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Resumo – Neste artigo é proposto um conversor CC-
CC de alto ganho com divisão de esforços de corrente no
estágio de entrada. Este conversor foi idealizado com base
na topologia Boost-Flyback, a qual tem como principal
característica alto ganho de tensão, pelo fato de possuir N
saídas em série. Por apresentar alta corrente na entrada do
conversor, devido à baixa tensão nesse estágio de potência,
é então proposta a divisão de corrente na entrada através
da técnica de interleavead, isto é, utilizar N conversores em
paralelo. A conexão em paralelo na entrada possibilita a
divisão de correntes entre os semicondutores, diminuindo-
se as perdas do conversor. Para a análise do conversor
é desenvolvida a modelagem estática e dinâmica obtendo
a função de transferência do conversor para posterior
realização do projeto de controladores. Além disso, são
apresentados o projeto, as simulações e os resultados
experimentais do conversor operando em malha fechada
para uma potência de 1,2 kW .
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HIGH VOLTAGE GAIN DC-DC CONVERTER
WITH INPUT STAGE CURRENT EFFORTS

DIVISION

Abstract – In this paper is proposed a high gain DC-DC
converter with input stage current efforts division. This
converter was based in boost-flyback topology which has
as main characteristic the high voltage gain, by adding N
serial outputs. Due to high input current, caused by low
voltage in this stage of power, then is proposed the division
of the input current using the interleaved technique, i. e.,
to use N converters in parallel. The connection in parallel
in input enables the division of currents between the
semiconductors, reducing the losses of converter. For the
analysis of converter is developed the static and dynamic
modeling, and getting the transfer function of converter
for subsequent control designs. Besides that, experimental
results are presented for the converter operating in closed
loop for 1.2 kW .
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I. INTRODUÇÃO

O conversor boost é muito utilizado devido a sua
simplicidade e baixo número de componentes. Teoricamente,
o conversor boost é capaz de fornecer uma alta tensão na
saída com o aumento da razão cíclica. No entanto, na prática,
isso não ocorre, pois existem elementos parasitas que acabam
diminuindo o ganho do conversor [1]. Outro fator importante
a ser observado é o fato de que para se obter maiores ganhos de
tensão, deve ser adotada uma razão cíclica próxima à unidade,
acarretando dificuldades na implementação.

Outro conversor muito utilizado é o conversor flyback,
capaz de fornecer ganhos relativamente mais elevados
comparado ao conversor boost, devido ao seu ganho ser
proporcional ao número de espiras. No entanto, sua aplicação
se limita a baixas potências, pois a indutância de dispersão do
transformador acaba ocasionando relativo estresse de tensão
e de corrente nos semicondutores [2]. Uma alternativa para
diminuir os estresses é a adição de circuitos grampeadores,
entretanto, ao mesmo tempo, são adicionadas perdas, como
descritos em [3], [4].

O conversor boost-flyback proposto por [5] é a combinação
equivalente dos conversores boost e flyback. Os conversores
compartilham o indutor acoplado e suas respectivas saídas
são conectadas em série. Devido à conexão série na saída,
o conversor boost-flyback pode fornecer ganhos elevados de
tensão e, devido ao acoplamento, fornece um caminho para
descarga da energia armazenada na indutância de dispersão
sem a adição de circuitos grampeadores, o que contribui para
uma maior eficiência do conversor.

As qualidades do conversor boost-flyback fazem com
que o mesmo seja utilizado em muitas aplicações. Como
apresentado em [6]–[8], devido ao seu elevado ganho de
tensão e reduzido estresse nos semicondutores, o mesmo
é indicado para aplicações em veículos elétricos. O
conversor boost-flyback também pode ser utilizado em
aplicações fotovoltaicas, conforme apresentado por [9]–[11],
pois apresenta elevada eficiência e pode ser utilizado como
conversor CC-CA [12]. Em [13]–[16], são apresentadas
aplicações do conversor boost-flyback em sistemas com
correção de fator de potência.

