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Resumo – Apesar de muito difundido na indústria,
a estratégia de controle CPM aplicada a conversores
CC-CC carece de discussões cientı́ficas e uma completa
metodologia de projeto para sua correta implementação.
Neste contexto, este artigo contribui com uma metodologia
para a modelagem e o projeto do controle CPM para
os conversores CC-CC Buck e Forward, destacando
os desafios existentes em cada um deles. O modelo
dos conversores considerando frequências subharmônicas
é apresentado, além da consideração da corrente de
magnetização como uma rampa externa de compensação
no sistema de controle. A modelagem final do conversor
Forward foi validada via simulação no circuito comutado
e no espectro da frequência. Resultados de simulação
e experimentais para validação da estratégia de controle
discutida são apresentados para os seguintes parâmetros
de projeto: 400V-24V de tensão de entrada e saı́da, 100
kHz de frequência de comutação e 200 W de potência.

Palavras-chave – Controle por Corrente Programada,
Conversor Buck, Conversor Forward.

CONTRIBUTIONS TO THE CURRENT
PROGRAMMED MODE (CPM) CONTROL

APPLIED TO DC-DC CONVERTERS

Abstract – Although very widespread in industry, the
CPM control strategy applied to DC-DC converters lack
scientific discussions and a complete design methodology
for correct implementation. In this context, this paper
contribute with a methodology for modelling DC-DC
Buck and Forward converters besides presenting the CPM
control design to aplly in these circuits. The challenges
faced during modelling and control of these structures are
also presented herein. The modelling considers the sub-
harmonic frequencies and the magnetization current as an
external compensation ramp in the control system. The
final modelling of the Forward converter was validated by
simulation in time and the frequency domains. Simulated
and experimental results to validate the control strategy
are presented for the following circuit parameters: 400 V
- 24 V of input-to-output voltage, 100 kHz of switching
frequency and 200 W of output power.
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I. INTRODUÇÃO

A demanda por conversores CC-CC tem crescido
significativamente nas últimas décadas devido ao aumento
de sistemas, equipamentos e redes CC. Aplicações para
acionamentos elétricos, veı́culos elétricos, tração elétrica,
energias renováveis e fontes auxiliares são alguns exemplos
nos quais os conversores CC-CC estão presentes. Dependendo
da aplicação (ganho, potência e nı́veis de tensão), diferentes
conversores podem ser empregados, com ou sem estágio
de isolação. Para sistemas abaixadores de tensão, os
conversores do tipo Buck (não isolado) e Flyback (isolado)
e Forward (isolado), nas suas formas convencionais ou
derivados, são os mais utilizados para baixa potência (<
300W ). Em contrapartida, para sistemas elevadores de
tensão, os conversores do tipo Boost (não isolado) e inúmeros
conversores isolados podem ser utilizados.

Um dos desafios encontrados para essas aplicações é
o estudo e modelagem desses conversores para posterior
implementação da estratégia de controle adequada. Algumas
maneiras de realizar o controle de conversores CC-CC
isolados e não-isolados são destacadas: controle digital com
inclinação adaptativa [1], controle de modo deslizante [2],
controle preditivo (para conversor Buck [3] e Forward [4]),
controle com tolerância de falta [5], controle por Natural
Switching Surface [6], controle por corrente programada
[7]–[10], controle por realimentação de estados linear [11],
controle por retorno de corrente [12], entre outras estratégias,
cada qual com suas vantagens e desvantagens.

Dentre as estratégias mencionadas, um método amplamente
implementado pela indústria é o controle por corrente
programada (Current Programmed Mode Control - CPM) ou
também conhecido por controle por corrente de pico. Essa
estratégia é utilizada tanto para implementação em circuitos
integrados [7], [9], [12], até conversores multi-nı́veis [8], [13],
possuindo uma grande versatilidade em termos de nı́veis de
potência e tensão do sistema.

O controle CPM é muito utilizado na indústria e possui
muitos CIs que facilitam a sua implementação. Algumas
das vantagens desse controle são: proteção natural contra
sobrecorrente, projeto simplificado do controlador, resposta
dinâmica aperfeiçoada e rejeição natural a perturbações
da tensão de entrada [14]. Contudo, não é encontrado
na literatura de maneira organizada e didática a análise
das funções de transferência do conversor para este tipo
de controle e uma metodologia de projeto do controlador.
Artigos como [15], [16] podem ser citados como exemplos de
trabalhos nos quais usam uma abordagem simplificada para
implementação do controle CPM. A abordagem simplificada
das referências deixam uma lacuna em termos de informações



Eletrôn. Potên., Fortaleza, v. 26, n. 2, p. 217-227, abr./jun. 2021218

relevantes para a execução de um projeto de controle CPM.
Manuais de fabricantes são outros documentos nos quais
essa informação não é cientificamente apresentada [17], [18].
Muitos fabricantes apresentam procedimentos de ajustes de
componentes em função do conversor ou da especificação do
projeto de controle, porém, sem um critério cientı́fico.

Dessa forma, a contribuição desse artigo é apresentar uma
discussão geral sobre a modelagem orientada ao controle
e uma metodologia para o desenvolvimento do projeto de
controle CPM aplicado em conversores CC-CC isolados e não
isolados. Sendo o foco do trabalho a parte de modelagem
e controle, os detalhes da parte de potência não serão aqui
abordados em profundidade. Para tanto, a modelagem e
explicação dos blocos de controle para aplicação no conversor
CC-CC abaixador não-isolado Buck é apresentado na seção II,
onde conceitos e definições serão apresentados e discutidos.
A mesma metodologia é também aplicada ao conversor CC-
CC abaixador isolado Forward, discussão essa que pode
ser observada na seção III, onde os modelos e projeto do
controle CPM são obtidos e discutidos. Seção IV tem por
objetivo apresentar uma metodologia de projeto do controle
CPM aplicado ao conversor Forward. Por fim, resultados
experimentais são apresentados e discutidos na seção V
para a operação do conversor Forward com controle CPM,
onde degraus de carga são aplicados e a resposta dinâmica
analisada. Conclusões são discutidas na seção VI.

II. CONTROLE POR CORRENTE PROGRAMADA DO
CONVERSOR BUCK

Nessa seção, o detalhamento da modelagem e controle
CPM aplicado ao conversor CC-CC não-isolado Buck será
apresentado.

