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Resumo – Neste artigo, uma nova topologia não isolada
de conversor CC-CC bidirecional baseado no conversor
boost/buck clássico é proposta. O conversor proposto
pode operar tanto em modo elevador quanto abaixador
de tensão e apresenta como principais características:
baixo esforço de tensão e corrente nos componentes,
simplicidade de operação e diferentes modos de operação,
tais como: síncrono e assíncrono. Para garantir um
bom desempenho do conversor proposto, a modelagem e
controle foi desenvolvida neste artigo. Desta forma, para
validar as avaliações teóricas, um protótipo de 1 kW, 144
V/400 V foi desenvolvido em laboratório, alcançando uma
eficiência de pico de 94,2 % para 500W.
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ANALYSIS AND DEVELOPMENT OF A
NON-ISOLATED BIDIRECTIONAL

CONVERTER BASED ON BOOST/BUCK
DC-DC CONVERTER

Abstract – In this paper, a new non-isolated bidirectional
DC-DC converter topology based on classical boost/buck
bidirectional DC-DC converter is proposed. The proposed
converter can operate in both mode, step-up and step-
down and it presents as main features: low current and
voltage stresses on components, simplicity of operation
and differents operation modes, such as: synchronous
and asynchronous. To ensure a good performance of
the proposed converter, the modeling and control of the
proposed converter is done in this paper. To validate the
theoretical evaluations, a 1kW, 144 V/400 V prototype was
developed in the laboratory, achieving a peak of efficiency
of 94.2 % for 500W.

Keywords – Bidirectional DC-DC Converter, Boost
Converter, Buck Converter, Non-Isolated Converter.

I. INTRODUÇÃO

Nos últimos anos, para suprir a demanda provocada pelo
aumento no uso de energia elétrica, houve um crescimento
no uso de combustíveis fosseis. Isto colaborou com o
aquecimento global, acelerando o derretimento de geleiras
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e provocando um aumento no nível dos oceanos [1]. Com
este problema iminente, as pesquisas relacionadas as fontes
de energias renováveis tais, como fotovoltaica [2] e eólica
[3] vem crescendo exponencialmente. Entretanto este tipo de
fonte energética possui característica intermitente [4], assim,
fazendo necessário uso de tecnologias de processamento,
armazenamento, ilhamento e distribuição dessa energia, tais
como: microgrids CC [5] [6], veículos elétricos como
sistema de armazenamento de energia [7]–[9], superbaterias
e supercapacitores [10], fontes ininterruptas [11] e inversores
CC-CA [12] [13]. Para estas aplicações, há a necessidade de
algum dispositivo de interface entre os barramentos devido a
diferença de tensão entre os barramentos de alta (VH ) e baixa
tensão (VL).

A forma mais simples e robusta de realizar esta interface é
utilizando um conversor CC-CC bidirecional, o qual permite
que o fluxo de potência possa fluir em ambas direções. Este
tipo de conversor pode ser classificado em duas classes:
isolados e não isolados.

Os isolados possuem isolação galvânica através do
uso de dispositivos magnéticos (indutores acoplados ou
transformadores). Através da relação de espiras desses
dispositivos magnéticos (N), estes conversores podem
alcançar um elevado ganho de tensão. Porém, a medida
que aumenta N, a indutância de dispersão (Lk) aumenta.
Consequentemente, os dispositivos semicondutores podem
apresentar elevados picos de tensão no processo de
chaveamento. Dessa forma, se faz necessário circuitos
auxiliares para grampear esta elevação de tensão, e assim,
possivelmente ocorra a degradação da eficiência do conversor
e aumento o número componentes. Alguns dos conversores
bidirecionais isolados citados na literatura são os conversores
flyback [14], forward-flyback [15], push-pull [16], half-bridge
[17], full-bridge [18] e ressonantes isolados [19].

Em relação aos conversores CC-CC bidirecionais não
isolados pode-se destacar a família de conversor CC-CC
bidirecional boost/buck [20], onde o conversor clássico [21]
pode ser visto na Figura 1.a. Este conversor apresenta um
baixo número de componentes e baixa complexidade de
operação. Porém, o indutor e seus interruptores apresentam
elevado esforço de corrente e tensão, o que compromete a
eficiência do conversor. Para resolver o problema do esforço
de corrente, o conversor bidirecional assíncrono de dois
indutores [22] foi desenvolvido. Entretanto, os interruptores
permanecem com a desvantagem de elevado esforço, isto
é, suportam toda tensão do barramento de alta tensão. Para
contornar isso e manter o esforço de corrente baixo, o
conversor baseado em indutor chaveado [23] é apresentado.
Entretanto, este conversor necessita de valores elevados de
indutâncias para operar em modo de condução contínua
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Fig. 1. Conversores Bidirecionais Boost/Buck. (a) Clássico. (b)
Proposto.

(CCM) o que faz com a resistência do cobre seja elevada.
Consequentemente, a eficiência é comprometida, além de
aumentar o volume e peso do conversor. Para se obter um
conversores com elevado ganho de tensão e baixa ondulação
de corrente, pode-se utilizar os conversores diferenciais [24]
ou à indutor acoplado [25], estes conversores alcançam
elevados ganhos aumentando o número de estágios ou
enrolamentos de espiras. Contudo, podem apresentar elevado
números de componentes e complexidade de operação.

