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Resumo – Este artigo apresenta a análise e o projeto de 
um conversor bidirecional PWM (buck/boost) usado para 
interface entre o barramento CC e o banco de baterias. 
Um procedimento de projeto é proposto para o circuito 
de potência e de controle. Com este procedimento de 
projeto são definidas as freqüências de operação de cada 
conversor levando em consideração os níveis de potência 
e tensão, a fim de reduzir as perdas por comutação sem 
degradar as especificações impostas ao conversor. Além 
disto, é proposta a utilização de um filtro para minimizar 
as ondulações de corrente e tensão nas baterias, 
aumentando a vida útil das mesmas sem penalizar o 
volume e/ou a freqüência de operação do conversor. Um 
protótipo de 580W foi implementado para validar o 
procedimento de projeto e verificar o desempenho do 
sistema proposto. Adicionalmente, um conversor boost 
(pré-regulador) foi incluído ao estágio de entrada para 
correção do fator de potência. 1 

 
Palavras-Chaves – Banco de baterias, Controle 

clássico, UPS. 
 

ANALYSIS AND DESIGN OF A HIGH-
PERFORMANCE BI-DIRECTIONAL PWM 

CONVERTER FOR DC BUS AND BATTERY 
BANK INTERFACE 

 
Abstract – This paper presents the analysis and design 

of a bi-directional PWM converter (buck/boost) used as 
interface between a critical dc bus and a battery bank. A 
design procedure for the power and control circuit is 
proposed. In this design procedure, the definition of the 
operation frequency of each converter takes into account 
the different power and voltage levels at loads to reduce 
the commutation losses without degrading the 
specifications imposed to the converter. Furthermore, it 
is proposed the utilization of an appropriate filter to 
minimize the current and voltage ripples at battery, 
increasing battery life without penalizing the volume 
and/or the switching frequency of the converter. 
Experimental results based on a 580W prototype are 
presented to validate the proposed design procedure and 
to demonstrate the performance of the proposed 
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approach. Additionally, a boost preregulator was 
included at input stage for power factor correction. 

 
Keywords – Battery bank, Classic control, UPS. 

I. INTRODUÇÃO 

Um componente essencial em sistemas de fornecimento 
ininterrupto de energia (UPS - Uninterruptible Power 
Systems) é o dispositivo de armazenamento da mesma, que 
supre energia para cargas críticas em períodos de falha da 
fonte primária. O sistema de armazenamento de energia mais 
utilizado em UPS são as baterias. Assim, uma atenção 
especial deve ser dada a este dispositivo, pois grande parte 
dos custos, do volume e do peso de uma UPS corresponde às 
baterias [1]. Ainda, a flexibilidade na escolha do nível de 
tensão torna possível reduzir o número de baterias, para uma 
mesma autonomia e potência, reduzindo o custo do banco de 
baterias. 

Entre os diversos tipos de baterias existentes, as de 
chumbo-ácido reguladas por válvula (VRLA - Valve 
Regulated Lead Acid) têm sido mais utilizadas [2]-[4], pois 
apresentam um reduzido custo inicial. Entretanto, sua vida 
útil fica em torno de 4 anos e depende de fatores como: modo 
de carga e descarga, temperatura, ondulações (ripple) de 
corrente e de tensão. Dentre estes fatores, o modo de carga e 
descarga é o mais crítico [5], sendo recomendado por 
diversos fabricantes de baterias o método de carga IU (um 
nível de corrente e um nível de tensão) [3], [4]. Este método 
de carga consiste em aplicar uma corrente constante (curva I) 
até que a tensão atinja o valor de equalização (ou 
gaseificação). Após este valor, o carregador de baterias 
mantém a tensão constante(curva U) para manter o estado de 
carga completa, compensando as perdas internas das baterias 
(autodescarga). 

Na atualidade, devido ao crescente número de cargas não-
lineares, normas internacionais regulamentam o conteúdo 
harmônico de corrente injetados na rede pública de energia, 
fazendo com que seja necessário a introdução de um estágio 
pré-regulador nos carregadores de baterias/UPS. Neste 
sentido, em [6] e [7] são apresentados carregadores de 
baterias que apresentam reduzido conteúdo harmônico na 
corrente drenada da rede e baixas perdas por comutação. 
Contudo, a corrente de carga do banco de baterias apresenta 
níveis significativos de ondulações de 120Hz, penalizando a 
vida útil das mesmas. Em [8] é apresentado um carregador de 
baterias cujas ondulações de 120Hz são eliminadas. Todavia, 
a ondulação de alta freqüência não é eliminada e sua 
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minimização é inversamente proporcional ao volume e a 
freqüência de comutação do conversor. 