No entanto, sua aplicação se limita a sistemas de baixa
potência, pois, conforme a potência é elevada, os esforços de
corrente na entrada elevam-se, resultando em perdas elevadas
nos semicondutores. Com a conexão em paralelo na entrada,
como apresentado na Figura 1, torna-se possível dividir as
correntes entre os semicondutores, diminuindo as perdas, e
elevar ainda mais o ganho.

Esta característica é importante, pois com baixa tensão de
entrada e potências elevadas, como, por exemplo, em veículos
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Fig. 1. Conversor boost-flyback com N conversores em paralelo no
estágio de entrada.

elétricos, a corrente de entrada torna-se muito elevada.
Estando-se ciente da aplicabilidade da estrutura proposta,

é realizado um estudo mais aprofundado desta estrutura.
São assim apresentadas neste artigo as etapas de operação,
modelagem estática e dinâmica, obtenção dos controladores
e construção de um protótipo de 1,2 kW para validar os
conceitos teóricos desenvolvidos neste manuscrito.

II. ETAPAS DE OPERAÇÃO

A seguir, será apresentada uma análise estática do conversor
proposto. De forma a tornar a análise do conversor
mais intuitiva, o indutor acoplado será substituído pelo seu
modelo elétrico equivalente, conforme apresentado em [17].
Desconsiderando as indutâncias de dispersão, é possível
definir assim um circuíto elétrico equivalente, conforme
ilustrado na Figura 2.

Para a análise ideal, consideram-se todos os componentes
livres de elementos parasitas e os interruptores S1, S2 e
S3 operando defasados em 120◦ com frequência fixa, razão
cíclica variável e o conversor operando no modo de condução
contínua, tanto para as etapas boost, como para as etapas
flyback. É levado em consideração a corrente na magnetizante
dos indutores acoplados para definir o modo de condução.

Consequentemente, o conversor proposto apresenta seis
etapas de operação, as quais são ilustradas na Figura 3.
As principais formas de onda teóricas do conversor são
apresentadas na Figura 4.

• Primeira etapa: Os interruptores S1 e S3 estão
comandados a conduzir e S2 encontra-se bloqueado, os
diodos DB1, DB3, DF1, DF3 encontram-se reversamente
polarizados e os diodos DB2 e DF2 estão conduzindo.
Desta forma, os capacitores CB e CF2 são carregados, e
os capacitores CF1 e CF3 são descarregados fornecendo
energia para a carga;

• Segunda etapa: O interruptor S1 está comandado a
conduzir e os interruptores S2 e S3 bloqueados, os diodos
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Fig. 2. Conversor proposto modelado com fontes controladas.

DB1 e DF1 encontram-se reversamente polarizados e os
diodos DB2, DB3, DF2 e DF3 estão conduzindo. Assim,
os capacitores CB, CF2 e CF3 são carregados e CF1
descarrega fornecendo energia para a carga;

• Terceira etapa: Os interruptores S1 e S2 estão
comandados a conduzir e S3 encontra-se bloqueado, os
diodos DB1, DB2, DF1, DF2 encontram-se reversamente
polarizados e os diodos DB3 e DF3 estão conduzindo.
Desta maneira, os capacitores CB e CF3 são carregados,
e os capacitores CF1 e CF2 são descarregados fornecendo
energia para a carga;

• Quarta etapa: O interruptor S2 está comandado a
conduzir e os interruptores S1 e S3 bloqueados, os diodos
DB2 e DF2 encontram-se reversamente polarizados e os
diodos DB1, DB3, DF1 e DF3 estão conduzindo. Desta
forma, os capacitores CB, CF1 e CF3 são carregados e CF2
descarrega fornecendo energia para a carga;

• Quinta etapa: Os interruptores S2 e S3 estão
comandados a conduzir e S1 encontra-se bloqueado, os
diodos DB2, DB3, DF2 e DF3 encontram-se reversamente
polarizados e os diodos DB1 e DF1 estão conduzindo.
Assim, os capacitores CB e CF1 são carregados, e os
capacitores CF2 e CF3 são descarregados, fornecendo
energia para a carga;

• Sexta etapa: O interruptor S3 está comandado a conduzir
e os interruptores S1 e S2 bloqueados, os diodos DB3 e
DF3 encontram-se reversamente polarizados e os diodos
DB1, DB2, DF1 e DF2 estão conduzindo. Desta maneira,
os capacitores CB, CF1 e CF2 são carregados e CF3
descarrega fornecendo energia para a carga;