A. Estratégia de Controle CPM para o Conversor Buck
Para estudo e visualização do controle CPM, o conversor

Buck clássico é utilizado para o desenvolvimento das análises
iniciais, sendo ele apresentado na Figura 1.a com os blocos
necessários para o controle em malha fechada da tensão de
saı́da vo no modo CPM. Posteriormente, a análise é aplicada
ao conversor Forward.

O conceito por trás desta estratégia de controle consiste
em definir o valor de pico da corrente no indutor (ILo,pk ),
sendo ela a variável de controle e a razão cı́clica determinada
indiretamente. Para detectar a corrente no indutor Lo, utiliza-
se um resistor shunt Rcs que gera o sinal de leitura iLs (em
tensão), como determinado em (1). O ganho Kcs é o próprio
valor do resistor shunt Rcs. Os sinais de reset e clock para
correta operação do flip-flop são apresentados na Figura 1
.b, juntamente com o sinal de comando do interruptor Sb, a
corrente lida (iLs) e o sinal de controle (ic). O valor de pico
da corrente no indutor Lo, definido pelo sinal de controle ic,
é ajustado pelo bloco Cv (controle de tensão). A presença do
flip-flop no diagrama substitui o modulador PWM clássico e
deixa a malha de controle com o comportamento event-driven
[19].

iLs = KcsiLo. (1)

Fig. 1. Conversor buck para estudo do controle CPM: (a) estrutura
da malha fechada e, (b) Sinais nas portas S e R do flip-flop, sinal de
comando do interruptor Sb e corrente ILs medida, amostra da corrente
no interruptor Sb e sinal de controle ic.

B. Modelagem Genérica da Malha de Corrente do Controle
CPM
O diagrama de blocos do sistema em malha fechada

apresentado na Figura 2 foi proposto por [20]. A malha
interna de corrente é composta pelos blocos Rcs (ganho dado
na leitura de corrente devido ao resistor shunt Rcs), Fm (ganho
do modulador) e He(s) (função de transferência que modela
o efeito de amostragem do modulador). A metodologia
apresentada em [20] sugere modelar o conversor por meio do
modelo médio de pequenos sinais clássico. Essa metodologia
é realizada em termos de perturbações da razão cı́clica, além
de realizar uma modificação no bloco que representa o ganho
do modulador (Fm). Além disto, introduz-se o bloco He(s), que
representa o efeito de amostragem do valor de pico da corrente
no indutor Lo. A malha externa, que é responsável por definir a
corrente de controle ic, é composta pelo controlador de tensão
Cv, pela tensão de referência Vre f e pelo ganho Kv do sensor de
tensão da saı́da. As ações de feedforward do controle CPM são
modeladas através dos blocos Kf e Kr para, respectivamente,
tensões de entrada e saı́da do conversor.

O controle CPM utiliza a informação de corrente na
frequência de comutação o que torna o sistema de controle
sensı́vel à ruı́dos, podendo causar instabilidades. Um recurso
proposto na literatura [14], [20], [21] para mitigar este efeito
é somar uma rampa externa na medição de corrente. A
utilização dessa rampa é uma prática bem conhecida e
explorada em [14], [20]. Sua função é justamente reduzir
instabilidades causadas pelos ruı́dos. O uso da rampa é
sugerido quando a razão cı́clica é maior do que 0,5, contudo,
para aumentar a robustez do sistema, pode-se utilizá-la com
razões cı́clicas menores de 0,5. Uma desvantagem da
estratégia de controle CPM é sua susceptibilidade a ruı́dos
provenientes da comutação, visto que a corrente no interruptor
é realimentada no circuito modulador, o que pode instabilizar
o controle até mesmo para razões cı́clicas menores que 50%.
Em termos de modelagem, a adição da rampa externa é
contabilizada no ganho do modulador Fm.

A modelagem da malha de corrente considera algumas
simplificações, tais como: i) são desprezadas as perturbações
de entrada e saı́da e, ii) a saı́da do conversor é modelada
como uma fonte de tensão de valor Vo, como apresentado
na Figura 3.a. Estas considerações deixam o conversor com
uma dinâmica linear porém o desenvolvimento apresentado
considera o modelo de pequenos sinais para que a metodologia
possa ser aplicada em qualquer cenário ou até mesmo em
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A mesma metodologia é também aplicada ao conversor CC-
CC abaixador isolado Forward, discussão essa que pode
ser observada na seção III, onde os modelos e projeto do
controle CPM são obtidos e discutidos. Seção IV tem por
objetivo apresentar uma metodologia de projeto do controle
CPM aplicado ao conversor Forward. Por fim, resultados
experimentais são apresentados e discutidos na seção V
para a operação do conversor Forward com controle CPM,
onde degraus de carga são aplicados e a resposta dinâmica
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B. Modelagem Genérica da Malha de Corrente do Controle
CPM
O diagrama de blocos do sistema em malha fechada

apresentado na Figura 2 foi proposto por [20]. A malha
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Fig. 2. Diagrama de blocos do controle CPM do conversor Buck em
malha fechada.

outros conversores. A figura ainda representa a inclusão da
rampa de compensação rc na medição da corrente iLs. O
diagrama de blocos referente a malha de corrente do conversor
Buck é apresentado na Figura 3 .b.

Fig. 3. (a) Modelo simplificado do conversor Buck com a malha de
corrente do controle CPM incluindo a rampa de compensação e, (b)
diagrama de blocos da malha de corrente.

As formas de onda da corrente iLs, do sinal de controle ic e
da rampa de compensação rc são apresentadas na Figura 4 em
regime permanente, bem como a corrente medida sob efeito
de uma perturbação ( iLs,p). Adicionando a rampa de medição
de corrente, o interruptor Sb é desligado quando a soma entre
iLs e rc resultar no sinal de controle ic, como descreve (2).

