de corrente de 0,5%. 
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Figura 5.13 – Tensão de entrada Vin e corrente de entrada Iin do conversor HPF Boost ZCS. 

 

Também foi realizada uma simulação de degrau de carga de 50% para 100% 

validando a estabilidade do controle aplicado. 

 

Figura 5.14 – Degrau de carga de 50% para 100%. 

5.3 Resultados Experimentais do HPF Boost On-Off ZCS 

De acordo com o procedimento de projeto apresentado anteriormente e os resultados 

obtidos em simulação foi possível construir um protótipo do conversor HPF Boost On-Off 

ZCS. O conversor foi colocado em funcionamento com objetivo de validar as premissas 

apresentadas nos capítulos anteriores, enfatizando o chaveamento não dissipativo de todas as 

chaves semicondutoras e o controle do fator de potência e distorção harmônica da corrente de 

entrada.  
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As placas de potência e de controle utilizadas foram projetadas e construídas nas 

instalações do NUPEP, sendo ambas dupla face para melhor o aproveitamento em uma área 

reduzida. As placas de controle e gate-driver são extraíveis da placa de potência, facilitando 

manutenção e ajustes de bancada. O circuito de potência também foi projetado para 

possibilitar a mudança do conversor HPF Boost On-Off ZCS para um conversor Boost PFC 

tradicional (sem a célula de comutação suave), permitindo a realização de ensaios 

comparativos de rendimento. 

Os semicondutores, indutores e capacitores utilizados são descritos na Tabela 5.1. 

Tabela 5.1 – Parâmetros do conversor HPF Boost On-Off ZCS. 

Parâmetro Valor 

Tensão de entrada Vin = 40V 

Tensão de saída Vo = 102V 

Potência de saída Po = 450W 

Frequência de chaveamento fs = 53kHz 

Indutor Boost Lf = 270μH 

Capacitor de filtro de saída Co = 1220μF 

Capacitor ressonante Cr = 150nF 

Indutor ressonante Lr1 Lr1 = 12 μH 

Indutor ressonante Lr2 Lr2 = 3,5 μH 

Chave principal S2 IRFP4668 

Chaves auxiliares S1, S3 IRFP4668 

Diodo Boost D0 HFA30TA60  

Diodos auxiliares D1,D2,D3 HFA30TA60 

Ponte retificadora de diodos  TB358 

Resistor shunt THS10 – 0,05Ω 

CI controlador PFC UC3854N 

 

A Figura 5.16 abaixo ilustra o protótipo construído do conversor proposto e a Figura 

5.15 apresenta o esquema do seu circuito. Todos os resultados experimentais que serão 

apresentados neste item foram obtidos através de medições realizadas nas instalações do 

NUPEP, utilizando equipamentos pertencentes a este laboratório que podem ser visualizados 

na Figura 5.17. O conversor foi ensaiado em condições de operação nominal, mantendo-se o 

mesmo padrão de teste para os vários parâmetros elétricos analisados. 
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Figura 5.15 – Circuito completo do conversor HPF Boost On-Off ZCS. 

 

Figura 5.16 – Protótipo do conversor HPF Boost On-Off ZCS.  
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Figura 5.17 – Ensaio do protótipo construído.  

5.3.1 Análise das formas de onda 

Primeiramente foram realizados ensaios com o conversor Boost PFC sem a célula de 

comutação On-Off  ZCS, com o intuito de aplicar algumas comparações entre características 

de comutação das chaves e performances de rendimento. O mesmo circuito de potência foi 

aplicado nestes ensaios, utilizando a chave S2 como única chave do conversor Boost, 

incluindo também no circuito a ponte retificadora, o diodo D0, o indutor de filtro Lf e o 

capacitor Co. O aproveitamento da mesma estrutura para os ensaios sem a célula ZCS pode 

ser visualizado no esquema da Figura 5.18. 

Através da Figura 5.19 pode-se notar o cruzamento entre a tensão e a corrente no 

momento da abertura e fechamento da chave S2. Além de causar um stress de tensão nesta 

chave, as perdas por comutação são evidentes e contribuem efetivamente na queda do 

rendimento do conversor e também na emissão de EMI. Quanto maior a frequência de 

operação, maiores serão as perdas por chaveamento. A Figura 5.20 valida a estratégia de 

controle projetada no capítulo anterior e também a placa de controle e os circuitos de gatilho. 