O ganho estático do conversor proposto em regime
permanente pode ser obtido analisando-se a forma de onda das
tensões nos indutores Lm1, Lm2 e Lm3 da Figura 4. Sabendo
que a tensão de saída do conversor é a soma das tensões dos
capacitores, o ganho do conversor pode ser definido por:
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I. INTRODUÇÃO

O conversor boost é muito utilizado devido a sua
simplicidade e baixo número de componentes. Teoricamente,
o conversor boost é capaz de fornecer uma alta tensão na
saída com o aumento da razão cíclica. No entanto, na prática,
isso não ocorre, pois existem elementos parasitas que acabam
diminuindo o ganho do conversor [1]. Outro fator importante
a ser observado é o fato de que para se obter maiores ganhos de
tensão, deve ser adotada uma razão cíclica próxima à unidade,
acarretando dificuldades na implementação.

Outro conversor muito utilizado é o conversor flyback,
capaz de fornecer ganhos relativamente mais elevados
comparado ao conversor boost, devido ao seu ganho ser
proporcional ao número de espiras. No entanto, sua aplicação
se limita a baixas potências, pois a indutância de dispersão do
transformador acaba ocasionando relativo estresse de tensão
e de corrente nos semicondutores [2]. Uma alternativa para
diminuir os estresses é a adição de circuitos grampeadores,
entretanto, ao mesmo tempo, são adicionadas perdas, como
descritos em [3], [4].

O conversor boost-flyback proposto por [5] é a combinação
equivalente dos conversores boost e flyback. Os conversores
compartilham o indutor acoplado e suas respectivas saídas
são conectadas em série. Devido à conexão série na saída,
o conversor boost-flyback pode fornecer ganhos elevados de
tensão e, devido ao acoplamento, fornece um caminho para
descarga da energia armazenada na indutância de dispersão
sem a adição de circuitos grampeadores, o que contribui para
uma maior eficiência do conversor.

As qualidades do conversor boost-flyback fazem com
que o mesmo seja utilizado em muitas aplicações. Como
apresentado em [6]–[8], devido ao seu elevado ganho de
tensão e reduzido estresse nos semicondutores, o mesmo
é indicado para aplicações em veículos elétricos. O
conversor boost-flyback também pode ser utilizado em
aplicações fotovoltaicas, conforme apresentado por [9]–[11],
pois apresenta elevada eficiência e pode ser utilizado como
conversor CC-CA [12]. Em [13]–[16], são apresentadas
aplicações do conversor boost-flyback em sistemas com
correção de fator de potência.

No entanto, sua aplicação se limita a sistemas de baixa
potência, pois, conforme a potência é elevada, os esforços de
corrente na entrada elevam-se, resultando em perdas elevadas
nos semicondutores. Com a conexão em paralelo na entrada,
como apresentado na Figura 1, torna-se possível dividir as
correntes entre os semicondutores, diminuindo as perdas, e
elevar ainda mais o ganho.

Esta característica é importante, pois com baixa tensão de
entrada e potências elevadas, como, por exemplo, em veículos
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Fig. 1. Conversor boost-flyback com N conversores em paralelo no
estágio de entrada.

elétricos, a corrente de entrada torna-se muito elevada.
Estando-se ciente da aplicabilidade da estrutura proposta,

é realizado um estudo mais aprofundado desta estrutura.
São assim apresentadas neste artigo as etapas de operação,
modelagem estática e dinâmica, obtenção dos controladores
e construção de um protótipo de 1,2 kW para validar os
conceitos teóricos desenvolvidos neste manuscrito.

II. ETAPAS DE OPERAÇÃO

A seguir, será apresentada uma análise estática do conversor
proposto. De forma a tornar a análise do conversor
mais intuitiva, o indutor acoplado será substituído pelo seu
modelo elétrico equivalente, conforme apresentado em [17].
Desconsiderando as indutâncias de dispersão, é possível
definir assim um circuíto elétrico equivalente, conforme
ilustrado na Figura 2.

