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Resumo – Este artigo propõe uma topologia de um
conversor CC-CC meia ponte, paralelo ressonante, com
modulação PWM e comandos assimétricos, controle da
tensão de saída pela variação da razão cíclica e saída em
tensão. Além disto, o conversor é estudado com estágio
de saída com dobrador de tensão. A configuração possui
número reduzido de interruptores, elimina circulação de
corrente média nos elementos passivos tanto no primário
quanto no secundário, e pode utilizar os parâmetros
intrínsecos do transformador em seu projeto, o que
a torna atrativa para aplicações como fontes de alta
tensão de saída. Análise das etapas de operação,
característica estática, equacionamento orientado ao
projeto e a implementação de comutação sob tensão nula
são abordados neste artigo. O estudo do conversor é
verificado através de um protótipo de 1 kW, 400 V de
entrada e 400 V de saída. O conversor apresentou
rendimento elevado, acima de 97%, e comutação suave
numa faixa de carga acima de 60% do valor nominal.

Palavras-chave – Comutação Sob Tensão Nula, Controle
por Razão Cíclica, Conversor Paralelo Ressonante com
Modulação Assimétrica e Saída em Tensão, Rendimento
Elevado.

HALF-BRIDGE PARALLEL RESONANT
DC-DC CONVERTER WITH

ASYMMETRICAL PWM

Abstract – In this research, the study of a modified Half-
Bridge Parallel Resonant dc-dc converter is proposed. The
proposed topology operates with constant frequency and
asymmetrical PWM, such as the conventional one. The
topology uses a voltage doubler rectifier in output stage,
which avoid the flow of DC component current in the
transformer primary. This characteristic improves the
transformer design and eliminates the series capacitor,
which is requred in the conventional half-bridge topology.
The proposed topology also integrates the transformer
parasitic elements, such as the leakage inductance and
the winding capacitance in the operation, achieving zero
voltage switching in transformer primary side switches,
over a wide load range. Theoretical analysis, commutation
analysis and design guidelines are presented in the paper.
Experimental results from a 1 kW prototype, 50 kHz of
switching frequency, 400 V at input voltage and 400 V
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at output voltage are shown herein. A 97% of efficiency
was obtained and all results corroborate the theoretical
analysis.

Keywords – Asymmetrical PWM, Constant Frequency,
Efficiency, Half-Bridge Parallel Resonant Converter, Zero
Voltage Switching.

I. INTRODUÇÃO

Conversores CC-CC ressonantes (CR) são estruturas
com aplicações em importantes áreas da eletrônica de
potência, como alta tensão [1]–[6], veículos elétricos [7],
fontes renováveis [8], [9], transformadores eletrônicos [10],
[11], fontes de alimentação de baixa tensão [12], entre
outras aplicações [13], [14]. Os conversores ressonantes se
caracterizam por aproveitarem os elementos parasitas dos
componentes do conversor, utilizando-os em suas etapas
de operação e para realizar comutação suave, o que pode
contribuir na obtenção de alta eficiência e eliminação de
problemas de interferência eletromagnética.

A origem dos elementos parasitas ao longo do conversor
está relacionada com sua aplicação. No contexto de fontes
chaveadas para alta tensão, é comum o uso de transformador
para conferir isolação galvânica ao projeto e elevação de
ganho. Devido aos aspectos construtivos do transformador,
necessários para operar com alta tensão, tais como número
de espiras elevado, distância entre camadas, presença de
material isolante, a presença dos elementos parasitas não
pode ser desprezada, em especial da indutância de dispersão
e da capacitância entre enrolamentos [3], [15], [16]. Estas
podem ser responsáveis por provocar sobretensões e atrasos
nas transições das tensões no transformador [17]. Já em
veículos elétricos, incorporar os elementos parasitas propicia
operar conversores com eficiência na ordem de 97%, com
alguns exemplos encontrados em [18], [19].

Um conversor CC-CC ressonante pode ser representado
por três grandes blocos, conforme ilustrado no diagrama da
Figura 1. Uma das principais características que diferencia
os conversores ressonantes é a conexão dos elementos do
circuito ressonante (também denominados de circuito tanque),
sendo as configurações mais empregadas a série ressonante, a
paralelo ressonante e a série paralelo ressonante [7]. Quanto
ao estágio inversor de entrada, existem algumas possibilidades
de implementação, como o meia ponte [5], [14], [20], [21],
o ponte completa [1], tipo T [22] e push-pull [4]. Para o
retificador de saída, os mais utilizados são o ponte completa
com ponto médio, o ponte completa [1] e o dobrador de tensão
[22]. O estágio de saída pode ser em corrente [6], [12], [23],
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Figura 1. Uma das principais características que diferencia
os conversores ressonantes é a conexão dos elementos do
circuito ressonante (também denominados de circuito tanque),
sendo as configurações mais empregadas a série ressonante, a
paralelo ressonante e a série paralelo ressonante [7]. Quanto
ao estágio inversor de entrada, existem algumas possibilidades
de implementação, como o meia ponte [5], [14], [20], [21],
o ponte completa [1], tipo T [22] e push-pull [4]. Para o
retificador de saída, os mais utilizados são o ponte completa
com ponto médio, o ponte completa [1] e o dobrador de tensão
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[24] ou em tensão [1], [5], [22], sendo usualmente em corrente
para aplicações em alta potência e baixa tensão de saída, ou
em tensão quando empregados em aplicações de média e alta
tensão.