Este conversor está operando como pré-regulador ou PFC adequadamente, onde nota-se um 

nível de distorção harmônica de corrente de 3,79% e fator de potência de 0,998. 
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Figura 5.18 – Aproveitamento da estrutura para ensaios com Boost PFC tradicional. 

 

 (a) 

 

(b) 

Figura 5.19 – (a)-(b) Corrente e tensão na chave do conversor Boost PFC tradicional. 
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(a) 

 

(b) 

Figura 5.20 – (a) Corrente de entrada (Iin) e tensão de saída (Vo) do Boost PFC tradicional. 

(b) Taxa de distorção harmônica da corrente de entrada. 

Após os ensaios anteriores, pode-se inserir a célula On-Off ZCS no circuito do 

conversor e assim extrair resultados com comutação suave em todas as chaves. A Figura 5.21 

mostra a tensão e a corrente na chave principal S2. Pode-se observar que a comutação não 

dissipativa é alcançada, assim como previsto na análise teórica e na simulação realizada. 

Nota-se também que a máxima tensão sobre a chave é igual à tensão de saída do conversor 

(102V). 

(a) 

 

(b) 

Figura 5.21 – (a)-(b) Formas de onda da tensão (VS2) e corrente (ILr2) na chave S2. 

 A figura seguinte demonstra as formas de onda do diodo D0 e da chave S2 ambos em 

operação e o pulso de acionamento desta chave (Vgs2). Notas-se o pico de tensão sobre o 

diodo D0  de duas vezes a tensão de saída, como previsto no equacionamento desenvolvido 

nos capítulos anteriores. Para melhorar a comutação deste semicondutor, um snubber de 
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baixíssima potência foi utilizado, com objetivo de reduzir os efeitos de EMI sem 

comprometer o rendimento da estrutura. 

 

 (a) 

 

(b) 

Figura 5.22 – (a) Tensões na chave S2 (VS2), diodo D0 (VD0), pulso de gatilho da chave S2 

(Vgs2) e corrente nesta chave (ILr2). (b) Tensão no diodo D0. 

A figura seguinte ilustra as formas de onda da tensão e corrente sobre a chave S1. 

Novamente, a operação ZCS é observada, caracterizando a comutação não dissipativa nesse 

semicondutor. 

 

(a) 

 

(b) 

Figura 5.23 - (a)-(b) Formas de onda da tensão (VS1) e corrente (ILr1) na chave S1. 

A Figura 5.24 apresenta as formas de onda das tensões sobre a chave S1 e sobre o 

diodo D1. Nota-se que a tensão sobre este diodo também não ultrapassa a tensão de saída do 

conversor.  
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Figura 5.24 – Tensões na chave S1 (VS1) e diodo D1 (VD1), pulso de gatilho da chave S1 

(Vgs1) e corrente nesta chave (ILr1). 

A chave S3 também opera chaveando com corrente nula tanto na abertura quanto no 

fechamento, como que pode ser visto na  Figura 5.25. 

 

(a) 

 

(b) 

Figura 5.25 - (a)-(b) Formas de onda da tensão (VS3) e corrente (IS3) na chave S3. 

Na Figura 5.26, observa-se as formas de onda das tensões sobre a chave S3 e o diodo 

D3, o pulso de gatilho para esta chave (Vgs3) e a corrente (IS3) que circula por esta chave. 
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Figura 5.26 - Tensões na chave S3 (VS3) e diodo D3 (VD3), pulso de gatilho da chave S3 

(Vgs3) e corrente nesta chave (IS3). 

A figura seguinte apresenta os planos de fase obtidos através dos ensaios 

experimentais: 

 

(a) 

 

(b) 

Figura 5.27 – (a) Plano de fase do circuito ressonante Lr1-Cr, (b) Plano de fase do circuito 

ressoante Lr2-Cr. 