Para a análise ideal, consideram-se todos os componentes
livres de elementos parasitas e os interruptores S1, S2 e
S3 operando defasados em 120◦ com frequência fixa, razão
cíclica variável e o conversor operando no modo de condução
contínua, tanto para as etapas boost, como para as etapas
flyback. É levado em consideração a corrente na magnetizante
dos indutores acoplados para definir o modo de condução.

Consequentemente, o conversor proposto apresenta seis
etapas de operação, as quais são ilustradas na Figura 3.
As principais formas de onda teóricas do conversor são
apresentadas na Figura 4.

• Primeira etapa: Os interruptores S1 e S3 estão
comandados a conduzir e S2 encontra-se bloqueado, os
diodos DB1, DB3, DF1, DF3 encontram-se reversamente
polarizados e os diodos DB2 e DF2 estão conduzindo.
Desta forma, os capacitores CB e CF2 são carregados, e
os capacitores CF1 e CF3 são descarregados fornecendo
energia para a carga;

• Segunda etapa: O interruptor S1 está comandado a
conduzir e os interruptores S2 e S3 bloqueados, os diodos
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Fig. 2. Conversor proposto modelado com fontes controladas.

DB1 e DF1 encontram-se reversamente polarizados e os
diodos DB2, DB3, DF2 e DF3 estão conduzindo. Assim,
os capacitores CB, CF2 e CF3 são carregados e CF1
descarrega fornecendo energia para a carga;

• Terceira etapa: Os interruptores S1 e S2 estão
comandados a conduzir e S3 encontra-se bloqueado, os
diodos DB1, DB2, DF1, DF2 encontram-se reversamente
polarizados e os diodos DB3 e DF3 estão conduzindo.
Desta maneira, os capacitores CB e CF3 são carregados,
e os capacitores CF1 e CF2 são descarregados fornecendo
energia para a carga;

• Quarta etapa: O interruptor S2 está comandado a
conduzir e os interruptores S1 e S3 bloqueados, os diodos
DB2 e DF2 encontram-se reversamente polarizados e os
diodos DB1, DB3, DF1 e DF3 estão conduzindo. Desta
forma, os capacitores CB, CF1 e CF3 são carregados e CF2
descarrega fornecendo energia para a carga;

• Quinta etapa: Os interruptores S2 e S3 estão
comandados a conduzir e S1 encontra-se bloqueado, os
diodos DB2, DB3, DF2 e DF3 encontram-se reversamente
polarizados e os diodos DB1 e DF1 estão conduzindo.
Assim, os capacitores CB e CF1 são carregados, e os
capacitores CF2 e CF3 são descarregados, fornecendo
energia para a carga;

• Sexta etapa: O interruptor S3 está comandado a conduzir
e os interruptores S1 e S2 bloqueados, os diodos DB3 e
DF3 encontram-se reversamente polarizados e os diodos
DB1, DB2, DF1 e DF2 estão conduzindo. Desta maneira,
os capacitores CB, CF1 e CF2 são carregados e CF3
descarrega fornecendo energia para a carga;

O ganho estático do conversor proposto em regime
permanente pode ser obtido analisando-se a forma de onda das
tensões nos indutores Lm1, Lm2 e Lm3 da Figura 4. Sabendo
que a tensão de saída do conversor é a soma das tensões dos
capacitores, o ganho do conversor pode ser definido por:
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Fig. 3. Etapas de operação do conversor Boost-Flyback: (a) primeira etapa, (b) segunda etapa, (c) terceira etapa, (d) quarta etapa, (e) quinta
etapa, (f) sexta etapa.
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Fig. 4. Principais formas de onda do conversor proposto.

GBF(d) =
(1+3nd)

1−d
(1)

onde n é a relação de espiras dos indutores acoplados, e d a
razão cíclica.
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Fig. 3. Etapas de operação do conversor Boost-Flyback: (a) primeira etapa, (b) segunda etapa, (c) terceira etapa, (d) quarta etapa, (e) quinta
etapa, (f) sexta etapa.
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Fig. 5. Modelo médio de grandes sinais do conversor proposto.