Dessa forma, neste artigo é apresentado um novo
conversor CC-CC bidirecional baseado no conversor CC-
CC bidirecional boost/buck clássico. O conversor proposto
alcança um alto ganho de tensão, baixo esforço de tensão e
corrente sobre os dispositivos semicondutores S2 e S3 quando
em modo síncrono, baixa ondulação nas correntes de entrada,
simplicidade operação e controle, uma vez que os modelos
dinâmicos possuem baixa ordem. O conversor proposto pode
ser visto na Figura 1.b e é composto por 3 interruptores (S1,
S2 e S3), 2 indutores (L1 e L2), 4 capacitores (CL1, CL2, CH1 e
CH2), VL e VH são utilizados para representar os barramentos
de baixa e alta tensão. O conversor proposto pode operar em
modo elevador (fluxo de potência de VL para VH ) e modo
abaixador (fluxo de potência de VH para VL).

Para demonstrar as características do conversor proposto,
este artigo está organizado de maneira a apresentar os
princípios de operação em modo de condução contínua
(CCM), os modos síncrono e assíncrono, ganhos estáticos
de tensão, esforços de tensão e corrente nos dispositivos
semicondutores tanto para modo elevador quanto para modo
abaixador, na seção II e III, respectivamente. A metodologia
de projeto é demonstrada na seção IV, enquanto na seção V
é feita a modelagem e controle do conversor proposto. Para o
fim, as seções VI e VII apresentam os resultados experimentais
com as principais formas de onda práticas e as conclusões do
artigo.

II. PRINCÍPIO DE OPERAÇÃO EM MODO ELEVADOR

Para descrever o princípio de operação do conversor
proposto em um período de chaveamento, tanto para modo
elevador quanto para abaixador, as seguintes considerações
devem ser feitas: o conversor opera em modo de condução
contínua (CCM); os dispositivos semicondutores são ideais;
os capacitores são de valores suficientemente elevados para
que sua tensão seja considerada constante; os indutores L1 e L2
possuem mesmo valor de indutância; os componentes grafados
em cinza estão desligados.
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Fig. 2. Etapas de Operação em Modo Elevador. (a) Etapa I. (b) Etapa
II.

Em modo elevador S1 é utilizada como interruptor ativo,
enquanto S2 e S3 como retificador síncrono. Neste modo o
conversor opera apenas em PWM síncrono, para o qual possui
duas etapas de operação, que podem ser visto na Figura 2 e
as principais formas de onda teóricas na Figura 3, onde Vgs e
iL representam a tensão entre porta e fonte e a corrente nos
indutores, respectivamente.

Etapa I [Figura 2.a, t0 − t1]: O interruptor S1 é acionado,
enquanto S2 e S3 são desligados, os indutores L1 e L2 estão
magnetizando. A corrente dos indutores é dada por:

iL1(t) = iL2(t) =
VL

2L
t + IL(t0). (1)

Etapa II [Figura 2.b, t1 −Ts]: O interruptor S1 é desligado,
enquanto S2 e S3 são acionados, os indutores L1 e L2 estão
desmagnetizando e carregando os capacitores CH1 e CH2. A
corrente dos indutores é dada por:

iL1(t) = iL2(t) =
VL −VH

2L
t + IL(t2), (2)

onde: L pode ser L1 ou L2.

A. Ganho Estático de Tensão
Pelo princípio do balanço volts-segundos, em (3), aplicado

aos indutores o ganho de tensão pode ser encontrado.
∫ T s

0
VL1dt +

∫ T s

0
VL2dt = 0. (3)

Conhecendo as etapas de operação anteriormente
apresentadas, o ganho de tensão é dado por:
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CH2), VL e VH são utilizados para representar os barramentos
de baixa e alta tensão. O conversor proposto pode operar em
modo elevador (fluxo de potência de VL para VH ) e modo
abaixador (fluxo de potência de VH para VL).

Para demonstrar as características do conversor proposto,
este artigo está organizado de maneira a apresentar os
princípios de operação em modo de condução contínua
(CCM), os modos síncrono e assíncrono, ganhos estáticos
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de projeto é demonstrada na seção IV, enquanto na seção V
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com as principais formas de onda práticas e as conclusões do
artigo.
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Em modo elevador S1 é utilizada como interruptor ativo,
enquanto S2 e S3 como retificador síncrono. Neste modo o
conversor opera apenas em PWM síncrono, para o qual possui
duas etapas de operação, que podem ser visto na Figura 2 e
as principais formas de onda teóricas na Figura 3, onde Vgs e
iL representam a tensão entre porta e fonte e a corrente nos
indutores, respectivamente.
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enquanto S2 e S3 são desligados, os indutores L1 e L2 estão
magnetizando. A corrente dos indutores é dada por:

iL1(t) = iL2(t) =
VL
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t + IL(t0). (1)

Etapa II [Figura 2.b, t1 −Ts]: O interruptor S1 é desligado,
enquanto S2 e S3 são acionados, os indutores L1 e L2 estão
desmagnetizando e carregando os capacitores CH1 e CH2. A
corrente dos indutores é dada por:

iL1(t) = iL2(t) =
VL −VH

2L
t + IL(t2), (2)

onde: L pode ser L1 ou L2.

A. Ganho Estático de Tensão
Pelo princípio do balanço volts-segundos, em (3), aplicado

aos indutores o ganho de tensão pode ser encontrado.
∫ T s

0
VL1dt +

∫ T s

0
VL2dt = 0. (3)
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Fig. 4. Etapas de Operação em Modo abaixador Síncrono. (a) Etapa
I. (b) Etapa II.

B. Esforços Sobre os Dispositivos Semicondutores
O esforço de tensão sobre o interruptor S1 é dado por:

VS1 =VH =
VL

1−D
, (5)

para os interruptores S2 e S3, o esforço de tensão é:

VS2 =VS3 =
VH

2
=

VL

2−2D
. (6)

O interruptor S1 sofre o seguinte esforço de corrente:

IS1(rms) = IL
√

D, (7)

e para os interruptor S2 e S3 o esforço de corrente é
representado por:

IS2(rms) = IS3(rms) = IL
√

1−D. (8)

III. PRINCÍPIO DE OPERAÇÃO EM MODO ABAIXADOR

Em modo abaixador os interruptores S2 e S3 atuam
como interruptores ativos, enquanto S1 atua como retificador
síncrono. Neste modo o conversor proposto pode operar em
dois modos de PWM: síncrono e assíncrono.