As figuras abaixo ilustram as formas de onda das tensões e correntes nas chaves S1,S2 

e S3 e tensão no capacitor Cr. Nota-se na Figura 5.28 – (a) que as chaves S1 e S2 são 

fechadas e abertas simultaneamente, ambas com comutação com corrente nula e sem 

sobretensões e grandes oscilações. 
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(a) 

 

(b) 

Figura 5.28 – (a) Tensões (VS1/VS2) e correntes (ILr1/ILr2) nas chaves S1 e S2. (b) Tensões na 

chave S3 (VS3) e capacitor ressoante Cr (VCr) e correntes na chave S1 (ILr1) e S3 (IS3). 

A Figura 5.29 – (a) mostra as formas de onda das tensões e correntes nas chaves S2 e 

S3 e tensão de carga do capacitor Cr. Observa-se nesta figura a transferência da corrente da 

chave S2 para a chave S3, possibilitando a abertura da chave S2 com corrente nula. A Figura 

5.29 - (b) ilustra todas as corrente envolvidas na operação deste conversor (nas chaves S1, S2 

e S3) e a tensão do capacitor ressonante. 

 

(a) 

 

(b) 

Figura 5.29 - (a) Formas de onda das tensões (VS2/Vcr) e correntes (ILr2/IS3) nas chaves S2 e 

S3. (b) Formas de onda da tensão no capacitor ressonante Cr (Vcr) e correntes nas chaves S1 

(ILr1), S2 (ILr2) e S3 (IS3). 
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Nota-se que este capacitor é carregado drenando meio ciclo da corrente ressonante ILr1 

e é descarregado pela transferência de corrente da chave S2 para S3. 

A figura a seguir ilustra a corrente no indutor boost Lf. Esta é uma variável controlada 

para correção do fator de potência, por isso apresenta a forma de uma senóide retificada, 

semelhante à forma de onda da tensão no ramo após a ponte retificadora. Esta corrente 

apresenta uma componente alternada de baixa frequência de 120Hz e uma componente de 

alta frequência relativa à frequência de chaveamento (53kHz). Ambas podem ser melhor 

visualizadas na Figura 5.30 – (a) e (b). Através dessa figura, nota-se também que o conversor 

trabalha em modo de condução contínua, como descrito anteriormente e demonstrado nos 

resultados de simulação. 

 

 

(a) 

 

(b) 

Figura 5.30 – (a) Corrente no indutor boost Lf. (b) Imagem ampliada da corrente ILf no 

indutor Lf. 

 

Outro objetivo deste conversor, que é a correção do fator de potência, pode ser 

validado pelas figuras abaixo. A tensão de controle que é enviada para a portadora PWM 

internamente ao CI pode ser medida através do pino 3 do UC3854N e a dente de serra pode 

ser aferida no pino 14. Estas duas formas de onda podem ser visualizadas na Figura 5.31. 
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 (a) 

 

(b) 

Figura 5.31 – (a) Tensão de controle (Vco) na saída do compensador de corrente. (b) Tensão 

de controle (Vco) e portadora PWM dente de serra (Vsr). 

A Figura 5.32 – (a) apresenta as formas de onda da tensão e corrente de entrada do 

conversor e tensão de saída em operação nominal. No item (b) desta figura pode-se observar 

a taxa de distorção harmônica da corrente de entrada, com um valor aproximado de menos de 

3%. O fator de potência medido em potência nominal foi de 0,998. 

 

 

(a) 

 

(b) 

Figura 5.32 – (a) Formas de onda da tensão de entrada (Vin), corrente de entrada (Iin) e tensão 

de saída (Vo) do conversor HPF Boost ZCS. 

Também foi realizado um ensaio de degrau de carga de 50% para 100% para validar a 

resposta dinâmica da estratégia de controle aplicada, o qual pode ser ilustrado na figura 

seguinte. 
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Figura 5.33 – Degrau de carga de 50% para 100%. 

A figura seguinte mostra que mesmo com a imposição de corrente senoidal retificada 

no indutor de filtro Lf, a operação das chaves em ZCS ocorre para todo o período de 120Hz, 

com a corrente na chave principal S2 no seu mínimo valor até seu máximo e 

consequentemente nas outras chaves. 

