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Resumo—Este artigo apresenta a modelagem do modelo de
pequenos sinais da etapa de carregamento de um conversor
integrado a uma máquina elétrica para fins de controle e a
implementação de um conversor boost intercalado de duas fases
controlado em modo de corrente média e modo de condução
contı́nua por um DSP TMS320F28379D. Resultados de simulação
e experimentais são apresentados para validar o sistema imple-
mentado.

Index Terms—Switching converters, DC–DC converter, inter-
leaved boost, small-signal model, controller design

I. INTRODUÇÃO

O processo de eletrificação dos transportes vem ocorrendo
pelo crescimento da adoção de veı́culos elétricos alimenta-
dos por bateria e veı́culos elétricos hı́bridos carregáveis pela
rede. Nesse sentido, há uma busca pela redução de custos e
maximização do tempo de autonomia desses veı́culos. Por um
lado, o desenvolvimento de tecnologia das baterias desempe-
nha um papel fundamental nessa tarefa. Por outro, os sistemas
de carregamento de baterias têm recebido muita atenção nos
últimos anos para reduzir o tempo de carregamento e preservar
a vida útil da bateria.

Esses sistemas de carregamento são divididos em Carrega-
dores a Bordo (CaB) e carregadores externos. Um carregador
externo é um sistema que está fora do veı́culo e costuma ser
mais volumoso e capaz de carregamentos mais rápidos, com
conexão direta ao barramento da bateria do veı́culo. Já um
carregador a bordo é montado no veı́culo elétrico. A literatura
relata muitas soluções de CaB monofásicos e trifásicos [1].

Uma estratégia possı́vel para redução do volume dedicado
aos CaB é a integração de componentes de tração ao processo
de carregamento, isto é, usando-se o motor ao invés de
componentes magnéticos especı́ficos à etapa de carregamento,
bem como utilizando os inversores de potência de acionamento
do motor enquanto conversores na etapa de carregamento.
Sobre isso, diversas topologias já foram propostas e estudadas
a fim de efetuar essa integração entre o sistema de tração e de
carregamento [2]–[5]. Tais topologias precisam garantir que
não ocorra movimento do motor enquanto ele é usado no
estágio de carregamento, devido ao torque causado durante
o seu uso. Ainda, diferentes soluções são empregadas para as

diferentes topologias propostas, as quais necessitam de mais
ou de menos componentes dedicados ao carregamento ou da
reconfiguração do sistema de tração presente para o modo
de carregamento. Algumas utilizam motores convencionais,
trifásicos, enquanto outras utilizam motores menos convenci-
onais, seja por terem acesso ao neutro do estator, segmentação
das fases do estator ou uso de motores com número de fases
diferente do convencional.

Nesse contexto, em [6] propôs-se e analisou-se uma topo-
logia de um conversor CA/CC corretor de fator de potência
formado a partir dos componentes de tração, necessitando
apenas da adição de uma ponte de diodos retificadora mo-
nofásica, apresentado na figura 1. Tal conversor atua no modo
de carregamento como um conversor boost intercalado de duas
fases, com particularidades no funcionamento dos indutores.

Neste artigo é apresentada a modelagem da etapa de
carregamento da topologia supracitada, além do projeto e
apresentação de resultados de simulação e experimentais da
etapa intermediária de projeto em escala, em que se usou os
interruptores e diodos já projetados, mas indutores discretos
ao invés do motor e capacitância, carga e tensões menores.

II. CORREÇÃO DO FATOR DE POTÊNCIA COM CONVERSOR
BOOST INTERCALADO

A. Princı́pio de funcionamento

O mero acoplamento de um capacitor a um retificador pode
levar a uma forma de onda de saı́da adequada, mas gera um
pico considerável na forma de onda da corrente de entrada,
que foge da forma de onda senoidal.

A correção do fator de potência (PFC) ocorre pela
aproximação do formato de onda da corrente de entrada ao
formato de onda da tensão de entrada através do controle de
um conversor CC-CC por meio do controle dos interruptores
do circuito.

B. Modo de condução

Enquanto a forma de condução crı́tica ou descontı́nua são
alternativas para potências mais baixas, é comum o uso do
modo de condução contı́nua dos indutores para potência de



Figura 1. Diagrama esquemático dos modos de tração e de carregamento,
respectivamente, da topologia proposta em [6].
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400 W e acima [8]. Os modelos e controle abordados neste
artigo consideram modo de condução contı́nua dos indutores.