A. Modo Síncrono
No modo síncrono o conversor proposto apresenta duas

etapas de operação, vistas na Figura 4. As principais formas
de onda teóricas são apresentadas na Figura 5.a.

Etapa I [Figura 4.a, t0 − t1]: os interruptores S2 e S3 são
acionados, enquanto S1 está desligado, os indutores L1 e L2
estão magnetizando e suas correntes são dadas por:

iL1(t) = iL2(t) =
VH −VL

2L
t + IL(t0). (9)

Etapa II [Figura 4.b, t1 − Ts]: os interruptores S2 e S3
são desligados e S1 ligado, os indutores L1 e L2 estão
desmagnetizando e carregando CL1 e CL2, suas correntes são
descritas por:

iL1(t) = iL2(t) =−VL

2L
t + IL(t1). (10)

B. Modo Assíncrono
Neste modo o acionamento dos interruptores ativos ocorre

com uma defasagem de 180° entre si. O conversor possui 4
etapas de operação, que podem ser vistas na Figura 6, bem
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Fig. 5. Formas de Onda Teóricas em Modo abaixador. (a) Síncrono.
(b) Assíncrono.

como as formas de onda principais na Figura 5.b.
Etapa I [Figura 6.a, t0 − t1]: os interruptores S2 e S3 são

acionados, enquanto S1 está desligado, os indutores L1 e L2
estão magnetizando e suas correntes são dadas por:

iL1(t) =
VH −VL

2
t + IL1(t0), (11)

iL2(t) =
VH −VL

2
t + IL2(t0). (12)

Etapa II [Figura 6.b, t1 − t2]: os interruptores S1 e S2
são acionados, enquanto S3 está desligado, o indutor L1
está magnetizando, enquanto L2 está desmagnetizando. As
correntes dos indutores são descritas por:

iL1(t) =
VH −VL

2
t + IL1(t1), (13)

iL2(t) =
−VH −VL

2
t + IL2(t1). (14)

Etapa III [Figura 6.c, t2 − t3]: esta etapa é idêntica a etapa
I, então não se faz necessário sua descrição.

Etapa IV [Figura 6.d, t3 − Ts]: os interruptores S1 e S3
são acionados, enquanto S2 está desligado, o indutor L1
está desmagnetizando, enquanto L2 está magnetizando. As
correntes dos indutores são descritas por:

iL1(t) =
−VH −VL

2
t + IL1(t3), (15)

iL2(t) =
VH −VL

2
t + IL2(t3). (16)

C. Ganho Estático de Tensão
O conversor proposto possui diferentes ganhos para os

modos síncrono e assíncrono. Aplicando (3) nas etapas do
modo síncrono, obtêm-se o seguinte ganho de tensão:

VL

VH
= D, (17)

e para o modo assíncrono, o ganho de tensão é descrito por:

VL

VH
= 2D−1. (18)

Como pode ser observado, em modo assíncrono o conversor
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Fig. 6. Etapas de Operação em Modo Abaixador Assíncrono. (a)
Etapa I. (b) Etapa II. (c) Etapa III. (d) Etapa IV.

necessita de uma maior razão ciclica para alcançar o mesmo
ganho de quando em modo síncrono.

D. Esforços Sobre os Dispositivos Semicondutores
Em modo síncrono, o esforço de tensão sobre o interruptor

S1 é dado por:

VS1 =VH =
VL

1−D
, (19)

para os interruptores S2 e S3, o esforço de tensão é:

VS2 =VS3 =
VH

2
=

VL

2−2D
. (20)

Já em modo assíncrono, devido ao defasamento no
acionamento dos interruptores ativos, todos os dispositivos
semicondutores estão sob mesmo nível de esforço de tensão,
descrito por:

VS1 =VS2 =VS3 =VH , (21)

O interruptor S1 sofre o seguinte esforço de corrente:

IS1(rms) = IL
√

1−D, (22)

e para os interruptor S2 e S3 o esforço de corrente é
representado por:

IS2(rms) = IS3(rms) = IL
√

D. (23)

IV. METODOLOGIA DE PROJETO

A tensão sobre os indutores durante a etapa de
magnetização em modo elevador, vista na Figura 2.a, é
apresentada em (24).

L1
diL1

dt
= L2

diL2

dt
=

VL

2
. (24)

Em (24) os termos diL1 e dt podem ser considerados
respectivamente, a ondulação de corrente ∆IL e o tempo DTS

de magnetização dos indutores, assim, resultando em (25).

L1
∆IL1

DTS
= L2

∆IL2

DTS
=

VL

2
. (25)

Reagrupando os termos de (25) e considerando TS em
termos de frequência de comutação FS, obtêm-se o valor das
indutâncias em função da ondulação de corrente desejada em
(26).

L1 = L2 =
VLD

2∆ILFS
. (26)

A ondulação de tensão VH pode ser obtido através da
variação de carga (∆Q) sobre o capacitor CHeq, formado pela
associação serie de CH1 e CH2, conforme (27), onde a variação
de carga depende da corrente através do capacitor (Icap) e o
tempo (T ) que a mesma ocorre.

∆Q = IcapT =CHeq∆VH . (27)

Em (27), considerando o momento de descarga do
capacitor, visto na Figura 2.a, o tempo T se torna DTS e a
corrente Icap se torna a corrente da carga RH , resultando em
(28).