 

 (a) 

 

(b) 

Figura 5.34 – (a)-(b) Formas de onda da tensão na chave S2 e correntes nas chaves S1 e S2. 

Os oscilogramas mostrados até aqui foram adquiridos através do uso do osciloscópio 

Tektronix TPS 2024B e do medidor de corrente TCP A300 Tektronix. A tensão de entrada 

Vin foi obtida através do uso de um varivolt monofásico. Um medidor digital de potência 

Yokogawa WT 230 também foi utilizado a fim de se obter o rendimento da estrutura perante 

a variação de carga.  
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5.3.2 Análise de rendimento 

Apesar de ser uma célula com grande quantidade de componentes eletrônicos e 

semicondutores, a sua aplicação no conversor Boost apresentou uma excelente resposta de 

rendimento, atingindo valores próximos a 88%. Este valor não é tão alto devido à baixa 

tensão de alimentação (valor não convencional de 40Vac), que foi definida baseando-se nas 

características técnicas do conversor industrial o qual foi referenciado como exemplo de 

aplicação prática. Esta tensão de alimentação com valor baixo resulta em um aumento da 

corrente de entrada do conversor, o que aumenta substancialmente as perdas por condução 

nos componentes. 

 Valores de rendimento superiores a este podem ser alcançados fazendo-se o uso de 

chaves com baixa resistência série, utilização de diodos com menor tensão direta e aumento 

da tensão de entrada do conversor. Diodos Schottky com baixa tensão direta seriam 

adequados para essa aplicação, todavia não foram encontrados os mesmos no estoque do 

laboratório com capacidade de suportar os níveis de tensão para o protótipo construído. O 

conversor HPF Boost On-Off ZCS foi construído com a possibilidade de desativação da 

célula de comutação suave, transformando-se em um conversor Boost PFC convencional, 

mantendo-se as mesmas características e componentes principais. A partir desta 

possibilidade, foram realizados ensaios de comparação de eficiência entre as duas estruturas 

para diversos valores de carga. O gráfico de comparação de rendimento é mostrado na figura 

abaixo: 

 

Figura 5.35 – Gráfico de rendimento comparativo entre os conversores. 
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A curva em azul representa a característica do conversor HPF Boost On-Off ZCS e 

em preto tracejado, a resposta do conversor Boost PFC convencional. Observa-se que o novo 

conversor proposto mantém um rendimento superior para toda gama de carga utilizada. 
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6  CONCLUSÕES GERAIS 

Na introdução deste trabalho foi apresentada a evolução do ramo da eletrônica de 

potência na vertente de conversores com comutação em alta frequência e suave das chaves 

semicondutoras, desde os conversores ressonantes em frequência até o surgimento de células 

de comutação suave PWM. Também foi citada a preocupação dos projetistas e órgãos 

legislativos com relação à correção do fator de potência e emissão de harmônicas das fontes 

chaveadas, que estão presentes em quase todo aparelho eletroeletrônico, e as estratégias 

utilizadas por estes para mitigar estes efeitos. Isto serviu para esclarecer o contexto em que o 

conversor proposto neste trabalho se insere, que é o chaveamento em alta frequência, não 

dissipativo e com correção do fator de potência e baixa distorção harmônica da corrente de 

entrada. 

No Capítulo 2 foi realizada uma análise qualitativa e quantitativa do conversor Boost 

On-Off ZCS. Após apresentada a célula de comutação On-Off ZCS utilizada e o circuito do 

conversor proposto, foram demonstradas todas as etapas de operação em um período de 

chaveamento, o estudo matemático de cada uma, as formas de onda teóricas e a equação do 

ganho estático.  Neste mesmo capítulo foram feitas algumas análises de resposta do ganho 

estático frente à variação de carga. Foi apresentado também um estudo sobre os valores de 

pico, médio e eficaz de corrente nos semicondutores através da dedução de equações 

matemáticas genéricas para a aplicação no conversor Boost On-Off ZCS, além da análise dos 

valores de tensão nos mesmos. 

O terceiro capítulo apresentou o procedimento de projeto do conversor HPF Boost 

On-Off ZCS. O dimensionamento completo e especificação de todos os componentes do 

conversor foram realizados neste capítulo, além de uma análise teórica de rendimento global 

do conversor considerando os componentes especificados.  