C. Boost intercalado

O uso de fases adicionais em conversores reduz a corrente
conduzida por cada uma delas, reduzindo esse parâmetro de
projeto para os interruptores projetados. No conversor boost
com controle adequado há também a redução nas ondulações
de corrente de entrada e de tensão de saı́da para cada fase
adicional. No entanto as fases adicionais levam à maior
complexidade de controle e de construção [12].

D. Modo de controle

Diferentes formas de controle são possı́veis para esse tipo
de conversor, incluindo o modo de corrente média [9], modo
de corrente de pico [10] e controle por histerese [11]. Neste
artigo é empregado o controle por modo de corrente média
implementado digitalmente por meio de DSP.

III. MODELAGEM DO CONVERSOR

Nesta seção será realizada a modelagem do modelo de
pequenos sinais do conversor apresentado em [6], além da
modelagem e projeto de controle usados no projeto em escala
com indutores discretos.

Para a realização da correção de fator de potência, realiza-
se o controle do conversor boost intercalado por meio de três
malhas. Uma interna, de corrente de entrada, que determina a
razão cı́clica para seguir a referência de corrente, uma externa
a ela, de tensão de saı́da, que determina a amplitude da
referência de corrente e outra da tensão de entrada retificada,

que determina a forma de onda da referência de corrente,
conforme a figura 5.

Portanto, para o controle do conversor, são necessárias três
medições: para a tensão retificada de entrada, da corrente
retificada de entrada e da tensão de saı́da. Diante disso, como
arcabouço para o controle utilizado neste estudo, é necessária a
modelagem das funções de transferência da corrente de entrada
do conversor pela razão cı́clica e da tensão de saı́da pela
corrente de entrada.

A. Modelagem do conversor integrado

Para a modelagem do conversor integrado ao sistema de
tração, de [6], tem-se a análise das etapas de sua operação.
Também de [6], tem-se que, seja o motor usado um motor
sı́ncrono com rotor de polos lisos, as indutâncias do motor
funcionam como indutâncias discretas, quando o motor tem
os eixos d do motor e a do estator alinhados. Nesta seção
será realizada a modelagem considerando-se polos salientes,
na qual as indutâncias do motor funcionam como um indutor
discreto e dois indutores reversamente acoplados.

A partir disso, desenvolveu-se, neste estudo, a modelagem
em espaço de estados para encontrar o modelo médio do
conversor, o modelo de pequenos sinais e, com isso, as funções
de transferência usadas no controle, conforme proposto em
[16] e estabelecido na literatura.

Considera-se

• modo de condução contı́nua dos indutores;
• valores médios de corrente e de tensão nos componentes

para cada uma das etapas;
• baixas ondulações ao longo do perı́odo de comutação T ;
• equilı́brio das correntes das fases intercaladas, tal que

−ib = −ic =
ia
2 ;

• comutação instantânea dos interruptores e desprezo das
perdas de condução;

• vc a tensão sobre o capacitor, Rc a resistência série
equivalente do capacitor, vdc a tensão sobre a carga e
a carga um resistor de resistência R

• D′ = 1−D
• as etapas, conforme figura 2, de condução de um inter-

ruptor tI, do outro interruptor, tII ; de não condução dos
interruptores, tIII e de condução de ambos, tIV , tais que,
para um perı́odo de comutação T e razão cı́clica ao longo
de perı́odo de comutação é D:

tI =

{
[0, D)T , D < 0.5

[D − 1
2 ,

1
2 )T , D > 0.5

(1)

tII =

{
[ 12 ,

1
2 +D)T , D < 0.5

[D, 1)T , D > 0.5
(2)

tIII =

{
[D, 1

2 )T

[ 12 +D, 1)T
, D < 0.5 (3)

tIV =

{
[ 12 , D)T

[0, D − 1
2 )T

, D > 0.5 (4)



Figura 2. Etapas de operação do conversor integrado apresentado em [6].
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(c) Etapa III
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1) Modelagem do motor: Em [6] modelou-se o motor
conforme usado no conversor, seja a fase “a” a de entrada
e “b” e “c” as fases conectadas às duas fases do conversor.
Tem-se que para o posicionamento do rotor de forma que o
eixo ”d”do estator se alinhe ao eixo “a” do rotor, tem-se o
modelo da figura 3, equacionado como:

Figura 3. Diagrama do modelo elétrico do motor na posição usada para
carregamento
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tais que Rs seja a resistência série de cada fase, Ld e Lq sejam
as indutâncias próprias em modelo d-q e Ms a indutância
mútua média.

Tem-se assim que a indutância da fase “a” atua como
indutância discreta enquanto que as fases “b” e “c” atuam
como indutâncias reversamente acopladas.