VH

RH
DTS =CHeq∆VH . (28)

Reagrupando os termos de (28) e sabendo que CHeq é um
capacitor equivalente formado por CH1 e CH2, o valor destes
capacitores em função da ondulação de corrente é apresentado
em (29) .

CH1 =CH2 =
2VHD

RH∆VH FS
. (29)

Os capacitores CL1 e CL2 podem ser obtidos através da
variação de carga do capacitor série equivalente CLeq. Tal
variação é encontrada através área do semiciclo positivo
formado pela corrente, uma vez que o capacitor absorve a
ondulação de corrente ∆IL , conforme (30).

∆Q =

(
DTS

2 + (1−D)TS
2

)
∆IL
2

2
. (30)

Aplicando (27) em (30), reagrupando os termos e sabendo
que CLeq é um capacitor equivalente da série de CL1 e
CL2, chega-se no valor destas capacitâncias em função da
ondulação na tensão VL em (31).

CL1 =CL2 =
∆IL

4FS∆V L
. (31)

V. MODELAGEM E CONTROLE

A. Modelagem Dinâmica
Para obter os modelos necessários para controle a

modelagem por espaço de estados médios, (32) foi escolhida.
Tendo como variáveis de estado para modo elevador a corrente
do indutor L1 e a tensão VH , já para modo abaixador utiliza-se
a corrente do indutor L1 e a tensão VL.

ẋ(t) = Ax(t)+Bu(t), (32)
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Fig. 6. Etapas de Operação em Modo Abaixador Assíncrono. (a)
Etapa I. (b) Etapa II. (c) Etapa III. (d) Etapa IV.

necessita de uma maior razão ciclica para alcançar o mesmo
ganho de quando em modo síncrono.

D. Esforços Sobre os Dispositivos Semicondutores
Em modo síncrono, o esforço de tensão sobre o interruptor

S1 é dado por:

VS1 =VH =
VL

1−D
, (19)

para os interruptores S2 e S3, o esforço de tensão é:

VS2 =VS3 =
VH

2
=

VL

2−2D
. (20)

Já em modo assíncrono, devido ao defasamento no
acionamento dos interruptores ativos, todos os dispositivos
semicondutores estão sob mesmo nível de esforço de tensão,
descrito por:

VS1 =VS2 =VS3 =VH , (21)

O interruptor S1 sofre o seguinte esforço de corrente:

IS1(rms) = IL
√

1−D, (22)

e para os interruptor S2 e S3 o esforço de corrente é
representado por:

IS2(rms) = IS3(rms) = IL
√

D. (23)

IV. METODOLOGIA DE PROJETO

A tensão sobre os indutores durante a etapa de
magnetização em modo elevador, vista na Figura 2.a, é
apresentada em (24).

L1
diL1

dt
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diL2

dt
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VL

2
. (24)
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2
. (25)

Reagrupando os termos de (25) e considerando TS em
termos de frequência de comutação FS, obtêm-se o valor das
indutâncias em função da ondulação de corrente desejada em
(26).

L1 = L2 =
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2∆ILFS
. (26)

A ondulação de tensão VH pode ser obtido através da
variação de carga (∆Q) sobre o capacitor CHeq, formado pela
associação serie de CH1 e CH2, conforme (27), onde a variação
de carga depende da corrente através do capacitor (Icap) e o
tempo (T ) que a mesma ocorre.

∆Q = IcapT =CHeq∆VH . (27)

Em (27), considerando o momento de descarga do
capacitor, visto na Figura 2.a, o tempo T se torna DTS e a
corrente Icap se torna a corrente da carga RH , resultando em
(28).

VH

RH
DTS =CHeq∆VH . (28)

Reagrupando os termos de (28) e sabendo que CHeq é um
capacitor equivalente formado por CH1 e CH2, o valor destes
capacitores em função da ondulação de corrente é apresentado
em (29) .

CH1 =CH2 =
2VHD

RH∆VH FS
. (29)

Os capacitores CL1 e CL2 podem ser obtidos através da
variação de carga do capacitor série equivalente CLeq. Tal
variação é encontrada através área do semiciclo positivo
formado pela corrente, uma vez que o capacitor absorve a
ondulação de corrente ∆IL , conforme (30).

∆Q =

(
DTS

2 + (1−D)TS
2

)
∆IL
2

2
. (30)

Aplicando (27) em (30), reagrupando os termos e sabendo
que CLeq é um capacitor equivalente da série de CL1 e
CL2, chega-se no valor destas capacitâncias em função da
ondulação na tensão VL em (31).

CL1 =CL2 =
∆IL

4FS∆V L
. (31)

V. MODELAGEM E CONTROLE

A. Modelagem Dinâmica
Para obter os modelos necessários para controle a

modelagem por espaço de estados médios, (32) foi escolhida.
Tendo como variáveis de estado para modo elevador a corrente
do indutor L1 e a tensão VH , já para modo abaixador utiliza-se
a corrente do indutor L1 e a tensão VL.

ẋ(t) = Ax(t)+Bu(t), (32)

onde: ẋ(t) é o vetor de derivadas das variáveis; A é a matriz de
estados; x(t) é o vetor das variáveis; B é a matriz de entrada e
u(t) é o vetor de entradas.