As perturbações nas tensões de entrada e saı́da são
desprezadas para análise da malha interna, portanto, as
derivadas das correntes perturbada e em regime permanente
são iguais em cada etapa de operação. Assim, as derivadas
M1 e M2 são obtidas ao analisar as etapas de operação do
conversor Buck, sendo elas determinadas em (3) e (4).

ic = iLs(DTs)+ rc(DTs). (2)

M1 = Rcs

(
Vi −Vo

Lo

)
. (3)

M2 = Rcs

(
Vo

Lo

)
. (4)

O passo seguinte na obtenção do modelo da malha de
corrente é investigar como uma perturbação no sinal de
controle afeta a corrente no indutor. Para tal, faz-se necessário
conhecer as equações das retas da corrente iLs, a qual é descrita
matematicamente em (5).

Fig. 4. Formas de onda da corrente medida (iLs) em regime
permanente e perturbada (ĩLs,p), do sinal de controle (ic) e da rampa
de compensação (rc).

iLs(t) =

{
iLs(0)+M1t,0 < t ≤ dTs

iLs,pk −M2(t −dTs),dTs < t ≤ Ts
. (5)

Após análise de (5) para dTs e Ts e manipulações
matemáticas, o sistema de equações apresentado em (6) é
obtido. Esse sistema de equações é perturbado em torno do
ponto de operação, tal como apresentado em (7), onde Me é
a inclinação da rampa de compensação, como mostrado na
Figura 4.

{
iLs(0)+M1dTs = ic −MedTs

iLs(Ts)+M2(1−d)Ts = ic −MedTs
. (6)




d(t) = D+ d̃(t)
ic(t) = Ic + ĩc(Ts)

iLs(0) = ILs(0)+ ĩLs(0)
iLs(Ts) = ILs(Ts)+ ĩLs(Ts)

. (7)

Substituindo (7) em (6) e, após manipulações matemáticas,
obtém-se o conjunto de equações (8). A equação (9) é obtida
realizando a divisão entre as equações de (8).

{
(M1 +Me)d̃Ts = ĩc(Ts)− ĩLs(0)
(M2 −Me)d̃Ts = ĩLs(Ts)− ĩc(Ts)

. (8)

λ [ĩc(Ts)− ĩLs(0)] = ĩLs(Ts)− ĩc(Ts) onde λ =
M2 −Me

M1 +Me
.

(9)
Resolvendo (9) para iLs(Ts), obtém-se a perturbação da

corrente no indutor ao final do perı́odo de comutação em
função da perturbação inicial e do sinal de controle, como
exposto em (10).

ĩLs(Ts) = (1+λ )ĩc(Ts)−λ ĩLs(0). (10)

Essa equação pode ser representada no domı́nio discreto, na
qual a perturbação pode ser representada, aproximadamente,
como um sustentador de ordem zero (ZOH). Dessa forma, a
função de transferência da corrente pode ser obtida a partir de
(11), onde a função de transferência de ZOH é determinada
por (12).

ĩLs,Z(s) = ĩLs(s)GZOH(s). (11)

GZOH(s) =
1− esTs

sTs
. (12)

A equação (10) pode ser descrita por um trem de pulsos
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Fig. 5. Formas de onda (a) da corrente no indutor perturbada e em
regime permanente, (b) do trem de pulsos discreto da perturbação,
(c) da evolução da perturbação no tempo e (d) sua representação por
ZOH.

que representam as perturbações da corrente no indutor (ĩLs )
nos instantes de tempo Ts, 2Ts, e assim por diante, como
ilustrado na Figura 5.b. Na Figura 5.a, observa-se que entre
uma amostra e outra do valor de pico da corrente perturbada
(ĩLs,p ), a perturbação (ĩLs(t)) é constante. A resposta exata no
tempo é mostrada na Figura 5.c. Portanto, como discutido
anteriormente, as amostras do valor de pico podem ser
representadas por um sustentador de ordem zero (ZOH), como
visto na Figura 5.d.

A representação do trem de pulsos de (10) pode ser
levada ao domı́nio da frequência discreto, no qual aplica-se
a transformada Z (onde Z = esTs ), e que resulta na equação
(13).

ĩLs(s) = (1+λ )
esTs

esTs +λ
ĩc(s). (13)

Substituindo as equações (12) e (13) em (11), obtém-se a
expressão (14).

ĩLs,Z(s) =
(1+λ )

sTs

esTs −1
esTs +λ

ĩc(s). (14)

A medição da corrente do indutor é realizada através de um
resistor shunt, ao passo que a equação (14) se transforma em
(15), que representa a FTMF da corrente de saı́da do indutor
Lo.

ĩLo,Z(s)
ĩc(s)

=
1

Rcs

(1+λ )
sTs

esTs −1
esTs +λ

. (15)

A solução do diagrama de blocos apresentado na Figura 3 .b
é descrita em (16). A comparação entre (15) e (16) é realizada
e, resolvendo para He(s), o resultado obtido é exposto em
(17). Nota-se, portanto, que He(s) condiz a uma função
transcendente, o qual não pode ser escrita algebricamente em
forma de um polinômio e dificultando a análise matemática.

ĩLo,Z(s)
ĩc(s)

=
FmGiLod

(s)

1+RcsFmGiLod
(s)He(s)

. (16)

He(s) =
sTs

esTs −1
. (17)

Dessa forma, utilizou-se uma aproximação por um
polinômio de segunda ordem, proposto por [20], onde He(s)
pode ser representada por (18).




He(s)∼= 1+ s
wnQz

+ s2

w2
n

Qz =
−2
π

wn = 2π fs
2

. (18)

Por fim, a FTMF pode então ser representada por (19), onde
ξ é o fator de amortecimento, wn é a frequência natural e D′ =
1−D.

Essa equação, portanto, pode ser utilizada para a análise
do posicionamento dos polos em malha fechada do sistema e
verificação de sua estabilidade.

{
ĩLo,Z(s)

ĩc(s)
= 1

Rcs

w2
n

s2+2ξ wns+w2
n

ξ = π
2 (mcD′ − 1

2 )
. (19)

III. CONTROLE POR CORRENTE PROGRAMADA DO
CONVERSOR FORWARD

Essa seção estende o método de Controle por Corrente
Programada (CPM) para o caso do conversor CC-CC isolado
Forward. Essa estratégia será implementada para a validação
experimental do projeto de controle. Para efeito de estudo foi
escolhido o conversor Forward de três chaves, como mostrado
na Figura 6.a. A estrutura utiliza interruptor controlado na
posição S2 (usualmente se usa diodo e se tem o conversor
Foward de duas chaves - 2S). Posteriormente, o conversor será
integrado à células de capacitor chaveado na implementação
prática. Vale ressaltar que a estratégia de controle aqui
abordada para o conversor Forward de três chaves também é
aplicada ao conversor Forward convencional (de uma chave).