Fig. 1. Diagrama de blocos de um conversor CC-CC ressonante.

Na escolha da composição do conversor ressonante, os
estágios meia ponte com modulação por largura de pulso
assimétrica e ponte completa possuem vantagens quando
comparados aos estágios push-pull, flyback e forward, pois
operam com esforços de tensão nos semicondutores limitados
ao valor da tensão na entrada [25]. Quando comparados
entre sí, o estágio meia ponte com comando assimétrico é de
simples implementação, por utilizar apenas dois interruptores
controlados, o que lhe confere baixo custo [26]. Já o estágio
ponte completa utiliza quatro interruptores controlados, o que
o torna mais caro. No entanto, é capaz de processar mais
energia com elevada eficiência que o primeiro.

Um problema recorrente nos conversores do primeiro
estágio consiste na circulação de componente média de
corrente diferente de zero [27]. As causas da componente
média pode ser das etapas de operação do conversor,
diferenças entre sinais de comando dos interruptores,
diferenças de projeto oriundas da construção do transformador
e perdas nos interruptores. Esses fatores comprometem a
simetria dos conversores ponte completa e push-pull por
exemplo. Ainda, no caso do conversor meia ponte assimétrico,
a diferença nas tensões dos capacitores por si só produz a
componente de nível médio. Sua presença nos conversores
é responsável pelo aumento das perdas no núcleo, perdas
em condução nos interruptores, degradando a densidade de
potência do conversor [28], [29], o que limita a sua aplicação
para potências baixas (menores que 1 kW).

Existem propostas para eliminar a componente de nível
médio do transformador com o intuito de melhorar o
desempenho do estágio inversor. Para eliminar a componente
de nível médio nos estágios do tipo ponte completa e push-
pull, é utilizado um capacitor, conectado em série com
o enrolamento primário do transformador (conhecido como
capacitor de desacoplamento), que efetua o bloqueio deste
valor médio [27]. Porém a adição do capacitor série aumenta
o número de componentes passivos [20], [21]. No que
se refere ao estágio meia ponte, existem diversas propostas
na literatura. Em [29] são discutidas variações do estágio
meia ponte assimétrico que utilizam elementos passivos e
interruptores adicionais como uma solução para mitigar a
componente de nível médio. Todas as propostas mencionadas
funcionam apenas para o estágio de saída do tipo fonte de
corrente, sendo restrita de 1 à 2 kW [30]. No que se refere
ao estágio de saída com fonte de tensão, não há registros na
literatura de uma solução capaz de eliminar a componente de
nível médio do transformador na estrutura meia ponte.

Neste contexto, este trabalho desenvolve o estudo do

conversor Meia Ponte Paralelo Ressoante, com modulação
Assimétrica e Saída em Tensão (CPR-MPA-ST) com
retificador do tipo dobrador de tensão. A topologia apresenta
características interessantes de operação, como corrente média
nula em todos os elementos passivos do conversor, e tem
potencial para aplicações em fontes de média e de alta
tensão. Não há registros na literatura de estudos desta
topologia, assim, este trabalho busca contribuir com esta
lacuna. Desta forma, o estudo da topologia é desenvolvido nas
seções Conversor Proposto, Análise do Conversor, Exemplo
de Projeto e Resultados Experimentais apresentadas a seguir.

II. CONVERSOR PROPOSTO

A estrutura do CPR-MPA-ST, foco deste estudo é
apresentada na Figura 2(a). A topologia do estágio inversor
é um conversor meia ponte, o qual possui menor número de
interruptores quando comparado às soluções ponte completa e
do tipo T [1], [22], sugerindo um menor custo às soluções que
empregam estas topologias. Ela utiliza no estágio de saída um
retificador dobrador de tensão, o que possibilita a redução do
ganho de tensão no transformador, e também evita circulação
de valor médio de corrente no secundário deste. A segunda
ação se deve à conexão dos capacitores do dobrador em série
com o enrolamento secundário do transformador, o que ocorre
durante toda a operação do conversor. O estágio ressonante é
do tipo paralelo, o que é adequado para utilizar os parâmetros
intrínsecos do transformador, como a indutância de dispersão
e capacitância intrínseca [31].

Por fim, a topologia proposta utiliza um modulador PWM,
com pulsos complementares e frequência fixa (conforme visto
na Figura 2), com ajuste da tensão de saída pela variação da
razão cíclica. Isto implica em um controle simples, mas com
pulsos assimétricos no inversor meia ponte, o que proporciona
novas características de ressonância e de transferência de
potência na topologia, as quais serão abordadas em detalhe
neste trabalho.
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Fig. 2. CPR-MPA-ST: (a) circuito completo; (b) modulador; (c)
sinais de comando.

III. ANÁLISE DO CONVERSOR

Esta seção apresenta as etapas de operação, as formas
de onda e o plano de fase do CPR-MPA-ST. O circuito
simplificado apresentado na Figura 3 é empregado na
análise, o qual considera as tensões nos capacitores de
entrada e de saída constantes, além do valor da indutância
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magnetizante muito elevado, de forma que a mesma pode
ser desconsiderada. A razão cíclica (D) é definida para o
interruptor S1 (tempo de condução pelo período de comutação
Ts). O estudo foi realizado para D > 0,5 e ganho estático (q)
menor que 1, sendo que o funcionamento para D < 0,5 é o
mesmo, porém com as formas de onda de tensão e de corrente
invertidas. O estudo é realizado com as grandezas referidas
ao enrolamento primário do transformador, sendo a relação de
transformação usada para o ajuste final da tensão.
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Fig. 3. Circuito simplificado do CPR-MPA-ST.