Pela Figura 2.a, se conhece a primeira etapa de operação
em modo elevador, tendo suas equações diferenciais definidas
por:

dvH

dt
=− VH

RHCHeq
, (33)

diL1

dt
=

VL

2L1
, (34)

para a segunda etapa de operação em modo elevador, mostrado
na Figura 2.b, as equações diferenciais são descritas por:

dvH

dt
=

iL1(t)
CHeq

− VH

RHCHeq
, (35)

diL1

dt
=

VL −VH

2L1
, (36)

onde:
CHeq =

CH1CH2

CH1 +CH2
. (37)

Para modo abaixador, a primeira etapa, vista na Figura 4.a
possui as seguintes equações diferenciais:

dvL

dt
=

iL1(t)
CLeq

− VL

RLCLeq
, (38)

diL1

dt
=

VH −VL

2L1
, (39)

para a segunda etapa de operação em modo abaixador,
mostrado na Figura 4.b, as equações diferenciais são descritas
por:

dvL

dt
=

iL1(t)
CLeq

− VL

RLCLeq
, (40)

diL1

dt
=

VH −VL

2L1
, (41)

onde:
CLeq =

CL1CL2

CL1 +CL2
. (42)

Com as equações diferenciais encontradas, o modelo em
espaço de estados para o modo elevador é apresentado em (43)
e para modo abaixador em (44).

[
v̇H
i̇L1

]
=

[
− 1

RHCHeq
−D−1

CHeq
D−1
2L1

0

][
vH
iL1

]
+

[
0
1

2L1

]
VL. (43)

[
v̇L
i̇L1

]
=

[
− 1

RLCeq
1

Ceq

− 1
2L1

0

][
vL
iL1

]
+

[
0
D

2L1

]
VH . (44)

Como os modelos encontrados são não lineares, devido a
multiplicação de uma ou mais variável que varia no tempo
se faz necessário uma técnica de linearização para obter as
funções de transferências. A técnica escolhida foi a "perturba
e observa" [26] [27], que considera as variáveis de estados
como uma soma de seus ganhos estáticos (X, U e D), com
uma pequena variação AC (x̂(t), û(t) e d̂(t)). Após o processo,
os termos não lineares podem ser desprezados para aplicação

(a) (b)

Fig. 7. Validação do modelo da tensão VH . (a) Para d̂ = 0,005. (b)
Para d̂ =−0,005.

da transformada de Laplace, e assim obter as funções de
transferências para controle.

x(t) = X + x̂(t), (45)

u(t) =U + û(t), (46)

d(t) = D+ d̂(t). (47)

Aplicando os parâmetros apresentados na Tabela I, foram
encontrados os modelos em função de transferência presentes
em (48) para a tensão VH em função da razão cíclica e em
(49) para corrente do indutor L1 em função da razão cíclica.
Como objetivo principal do sistema de controle é controlar
a tensão VH e permitir uma inversão no fluxo de potência,
os modelos em funções de transferências foram validadas
por meio de simulação em comparação com o conversor
proposto, a Figura 7 mostra a validação do modelo de função
transferência da tensão VH . Uma perturbação na razão cíclica
de d̂ = ±0.005 (0.78%) foi aplicada e os resultados foram
satisfatórios.

v̂H(s)
d̂(s)

=
α1s+α2

s2 +β1s+β2
, (48)

onde: α1 = −1,478E4, α2 = 5,674E8, β1 = 13,3, κ2 =
5.106E5.

ˆiL1(s)
d̂(s)

=
δ1s+δ2

s2 +κ1s+κ2
, (49)

onde: δ1 = 7,407E5, δ2 = 5,597E − 6, κ1 = 13,3, κ2 =
5,106E5.

B. Sistema de Controle
Para garantir que o conversor proposto consiga inverter

o fluxo de potência, o sistema de controle opera em duas

TABELA I
Parâmetros para os Resultados Experimentais

Parâmetro Valor
Potencia de saída 1 kW

Tensão do lado de alta VH 400V
Tensão do lado de baixa VL 144V

Frequência de chaveamento FS 50 kHz
Interruptores para o conversor proposto IRFP4868

Interruptores para os demais conversores IRFP450
Indutores para o conversor proposto 270 µH@ 0,4 Ω

Indutores para os demais conversores 1 mH @ 1 Ω
Capacitor CH1 and CH2 940 µF@ 0,29 Ω
Capacitor CL1 and CL2 940 µF@ 0,29 Ω
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malhas, sendo que a interna controla a corrente através do
indutor L1 e a externa a tensão em VH . A estratégia de
controle pode ser vista na Figura 8, os compensadores são
representados por Ci(s) e Cv(s) e ambos são PIs (Proporcional-
Integral) utilizados para seguir uma referência fixa. O sistema
de controle implementado pode operar tanto em modo
elevador quanto abaixador, mantendo o conversor estável e
confiável, mesmo quando há energia sendo regenerada em VH
provocando uma mudança brusca no fluxo de potência.

Os compensadores foram projetados com auxílio da
ferramenta SisoTool advinda do software MATLAB, e são
descritos por:

Cv(s) =
0,8237s+41,18

s
, (50)

Ci(s) =
0,007489s+23,53

s
. (51)

O diagrama de Bode pode de VH ser visto na Figura 9,
onde são apresentadas as curvas para o sistema compensado e
não compensado. Os controladores fizeram o sistema alcançar
uma margem de fase de 86° em 100 Hz, assim obtendo os
resultados desejados, os quais serão mostrados na seção de
resultados experimentais.

VI. ESTIMATIVA DE EFICIÊNCIA

Baseado na metodologia apresentada em [27], assumindo
que sob condições ideias a corrente em todos os componentes
são as mesmas para tanto em modo elevador quando abaixador
e utilizando os parâmetros apresentados na Tabela I a
estimativa de eficiência para potência nominal (1 kW) é
desenvolvida nesta seção.

Os dispositivos semicondutores apresentam dois tipos
de perda de potência (ôhmica e capacitiva), conforme
apresentado em (52), com as perdas totais nos interruptores
apresentada em (53).