Para minimizar os problemas mencionados anteriormente, 
este artigo propõe a utilização de um conversor bidirecional 
(buck/boost) modulado por largura de pulso (PWM - Pulse 
Width Modulation) para interface entre o barramento CC e o 
banco de baterias. Os procedimentos de projeto dos 
dispositivos de potência e do circuito de controle são 
apresentados. A definição das freqüências de operação de 
cada conversor considera os níveis de potência e de tensões 
das cargas para se obter uma redução nas perdas por 
comutação sem degradar as especificações impostas ao 
conversor. É proposta a utilização de um filtro de terceira 
ordem (filtro T) para minimizar as ondulações de corrente e 
tensão nas baterias, maximizando a vida útil das mesmas sem 
penalizar o volume e/ou a freqüência de operação do 
conversor. Para atender as normas quanto à injeção de 
harmônicos na rede pública de energia (como por exemplo 
IEC 61000-3-2) um conversor pré-regulador (conversor 
boost operando em modo de condução descontínua) foi 
incluído ao estágio de entrada, como mostrado na Figura 1. 

Este artigo está organizado como segue: a seção II 
descreve o conversor em estudo, e o procedimento de projeto 
do conversor bidirecional é proposto na seção III. A seção IV 
apresenta um exemplo de projeto e a seção V descreve o 
sistema de controle utilizado. Por fim, a seção VI apresenta 
os resultados experimentais obtidos a partir de um protótipo 
em malha fechada de 580W. 
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Figura 1. Estágios de potência do sistema em estudo. 

II. DESCRIÇÃO DE CONVERSOR 

Na Figura 2 é ilustrado o conversor bidirecional 
juntamente com o conversor pré-regulador. Nesta mesma 
figura são apresentados os estágios de operação do conversor 
em estudo. 

O conversor boost de entrada (pré-regulador), visto na 
Figura 2(a), é composto por uma ponte de diodos, um indutor 
(Lbb), um diodo (D3), um interruptor (S3) e um capacitor (Cb). 
Foi também incluído um filtro de entrada (Cfin e Lfin) ao 
conversor pré-regulador, para minimizar a distorção na 
corrente de entrada e reduzir a interferência eletromagnética 
(EMI). 

O conversor bidirecional (buck/boost) apresenta dois 
interruptores (S1 e S2), dois diodos (D1 e D2), um banco de 
baterias e um filtro T composto por dois indutores (Lb e Lf) e 
um capacitor Cf. Este conversor é parte de um sistema 
“stand-by”, que tem a função de recarregar o banco de 
baterias e suprir energia para a carga crítica ou para outro 
conversor/subsistema quando houver uma falha na rede 
pública de energia. 
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Figura 2. Estágios de operação do conversor em estudo: (a) pré-
regulador; (b) pré-regulador + buck; (c) boost. 

Os modos de operação do conversor bidirecional 
dependem do estado da rede pública. A Figura 2(b) apresenta 
o conversor bidirecional quando a tensão da rede está dentro 
dos níveis aceitáveis, e o interruptor S1 está operando para 
recarregar as baterias. Na Figura 2(c) é mostrado o conversor 
quando houver uma falha na rede e, conseqüentemente, o 
interruptor S2 deve entrar em operação para suprir energia 
para a carga. Portanto, este conversor opera em dois modos, 
um como conversor buck (S1-D2) e outro como o conversor 
boost (S2-D1). 

III. PROCEDIMENTO DE PROJETO  

A. Dimensionamento do Banco de Baterias 
Devido ao fato de se utilizar um conversor bidirecional 

para interface entre o barramento CC e as baterias, tem-se 
flexibilidade na escolha do nível de tensão do banco de 
baterias. Assim, consegue-se reduzir significativamente o 
custo do mesmo.  