A. Etapas de Operação
1) Primeira etapa de operação (∆t1): A primeira etapa de

operação, apresentada na Figura 4, se inicia com o bloqueio
de S2 e a entrada em condução de S1. Neste momento a fonte
de tensão da entrada do circuito ressonante é o capacitor C1, a
tensão sobre o capacitor ressonante Cr é o negativo da tensão
no capacitor Co2 (VCo2) e a corrente no indutor Lr varia com
derivada positiva e constante, a partir do valor de pico (−I1)
até se anular.
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Fig. 4. Circuito equivalente da primeira etapa de operação.

2) Segunda etapa de operação (∆t2): A segunda etapa
de operação, apresentada na Figura 5, se inicia após a
desmagnetização de Lr, o que provoca o bloqueio do diodo
D2 e o início de uma etapa ressonante.
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Fig. 5. Circuito equivalente da segunda etapa de operação.

3) Terceira etapa de operação (∆t3): A terceira etapa,
apresentada na Figura 6, tem inicio quando a tensão sobre o
capacitor Cr (vCr ) atinge o valor da tensão sobre Co1, o que
coloca o retificador de saída em condução novamente. Neste
instante, a corrente no indutor varia com derivada positiva e
constante de I2 até I3.
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Fig. 6. Circuito equivalente da terceira etapa de operação.

4) Quarta etapa de operação (∆t4): A quarta etapa de
operação, apresentada na Figura 7, é análoga a primeira etapa,
porém, se inicia com o bloqueio de S1 e a entrada em condução
de S2. A fonte de tensão da entrada do circuito ressonante é o
negativo da tensão no capacitor C2 (−VC2), e vCr é a da tensão
no capacitor Co1 (VCo1), e a corrente em Lr é positiva e começa
a variar com derivada negativa e constante.
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Fig. 7. Circuito equivalente da quarta etapa de operação.

5) Quinta etapa de operação (∆t5): A quinta etapa de
operação, apresentada na Figura 8, assim como a segunda
etapa, se inicia quando iLr chega a zero, o que bloqueia a ponte
de diodos de saída e inicia a etapa ressonante.
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Fig. 8. Circuito equivalente da quinta etapa de operação.

6) Sexta etapa de operação (∆t6): A sexta etapa,
apresentada na Figura 9, é análoga a terceira etapa e
tem inicio quando vCr atinge o valor do negativo da tensão
sobre Co2 (VCo2), o que coloca o retificador de saída em
condução novamente. A corrente no indutor tem derivada
negativa (de −I4 até −I1).
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Fig. 9. Circuito equivalente da sexta etapa de operação.

B. Formas de Onda, Plano de Fase e Equacionamento
As formas de onda do CPR-MPA-ST são apresentadas na

Figura 10, e o plano de fase para o equacionamento das etapas
ressonantes é ilustrado na Figura 11.

Primeiramente, são definidas as equações da impedância
característica, do ganho estático, da frequência de ressonância,
da velocidade angular na frequência de ressonância, da relação
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apresentada na Figura 9, é análoga a terceira etapa e
tem inicio quando vCr atinge o valor do negativo da tensão
sobre Co2 (VCo2), o que coloca o retificador de saída em
condução novamente. A corrente no indutor tem derivada
negativa (de −I4 até −I1).
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Fig. 9. Circuito equivalente da sexta etapa de operação.

B. Formas de Onda, Plano de Fase e Equacionamento
As formas de onda do CPR-MPA-ST são apresentadas na

Figura 10, e o plano de fase para o equacionamento das etapas
ressonantes é ilustrado na Figura 11.

Primeiramente, são definidas as equações da impedância
característica, do ganho estático, da frequência de ressonância,
da velocidade angular na frequência de ressonância, da relação
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entre a frequência de comutação e a frequência de ressonância
(µo) e por último das tensões na entrada e saída do conversor:

Z =

√
Lr

Cr
(1)

q =
Vop

Vi
(2)

fo =
1

2π
√

LrCr
(3)

ω =
1√

LrCr
(4)

µ0 =
fs

fo
(5)

Vop = n(VCo1 +VCo2) (6)

Vi =VC1 +VC2 (7)

onde:

Vop - tensão de saída referida ao primário;
fs - frequência de comutação;
n - relação de transformação , definida por n = Ns/Np.
O passo seguinte é definir as tensões nos capacitores de

entrada. Ao analisar o circuito mostrado na Figura 2, pode-
se concluir que o valor médio da tensão em C1 é igual ao valor
da tensão média em S1, e o valor da tensão média em C2 é igual
ao valor em S2. Ao considerar que S1 conduz pelo período DTs
e S2 pelo período (1−D)Ts, define-se a tensão nos capacitores
de entrada como:

VC1 =VS1 = (1−D)Vi (8)

VC2 =VS2 = DVi. (9)

Já os valores da tensão média nos capacitores de saída
são iguais aos valores da tensão média nos diodos da ponte
retificadora. Contudo, o tempo de condução destes diodos
está relacionado aos parâmetros internos do sistema (etapas
lineares e ressonantes) dificultando a solução das equações
para obter os valores de tensão nos capacitores. Os valores
médios de tensão nos capacitores de saída são definidos por:

VCo1 =VD1 =
Vop

Ts

[
∆t1 +∆t6 +

1
2
(∆t2 +∆t5)

]
(10)

VCo2 =VD2 =
Vop

Ts

[
∆t3 +∆t4 +

1
2
(∆t2 +∆t5)

]
. (11)

Ao analisar as formas de onda da Figura 10 se observa que
∆t6 > ∆t1 e ∆t3 > ∆t4. Através destas relações, é possível
aproximar (10) por (1 − D)Vop, pois ∆t6 é proporcional a
(1−D), e (11) por DVop, pois ∆t3 é proporcional a D para
valores de D próximos de 0,5. Entretanto, há um erro nesta
consideração proporcional a variação de D. Sendo assim, foi
atribuída uma correção linear nos valores das tensões médias
dos capacitores em relação ao valor de D, o que reduz o erro
da consideração feita. Determinando o fator KD, dado por:

KD = AD+B. (12)

Define-se os valores aproximados das tensões médias de
VCo1 e VCo2 , dados por:

VCo1 =Vop(1−D+KD) (13)

VCo2 =Vop −VCo1 =Vop(D−KD). (14)

Para determinação dos parâmetros A e B de (12), são
realizadas simulações usando o valor mínimo e máximo de D
definidos em projeto. Nestes pontos, KD deve atuar na razão
cíclica de forma que (13) e (14) forneçam valores condizentes
com as simulações. Com estes dois pontos de D e KD, são
determinados os fatores A e B da linearização. Os resultados
obtidos usando esta metodologia são satisfatórios em relação
a complexidade da solução exata destas tensões.

Após definir as equações da tensão média nos capacitores
de entrada e de saída, desenvolve-se o equacionamento das
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etapas ressonantes através da análise geométrica do plano de
fase da Figura 11 e de (1) e (4).

Os raios dos círculos descritos nas etapas ressonantes Rd1 e
Rd2 são definidos por:

Rd1 =VC1 +VCo2 (15)

Rd2 =VC2 +VCo1. (16)

As equações dos ângulos percorridos durante as etapas
ressonantes β1 e β2 são definidas como:

β1 = arccos
(

VC1 −VCo1

VC1 +VCo2

)
(17)

β2 = arccos
(

VC2 −VCo2

VC2 +VCo1

)
. (18)

A relação dos triângulos retângulos formados ao fim de
cada etapa ressonante definidas por:

Rd2
1 = (I2Z)2 +(VC1 −VCo1)

2 (19)

Rd2
2 = (I4Z)2 +(VC2 −VCo2)

2. (20)

E a equação da velocidade angular é definida por:

ω =
β
∆t

(21)

onde β representa o ângulo percorrido durante o período ∆t.
Por fim, a manipulação de (1) a (21) permite obter as

equações para o cálculo de I2, I4, ∆t2 e ∆t5, conforme:

I2 =

√
Cr

Lr

√
2(1−D)ViVo +V 2

Co2 −V 2
Co1 (22)

I4 =

√
Cr

Lr

√
2DViVo +V 2

Co1 −V 2
Co2 (23)

∆t2 = β1
√

LrCr (24)

∆t5 = β2
√

LrCr. (25)

As equações que definem os intervalos de tempo ∆t1, ∆t3,
∆t4 e ∆t6 são apresentadas a seguir:

∆t1 = Lr
I1

(VC1 +VCo2)
(26)

∆t3 = Lr
(I3 − I2)

(VC1 −VCo1)
(27)

∆t4 = Lr
I3

(VC2 +VCo1)
(28)

∆t6 = Lr
(I1 − I4)

(VC2 −VCo2)
. (29)

Das relações temporais, tem-se:

DTs = ∆t1 +∆t2 +∆t3 (30)

(1−D)Ts = ∆t4 +∆t5 +∆t6. (31)

Por fim, através da análise da Figura 10, define-se a corrente
média de saída refletida ao primário (Iop) como:

Iop =
1

2Ts
(

I1∆t1
2

+
(I2 + I3)∆t3

2
+

+
I3∆t4

2
+

(I4 + I1)∆t6
2

).

(32)

C. Característica Estática do Conversor
A análise do comportamento do ganho do conversor em

função da corrente de saída dos parâmetros do sistema pode
ser feita através da característica estática da estrutura (também
denominada de característica externa). Inicialmente, define-se
a normalização da corrente de saída, conforme:

Īop = Iop
Z
Vi

=
Iop

Vi

√
Lr

Cr
. (33)

A partir de (33), é traçada a função de q por Io para
diferentes valores de µo e razão cíclica fixa (D=0,55),
conforme apresentado na Figura 12. Observa-se que, para
valores baixos de µo, até aproximadamente 0,2, o conversor
apresenta característica de fonte de tensão (variação do ganho
estático com a corrente de saída). Já para valores maiores de
µo, o conversor apresenta característica de fonte de corrente
(corrente de saída independente da tensão).
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Fig. 12. Característica estática que relaciona o ganho estático com a
corrente de carga normalizada, com D = 0,55 e diferentes valores de
µo.

Na Figura 13 é apresentada a característica de D por Io para
diferentes valores de q, com µ0 fixo em 0,1. É observado
na figura que o comportamento do conversor é simétrico em
relação ao valores de D = 0,5, conforme o esperado. O ponto
de máxima transferência de energia acontece em D = 0,5,
sendo que a corrente e o ganho estático variam em função de
D, o que demonstra que o conversor proposto pode controlar a
tensão de saída através da variação de D.
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etapas ressonantes através da análise geométrica do plano de
fase da Figura 11 e de (1) e (4).