2) Modelagem de pequenos sinais: Conforme realizado em
[7] para um conversor boost intercalado de duas fases com
indutores acoplados, realiza-se o equacionamento das 4 etapas
de operação como modelo de grandes sinais e, considerando-se
o modelo de grandes sinais e as durações das etapas descritas
em (1)–(4), calcula-se o modelo de pequenos sinais:

{
sLeqîa(s) = v̂in(s)−RLîa(s)−D′v̂dc(s) + Vdcd̂(s)

sCdcv̂c(s) = D′îa(s)− Iad̂(s)− v̂dc(s)
R

(7)

Leq =
3

2
L1, RL =

3

2
Rs (8)

A função de transferência para perturbações da corrente
conforme perturbações na razão cı́clica, considerando-se a
saı́da como uma fonte de tensão Vdc:

îa(s)

d̂(s)
=

Vdc

Leqs+RL
(9)



B. Modelagem do protótipo em escala

O protótipo em escala é um conversor boost intercalado de
duas fases com indutores discretos, conforme figura 4.

1) Malha da corrente: Para o projeto de controle, usou-
se a equação para perturbações da corrente de entrada por
perturbações da razão cı́clica, desprezando a resistência em
série dos indutores:

îL(s)

d̂(s)
=

2Vdc

sL
(10)

2) Malha da tensão de saı́da: Para a malha de tensão é
necessária a modelagem da impedância de saı́da. Considerando
baixa frequência, em que a corrente de entrada, tensão e razão
cı́clica assumem valores médios e assumindo ganho ideal do
conversor, tem-se:

Zo(s) =
vdc(s)

iL(s)
= D′

med(Rc +
1

sCdc
)//R. (11)

Seja a tensão de entrada do conversor boost a tensão
senoidal retificada de magnitude Vp, a tensão de saı́da Vdc,
a razão cı́clica d, a frequência angular da tensão de entrada ω
e a variável do tempo t, tem-se o ganho do conversor boost
ideal operando como PFC:

Vdc

Vpsen(ωt)
=

1

1− d(ωt)
(12)

Isso implica na função da razão cı́clica ideal:

d(ωt) = 1− Vp

Vdc
|sen(ωt)| (13)

Tem-se o complemento da razão cı́clica média:

D′
med =

1

π

∫ π

0

Vp

Vdc
sen(ωt)dωt =

2

π

Vp

Vdc
(14)

Figura 4. Diagrama elétrico do conversor boost corretor de fator de potência
intercalado de duas fases.

Figura 5. Diagrama do esquema de controle.

O ganho inserido pelo produto com a tensão retificada
senoidal unitária de referência é de:

Kv =
2

π
(15)

Considerando-se, ainda, o ganho de malha fechada de
corrente em baixas frequências (s → 0) 1/Hi, tem-se:

Gv =
KvZo(s)

Hi
(16)

IV. PARÂMETROS E PROJETO

Para o projeto do protótipo final, optou-se por uma tensão
eficaz de entrada de 220 V, com frequência de 60 Hz, uma
tensão de saı́da de 350 V, uma frequência de comutação de 80
kHz e uma carga de 1300 W. Assim, foram escolhidos, como
interruptores, os transistores SiC FET UJ4C075023K4S, com
tensão source-drain de até 750 V. Da documentação em [15]
desse transistor, a soma dos tempos de subida e descida e os
tempos de atraso de subida e descida para operação em 150◦C
e 40 A é de 70 ns, 0.56% do perı́odo de comutação escolhido.
Optou-se por usar um capacitor eletrolı́tico para o capacitor
de saı́da.

Para a ponte retificadora, foram escolhidos os diodos
60APU06.

Para o projeto e implementação do conversor em escala
com indutores discretos, usou-se os parâmetros apresentados
na Tabela I.

Tabela I
PARÂMETROS DE PROJETO EM ESCALA.

Parâmetro Sı́mbolo Valor

Tensão eficaz de entrada Vin,rms 20 V
Frequência de rede fg 60 Hz
Capacitância de barramento CC Cdc 220 µF
Indutância dos indutores L 265 µH
Resistência da saı́da R 48.1 Ω
Res. série equivalente do capacitor Rc 420 mΩ
Tensão de saı́da Vdc 40 V
Frequência de comutação fsw 80 kHz
Frequência de amostragem fsam 160 kHz
Ganho da medição de corrente Hi 225
Ganho da med. de tensão de entrada Hvi 25/3
Ganho da med. de tensão de saı́da Hv 7.8

A. Cálculo de ondulação de corrente de entrada e de tensão
de saı́da

As escolhas de capacitância e indutância, assim como outros
parâmetros de projeto, determinam a qualidade das formas de
onda esperadas, na forma de ondulação de 120 Hz da tensão
de saı́da e ondulação máxima da corrente de entrada.