III. MODELAGEM DO CONVERSOR

Com o objetivo de obter a função de transferência da planta
do conversor em análise, será feita a modelagem em pequenos
sinais do conversor. Para isso, serão linearizadas as funções
das correntes nos interruptores e das tensões nos diodos no
ponto de operação.

De forma a diminuir o número de equações, será
adotada a notação XY (1,2,3) referente às grandezas XY 1, XY 2
e XY 3. Portanto, as correntes médias nos interruptores
(〈IS(1,2,3)(t)〉T s) e as tensões médias nos diodos das saídas
boost (〈VDB(1,2,3)(t)〉T s) e flyback (〈VDF(1,2,3)(t)〉T s) em um
período de comutação são definidas por:




〈IS(1,2,3)(t)〉T s = ILm(med)(t)d(t)
〈VDB(1,2,3)(t)〉T s =−VCB(t)(1−d(t))
〈VDF(1,2,3)(t)〉T s =−(VCB(t)+nVin(t))(1−d(t))

(2)

onde ILm(med) corresponde à corrente média na magnetizante
dos indutores acoplados; VCB, à tensão no capacitor da saída
boost; Vin, à tensão de entrada e d, à razão cíclica.
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Fig. 6. Validação do modelo médio de grandes sinais do conversor
proposto.

Utilizando-se das expressões em (2), é possível obter
o modelo médio de grandes sinais, onde o circuito é
montado utilizando fontes de correntes e tensões controladas,
os quais substituirão os semicondutores do conversor
como apresentado na Figura 5, cujos valores das fontes
correspondem aos valores médios quase instantâneos.

Com o objetivo de validar o modelo da Figura 5, foi
realizada uma simulação comparando o circuito comutado
com o modelo apresentado anteriormente, cujo resultado da
simulação está ilustrado na Figura 6.

Percebe-se que o modelo com fontes controladas (curvas
em azul) tem o mesmo comportamento do circuito comutado
(curvas em vermelho), validando o modelo obtido descrito na
Figura 5.

A. Linearização no Ponto de Operação
As equações descritas em (2) são equações não lineares,

pois envolvem multiplicações de grandezas variantes no
tempo. Técnicas de análise de circuito, tais como
transformada de Laplace e métodos no domínio da frequência,
não são permitidas em sistemas não lineares. Portanto, as
equações apresentadas em (2) devem ser linearizadas para que
seja possível construir o modelo CA de pequenos sinais do
conversor.

Portanto, para realizar a modelagem serão adicionadas
pequenas perturbações nas equações dos valores médios quase
instantâneos. A notação adotada para as variáveis CA de
pequenos sinais será x̃Y referente à variável de valor CC XY ,
assim, resultando em

〈IS(1,2,3)(t)〉T s = IS(1,2,3) + ĩS(1,2,3)(t) (3)

〈VDB(1,2,3)(t)〉T s =VDB(1,2,3) + ṽDB(1,2,3)(t) (4)

〈VDF(1,2,3)(t)〉T s =VDF(1,2,3) + ṽDF(1,2,3)(t) (5)

ILm(1,2,3)(t) = ILm(1,2,3) + ĩLm(1,2,3)(t) (6)

VCF(1,2,3)(t) =VCF(1,2,3) + ṽCF(1,2,3)(t) (7)

VCB(t) =VCB + ṽCB(t) (8)

Vin(t) =Vin + ṽin(t) (9)

d(t)T s = D+ d̃(t). (10)

Assumindo que a parcela CA é muito menor que a CC, é
possível linearizar (2).

Substituindo (3) e (6) em (2), obtém-se

IS(1,2,3) + ĩS(1,2,3)(t) = [ILm(1,2,3) + ĩLm(1,2,3)(t)][D+ d̃(t)].
(11)

Aplicando a propriedade distributiva em (11) e separando os
termos de 1a e 2a ordem e termos CC, obtém-se
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IS(1,2,3)� �� �
CC

+ ĩS(1,2,3)(t)� �� �
1a ordem CA

= ILm(1,2,3)D� �� �
CC

+ ĩLm(1,2,3)(t)D+ ILm(1,2,3)d̃(t)� �� �
1a ordem CA

+ ĩLm(1,2,3)(t)d̃(t)� �� �
2a ordem CA

.