PS = I2
S(RMS)RDS(on) +0,5FSVDSIS(ton + to f f ), (52)

PStotal = PS1 +PS2 +PS3 +PS4 = 28,47W, (53)

onde IS(RMS) é apresentado em (22–23), RDS(on), ton e to f f
são respectivamente, a resistência parasita entre dreno e fonte,
tempos de subida e descida da tensão sobre os interruptores,
tais dados são obtidos no datasheet destes componentes.

Os indutores apresentam perdas de magnetização e
condução, sendo a perda de magnetização dada pela fabricante
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como Pm = 2,1 W, sendo as perdas totais por indutor
apresentadas em (54) e as perdas totais sobre os dispositivo
magnéticos apresentadas em (55).

PLtotal = Pm + I2
L(RMS)RLesr, (54)

PLtotal = PL1 +PL2 = 49,32W, (55)

onde RLesr representa a resistência série dos indutores.
As perdas nos capacitores são do tipo ôhmicas, e

apresentadas por capacitor em (56), e as perdas totais nos
capacitores apresentas em (57).

PC = ESRI2
(RMS), (56)

PC = PCH1 +PCH1 = 7,227W, (57)

onde ESR representa a resistência série dos capacitores.
Com as perdas apresentadas a eficiência estimada para o

conversor proposto em potência nominal é apresentada em
(58) e a distribuição de perdas plotada na Figura 10.

η = 100
[

Pi − (PStotal +PLtotal +PCtotal)

Pi

]
= 91,48%. (58)

VII. COMPARAÇÃO DE PERFORMANCE

Para ressaltar as vantagens e desvantagens do conversor
proposto, a Tabela II apresenta comparações entre as
características do conversor proposto e conversores similares.
Os ganhos estáticos, tanto em modo elevador quanto
abaixador, são os mesmos para todos conversores. Em
termos de quantidade de interruptores, o conversor clássico
apresenta o menor número, seguido pelo conversor proposto,
conversor [28] e por fim, com maior número de interruptores
o conversor [29]. Em relação ao esforço de tensão sobre
os interruptores de entrada, o conversor [28] apresenta o
menor valor, enquanto que para os interruptores de saída o
conversor proposto apresenta o menor valor. De mesma forma,
os conversores clássico e [29] apresentam alto esforço de
tensão sobre todos os interruptores. A eficiência experimental
entre estes conversores é apresentada na seção de resultados
experimentais.
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representados por Ci(s) e Cv(s) e ambos são PIs (Proporcional-
Integral) utilizados para seguir uma referência fixa. O sistema
de controle implementado pode operar tanto em modo
elevador quanto abaixador, mantendo o conversor estável e
confiável, mesmo quando há energia sendo regenerada em VH
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Os compensadores foram projetados com auxílio da
ferramenta SisoTool advinda do software MATLAB, e são
descritos por:

Cv(s) =
0,8237s+41,18
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0,007489s+23,53

s
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O diagrama de Bode pode de VH ser visto na Figura 9,
onde são apresentadas as curvas para o sistema compensado e
não compensado. Os controladores fizeram o sistema alcançar
uma margem de fase de 86° em 100 Hz, assim obtendo os
resultados desejados, os quais serão mostrados na seção de
resultados experimentais.

VI. ESTIMATIVA DE EFICIÊNCIA

Baseado na metodologia apresentada em [27], assumindo
que sob condições ideias a corrente em todos os componentes
são as mesmas para tanto em modo elevador quando abaixador
e utilizando os parâmetros apresentados na Tabela I a
estimativa de eficiência para potência nominal (1 kW) é
desenvolvida nesta seção.

Os dispositivos semicondutores apresentam dois tipos
de perda de potência (ôhmica e capacitiva), conforme
apresentado em (52), com as perdas totais nos interruptores
apresentada em (53).

PS = I2
S(RMS)RDS(on) +0,5FSVDSIS(ton + to f f ), (52)

PStotal = PS1 +PS2 +PS3 +PS4 = 28,47W, (53)

onde IS(RMS) é apresentado em (22–23), RDS(on), ton e to f f
são respectivamente, a resistência parasita entre dreno e fonte,
tempos de subida e descida da tensão sobre os interruptores,
tais dados são obtidos no datasheet destes componentes.

Os indutores apresentam perdas de magnetização e
condução, sendo a perda de magnetização dada pela fabricante
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como Pm = 2,1 W, sendo as perdas totais por indutor
apresentadas em (54) e as perdas totais sobre os dispositivo
magnéticos apresentadas em (55).

PLtotal = Pm + I2
L(RMS)RLesr, (54)

PLtotal = PL1 +PL2 = 49,32W, (55)

onde RLesr representa a resistência série dos indutores.
As perdas nos capacitores são do tipo ôhmicas, e

apresentadas por capacitor em (56), e as perdas totais nos
capacitores apresentas em (57).

PC = ESRI2
(RMS), (56)

PC = PCH1 +PCH1 = 7,227W, (57)

onde ESR representa a resistência série dos capacitores.
Com as perdas apresentadas a eficiência estimada para o

conversor proposto em potência nominal é apresentada em
(58) e a distribuição de perdas plotada na Figura 10.

η = 100
[

Pi − (PStotal +PLtotal +PCtotal)

Pi

]
= 91,48%. (58)

VII. COMPARAÇÃO DE PERFORMANCE

Para ressaltar as vantagens e desvantagens do conversor
proposto, a Tabela II apresenta comparações entre as
características do conversor proposto e conversores similares.
Os ganhos estáticos, tanto em modo elevador quanto
abaixador, são os mesmos para todos conversores. Em
termos de quantidade de interruptores, o conversor clássico
apresenta o menor número, seguido pelo conversor proposto,
conversor [28] e por fim, com maior número de interruptores
o conversor [29]. Em relação ao esforço de tensão sobre
os interruptores de entrada, o conversor [28] apresenta o
menor valor, enquanto que para os interruptores de saída o
conversor proposto apresenta o menor valor. De mesma forma,
os conversores clássico e [29] apresentam alto esforço de
tensão sobre todos os interruptores. A eficiência experimental
entre estes conversores é apresentada na seção de resultados
experimentais.