Os raios dos círculos descritos nas etapas ressonantes Rd1 e
Rd2 são definidos por:

Rd1 =VC1 +VCo2 (15)

Rd2 =VC2 +VCo1. (16)

As equações dos ângulos percorridos durante as etapas
ressonantes β1 e β2 são definidas como:

β1 = arccos
(

VC1 −VCo1

VC1 +VCo2

)
(17)

β2 = arccos
(

VC2 −VCo2

VC2 +VCo1

)
. (18)

A relação dos triângulos retângulos formados ao fim de
cada etapa ressonante definidas por:

Rd2
1 = (I2Z)2 +(VC1 −VCo1)

2 (19)

Rd2
2 = (I4Z)2 +(VC2 −VCo2)

2. (20)

E a equação da velocidade angular é definida por:

ω =
β
∆t

(21)

onde β representa o ângulo percorrido durante o período ∆t.
Por fim, a manipulação de (1) a (21) permite obter as

equações para o cálculo de I2, I4, ∆t2 e ∆t5, conforme:

I2 =

√
Cr

Lr

√
2(1−D)ViVo +V 2

Co2 −V 2
Co1 (22)

I4 =

√
Cr

Lr

√
2DViVo +V 2

Co1 −V 2
Co2 (23)

∆t2 = β1
√

LrCr (24)

∆t5 = β2
√

LrCr. (25)

As equações que definem os intervalos de tempo ∆t1, ∆t3,
∆t4 e ∆t6 são apresentadas a seguir:

∆t1 = Lr
I1

(VC1 +VCo2)
(26)

∆t3 = Lr
(I3 − I2)

(VC1 −VCo1)
(27)

∆t4 = Lr
I3

(VC2 +VCo1)
(28)

∆t6 = Lr
(I1 − I4)

(VC2 −VCo2)
. (29)

Das relações temporais, tem-se:

DTs = ∆t1 +∆t2 +∆t3 (30)

(1−D)Ts = ∆t4 +∆t5 +∆t6. (31)

Por fim, através da análise da Figura 10, define-se a corrente
média de saída refletida ao primário (Iop) como:

Iop =
1

2Ts
(

I1∆t1
2

+
(I2 + I3)∆t3

2
+

+
I3∆t4

2
+

(I4 + I1)∆t6
2

).

(32)

C. Característica Estática do Conversor
A análise do comportamento do ganho do conversor em

função da corrente de saída dos parâmetros do sistema pode
ser feita através da característica estática da estrutura (também
denominada de característica externa). Inicialmente, define-se
a normalização da corrente de saída, conforme:

Īop = Iop
Z
Vi

=
Iop

Vi

√
Lr

Cr
. (33)

A partir de (33), é traçada a função de q por Io para
diferentes valores de µo e razão cíclica fixa (D=0,55),
conforme apresentado na Figura 12. Observa-se que, para
valores baixos de µo, até aproximadamente 0,2, o conversor
apresenta característica de fonte de tensão (variação do ganho
estático com a corrente de saída). Já para valores maiores de
µo, o conversor apresenta característica de fonte de corrente
(corrente de saída independente da tensão).
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Fig. 12. Característica estática que relaciona o ganho estático com a
corrente de carga normalizada, com D = 0,55 e diferentes valores de
µo.

Na Figura 13 é apresentada a característica de D por Io para
diferentes valores de q, com µ0 fixo em 0,1. É observado
na figura que o comportamento do conversor é simétrico em
relação ao valores de D = 0,5, conforme o esperado. O ponto
de máxima transferência de energia acontece em D = 0,5,
sendo que a corrente e o ganho estático variam em função de
D, o que demonstra que o conversor proposto pode controlar a
tensão de saída através da variação de D.
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Fig. 13. Característica estática que relaciona a razão cíclica com a
corrente de carga normalizada, com µ0 = 0,1 e diferentes valores de
ganho estático.

D. Estudo da Comutação
A topologia proposta pode ter comutação suave e o seu

estudo se inicia com o cálculo do tempo morto. Deve-se
considerar que, devido a assimetria dos comandos, a corrente
que flui no indutor no momento da comutação é diferente em
cada interruptor. Ao observar a forma de onda da corrente
iLr na Figura 10, percebe-se que I1 é maior que I3, ou seja,
o interruptor S2 comuta com uma corrente menor no indutor,
sendo este o interruptor crítico para a análise da comutação.

O circuito equivalente no momento da comutação é
apresentado na Figura 14. No instante em que um dos
interruptores bloqueia começa o processo de carga ou
descarga dos capacitores de comutação (Cc1 e Cc2). A corrente
nestes capacitores é metade da corrente de comutação (Ic).
A tensão no capacitor referente ao interruptor que conduzia
no instante anterior a comutação é zero e no que estava
bloqueado é Vi.

V
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I
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S1

S2

C
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C
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Fig. 14. Circuito equivalente no momento da comutação.