O Capítulo 4 apresentou a estratégia de controle utilizada. Foi feita uma análise dos 

pulsos para as chaves S1 e S2 e realizado a especificação dos componentes do circuito de 

controle com o CI UC3854N. Foi também realizado o projeto do circuito de geração dos três 

pulsos PWM e os circuitos de alimentação e isolação dos sinais. 

O Capítulo 5 trouxe os resultados de simulação realizados através do uso do software 

PSIM de simulação de circuitos elétricos. A construção do protótipo de 450 W foi efetuada e 

as formas de onda obtidas comprovaram o funcionamento da estrutura. Todas as chaves 

apresentaram a desejada característica ZCS tanto na entrada quanto na saída de condução, e 
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ao final, o estudo de rendimento da estrutura foi realizado, apresentando uma resposta 

satisfatória em eficiência. O fator de potência do conversor foi de 0,998 e a taxa de distorção 

harmônica de corrente de entrada foi em torno de 3%, o que demonstra a eficácia da 

estratégia de controle utilizada. 

A inserção da célula de comutação suave ao conversor Boost garantiu a abertura e o 

fechamento das chaves semicondutoras sob corrente nula, possibilitando a conversão de 

energia ser realizada em alta frequência de chaveamento com garantia de alta eficiência. 

Outras vantagens, como a redução do nível de EMI irradiado ou conduzido, também foram 

alcançadas com essa estrutura, onde nota-se a ausência de grandes ondulações e picos nas 

formas de onda de corrente e tensão apresentadas nos resultados experimentais, permitindo 

que a elevação da frequência de chaveamento não prejudicasse o controle eletrônico da 

própria estrutura ou mesmo de equipamentos colocados próximos a ele. A abordagem da 

célula utilizada trouxe como principal característica, o fato da corrente circulante na chave 

principal S2 ser composta somente pela corrente do indutor de filtro, diferente dos 

conversores quase-ressonantes, onde a corrente na chave principal possui um valor de pico 

superior à corrente de entrada exigida, o que acarreta na escolha de uma chave que possua 

uma capacidade de condução de corrente maior que a corrente nominal. O semi-ciclo 

senoidal da corrente do tanque ressonante é desviado para uma chave auxiliar, o que garante 

uma distribuição uniforme da corrente nos semicondutores utilizados. A tensão sobre as 

chaves semicondutoras não ultrapassa a tensão de saída do conversor, sendo apenas o diodo 

D0 o componente que apresenta em um curto intervalo de tempo a tensão reversa de duas 

vezes a tensão de saída. 

 A correção do fator de potência e mitigação das correntes de conteúdo harmônico 

foram alcançados satisfatoriamente, comprovando a eficácia da estratégia de controle 

utilizando o controlador UC3854N, que é bem difundido no mercado e apresentou-se mais 

robusto e adequado para esta aplicação. 

Como desvantagem da célula, observa-se o uso de mais componentes se comparado 

aos conversores quase-ressonantes tradicionais ou outras células ZCS. 

Como sugestão para futuros trabalhos, propõe-se a utilização do conversor HPF Boost 

On-Off ZCS para tensão de entrada universal (80 - 270Vac), o que acarretaria no acréscimo 

do rendimento global. Para validar ainda mais as qualidades do conversor proposto, 

recomenda-se executar ensaios de emissões de EMI conduzidos ou irradiados em laboratórios 

especializados.  
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O aumento da frequência de operação, utilização de IGBT’s e construção de um 

protótipo de alta potência são outros desafios interessantes a serem realizados. Pode-se 

também fazer uso de tiristores como chaves principais, o que eliminaria os diodos D1, D2 e 

D3 da célula, acarretando no acréscimo de rendimento e menores emissões de EMI. 
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Apêndice A – Layouts em dupla face das placas de 
potência e controle do conversor 

 

 

 

Layout (Botton) do circuito de potência 
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Layout (TOP) do circuito de potência 
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Layout do circuito de controle de geração dos três pulsos 
 

 
 

 

Layout do circuito de controle do controlador PFC UC3854N 
 

 

 