TABELA II
Comparação de Conversores

Conversor Ganho
Elevador

Ganho
Rebaixador

Máximo Esforço
de Tensão

nos Interruptores
de Entrada

Máximo Esforço
de Tensão

nos Interruptores
de Saída

Número de
Interruptores

Número de
Indutores

Número de
Capacitores

Conversor proposto 1
1−D D VH

VH
2 3 2 4

Conversor clássico [21] 1
1−D D VH VH 2 1 2

Conversor em [29] 1
1−D D VH VH 4 2 2

Conversor em [28] 1
1−D D VH

2 VH 3 2 3
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Fig. 10. Distribuição de perdas

VIII. RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Para validar as avaliações teóricas, um protótipo do
conversor proposto foi construído em laboratório, utilizando
os parâmetros da Tabela I. Como fonte de alimentação para VL
e VH foi utilizada o modelo N8762A da fabricante Keysight.
O processador digital de sinais STM32F411 da fabricante
STMicroeletronics foi utilizado para implementar o PWM e as
rotinas de controle. Por fim o analisador de potência Yokogawa
WT1800 foi utilizado para medir a eficiência.

A. Resultados do Modo Elevador
Na Figura 11 são mostrados todas as formas de onda

práticas do modo elevador. Figuras 11.a e 11.b mostram
as correntes advindas de VL e VH e as correntes dos
indutores, respectivamente. A Figura 11.c mostra os esforços
de tensão sobre os dispositivos interruptores, como esperado,
o interruptor S1 deve suportar toda a tensão de VH (400 V),
enquanto S2 e S3 apenas a metade (200 V).

B. Resultados do Modo Rebaixador
A Figura 12 demonstra os esforços de tensão sobre os

dispositivos interruptores. Para modo síncrono os esforços são
os mesmos do modo elevador enquanto que para assíncrono
todos os dispositivos estão sujeitos ao esforço de VH (400 V).
Em modo síncrono, tanto em modo elevador como abaixador,
os interruptores S2 e S3 apresentam ressonância, o que não
afeta o funcionamento do conversor. Entretanto para modo
rebaixador assíncrono a tensão nos interruptores é grampeada

por VH e a ressonância não ocorre.
Na Figura 13 é possível ver as correntes dos indutores L1 e

L2, para modo assíncrono há um defasamento de fase entre
as correntes, esta defasagem permite diminuir a ondulação
da corrente VH , como pode ser visto na Figura 14, onde são
mostrados as correntes dos advindas de VH e VL.

C. Resultado do Controle
Na Figura 15, é possível ver as correntes dos indutores

L1 e L2 e a tensão VH durante as interações para apurar a
performance do sistema de controle. Nas Figuras 15.a e 15.b
são mostrados os resultados da inversão online no fluxo de
potência, de modo elevador para rebaixador, e de rebaixador
para elevador, respectivamente. Na Figura 15.c é demonstrado
a resposta do sistema de controle perante degraus de carga, no
primeiro momento mudando meia-carga para carga-nominal, e
no segundo momento tornando carga-nominal em meia-carga.
Para ambas interações o sistema de controle se comportou
de forma esperada, com leves sobressinais, mas rapidamente
retornando para referência.

i  : 2.5A/div L

i  : 2.5A/div H

(a)

i  : 2.5A/div L2

i  : 2.5A/div L1

(b)

v  : 200 V/div S1

v  : 200 V/div S2
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Fig. 11. Resultados Práticos para Modo Elevador. (a) Corrente IH e IL.
(b) Corrente dos indutores L1 e L2. (c) Tensão sobre os dispositivos
semicondutores.
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Fig. 12. Tensão Sobre os Dispositivos Semicondutores. (a) Modo
Síncrono. (b) Modo Assíncrono.
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Fig. 13. Corrente dos indutores L1 e L2 (a) Modo Síncrono (b) Modo
Assíncrono.

D. Eficiência
Na Figura 16, é apresentada a curva de eficiência em

função da potência de saída para o conversor proposto e
para os conversores apresentados na Tabela II, que foram
implementados em laboratório para os mesmos níveis de
tensão e potência que o conversor proposto. O fluxo de
potência positivo significa operação em modo elevador,
enquanto fluxo negativo representa modo rebaixador.

Em potência nominal para modo elevador, o conversor
proposto alcançou a maior eficiência (91 %), seguido pelo
conversor [28] (90%), conversor clássico (83,65 %) e por fim,
o conversor [29] (82,11 %).

Em potência nominal para modo rebaixador, o conversor
[28] alcançou a maior eficiência (96 %), seguido pelo
conversor [29] (87,65 %), conversor proposto (85,8 %), e por
fim o conversor clássico (84,01 %).

O conversor proposto apresenta maior eficiência que alguns
conversores mesmo possuindo maior número de componentes
devido ao fato que a corrente advinda de VL é dividida entre
os indutores e a tensão sobre os mesmos é menor que nas
topologias clássicas, fazendo assim com que a indutância
resultante seja menor e consequentemente a resistência
parasita através dos indutores sejam menores, conforme
Tabela I. Os interruptores S2 e S3 apresentam baixo esforço de
tensão quando em modo síncrono, o que possibilita o uso de
dispositivos interruptores com menores RDS(on). Desta forma,
estas características colaboram para uma maior eficiência do
conversor proposto.