Assumindo como linear a variação das tensões nos
capacitores Cc1 e Cc2 durante a comutação, a duração da
comutação crítica pode ser calculada a partir do cálculo da
corrente que flui no capacitor, ou seja:

tc2 =
2Cc2Vi

I3
. (34)

O tempo morto deve ser ajustado para ser menor que a
etapa seguinte a comutação, pois assim evita-se que haja
alteração na característica estática do conversor. No caso do
interruptor crítico, esta etapa é ∆t4. Neste período a corrente
passa pelo diodo em anti-paralelo com o interruptor, de modo
que, se o tempo morto for menor que ∆t4, o comportamento do
conversor não será alterado. Desta forma, define-se o tempo
morto como:

tc2 < tm < ∆t4. (35)

Ao traçar curva de tc2 e ∆t4 por D, encontra-se o máximo
D para o qual o conversor tem comutação suave no interruptor
crítico. Ao definir a corrente de saída referente a esta razão
cíclica, tem-se a faixa de carga para o qual o conversor oferece
comutação suave no interruptor crítico.

O mesmo processo foi feito para o outro interruptor, e a
conclusão obtida foi que ele possui comutação suave em toda
a faixa de carga.

IV. EXEMPLO DE PROJETO E RESULTADOS
EXPERIMENTAIS

A. Exemplo de Projeto
A fim de validar o estudo do conversor meia ponte paralelo

ressonante, será apresentado um exemplo de projeto em que
o conversor opera com uma relação unitária entre tensão
na entrada e na carga. A escolha da tensão na carga visa
explorar o benefício do dobrador de tensão, que permite
obter relação de ganho unitária na entrada/saída, de modo
que o transformador seja submetido a tensões da ordem da
metade da tensão de entrada. Sendo assim, um protótipo foi
construído e testado em laboratório, com as especificações
mostradas na Tabela I. O ganho estático foi definido em 0,667
com objetivo de obter uma característica adequada de fonte de
tensão (ver Figura 12). A razão cíclica no ponto de operação
foi definida em 0,55, perto do ponto de máxima transferência
de potência, mas com margem para operar adequadamente
diante de transitórios de sobrecarga. Além disto, em potência
nominal o conversor apresentará uma pequena assimetria (o
conversor torna-se simétrico com D=0,5). A partir destes
valores, é definida a tensão de saída refletida para o primário e
a relação de transformação, conforme:

Vop = qVi = 267 V (36)

n =
Vo

Vop
= 1,5. (37)

A tensão no primário e potência de saída são empregadas
para definir a corrente de saída refletida para primário e, por
consequência, a corrente no transformador.

Os dados anteriores permitem projetar o transformador.
A obtenção dos elementos parasitas do transformador foi
baseada no experimento mostrado em [31], utilizando
analisador de impedâncias Agilent 4294A, no qual foram
obtidos os valores de capacitância intrínseca e indutância de
dispersão. A indutância obtida no ensaio foi de Ld = 2,6 µH,
e uma capacitância entre enrolamentos de Cr = 0,01 nF. Estes
valores são utilizados para calcular o valor de µ0 e a potência
de saída. Caso o valor não seja coerente com o projeto, é

TABELA I
Especificações do Protótipo

Vi = 400 V Vo = 400 V
q = 0,66 n = 1,5
D = 0,55 Po = 1 kW

fs = 50 kHz µ0 = 0,043
Lr = 38 µH Cr = 0,5 nF
tm = 1 µs



Eletrôn. Potên., Campo Grande, v. 23, n. 1, p. 108-117, jan./mar. 2018114

adicionado um capacitor e/ou indutor externo para ajustar o
µ0 e, por consequência, a potência transferida.

No caso deste exemplo de projeto, o conversor transferirá
a potência de 1 kW, portanto, o µ0 deve ser de 0,043 que
pode ser obtido com um indutor de 38 µH e um capacitor de
0,5 nF. Portanto, foram adicionados uma indutância externa
de 35µH e um capacitor em paralelo com o enrolamento
secundário, no valor de 0,22 nF, o qual tem o valor refletido
ao primário de 0,495 nF. É importante frisar que a adição dos
elementos não altera as equações e a análise. Isto porque, a
adição da indutância série no primário soma com a indutância
de dispersão e a adição do capacitor no secundário soma com
a capacitância intrínseca do transformador [32], [33].

Por último, é definido o capacitor de comutação e o tempo
morto com intuito de obter comutação suave. Utilizando (34)
e (35) é possível arbitrar o tempo morto para encontrar
valor necessário do capacitor de comutação e, assim, obter
a comutação suave no conversor, sendo a recíproca válida.
Neste trabalho foi escolhido o valor do capacitor e com ele
foi calculado o tempo morto necessário utilizando (34). Sendo
assim, foi utilizado um capacitor externo de 2,2 nF, conectado
em paralelo com os terminais dreno e fonte dos interruptores,
o qual associado ao capacitor intrínseco do semicondutor
produz um tempo morto de 1 µs, o que respeita as restrições
impostas por (35). Com isso, o valor máximo de D para obter
comutação suave neste caso foi de 0,82, o que corresponde a
uma carga de 43%. Assim, a faixa de comutação suave do
conversor nesta especificação e neste projeto fica restrita entre
43% e 100% da carga nominal, que é uma faixa adequada
dentro da família dos conversores com comutação suave.

TABELA II
Especificações dos Componentes

Componente Valor
Capacitor de comutação 2,2 nF
Capacitores de entrada 2x20 µF(Polipropileno)
Capacitores de saída 200 µF(Polipropileno)
Capacitor ressonante 0,22 nF (secundário)
Indutor ressonante 35 µH

Transformador n = 1,5
Interruptor de entrada (MOSFET) IPW60R041C6

Diodos de saída IDW40G65C5

B. Protótipo
A validação da estrutura, da análise e da metodologia

de projeto foi desenvolvida no protótipo com as mesmas
especiações da Tabela I. Os componentes utilizados no
protótipo estão na Tabela II e uma fotografia do protótipo é
apresentada na Figura 15.