(12)

Separando os termos CC e CA, pode-se escrever

IS(1,2,3) = ILm(1,2,3)D (13)

que representa a corrente no ponto de operação, e

ĩS(1,2,3)(t) = ĩLm(1,2,3)(t)D+ ILm(1,2,3)d̃(t) (14)

que representam a variação de pequenos sinais das correntes
nos interruptores. Os termos CA de segunda ordem são
muito pequenos e não lineares, no entanto, são muito menores
que os termos CA de primeira ordem e, assim, podem ser
desconsiderados devido a sua baixa influência.

Seguindo o mesmo procedimento para as tensões nos
diodos, obtém-se

ṽDB(t) =−ṽCB(t)D−VCBd̃(t) (15)

ṽDF(1,2,3)(t) =−ṽCB(t)D− (VCB +nVin)d̃(t). (16)

Após realizadas as linearizações é possível, a partir do
modelo médio de grandes sinais da Figura 5, obter o modelo
CA de pequenos sinais da Figura 7.

O modelo CA de pequenos sinais da Figura 7 trata de
um circuito linear que, à vista disso, pode ser solucionado
utilizando técnicas convencionais de análise de circuitos
lineares. A seguir serão obtidas as funções de transferência
da corrente de entrada e da tensão de saída pela razão cíclica.
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Fig. 7. Modelo CA de pequenos sinais.

B. Obtenção da Função de Transferência da Corrente de
Entrada Pela Razão Cíclica ĩin/d̃
Uma vez obtido o modelo CA de pequenos sinais do

conversor proposto, pode-se então solucionar o circuito de
forma a obter o função de transferência da corrente de entrada
ĩin em função da razão cíclica d̃.

As equações que descrevem o circuito, mostradas a seguir:





ĩS(1,2,3)(t) = ĩLm(1,2,3)(t)D+ ILm(1,2,3)d̃(t)
ṽDB(t) =−ṽCB(t)D−VCBd̃(t)
ṽDF(1,2,3)(t) =−ṽCB(t)D− (VCB +nVin)d̃(t)

ṽLm(1,2,3)(t) = Lm(1,2,3)
dĩLm(1,2,3)(t)

dt
ṽCB(t) =

1
CB

�
ĩCB(t)dt

ṽCF(1,2,3)(t) =
1

CF(1,2,3)

�
ĩCF(1,2,3)(t)dt

(17)

podem ser reescritas na forma:




ĩS(1,2,3)(s) = ĩLm(1,2,3)(s)D+ ILm(1,2,3)d̃(s)
ṽDB(s) =−ṽCB(s)D−VCBd̃(s)
ṽDF(1,2,3)(s) =−ṽCB(s)D− (VCB +nVin)d̃(s)
ṽLm(1,2,3)(s) = sLm(1,2,3) ĩLm(1,2,3)(s)

ṽCB(s) =
ĩCB(s)
sCB

ṽCF(1,2,3)(s) =
ĩCF(1,2,3)(s)
sCF(1,2,3)

(18)

após aplicação da transformada de Laplace.
Aplicando as leis de Kirchhoff nas malhas e nós do circuito

da Figura 7, considerando CF = CF1 = CF2 = CF3 e Lm =
Lm1 = Lm2 = Lm3, as equações que regem o comportamento
do circuito são definidas por




ĩCF(1,2,3)(s) =
s(VCF +nVin)CF d̃(s)

1−D

−
ĩLm(1,2,3)(s)s2nLmCF

1−D

ĩCB(s) =
sVCBCBd̃(s)

1−D
−

ĩLm(1,2,3)(s)s2LmCB

1−D

ĩo(s) =
ĩCB(s)
sCBRo

+
3ĩCF(1,2,3)(s)

sCF Ro

ĩ(4,5,6)(s) = ĩCF(1,2,3)(s)+ ĩo(s)

ĩin(s) = 3ĩ(1,2,3)(s) = ĩLm(1,2,3)(s)−nĩ4(s)

ĩLm(1,2,3)(s) =

3ILm(1,2,3)d̃(s)+ ĩCB(s)+

+ ĩo(s)+3nĩ(4,5,6)(s)
1−D

.