Para esta aplicação, onde o banco de baterias deve 
fornecer 500W por 15 minutos, foi traçado um gráfico que 
relaciona o custo, peso e volume percentuais para diferentes 
valores de tensão do banco de baterias, mostrado na Figura 3. 
Através dessa figura, observa-se que a tensão do banco de 
baterias de 48V (quatro baterias de 12V/7Ah) apresenta o 
menor custo e peso, e o volume está bem próximo do valor 
mínimo. 
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Figura 3. Relação do custo, peso e volume percentual em função do 

nível de tensão do banco de baterias 
(P0=500W, autonomia=15 min., para baterias SH). 
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de operação de S1. 

A Figura 3 foi obtida para baterias SH (Saturnia Sistemas 
de Energia LTDA) com base nos dados fornecidos pela 
fabricante (dezembro de 2002). É importante destacar que 
estes resultados são similares para diversas outras linhas de 
baterias, tais como: Panasonic, Yuasa, Xiamen Three Cirles 
(China). 

B. Projeto do Conversor Bidirecional 
O desafio do projeto dos dispositivos de potência está no 

fato de que o conversor bidirecional opera ora como buck e 
ora como boost. Estes dois estágios de operação são 
diferentes porque eles processam níveis distintos de potência 
e corrente. Assim, os interruptores S1 e S2 e os diodos D1 e D2 
não apresentam as mesmas especificações. O projeto do 
conversor deve considerar que o interruptor S1 e o diodo D2 
processam uma reduzida potência (carregador de baterias) e 
o interruptor S2 e o diodo D1 processam maior potência 
(conversor boost de saída). Portanto, para se ter uma 
apropriada relação custo-beneficio entre as perdas por 
comutação e o fator volume/peso do conversor, as 
freqüências de operação dos interruptores devem ser 
corretamente projetadas. Assim, partindo do principio de que 
o conversor de maior potência (maior nível de corrente) 
opera com menor freqüência e o conversor de menor 
potência (menor nível de corrente) opera com maior 
freqüência, as perdas por comutação podem ser reduzidas 

sem alterar as especificações impostas aos conversores 
através de um apropriado procedimento de projeto. 

As especificações para o projeto do conversor bidirecional 
são: 

P0 = Potência de saída [W]; 
V0 = Tensão de saída [V]; 
Vbat = Tensão de banco de baterias [V]; 
ℜ1 = Ondulação na corrente de carga do banco de 

baterias [%]; 
ℜ2 = Ondulação na corrente no indutor Lb [%]; 
Ibat = Valor médio da corrente de carga do banco de 

baterias [A]. 
Inicialmente, o indutor Lb e a freqüência de operação do 

interruptor S2 são projetados em função da descarga das 
baterias (modo boost). Em seguida, o indutor Lf, o capacitor 
Cf e a freqüência de operação do interruptor S1 são projetados 
em função da carga do banco de baterias (modo buck). Esses 
parâmetros são obtidos através das relações e equações 
descritas a seguir. 

A freqüência de operação do interruptor S2 deve ser 
inicialmente definida levando em consideração a relação 
custo-benificio entre as perdas do conversor e o volume do 
mesmo, como mostrado se seção seguinte. Então, o valor da 
indutância Lb é obtido da equação (1) para que a ondulação 
de corrente seja igual à ℜ2. 

2002
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2 )(100

s
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VVV
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ℜ
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(1)

O valor da indutância Lf é calculada através da seguinte 
inequação: 

15050 ≤≤
f

b

L
L

 
 

(2)

A inequação (2) deve ser atendida para que a diferença 
entre a tensão do banco de baterias e a tensão do capacitor Cf 
seja inferior a 1%, evitando assim uma ressonância entre a 
energia do capacitor Cf e a energia do indutor Lf. Deste 
modo, o filtro T não afeta a transferência de potência do 
conversor boost. A inequação (2) é obtida através da 
simulação numérica das equações apresentadas no Apêndice 
A, variando-se o valor da relação entre Lb/Lf (10 a 500) e 
buscando obter 0,99Vbat ≤ v Cf(t) ≤ 1,01Vbat.  