C. Resultados Experimentais
Os resultados experimentais obtidos no protótipo são

mostrados a seguir juntamente com uma discussão. A tensão
nos interruptores e seus respectivos pulsos de comando em
potência nominal são vistos na Figura 16. É possível observar
que os interruptores somente são comandados a conduzir
quando a tensão sobre eles já é zero, o que comprova a
comutação suave neste ponto de operação. Além disto,
a operação do conversor com assimetria nos comandos e,
consequentemente, nas tensões dos interruptores é vista nas

formas de onda da Figura 16.

Indutor ressonante

Capacitor
ressonante

Inversor
Retificador

Transformador

Fig. 15. Fotografia do protótipo de 1 kW.

v
S1

v
g1

v
S2

v
g2

Fig. 16. Tensão sobre os interruptores e tensão de comando com carga
nominal. Escala: vs=200 V; vg=20 V; t=5 µs.

As formas de onda da tensão na entrada do estágio
ressonante (vab) e da corrente no indutor ressonante são
mostradas na Figura 17. Analisando as formas de onda,
verifica-se a assimetria do conversor, tanto pelos valores de
pico diferentes na corrente do indutor ressonante quanto nos
níveis de tensão na entrada do estágio ressonante. Este
resultado foi previsto pela análise teórica, como pode ser
observado nas formas de onda teóricas mostradas na Figura
10. A Tabela III mostra uma comparação entres os valores
calculados e os valores medidos experimentalmente.

As formas de onda das tensões nos capacitores de entrada
e saída no ponto de operação nominal são apresentadas na
Figura 18. É observado que, conforme o esperado, há
um desbalanço entre as tensões. As comparações entre os
valores medidos e calculados das tensões nos capacitores são
apresentadas na Tabela III. Os resultados obtidos ficaram
próximos dos calculados, o que valida a análise teórica
e a aproximação proposta para o cálculo das tensões nos
capacitores de saída. Tanto as tensões de entrada quanto de
saída são a soma das de tensões dos respectivos capacitores, e
nos ensaios ambas mostraram valores próximos a 400 V.

Um ensaio de rendimento foi realizado na estrutura para
os pontos de carga que o conversor apresenta comutação
suave. Os resultados são vistos na Tabela IV e demostram
um rendimento elevado para uma estrutura isolada (acima de
97%).
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adicionado um capacitor e/ou indutor externo para ajustar o
µ0 e, por consequência, a potência transferida.

No caso deste exemplo de projeto, o conversor transferirá
a potência de 1 kW, portanto, o µ0 deve ser de 0,043 que
pode ser obtido com um indutor de 38 µH e um capacitor de
0,5 nF. Portanto, foram adicionados uma indutância externa
de 35µH e um capacitor em paralelo com o enrolamento
secundário, no valor de 0,22 nF, o qual tem o valor refletido
ao primário de 0,495 nF. É importante frisar que a adição dos
elementos não altera as equações e a análise. Isto porque, a
adição da indutância série no primário soma com a indutância
de dispersão e a adição do capacitor no secundário soma com
a capacitância intrínseca do transformador [32], [33].

Por último, é definido o capacitor de comutação e o tempo
morto com intuito de obter comutação suave. Utilizando (34)
e (35) é possível arbitrar o tempo morto para encontrar
valor necessário do capacitor de comutação e, assim, obter
a comutação suave no conversor, sendo a recíproca válida.
Neste trabalho foi escolhido o valor do capacitor e com ele
foi calculado o tempo morto necessário utilizando (34). Sendo
assim, foi utilizado um capacitor externo de 2,2 nF, conectado
em paralelo com os terminais dreno e fonte dos interruptores,
o qual associado ao capacitor intrínseco do semicondutor
produz um tempo morto de 1 µs, o que respeita as restrições
impostas por (35). Com isso, o valor máximo de D para obter
comutação suave neste caso foi de 0,82, o que corresponde a
uma carga de 43%. Assim, a faixa de comutação suave do
conversor nesta especificação e neste projeto fica restrita entre
43% e 100% da carga nominal, que é uma faixa adequada
dentro da família dos conversores com comutação suave.

TABELA II
Especificações dos Componentes

Componente Valor
Capacitor de comutação 2,2 nF
Capacitores de entrada 2x20 µF(Polipropileno)
Capacitores de saída 200 µF(Polipropileno)
Capacitor ressonante 0,22 nF (secundário)
Indutor ressonante 35 µH

Transformador n = 1,5
Interruptor de entrada (MOSFET) IPW60R041C6

Diodos de saída IDW40G65C5

B. Protótipo
A validação da estrutura, da análise e da metodologia

de projeto foi desenvolvida no protótipo com as mesmas
especiações da Tabela I. Os componentes utilizados no
protótipo estão na Tabela II e uma fotografia do protótipo é
apresentada na Figura 15.