A partir de (13) tem-se o valor mı́nimo de razão cı́clica:

Dmin = 1− Vp

Vdc
= 1− 20

√
2

40
= 0.2929 (17)



Sejam as ondulações de corrente e de tensão ∆iL e ∆vdc,
respectivamente, tem-se, de [13] e conforme a tabela I e (17):

∆iL =
Vin,rms ·

√
2 ·Dmin

L · fsw
= 0.3908 A (18)

∆vdc =
1

4

Io
0.637

Cdc · 0.8 · π · fg
= 9.8379 V (19)

Desprezando-se as perdas, tem-se a porcentagem de
ondulação durante o pico da corrente de entrada e da tensão de
saı́da de calculadas de 16.61% e de 24.59%, respectivamente.
Mas, conforme [14], as ondulações de corrente tem forma e
amplitude não uniforme ao longo do semiciclo da rede.

B. O DSP TMS320F28379D

Usou-se, do DSP TMS320F28379D, o módulo “enhanced
Pulse Width Control” (ePWM), operando com onda portadora
triangular simétrica, com interrupções na base e no topo
da portadora, para acionamento do módulo de “Analog-to-
Digital” (ADC). Ao final de cada cı́clo de operação deste
módulo, é programada a interrupção para operação da lei de
controle. É dispensado o uso do “Control Law Accelerator”
(CLA), que poderia ser utilizado para maximização da perfor-
mance da lei de controle, com tempo de cálculos mais curto.

Tem memória suficiente para operações de uso intensivo da
memória, como a expressa em (24) e tempo de processamento
da lei de controle em tempo inferior ao perı́odo de amostragem
escolhido.

V. CONTROLE

Realiza-se o projeto do compensadores proporcional integral
(PI) da malha de corrente e da malha de tensão usando-se
as funções de transferência (10) e (16) discretizadas para a
frequência de amostragem fsam pelo método zero-order hold
e com ganhos de medição Hi e Hv.

1) Malha de tensão de entrada: Para obter uma forma
senoidal retificada com a amplitude unitária a ser usada como
referência de forma para a corrente de entrada controlada,
utilizou-se da malha de tensão de entrada.

Tem-se, para isso, a tensão medida de entrada, ainda na sua
forma contı́nua, considerando-se uma defasagem θ, de:

vi(t) = Vp ·Kvi · |sen(ωt+ θ)| (20)

Em seguida, integrando-se essa função para cada meio ciclo
e multiplicando-se pelo perı́odo desse meio ciclo, obtém-se o
valor médio da tensão retificada:

vi =
ω

π

∫ π
ω

0

VpKvi|sen(ωt+ θ)|dt = 2

π
VpKvi (21)

Para a implementação em DSP, na forma discreta, tem-se
que cada semiciclo da rede equivale ao número de amostras
de:

Ka =
fsam
2fg

≈ 1333 (22)

Analogamente, em relação à operação na forma contı́nua
em (21), tem-se, de forma discreta:

Ka−1∑
y=0

vi[n− y] ≈ 2

π
KaVpKvi (23)

Isso pode ser realizado com uma operação a cada amostra-
gem, a partir da Ka-ésima amostragem, com uma memória
dos Ka últimos valores de vi(n), iniciando-se com vi[n − 1]
a vi[n−Ka] zerados:

a[n] = a[n− 1] + vi[n]− vi[n−Ka] (24)

2) Malha de corrente de entrada: Da equação da planta
(10), ganho de medição Hi e dos parâmetros escolhidos para o
protótipo em escala, apresentados na tabela I, tem-se a planta:

Gi ≈
30188.67

s
(25)

E malha aberta não compensada:

GiHi ≈
6792452

s
(26)

Realiza-se a discretização com método zero-order hold,
obtendo-se a planta discreta:

1.886792

z − 1
(27)

E a função de transferência de malha aberta:

4.245283

z − 1
(28)

Projeta-se os compensadores PI com um polo em -1.56 kHz
e ajusta-se o ganho tal que se obtém no diagrama de bode de
malha aberta de corrente uma margem de fase de 57.8 graus,
com frequência de cruzamento de 25.8 kHz. O compensador,
na forma PI padrão:

Ci(z) = 0.00235

(
1 +

1

0.000105
· 6.25 · 10

−6

z − 1

)
(29)