A. Estratégia de Controle CPM para o Conversor Forward de
3 Chaves
O conceito do controle CPM consiste em definir o valor

de pico da corrente no indutor (ILo,pk ), sendo ela a variável de
controle e a razão cı́clica determinada indiretamente.

O modulador é implementado utilizando um comparador e
um flip-flop set (S) reset (R), como destacado na Figura6.a. A
frequência de comutação é constante e definida por meio de
um clock (CLK) conectado na porta S do flip-flop. O pulso
de CLK (Figura6.b), no inı́cio de cada perı́odo de comutação,
é o responsável por comandar a entrada em condução dos
interruptores S1 e S3, ao colocar nı́vel lógico alto na porta S
do flip-flop, estado este assegurado na saı́da Q até que haja
ação sobre a porta R.

A ação de reset vem da leitura do valor de pico da corrente
no indutor Lo. Neste caso, implementou-se a leitura da
corrente no interruptor S3 (Figura6.a), cujo valor de pico é
igual ao do indutor Lo refletido ao primário (aILo,pk ) somado
ao valor de pico da corrente de magnetização (ILm,pk ) (ver
Figura6.d). A corrente em S3 é lida por meio do sinal em
tensão sobre o resistor shunt Rcs (viLs) (Figura6.e) e comparada
com o sinal de controle (vc), que define o valor de pico
desejado da corrente no indutor Lo. Quando viLs = vc, a saı́da
do comparador passa ao nı́vel lógico alto na porta R do flip-
flop (Figura6.b), de modo que os interruptores S1 e S3 são
comandados a bloquear (Figura6.c). Em malha fechada, o
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Fig. 5. Formas de onda (a) da corrente no indutor perturbada e em
regime permanente, (b) do trem de pulsos discreto da perturbação,
(c) da evolução da perturbação no tempo e (d) sua representação por
ZOH.

que representam as perturbações da corrente no indutor (ĩLs )
nos instantes de tempo Ts, 2Ts, e assim por diante, como
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(13).

ĩLs(s) = (1+λ )
esTs

esTs +λ
ĩc(s). (13)

Substituindo as equações (12) e (13) em (11), obtém-se a
expressão (14).
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sTs

esTs −1
esTs +λ

ĩc(s). (14)

A medição da corrente do indutor é realizada através de um
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Lo.
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sTs
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. (15)

A solução do diagrama de blocos apresentado na Figura 3 .b
é descrita em (16). A comparação entre (15) e (16) é realizada
e, resolvendo para He(s), o resultado obtido é exposto em
(17). Nota-se, portanto, que He(s) condiz a uma função
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ĩc(s)
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FmGiLod

(s)

1+RcsFmGiLod
(s)He(s)

. (16)

He(s) =
sTs

esTs −1
. (17)

Dessa forma, utilizou-se uma aproximação por um
polinômio de segunda ordem, proposto por [20], onde He(s)
pode ser representada por (18).
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Por fim, a FTMF pode então ser representada por (19), onde
ξ é o fator de amortecimento, wn é a frequência natural e D′ =
1−D.

Essa equação, portanto, pode ser utilizada para a análise
do posicionamento dos polos em malha fechada do sistema e
verificação de sua estabilidade.
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ĩLo,Z(s)
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integrado à células de capacitor chaveado na implementação
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O conceito do controle CPM consiste em definir o valor

de pico da corrente no indutor (ILo,pk ), sendo ela a variável de
controle e a razão cı́clica determinada indiretamente.

O modulador é implementado utilizando um comparador e
um flip-flop set (S) reset (R), como destacado na Figura6.a. A
frequência de comutação é constante e definida por meio de
um clock (CLK) conectado na porta S do flip-flop. O pulso
de CLK (Figura6.b), no inı́cio de cada perı́odo de comutação,
é o responsável por comandar a entrada em condução dos
interruptores S1 e S3, ao colocar nı́vel lógico alto na porta S
do flip-flop, estado este assegurado na saı́da Q até que haja
ação sobre a porta R.

A ação de reset vem da leitura do valor de pico da corrente
no indutor Lo. Neste caso, implementou-se a leitura da
corrente no interruptor S3 (Figura6.a), cujo valor de pico é
igual ao do indutor Lo refletido ao primário (aILo,pk ) somado
ao valor de pico da corrente de magnetização (ILm,pk ) (ver
Figura6.d). A corrente em S3 é lida por meio do sinal em
tensão sobre o resistor shunt Rcs (viLs) (Figura6.e) e comparada
com o sinal de controle (vc), que define o valor de pico
desejado da corrente no indutor Lo. Quando viLs = vc, a saı́da
do comparador passa ao nı́vel lógico alto na porta R do flip-
flop (Figura6.b), de modo que os interruptores S1 e S3 são
comandados a bloquear (Figura6.c). Em malha fechada, o

Fig. 6. Sistema de controle por corrente programada implementado
no conversor Forward 3S: (a) circuito de potência e blocos que
compõem o controle CPM, (b) pulsos de clock e reset, (c) sinal
de comando dos interruptores ı́mpares S1 e S3, (d) corrente no
interruptor S3 e corrente no indutor Lo refletida ao primário, (e) sinal
em tensão da corrente medida (viLs) e sinal de controle (vc).

Fig. 7. Diagrama de blocos do sistema de controle CPM: (a) sistema
completo aplicado ao conversor Forward 3S, (b) representação da
malha de corrente e (c) diagrama completo para o controle da tensão
de saı́da com a malha de corrente simplificada.

sinal de controle vc é imposto pelo controlador Cv, cuja entrada
é o sinal de erro entre a tensão de referência e a tensão de saı́da.