Para minimizar a ondulação de corrente e tensão imposta 
às baterias, a freqüência de corte do filtro T é definida como 
dez vezes menor que a freqüência de operação do interruptor 
S2, ou seja: 

10
2s

T
f

fc ≤

 

(3)

Através da equação (42) do Apêndice A e dos valores de 
Lf, Lb e fcT, o valor do capacitor Cf  é obtido como: 

bfT

fb
f LLfc

LL
C 224π

+
= .

 
(4)

Para determinar a freqüência de operação do interruptor S1 
é utilizado o ábaco mostrado na Figura 4, que relaciona a 
ondulação da corrente de carga do banco de baterias e a 
freqüência de operação do interruptor S1 (freqüência do 
conversor buck) [9]. 
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Este ábaco foi obtido através da equação (5), variando a 
freqüência do interruptor S1 (buck) de 20kHz a 280kHz. Os 
valores do filtro T são os mesmos obtidos na seção IV e o 
valor de iLfpico é obtido através das equações (41) e (46) do 
Apêndice A.  

100
)0(

)0(
(%) ⎟
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⎞
⎜
⎜
⎝

⎛ −
=

Lf

LfLfpico
ripple i

ii
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IV. EXEMPLO DE PROJETO 

As especificações para o projeto do conversor bidirecional 
são mostradas na Tabela I. 

 
Tabela I– Especificações de Projeto. 

Potência de saída  P0 = 500W 
Tensão de saída  V0 = 360V 
Tensão do banco de baterias  Vbat = 48V 
Ondulação na corrente de carga do banco de baterias  ℜ1 = 0,2% 
Ondulação na corrente do indutor Lb  ℜ2 = 40% 
Corrente da carga do banco de baterias  Ibat = 1,4A 

 
Os resultados foram obtidos utilizando quatro baterias 

UNIKOR 12V7AH. Para garantir um apropriado tempo de 
carga e não abreviar a vida útil das baterias, a corrente de 
carga das mesmas deve ser de aproximadamente 1,4A [4]. É 
importante salientar que foi definida a ondulação na corrente 
de carga do banco de baterias como ℜ1 = 0,2%, pois o nível 
de ondulação da corrente de carga das baterias apresenta um 
forte impacto na vida útil das mesmas [10]. Além de 
demonstrar que com a utilização do filtro T consegue-se 
obter pequenos níveis de ondulação na corrente sem 
penalizar o volume do conversor.  

A escolha da freqüência fs2 considera a relação custo-
beneficio entre as perdas por comutação (Ps) e as perdas 
relativas à recuperação reversa do diodo boost (Prr), e o fator 
peso/volume do conversor, como mostra a Figura 5. Nesta 
figura está traçada a linha das perdas (Ps+Prr) e a curva do 
volume do indutor boost para faixas comerciais de núcleos 
de ferrite tipo EE, em função da freqüência de comutação do 
conversor. Observa-se na Figura 5 que para as freqüências de 
comutação de 38kHz a 89kHz o núcleo é o EE-55/21, onde 
as perdas variam de 8,14W a 19,07W. Logo, para se obter a 
menor perda (Ps+Prr) deveria-se utilizar a menor freqüência 
(38kHz). No entanto, para evitar trabalhar no limite da 
saturação do núcleo de ferrite a freqüência fS2 foi definida 
como 40kHz (Ps+Prr = 8,57W). Observa-se ainda, que este 
valor de freqüência de comutação é normalmente utilizado na 
indústria. 

A Figura 5 foi obtida através das equações a seguir, 
variando-se a freqüência de operação do conversor boost de 
1kHz a 300kHz. 
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Figura 5. Perdas média de potência (Ps+Prr) e produto AexAw x 

freqüência de S2 . 

As equações (6), (7) e (8) são obtidas das referências [11], 
[12] e [13], respectivamente, onde: Lb é calculado conforme 
equação (1), Ae é a área efetiva da perna do núcleo, Aw é a 
área disponível da janela do núcleo, Kw é o fator de utilização 
da área de enrolamento, Jmax é a máxima densidade de 
corrente do enrolamento do indutor, ILbpico é a corrente de 
pico do indutor Lb, ILbrms é a corrente eficaz do indutor Lb, Ps 
é o valor médio das perdas por comutação, tc(on) é o tempo de 
entrada em condução, tc(off) é o tempo de bloqueio, Prr são as 
perdas por recuperação reversa do diodo boost, ta e tb são 
subperíodos do tempo de entrada em condução do interruptor 
e Irr é o valor do pico de corrente de recuperação reversa do 
diodo boost. Os parâmetros utilizados para a obtenção do 
ábaco da Figura 5 são: Kw=0,5, Bmax=0,2T, Jmax=450A/cm2, 
ILbpico=14,56A ILb=ILbrms=10,4A, V0=360V, tc(on)=44ns, 
tc(off)=60ns e os valores de ta e tb variam com a freqüência 
conforme dados fornecidos pelo fabricante do diodo 
utilizado. 