3) Malha de tensão de saı́da: Da equação da planta (16),
ganho de medição Hv e dos parâmetros escolhidos para o
protótipo em escala, apresentados na tabela I, tem-se a planta:

0.00053032
(s+ 1082.251)

(s+ 93.682080)
(30)

Tem um polo em -14.9100 Hz e um zero em -172.2456 Hz.
Realiza-se a discretização com método zero-order hold,

obtendo-se a planta discreta:

0.00053032
(z − 0.9324)

(z − 0.9994)
(31)

E a função de transferência de malha aberta:

0.0041365
(z − 0.9323791)

(z − 0.9994147)
(32)



Projeta-se o compensador com um zero sobre o polo da
planta e ajusta-se o ganho para uma margem de fase de 90
graus, com frequência de cruzamento de 1.14 Hz. Assim,
obtém-se o compensador, na forma PI padrão:

Cv(z) = 0.158497

(
1 +

1

0.01059322
· 6.25 · 10

−6

z − 1

)
(33)

Adicionalmente, é implementado anti-windup para os com-
pensadores. De corrente, com saturação da razão cı́clica em
0.01 como mı́nima e 0.99 como máxima e de tensão para a
saturação da amplitude de corrente de referência com mı́nima
de 0 A e máxima de 3.1 A.

VI. RESULTADOS EXPERIMENTAIS PRELIMINARES

A. Simulação

A simulação foi realizada no PSIM usando o nı́vel de
modelagem “ideal” para diodos e transistores. Foi simulada
a resistência do transistor e do diodo interno de 39 mΩ e
tensão direta do diodo de 1.39 V. Para a ponte retificadora, 4
diodos com tensão direta de 1.14 V e resistência de 60 mΩ.
Conforme medições realizadas, foram utilizadas na simulação
indutâncias de 262 µH e 267 µH. Usou-se “Simplified C Block”
para simular o comportamento do DSP.

Em ensaios preliminares com o ADC do DSP observou-
se um ruı́do na medição da tensão de entrada. Assim, na
simulação, adicionou-se a medição da tensão de entrada um
ruı́do de ±1.3 V. Também adicionou-se um atraso de meio
perı́odo de amostragem para todas as medições.

Na figura 6, tem-se o resultado da simulação da referência
de corrente, a corrente de entrada retificada, a tensão de saı́da,
a tensão de entrada, a corrente de entrada e as correntes dos
dois indutores, respectivamente. Tem-se uma taxa de distorção
harmônica da corrente de entrada de 9.58%. Tem-se também a
ondulação da tensão de saı́da de 11.97 V, 121.67% a calculada
em (19).

B. Experimental

No arranjo experimental usou-se:
• o circuito de potência em placa de circuito impresso de

uma camada projetado para potências de até 3kW;
• placa de desenvolvimento com DSP LAUNCHXL-

F28379D Development kit
• placa mãe DSPMB-LAUNCHXL-F28379D-V1;
• Transistor SiC MOSFET UJ4C075023K4S;
• diodos para ponte retificadora 60APU06;
• capacitor eletrolı́tico para barramento de saı́da;
• resistor de 50 W para carga;
• transdutor de corrente de efeito hall LA-100-P;
• circuitos de medição com optoacoplador ACPL-C87A.

Nessa etapa de projeto, usou-se indutores discretos ao invés de
um motor elétrico, conforme já mencionado, implementando-
se um conversor boost intercalado de duas fases corretor
de fator de potência. Os ensaios foram realizados conforme
parâmetros da tabela I, como ensaio prévio antes do uso do
motor, instalação do capacitor final, dissipador de calor, carga

Figura 6. Sinais simulados.

Figura 7. Sinais medidos.

de maior potência, tensão de entrada de 220 V e tensão de
saı́da de 350 V.

Os resultados foram obtidos usando um osciloscópico
TPS2014B, com ponteira de tensão Tektronix P5200 e ponteira
de corrente Tektronix A622.

No ensaio da figura 7, a tensão eficaz de entrada era de
19.63 V e nela são apresentadas a corrente de entrada e a
tensão de saı́da, no canal 1 e 2, respectivamente. A tensão de
saı́da medida tem uma média de 40 V, e a oscilação de 120
Hz é de 11.9 V. A tensão de medida apresenta alguns picos
tı́picos da forma de medição realizada, devido a impedância
das ponteiras de tensão [18].

Diante do exposto, verifica-se a fidelidade do modelo si-



mulado, visto que há semelhança das formas de onda si-
muladas com as formas de onda medidas, com semelhança
das ondulações de mais alta frequência presentes no sinal de
corrente medida e simulada.
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