Como discutido anteriormente, uma rampa externa é
utilizada para garantir estabilidade ao sistema. Esta rampa
possui sincronismo com o sinal e mesma frequência utilizada
na comutação do circuito. No conversor Forward 3S
(Figura6.a) a própria corrente de magnetização é utilizada
como compensação (rc) no sinal viLs de leitura da corrente
(ver Figura 6 .a), ou seja, não precisa de uma rampa externa
e o conversor é naturalmente mais imune aos ruı́dos. Isto
é possı́vel pois a corrente de magnetização circula pelo
interruptor S3. Também vale ressaltar que razão cı́clica de S3
limita-se a 50%, o que é bom para o controle em estudo.

B. Modelo da Planta de Corrente do Controle CPM
O diagrama de blocos do conversor Forward 3S (Figura6)

operando em malha fechada é ilustrado na Figura7.a.
O ganho do modulador Fm, determinado por (20), depende

das derivadas da corrente no indutor Lo durante a etapa
de armazenamento de energia (M1 f ) e da corrente de
magnetização (MLm ), ambas definidas e ponderadas pelo
resistor shunt em (21). Neste caso, desprezou-se o uso da
rampa adicional de compensação rc (equivalente à portadora
triangular do controle por razão cı́clica), considerando-se
somente a corrente iLm de magnetização.

O bloco He(s) é determinado, de maneira aproximada, em
(22), sendo este o resultado de um truncamento de uma função
com infinitos polos. Ele representa o efeito de amostragem do
valor de pico da corrente iLo no domı́nio da frequência, na
qual os dois polos dominantes estão localizados na metade
da frequência de comutação, até onde os modelos médios
apresentados neste artigo representam os sistemas. Tais polos
reproduzem as oscilações sub-harmônicas da corrente iLo no
método de controle CPM, e a modelagem deste bloco é
abordada com detalhes por [20].

Fm =
fs

mc M1 f
, mc = 1+

MLm

M1 f
. (20)

{
M1 f = aRcs

(
ViF−Vo

Lo

)

MLm = Rcs
ViF
Lm

. (21)

He(s)∼= 1+
s

ωnQz
+

s2

ω2
n
,

{
ωn = π fs
Qz =− 2

π
. (22)

Os modelos de pequenos sinais simplificados da porta
de saı́da do conversor Forward são obtidos ao perturbar as
variáveis do circuito. Entretanto, o amortecimento causado
pelo indutor de dispersão Ld na corrente do indutor Lo deve
ser modelado. Para tal, utiliza-se a metodologia descrita em
[22], em que a razão cı́clica da planta de corrente original é
substituı́da pela razão cı́clica efetiva (d̃e) (23), que equivale
à razão cı́clica d̃ imposta pelo modulador menos a perda
de razão cı́clica δ̃D devido ao indutor de dispersão Ld . A
expressão da perda de razão cı́clica (δ̃D) (23) é deduzida a
partir do cálculo do tempo ∆td (como obtido em (24) e (25)
para o ponto de operação). Na Figura6.d, observa-se a razão
cı́clica efetiva em regime permanente, sendo ela determinada
por (26) para o ponto de operação e deduzida a partir de (25)
(De = D−∆D).

d̃e (s) = d̃ (s)− δ̃D (s) , δ̃D (s) =
aLd fs

ViF
ĩLo (s) . (23)

∆td =
aLdIRo

ViF
. (24)

G f =
Vo

ViF
= aDe, De = (D−∆D) , ∆D =

∆td
Ts

=
aIRoLd fs

ViF
.

(25)

De =
Vo

aViF
. (26)

Ao aplicar a metodologia descrita, obtém-se a função de
transferência da corrente ĩLo em função da razão cı́clica d̃
imposta pelo modulador CPM em (27) (G f i(s) na Figura7.b).
Observa-se que a resistência série (Rse) do capacitor Co de
saı́da foi incorporada no modelo, como também o efeito da
dispersão é emulado por um resistor sem perdas Rd .
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G f i (s) =
aViF
Lo

[
s+ 1

(Ro+Rse)Co

]
[
s2+

(
aRd
Lo + RseRo

(Ro+Rse)Lo
+ 1

(Ro+Rse)Co

)
s+

aRd+Ro
CoLo(Ro+Rse)

]

Rd = aLd fs

.

(27)
Conhecida a planta de corrente de ĩLo em termos da

razão cı́clica d̃ (G f i(s)), é possı́vel deduzir a expressão da
malha fechada do diagrama de blocos da Figura7.b, o que
resulta na função de transferência de corrente do controle
CPM (GFT MFi,CPM(s)) dada por (28) e (29). O efeito da
magnetizante como rampa de compensação é expresso por
meio do parâmetro mc (20), o amortecimento causado pela
dispersão na planta de corrente é expresso por Rd e o par de
polos complexos do bloco He(s) são incorporados na função
de transferência (28).

GFT MFi,CPM (s) = K0
Co (Ro +Rse) s+1

a3s3 +a2s2 +a1s+a0
. (28)




K0 =
fs

Rcs

a3 =
Co(Ro+Rse)

π2 fs
a2 =Co (Ro +Rse)

(
mcD′

e − 1
2

)
+ 1

π2 fs
a1 =Co (Ro +Rse) fs

+mcD′
e

[
aRdCo

Lo
(Ro +Rse)+

CoRoRse
Lo

+1
]
− 1

2

a0 =
mcD′

e
Lo

(aRd +Ro)+ fs

D′
e = 1−De

. (29)

C. Modelos para o Controle de Tensão
De posse da planta de corrente GFT MFi,CPM(s), que

relaciona a corrente ĩLo com o sinal de controle ṽc, basta obter
o modelo que relaciona a tensão de saı́da ṽo com a corrente
ĩLo para realizar o controle da tensão de saı́da. Entretanto,
para completar o modelo, é necessário a adição de um bloco
de feedforward para compensar o ganho do modulador Fm
devido a variações da tensão de saı́da ṽo, pois o ganho
Fm é calculado para o ponto de operação em termos dos
parâmetros do circuito (ver (21) e (20)). Assim, a planta de
tensão é determinada por (30) e o ganho de feedforward Kr é
apresentado em (31) (detalhes da dedução deste ganho podem
ser encontrados em [23]).

G f vi (s) =
ṽo (s)
ĩLo (s)

=
Ro (CoRse s+1)

Co (Ro +Rse)s+1
. (30)

Kr =
D2

e

mc (1−De)Vo
. (31)

Com o objetivo de simplificar o projeto do controlador de
tensão Cv(s), obtém-se a função de transferência que relaciona
a tensão ṽo pelo sinal de controle ṽc (Gvo,CPM(s)) (32).