Pelas especificações apresentadas na Tabela I é possível 
obter o valor do indutor Lb através da equação (1): 

HLb µ6,249= . 
Definindo que o indutor Lf é 150 vezes menor que o 

indutor Lb (para se obter um indutor de volume reduzido), e 
usando (3) e (4), o valor de Lf, fcT e Cf são: 

Lf  = 1,67 µH, 
kHzfcT 4= , 
mFC f 1= . 

Usando a ábaco mostrado na Figura 4 e definindo que a 
ondulação na corrente de carga do banco de baterias deve ser 
igual a 0,2% de Ibat, a freqüência de operação do interruptor 
S1 é de aproximadamente: 

kHzf s 971 ≅ . 

V. CONTROLE DO CONVERSOR 

A carga do banco de baterias (conversor buck) apresenta 
dois modos de operação: modo tensão (modo flutuação) e 
modo corrente.  
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Figura 6. Diagrama de blocos do sistema no modo tensão. 
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Figura 7. Diagrama de blocos do sistema no modo corrente. 
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Figura 8. Circuito elétrico equivalente do banco de baterias. 

Os diagramas de blocos destes dois modos de operação 
são vistos na Figura 6 e na Figura 7, respectivamente, onde 
foi utilizado o compensador proporcional para o modo tensão 
e o controle da corrente média [14] para o modo corrente. 

Para o modo tensão optou-se por um simples controlador 
proporcional, que atende a especificação imposta a este 
modo (tensão de flutuação recomendada de 2,15 a 2,23 Volts 
por elemento (V/e) com variação máxima de 1%). Por outro 
lado, para o modo corrente utilizou-se o controle da corrente 
média para garantir que a corrente de carga do banco de 
baterias apresente erro nulo em regime permanente com boa 
resposta dinâmica, e também evitar oscilações subarmônicas 
(instabilidade) [14]. 

Para obtenção do modelo matemático do conversor buck 
no modo tensão e corrente, o banco de baterias foi 
substituído pelo circuito equivalente mostrado na Figura 8, 
baseado no modelo apresentado em [15]. O valor da 
resistência Rs é obtido diretamente do catálogo dos 
fabricantes, e o valor de R e C são obtidos através do tempo 
de carga e da corrente de fuga (autodescarga) das baterias.  

Na Figura 6 são apresentadas as funções de transferência 
para o modo tensão. Sendo C1(s) o controlador proporcional , 
G1(s) o modelo da planta e H1(s) o ganho do sensor. 

O controlador proporcional C1(s) e a função de 
transferência G1(s) são dadas por 

pKsC =)(1 , (9)

43
3

2
3

1
4

0

21
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0
1 )(

AsAsAsAsA
BsBsB

VsG i
++++

++
= , (10)

onde: 
A0 = Lf Cf Lb R C, (11)

A1 = Cf Lf Lb + Cf Lb Rs R C, (12)
A2 = Cf Lb R + Cf Lb Rs + Lb R C + Lf C R, (13)

A3 = Rs R C + Lb + Lf, (14)
A4 = R + Rs, (15)

B0 = Lf C R , (16)
B1 = Lf + Rs R C, (17)

e 
B2 = R + Rs. (18)

O projeto do compensador (baseado no teorema do valor 
final) é realizado através da seguinte equação. 

min
2
1

1

if

ffref
sp

VHV

HVV
VK

∆

∆−
≥ . (19)

Sendo Vfref a tensão de flutuação imposta as baterias, Vimin 
é a tensão mínima do barramento CC e ∆Vf  é o erro máximo 
admissível na tensão de flutuação. Então, definindo que o 
erro na tensão de flutuação deve ser inferior a 1%, o valor de 
Kp é: 