(19)

Resolvendo o sistema de equações (19), a corrente ĩin(s) é
definida por
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muito pequenos e não lineares, no entanto, são muito menores
que os termos CA de primeira ordem e, assim, podem ser
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CA de pequenos sinais da Figura 7.

O modelo CA de pequenos sinais da Figura 7 trata de
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utilizando técnicas convencionais de análise de circuitos
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Fig. 7. Modelo CA de pequenos sinais.

B. Obtenção da Função de Transferência da Corrente de
Entrada Pela Razão Cíclica ĩin/d̃
Uma vez obtido o modelo CA de pequenos sinais do

conversor proposto, pode-se então solucionar o circuito de
forma a obter o função de transferência da corrente de entrada
ĩin em função da razão cíclica d̃.

As equações que descrevem o circuito, mostradas a seguir:





ĩS(1,2,3)(t) = ĩLm(1,2,3)(t)D+ ILm(1,2,3)d̃(t)
ṽDB(t) =−ṽCB(t)D−VCBd̃(t)
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podem ser reescritas na forma:
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ṽCB(s) =
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após aplicação da transformada de Laplace.
Aplicando as leis de Kirchhoff nas malhas e nós do circuito

da Figura 7, considerando CF = CF1 = CF2 = CF3 e Lm =
Lm1 = Lm2 = Lm3, as equações que regem o comportamento
do circuito são definidas por




ĩCF(1,2,3)(s) =
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1−D

−
ĩLm(1,2,3)(s)s2nLmCF
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sVCBCBd̃(s)

1−D
−
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ĩ(4,5,6)(s) = ĩCF(1,2,3)(s)+ ĩo(s)

ĩin(s) = 3ĩ(1,2,3)(s) = ĩLm(1,2,3)(s)−nĩ4(s)
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+ ĩo(s)+3nĩ(4,5,6)(s)
1−D

.

(19)

Resolvendo o sistema de equações (19), a corrente ĩin(s) é
definida por
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Fig. 12. Validação experimental da estratégia de controle com
variações de carga de 35 %.
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Fig. 13. Curva de eficiência do conversor proposto.

neste instante, a corrente de entrada diminui de forma a
manter potência constante. O tempo de resposta foi de
aproximadamente 10 ms.

No instante aproximado de t = 235 ms , foi retirado o
degrau de carga, assim voltando a carga para o seu valor
inicial. Percebe-se que novamente a tensão se manteve
comportada e a corrente de entrada retorna para o seu valor
inicial.

Para avaliar a eficiência do conversor proposto, foram
realizados testes variando a potência. A Figura 13 apresenta
a curva de eficiência obtida para testes até 1500 W . Nota-se
que para toda a faixa de potência a topologia apresenta elevada
eficiência, chegando a 97,5 % quando o conversor opera com
400 W .

VI. CONCLUSÕES

Este artigo teve o objetivo de apresentar a modelagem de
um conversor de alto ganho com esforços de corrente divididos
no estágio de potência de entrada. Foram consideradas
características ideais de corrente e tensão nos semicondutores,
e o indutor acoplado representado por seu modelo elétrico
equivalente. As modelagens foram validadas através de
simulações que apresentaram resultados satisfatórios.

Com o conversor devidamente modelado, foram obtidas as
funções de transferências que descrevem o comportamento
da corrente de entrada e da tensão de saída, para uma
variação de razão cíclica. Com isso foi possível projetar uma
malha de controle, onde a mesma apresentou comportamento
dinâmico satisfatório, ou seja, com baixo sobressinal e
resposta dinâmica controlada.

Por fim foi montado um protótipo de 1,2 kW com o
objetivo de validar na prática os conceitos estudados. Pôde-
se observar pela Figura 13 que o conversor apresentou elevado
eficiência para toda a faixa de potência, o que é interessante
em aplicações veiculares. Foi possível identificar que o
emprego da técnica interleaved possibilitou uma considerável
diminuição da ondulação e multiplicou a frequência pelo
número de conversores em interleaved, da corrente de
entrada. Sendo assim, caso seja necessário, um filtro
pode ser adicionado ao estágio de entrada sem depreciar as
características do conversor.
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