Gvo,CPM (s) =
ṽo (s)
ṽc (s)

=
GFT MFi,CPM (s)G f vi (s)

a−KrGFT MFi,CPM (s)G f vi (s)
. (32)

D. Validação dos Modelos Obtidos
As plantas de corrente G f i(s) e GFT MFi,CPM(s), bem como

a planta de tensão Gvo,CPM(s), são validadas para o projeto

Fig. 8. Validação por simulação das plantas de corrente e de tensão do
estágio Forward 3S. (a) Corrente no indutor Lo do circuito comutado
(com) e médio (med) para um degrau de razão cı́clica (d̃) de 10%, (b)
corrente no indutor Lo com a malha fechada de corrente do controle
CPM para um degrau de referência (ṽc) de 10% do valor de pico e
(c) tensão de saı́da para o mesmo degrau de referência com a malha
fechada de corrente do controle CPM.

adequado do controlador de tensão Cv(s). Desta forma,
realizaram-se simulações no PSIM do conversor Forward 3S
(Figura6.a) com os parâmetros de circuito listados na Tabela I.

Para a validação da planta de corrente G f i(s) é necessário
implementar o modulador PWM convencional, com controle
da razão cı́clica, para perturbar diretamente d̃ e avaliar a

TABELA I
Parâmetros Utilizados para a Validação das Plantas

Obtidas

Parâmetro Valor
Tensão de entrada Forward 3S (ViF ) 400 V

Tensão de saı́da (Vo) 24 V
Relação de transformação (a) 0,228
Corrente no primário (Iprim) 1,899 A

Corrente na carga (IRo ) 8,333 A
Valor de pico da corrente no indutor Lo (ILo,pk ) 9,17 A

Resistor de carga (Ro) 2,88 Ω
Frequência de comutação ( fs) 100 kHz

Capacitor de saı́da (Co) 150 µF
Resistência série do capacitor Co (Rse) 170 mΩ

Indutor de saı́da (Lo) 105,6 µH
Indutor de dispersão (Ld) 200 µH

Indutor de magnetização (Lm) 10 mH
Resistor shunt (Rcs) 0,25 Ω
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C. Modelos para o Controle de Tensão
De posse da planta de corrente GFT MFi,CPM(s), que

relaciona a corrente ĩLo com o sinal de controle ṽc, basta obter
o modelo que relaciona a tensão de saı́da ṽo com a corrente
ĩLo para realizar o controle da tensão de saı́da. Entretanto,
para completar o modelo, é necessário a adição de um bloco
de feedforward para compensar o ganho do modulador Fm
devido a variações da tensão de saı́da ṽo, pois o ganho
Fm é calculado para o ponto de operação em termos dos
parâmetros do circuito (ver (21) e (20)). Assim, a planta de
tensão é determinada por (30) e o ganho de feedforward Kr é
apresentado em (31) (detalhes da dedução deste ganho podem
ser encontrados em [23]).
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Com o objetivo de simplificar o projeto do controlador de
tensão Cv(s), obtém-se a função de transferência que relaciona
a tensão ṽo pelo sinal de controle ṽc (Gvo,CPM(s)) (32).
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D. Validação dos Modelos Obtidos
As plantas de corrente G f i(s) e GFT MFi,CPM(s), bem como

a planta de tensão Gvo,CPM(s), são validadas para o projeto

Fig. 8. Validação por simulação das plantas de corrente e de tensão do
estágio Forward 3S. (a) Corrente no indutor Lo do circuito comutado
(com) e médio (med) para um degrau de razão cı́clica (d̃) de 10%, (b)
corrente no indutor Lo com a malha fechada de corrente do controle
CPM para um degrau de referência (ṽc) de 10% do valor de pico e
(c) tensão de saı́da para o mesmo degrau de referência com a malha
fechada de corrente do controle CPM.

adequado do controlador de tensão Cv(s). Desta forma,
realizaram-se simulações no PSIM do conversor Forward 3S
(Figura6.a) com os parâmetros de circuito listados na Tabela I.

Para a validação da planta de corrente G f i(s) é necessário
implementar o modulador PWM convencional, com controle
da razão cı́clica, para perturbar diretamente d̃ e avaliar a

TABELA I
Parâmetros Utilizados para a Validação das Plantas

Obtidas

Parâmetro Valor
Tensão de entrada Forward 3S (ViF ) 400 V

Tensão de saı́da (Vo) 24 V
Relação de transformação (a) 0,228
Corrente no primário (Iprim) 1,899 A

Corrente na carga (IRo ) 8,333 A
Valor de pico da corrente no indutor Lo (ILo,pk ) 9,17 A

Resistor de carga (Ro) 2,88 Ω
Frequência de comutação ( fs) 100 kHz

Capacitor de saı́da (Co) 150 µF
Resistência série do capacitor Co (Rse) 170 mΩ

Indutor de saı́da (Lo) 105,6 µH
Indutor de dispersão (Ld) 200 µH

Indutor de magnetização (Lm) 10 mH
Resistor shunt (Rcs) 0,25 Ω

Fig. 9. Diagramas de Bode, obtidos por simulação, dos modelos
médios completo (Gvo,CPM(s)) e ideal (Gvo,CPM ideal(s) com Ld = 0,
Lm = ∞ e mc = 1), e do circuito comutado (com) do conversor
Forward 3S.

resposta dinâmica da corrente no indutor Lo. Assim, ilustra-se
na Figura8.a a corrente ĩLo no circuito comutado (com), como
também no modelo médio (med) deduzido (G f i(s)), para um
degrau de 10% na razão cı́clica. Desta maneira, conclui-se que
o modelo médio representa a dinâmica observada no circuito
comutado, o que valida a planta G f i(s).