Kp ≥ 22 
Na Figura 7, He(s) representa o efeito da comutação [16], 

G2(s) é a planta, H2(s) é o ganho do sensor e C2(s) é o 
compensador de corrente. Suas funções de transferências são 
dadas por: 
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onde: 

( )fzfpl
c CCR

K
+

=
1 , (23)

fpfzf

fpfz
p CCR

CC +
=ω , (24)

e 

fzf
z CR

1
=ω . (25)

O efeito da comutação He(s) foi utilizado na modelagem 
do conversor para que o efeito das altas freqüências esteja 
presente neste modelo. 

O compensador de corrente é projetado como segue. O 
pólo de alta freqüência, ωp, deve ser alocado em torno da 
freqüência de comutação (100kHz) de modo a filtrar a 
ondulação proveniente da comutação. Após, o zero, ωz, deve 
ser alocado na metade da freqüência de corte do filtro de 
saída (4KHz) para estender a freqüência de cruzamento por 
zero. Finalmente, o ganho do compensador é dado por: 

koi

ss

l

f

KVV
fLV

R
R

)(
2
−

≤ ,
 

(26)

sendo Kk o ganho do sensor de corrente. 
Se o ganho do compensador for maior que o definido em 

(26), pode ocorrer instabilidade (oscilação subarmônica) 
[14], devido ao fato de que a saída do compensador pode 
interceptar novamente o sinal de comparação do gerador de 
PWM (forma de onda triangular) no período em que o 
interruptor está desligado. 
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Figura 9. Diagrama de Bode do conversor buck: (a) modo tensão; 
(b) modo corrente. 

C3(s) G3(s)
V0ref(s) 

+ _ 

V0(s) 

H3(s) 
 

Figura 10. Diagrama de blocos do conversor boost. 

C4(s) G4(s) 
V0ref(s) 

+ _ 

V0(s) 

H4(s) 
 

Figura 11. Diagrama de blocos do conversor pré-regulador. 

Com os critérios de projeto acima, os parâmetros do 
compensador são: 

ωp= 628320 rad/s, ωz = 12566 rad/s e Kc =4300. 
Os diagramas de Bode do conversor buck no modo tensão 

e no modo corrente são vistos na Figura 9(a) e na Figura 
9(b), respectivamente. A margem de fase do sistema 
compensado no modo corrente é de +34°, e para o modo 
tensão é de +20°, comprovando a estabilidade dos sistemas. É 
importante salientar que a margem de fase de +20° é suficiente 
para garantir a estabilidade do sistema, pois a dinâmica da 
carga (banco de baterias) é lenta. Além disso, o efeito do pólo 
na origem do compensador da corrente média  não é 
visualizado na Figura 9(b), pois a planta possui um zero (-
1/RC) muito próximo da origem. Outra característica deste 

diagrama de Bode é que ele só é válido até a metade da 
freqüência de comutação devido à inclusão do efeito da 
comutação (He(s)). 

Deve-se destacar que as funções de transferência G1(s) e 
G2(s) são válidas apenas para o conversor operando em modo 
de condução contínua. Porém, como a carga é um banco de 
baterias, a qual não apresenta variações paramétricas 
significativas, assim o sistema não entrará em modo de 
condução descontínua.  

O controle da tensão de saída é realizado pela malha de 
tensão do conversor boost, Figura 10, ou pela malha de 
tensão do conversor pré-regulador, Figura 11. Como o 
objetivo destas duas malhas de tensão é garantir que a tensão 
de saída V0 seja regulada com erro nulo, optou-se por um 
controlador do tipo proporcional-integral (PI) para ambos 
conversores. 

Na Figura 10, C3(s) é o compensador proporcional-
integral, G3(s) é a planta e H3(s) é o ganho do sensor. Estas 
funções de transferências são dadas por: 

( )
s
zs

KsC PI
PI

+
=)(3 , (27)
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onde: 

( ) 2
0

0

dRR
RVA

eq

bat

+
= , (29)

2d
L

L b
eq = , (30)

2d
R

R s
eq = , (31)

e 

0V
V

d bat=
−

. (32)

Novamente, deve-se observar que a função de 
transferência G3(s) é válida somente para o modo de 
condução contínua. Para o conversor projetado na seção IV, 
onde a ondulação de corrente no indutor Lb é de 40%, o 
conversor opera em condução contínua até 20% da potência 
nominal. Abaixo desta potência o conversor boost opera em 
modo de condução descontínua onde a sua resposta dinâmica 
fica degradada. Porém, o conversor mantém-se estável. 