Também, é notável que a eficiência estimada para o
conversor proposto em potência nominal na seção “VI.
Estimativa de Eficiência” é muito próxima do obtido
experimentalmente em modo elevador. A diferença entre a
eficiência experimental do modo elevador e rebaixador pode
ser explicada pela ressonância entre os componentes dos
conversores, uma vez que a ressonância em modo elevador é

i  : 2.5A/div H

i  : 1A/div L

(a)

i  : 2.5A/div L

i  : 5A/div H

(b)

Fig. 14. Correntes IH e IL. (a) Modo Síncrono (b) Modo Assíncrono.
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v  : 100V/div H

(a)
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(b)
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Fig. 15. Tensão VH e correntes dos indutores L1 e L2. (a) Mudança
no Fluxo de Potência de Modo Elevador para Modo Rebaixador.
(b) Mudança no Fluxo de Potência de Modo Rebaixador para Modo
Elevador. (c) Degrau de Carga.

menor que a de modo rebaixador, conforme as Figuras 11.c
e 12.a. Essa diferença entre as ressonâncias de modo elevador
e rebaixador é devido as indutâncias e capacitâncias parasitas
serem diferentes para cada fluxo de potência.

IX. CONCLUSÕES

Este artigo apresenta uma nova topologia não isolada
baseada no conversor CC-CC bidirecional clássico
boost/buck. Apresenta eficiência em potência nominal
muito próxima do conversor clássico quando operando em
modo rebaixador, já em modo elevador sua eficiência é
superior ao do conversor clássico.

O conversor proposto apresenta baixo esforço de corrente
e tensão nos dispositivos semicondutores, sendo possível
utilizar interruptores de baixa tensão, o que implica em
uma menor RDS(on) e consequentemente menor perda por
condução.

Quando modo assíncrono é utilizado, a ondulação de
corrente em VH é decrescida, o que resulta em uma maior vida
útil de baterias, caso o conversor for utilizado em dispositivos
alimentados à bateria, porém uma desvantagem do modo
assíncrono é ter baixo ganho de tensão quando comparado
com o modo síncrono. Alem do mais, o conversor proposto
apresenta um baixo número de componentes e simplicidade
de operação.

Com um simples sistema de controle o conversor pôde
ser operado em malha fechada e demonstrou uma boa
performance, mesmo quando uma inversão abrupta no fluxo
de potência ocorre. O conversor proposto alcançou valores de
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implementados em laboratório para os mesmos níveis de
tensão e potência que o conversor proposto. O fluxo de
potência positivo significa operação em modo elevador,
enquanto fluxo negativo representa modo rebaixador.

Em potência nominal para modo elevador, o conversor
proposto alcançou a maior eficiência (91 %), seguido pelo
conversor [28] (90%), conversor clássico (83,65 %) e por fim,
o conversor [29] (82,11 %).
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[28] alcançou a maior eficiência (96 %), seguido pelo
conversor [29] (87,65 %), conversor proposto (85,8 %), e por
fim o conversor clássico (84,01 %).

O conversor proposto apresenta maior eficiência que alguns
conversores mesmo possuindo maior número de componentes
devido ao fato que a corrente advinda de VL é dividida entre
os indutores e a tensão sobre os mesmos é menor que nas
topologias clássicas, fazendo assim com que a indutância
resultante seja menor e consequentemente a resistência
parasita através dos indutores sejam menores, conforme
Tabela I. Os interruptores S2 e S3 apresentam baixo esforço de
tensão quando em modo síncrono, o que possibilita o uso de
dispositivos interruptores com menores RDS(on). Desta forma,
estas características colaboram para uma maior eficiência do
conversor proposto.

Também, é notável que a eficiência estimada para o
conversor proposto em potência nominal na seção “VI.
Estimativa de Eficiência” é muito próxima do obtido
experimentalmente em modo elevador. A diferença entre a
eficiência experimental do modo elevador e rebaixador pode
ser explicada pela ressonância entre os componentes dos
conversores, uma vez que a ressonância em modo elevador é
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menor que a de modo rebaixador, conforme as Figuras 11.c
e 12.a. Essa diferença entre as ressonâncias de modo elevador
e rebaixador é devido as indutâncias e capacitâncias parasitas
serem diferentes para cada fluxo de potência.

IX. CONCLUSÕES

Este artigo apresenta uma nova topologia não isolada
baseada no conversor CC-CC bidirecional clássico
boost/buck. Apresenta eficiência em potência nominal
muito próxima do conversor clássico quando operando em
modo rebaixador, já em modo elevador sua eficiência é
superior ao do conversor clássico.

O conversor proposto apresenta baixo esforço de corrente
e tensão nos dispositivos semicondutores, sendo possível
utilizar interruptores de baixa tensão, o que implica em
uma menor RDS(on) e consequentemente menor perda por
condução.

Quando modo assíncrono é utilizado, a ondulação de
corrente em VH é decrescida, o que resulta em uma maior vida
útil de baterias, caso o conversor for utilizado em dispositivos
alimentados à bateria, porém uma desvantagem do modo
assíncrono é ter baixo ganho de tensão quando comparado
com o modo síncrono. Alem do mais, o conversor proposto
apresenta um baixo número de componentes e simplicidade
de operação.

Com um simples sistema de controle o conversor pôde
ser operado em malha fechada e demonstrou uma boa
performance, mesmo quando uma inversão abrupta no fluxo
de potência ocorre. O conversor proposto alcançou valores de
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pico de eficiência satisfatórios para operação em 500 W, sendo
94.2% para modo elevador e 88.1% para modo rebaixador.
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