C. Resultados Experimentais
Os resultados experimentais obtidos no protótipo são

mostrados a seguir juntamente com uma discussão. A tensão
nos interruptores e seus respectivos pulsos de comando em
potência nominal são vistos na Figura 16. É possível observar
que os interruptores somente são comandados a conduzir
quando a tensão sobre eles já é zero, o que comprova a
comutação suave neste ponto de operação. Além disto,
a operação do conversor com assimetria nos comandos e,
consequentemente, nas tensões dos interruptores é vista nas

formas de onda da Figura 16.

Indutor ressonante

Capacitor
ressonante

Inversor
Retificador

Transformador

Fig. 15. Fotografia do protótipo de 1 kW.

v
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v
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v
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v
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Fig. 16. Tensão sobre os interruptores e tensão de comando com carga
nominal. Escala: vs=200 V; vg=20 V; t=5 µs.

As formas de onda da tensão na entrada do estágio
ressonante (vab) e da corrente no indutor ressonante são
mostradas na Figura 17. Analisando as formas de onda,
verifica-se a assimetria do conversor, tanto pelos valores de
pico diferentes na corrente do indutor ressonante quanto nos
níveis de tensão na entrada do estágio ressonante. Este
resultado foi previsto pela análise teórica, como pode ser
observado nas formas de onda teóricas mostradas na Figura
10. A Tabela III mostra uma comparação entres os valores
calculados e os valores medidos experimentalmente.

As formas de onda das tensões nos capacitores de entrada
e saída no ponto de operação nominal são apresentadas na
Figura 18. É observado que, conforme o esperado, há
um desbalanço entre as tensões. As comparações entre os
valores medidos e calculados das tensões nos capacitores são
apresentadas na Tabela III. Os resultados obtidos ficaram
próximos dos calculados, o que valida a análise teórica
e a aproximação proposta para o cálculo das tensões nos
capacitores de saída. Tanto as tensões de entrada quanto de
saída são a soma das de tensões dos respectivos capacitores, e
nos ensaios ambas mostraram valores próximos a 400 V.

Um ensaio de rendimento foi realizado na estrutura para
os pontos de carga que o conversor apresenta comutação
suave. Os resultados são vistos na Tabela IV e demostram
um rendimento elevado para uma estrutura isolada (acima de
97%).

v
ab

i
Lr

Fig. 17. Tensão na saída do inversor e corrente no indutor ressonante
com carga nominal. Escala: vab=200 V; iLr=10 A; t=5 µs.

V
C2

V
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V
C1

V
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Fig. 18. Tensão sobre os capacitores com carga nominal. Escala:
VC=100 V; t=200 µs.

A comutação suave, a estrutura meia ponte no estágio
inversor com apenas dois interruptores e o estágio retificador
do tipo dobrador também com apenas dois diodos contribuem
para o elevado rendimento.

As tensões e as correntes de entrada e de saída foram
verificadas através do analisador de potência YOKOGAWA
WT500. Os resultados em potência nominal são ilustrados na
Figura 19, sendo que na coluna da esquerda estão as grandezas
de entrada e na da direita estão as grandezas de saída. O
rendimento é representado por η1.

V. CONCLUSÕES

Este trabalho desenvolveu o estudo do conversor meia
ponte paralelo ressonante com modulação PWM assimétrica
e saída em tensão, que utiliza um retificador dobrador de
tensão. Foi apresentado o equacionamento, a análise estática

e um exemplo de projeto do conversor. Por último, um
protótipo foi construído para validação da estrutura e da
análise desenvolvida.

TABELA III
Comparação Entre os Valores Medidos e Calculados

Valor Calculado Valor Medido Erro (%)
VC1c = 180 V VC1m = 182 V 1,11
VC2c = 220 V VC2m = 225 V 2,27

VCo1c = 124,77 V VCo1m = 125,46 V 0,55
VCo2c = 141,86 V VCo2m= 143,46 V 1,12

I1c = 16,15 A I1m = 16,00 A 0,93
I2c = 1,14 A I2m = 1,30 A 14,03

I3ec = 14,08 A I3m = 13,8 A 1,99
I4c = 1,21 A I4m = 1,32 A 9,09
Ioc = 3,93 A Iom = 3,81 A 3,05

TABELA IV
Resultados dos Ensaios de Rendimento

Potência (W) Razão Cíclica Rendimento (%)
600 0,75 97,4
750 0,7 97,3

1000 0,55 97,2

Fig. 19. Tensões e correntes de entrada e saída com carga nominal,
obtidas via analisador de potência YOKOGAWA WT500.

O conversor ressonante meia ponte paralelo ressonante
com retificador dobrador de tensão opera com valor médio
de corrente nulo no transformador, sendo os capacitores do
retificador responsáveis pela eliminação da componente de
nível médio. Com isso, o problema encontrado no conversor
meia ponte tradicional com modulação PWM assimétrica,
referente a saturação do núcleo, é eliminado no conversor
apresentado neste trabalho.

A análise mostrou que a máxima transferência de potência
do conversor acontece com razão cíclica igual a 0,5 e a
variação da razão cíclica permite controlar o ganho do
conversor, portanto, ela é uma topologia ressonante que
possibilita fazer o controle da tensão de saída pela variação
da razão cíclica.

O conversor proposto apresentou um rendimento elevado
e comutação suave numa faixa de carga de 60% a 100% da
carga nominal, o que potencializa a sua aplicações em fontes
de até 2 kW, elevando a faixa de aplicação usual da estrutura
meia ponte. Os resultados tornam a solução interessante para
aplicações em fontes de alta tensão, como em sistemas de
radares, raio-x, raio-laser, etc.
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