O controle CPM com o modulador ilustrado na Figura6.a,
cujo diagrama de blocos foi apresentado na Figura7.b, foi
validado. Desta forma, perturba-se o sinal de controle ṽc, que
é a referência do valor de pico da corrente no indutor Lo, para
avaliar a dinâmica da malha de corrente CPM. O resultado de
um degrau de referência de 10% em alta e baixa frequência é
ilustrado na Figura8.b. Observa-se que a corrente no indutor
Lo atinge o novo ponto de operação em poucos perı́odos de
comutação. Verifica-se que a dinâmica é amortecida devido
ao efeito natural de compensação da corrente de magnetização
e a indutância de dispersão.

Dado que a malha de corrente CPM impõe a corrente
no indutor Lo, este acaba por atuar como uma fonte de
corrente, o que emula a caracterı́stica transitória de primeira
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Cv(s) e, para tal, necessita-se validar pelo diagrama de Bode
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Assim, utilizou-se a ferramenta AC sweep do PSIM para
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médio completo, em que os indutores de dispersão (Ld)
e de magnetização (Lm) estão contidos na solução, como
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Os diagramas de Bode dos modelos médios completo e
ideal, como também do circuito comutado, são apresentados
na Figura9. Verifica-se que o modelo médio completo
representa o circuito comutado até 40 kHz e, após este
ponto, o modelo tende a divergir como o esperado, pois se
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combinações paramétricas do conversor, esta ressonância pode
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uma corrente de magnetização, os efeitos das oscilações sub-
harmônicas tendem a ser amortecidos, de maneira que o
conversor tende a ser naturalmente estável. Problemas de
ruı́dos provenientes da comutação, devido à realimentação
da corrente que circula por um dos interruptores, ou até
mesmo a própria corrente do indutor Lo, podem ocasionar
o aparecimento das oscilações indesejadas, sendo necessário
a implementação da rampa de compensação no circuito
de condicionamento de sinais, ou a redução do ganho do
controlador Cv(s). Entretanto, com a utilização de um filtro
RC devidamente sintonizado na realimentação de corrente e
reduzindo os componentes parasitas causados pelo projeto
da placa de circuito impresso, estes problemas não são
observados.

IV. METODOLOGIA DE PROJETO

A validação experimental do projeto de controle foi
realizada num protótipo do conversor Forward integrado
com células de ganho a capacitor chaveado no estágio de
entrada. Células a capacitor chaveado vem sendo utilizadas
em inúmeras aplicações para multiplicação ou divisão de
tensões [24], [25]. Neste artigo, o objetivo é realizar um
decréscimo na tensão de um barramento CC de média
tensão para uma tensão compatı́vel com a tensão disposta
na Tabela I. Um ganho de 1

5 é obtido pela célula de
ganho a capacitor chaveado, portanto, para uma tensão de
entrada do sistema de 2 kV, uma tensão de entrada do
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Fig. 10. Conversor Forward hı́brido com quatro células de Capacitor
Chaveado. Circuito completo com destaque para o estágio de
controle implementado com o CI UC3845.

estágio Forward de 400 V é obtido (em conformidade com a
validação da planta exposta anteriormente). As especificações
de projeto são apresentadas na Tabela II. O sistema completo,
exemplificando a utilização do circuito integrado (CI) UC3845
para implementar o controle por corrente programada (Current
Programmed Control - CPM) [20], é ilustrado na Figura 10.

A. Implementação do Controle CPM com o CI UC3845
O sinal na porta Isense do CI UC3845 (ver Figura 10) é o

sinal em tensão proporcional à corrente no interruptor S11,
lido por meio do resistor shunt Rcs. A tensão máxima nesta
porta é de 1 V de acordo com o datasheet do CI [17]. Deste
modo, a proteção natural contra curto-circuito deste método
de controle funciona da seguinte maneira: caso o sinal lido na
porta Isense ultrapasse 1 V, a tensão na porta não-inversora do
comparador interno do CI (porta que define o valor de pico

TABELA II
Especificações de Projeto

Parâmetro Valor
Tensão de entrada (Vi) 2000 V

Tensão de entrada
estágio Forward (ViF ) 400 V

Tensão de saı́da (Vo) 24 V
Corrente de saı́da (IRo ) 8,333 A
Potência de saı́da (Po) 200 W

Frequência de comutação ( fs) 100 kHz
Ondulação da tensão

de saı́da (∆vo% ) 1%

Ondulação da corrente
no indutor Lo (∆iLo% ) 20%

Máxima perda de
razão cı́clica (∆D,max) 10%

Valor de pico da
corrente no indutor Lo (ILo,pk) 9,17 A

da corrente) é grampeada em 1 V. Então, ocorre a saturação
da corrente no interruptor e, consequentemente, da corrente
no indutor Lo. Deste modo, o valor máximo do resistor shunt
(Rcs,max) é determinado por (33). Assim, com o objetivo de
minimizar as perdas no resistor shunt, como também viabilizar
a operação em sobrecarga, optou-se por trabalhar com um
resistor de 0,25 Ω, o que resulta na saı́da em uma corrente
de curto-circuito máxima de 17,6 A.

Rcs,max =
VIsense,max

aILo,pk
=

1 V
0,228 · (9,17 A)

= 0,48 Ω. (33)

O controlador escolhido para a operação em malha fechada
foi o proporcional integral com filtro, como exposto em (34),
de modo que a frequência do zero (wz), do polo (wp) e do
ganho (kc) são calculados a partir de (35). As variáveis para
o cálculo de (34) e (35) são os valores dos componentes
periféricos (capacitores e resistores) do estágio de controle
do circuito (CI UC3845) apresentado na Figura 10. Esse
controlador permite obter erro nulo à resposta ao degrau, bem
como mantém a taxa de decaimento de 20 dB/dec para as
altas frequências. Para implementar o controlador com o CI
UC3845, utilizam-se as portas Vf b (Voltage feedback) e Comp
(sinal compensado) do amplificador de erro interno (E/A na
Figura 10). O projeto do controlador foi realizado no domı́nio
da frequência utilizando a modelagem abordada em [20]. A
frequência de cruzamento resultante foi de 896 Hz e a margem
de fase de 64º.

Cpi f (s) = kc
s+wz

s(s+wp)
. (34)




kc =
1

R1Cpi f

wp = wz(
Cpi
Cpi f

+1)

wz =
1

RpiCpi

. (35)

V. RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Resultados experimentais do sistema de controle exposto na
Figura 10 são apresentados nesta seção com intuito de validar
experimentalmente a modelagem e o projeto de controle
aqui abordados. A Figura 11 mostra uma foto do protótipo
utilizado.

A validação do sistema de controle foi realizada
submetendo o sistema a dois degraus de carga. O primeiro

Fig. 11. Protótipo do Conversor Forward, com destaque aos circuitos
auxiliares e sistema de controle implementados.
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Fig. 10. Conversor Forward hı́brido com quatro células de Capacitor
Chaveado. Circuito completo com destaque para o estágio de
controle implementado com o CI UC3845.
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do circuito (CI UC3845) apresentado na Figura 10. Esse
controlador permite obter erro nulo à resposta ao degrau, bem
como mantém a taxa de decaimento de 20 dB/dec para as
altas frequências. Para implementar o controlador com o CI
UC3845, utilizam-se as portas Vf b (Voltage feedback) e Comp
(sinal compensado) do amplificador de erro interno (E/A na
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V. RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Resultados experimentais do sistema de controle exposto na
Figura 10 são apresentados nesta seção com intuito de validar
experimentalmente a modelagem e o projeto de controle
aqui abordados. A Figura 11 mostra uma foto do protótipo
utilizado.

A validação do sistema de controle foi realizada
submetendo o sistema a dois degraus de carga. O primeiro

Fig. 11. Protótipo do Conversor Forward, com destaque aos circuitos
auxiliares e sistema de controle implementados.

Fig. 12. Formas de onda das tensões de entrada (Vi) e saı́da (Vo) e da
corrente no indutor Lo (iLo) para um incremento de potência de 50%:
(a) experimental e (b) simulação.

Fig. 13. Formas de onda das tensões de saı́da (Vo), do capacitor
Cd3 (vCd3) e da corrente no indutor Lo (iLo) para um incremento de
potência de 50%.

Fig. 14. Formas de onda das tensões de entrada (Vi) e saı́da (Vo) e da
corrente no indutor Lo (iLo) para um decremento de potência de 50%.

Fig. 15. Rendimento experimental do conversor Forward operando
em malha fechada com o controle CPM apresentado.

deles de 108 W para 215 W e o segundo de 215 W para
108 W. As tensões de entrada e saı́da e a corrente no indutor
para o degrau de incremento de potência são apresentados na
Figura 12 .a. Observa-se que a resposta é superamortecida
e o tempo de acomodação obtido experimentalmente foi de,
aproximadamente, 700 µs com uma queda de tensão de -3,5V.
O mesmo degrau de potência foi simulado, e as formas de
onda obtidas são apresentadas na Figura 12 .b. O tempo de
acomodação verificado por simulação foi de 800 µs e a queda
de tensão de -3 V, resultados muito próximos aos obtidos na
prática.

Na Figura 13, verifica-se que a tensão no capacitor divisor
Cd3 praticamente não se altera com o degrau de carga, o que
justifica omitir o estágio a capacitor chaveado da modelagem,
sendo que, em termos de controle, esse capacitor representa
uma fonte de tensão de entrada para o estágio Forward. O
resultado experimental ao decrementar a potência de saı́da
em 50% é apresentado na Figura 14. Observa-se que o
sobresinal resultante é de 3,4 V e o tempo de acomodação de
710 µs aproximadamente. O mesmo ensaio for realizado por
simulação, de modo que o sobresinal obtido foi de 3,2 V e o
tempo de acomodação resultante foi de 755 µs, valores estes
que validam o projeto do controle CPM aplicado ao conversor
Forward.

A Figura 15, por fim, apresenta o rendimento do conversor
apresentado na Figura 10 operando em malha fechada com
o controle CPM proposto. Observa-se que, para potência
nominal de 200 W, o conversor apresenta rendimento superior
a 90% ao passo que esse rendimento decresce conforme
a potência processada decresce, região na qual as perdas
de comutação são dominantes. Para conversores operando
com tensões de barramento em média tensão e tensões nos
terminais da carda na ordem de 24 V, rendimentos acima de
85% são considerados satisfatórios. Observa-se, verificando a
Figura 15, que rendimentos acima de 85% são obtidos para
potências superiores a 100 W, ou seja, quando o conversor
estiver operando com cargas superiores a 50% do projetado.
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VI. CONCLUSÕES

O artigo abordou a modelagem dos conversores CC-
CC Buck e Forward para a estratégia de controle CPM .
Apesar de bem difundida, não há na literatura documentos
cientı́ficos com detalhes da modelagem orientada ao controle
CPM dos conversores citados. Inicialmente, a estratégia
de controle foi apresentada para o conversor Buck, nos
quais aspectos relevantes foram apresentados tais como os
detalhes do bloco He(s) que permite a consideração das
oscilações subharmônicas no modelo de pequenos sinais. Em
seguida, apresentou-se a modelagem do conversor Forward,
ao passo que a dispersão foi considerada na planta de
corrente e a corrente magnetizante incluı́da como uma rampa
de compensação no modelo, de modo que ambos causam
um amortecimento de resposta ao degrau do conversor.
Finalmente, a malha fechada de corrente do controle CPM e a
função de transferência de tensão de saı́da em função do sinal
de controle foram validadas através da resposta ao degrau e no
domı́nio da frequência pelo diagrama de Bode. Observou-se,
portanto, que os modelos comtemplam as dinâmicas presentes
na estratégia de controle CPM.

A metodologia de controle foi validada experimentalmente
através de resultados substanciais apresentados. Nestes,
degraus de meia carga para carga completa e carga completa
para meia carga foram realizados e a resposta dinâmica
do controlador, da corrente de saı́da e da tensão de saı́da
são analisadas. Percebe-se que pequenos sobressinais de
tensão, inerentes aos degraus de carga, são observados. Se
comparados com os resultados de simulação, observa-se
uma grande semelhança entre os tempos de acomodação e
sobressinais com os resultados experimentais apresentados, o
que valida toda a teoria de modelagem e projeto de controle
discutidos.
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em 2014 e 2016, respectivamente. Recebeu o grau de
Doutor em Engenharia Elétrica pela KU Leuven, Bélgica,
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embarcados aplicados à eletrônica de potência, controle digital
e transformadores de estado sólido.
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chaveado. Prof. Telles é membro da SOBRAEP e do IEEE.