Como pode ser visto em (28), a função de transferência 
G3(s) apresenta um zero no semi-plano direito do plano s, 
conseqüentemente, G3(s) é de fase não mínima. Porém, a 
presença da resistência série Rs (Figura 8) do banco de 
baterias e da resistência inerente do indutor boost (Lb) reduz 
o efeito do zero no semi-plano direito, possibilitando 
aumentar a ganho do PI de tal modo que o sistema se 
mantenha estável com resposta dinâmica semelhante a do 
conversor pré-regulador. 

O compensador de tensão do conversor boost é projetado 
da seguinte forma. O zero, zPI, é posicionado meia década 
abaixo do pólo de menor freqüência da planta e o ganho, KPI, 
é calculado para que a banda passante do sistema 

Eletrônica de Potência - Vol. 9, n° 1, Junho de 2004.    6  



compensado seja três vezes maior que a do sistema original. 
Deste modo, o sistema compensado apresenta uma boa 
resposta dinâmica e com uma segura margem de fase. Assim, 
para a topologia proposta, os valores de KPI e zPI são: 
 KPI = 4,7   e   z PI = 34 rad/s. 

Como a resistência Rs tem um papel fundamental na 
estabilidade do conversor, a posição dos pólos do sistema em 
malha fechada é mostrada na Figura 12, mantendo-se fixo os 
parâmetros do compensador (projetados para Rs igual a 
200mΩ ) e variando Rs de zero a 1,5Ω. Nesta figura pode-se 
visualizar o efeito dessa resistência sobre o sistema, sendo 
55,6mΩ o valor mínimo para que o sistema ainda seja 
estável. 

Para o controle do conversor pré-regulador não foi 
necessário incluir uma malha de corrente interna para 
garantir um alto fator de potência, pois o conversor pré-
regulador opera em modo de condução descontínua e a 
corrente segue naturalmente a tensão de entrada. 

Na Figura 11 G4(s) é o modelo da planta, C4(s) é o 
compensador PI e H4(s) é o ganho do sensor. Estas funções 
de transferências são dadas por: 
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O compensador PI do conversor pré-regulador é projetado 
através das seguintes equações: 
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onde ωcc é a freqüência angular de “crossover” (rad/s) 
dada por: 

cccc fπω 2= , (37)
e 
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A freqüência de corte (crossover), fcc, usada no projeto do 
compensador PI é de 12Hz. O aumento desta freqüência 
provoca a elevação da taxa de distorção harmônica (TDH) de 
corrente e, conseqüentemente, reduz o fator de potência. 
Definindo que o zero do PI é alocado sobre o pólo da planta, 
o sistema terá um comportamento de primeira ordem (sem 
oscilações), com margem de fase de +90°. Os valores de KPI 
e zPI foram obtidos como: 
 KPI = 3,126   e   zPI = 14,844 rad/s. 

2000

1500

1000

500 

0 

-500 

-1000

-1500

-2000
-6 -5 -4 -3 -2 -1 0 1

Eixo real 

Ei
xo

 im
ag

in
ár

io
  

x103

 
Figura 12. Posição dos pólos do sistema em malha fechada variando 

Rs. 

VI. RESULTADOS EXPERIMENTAIS 

Um protótipo em malha fechada do conversor proposto foi 
implementado em laboratório para a verificação do 
procedimento de projeto, usando os parâmetros obtidos na 
seção IV. Na Tabela II são apresentados os parâmetros do 
protótipo implementado. 

 
Tabela II– Parâmetros do protótipo implementado  

Rede pública CA Vin =110 ± 20 % V f = 60Hz 
Tensão de saída V0 = 360V  
Tensão do banco de baterias Vbat = 48V 
Potência do pré-regulador Pp =580W (P0 + Pbat) 
Potência de saída P0 = 500W (R0 = 259,2Ω) 

Cfin = 5µF Filtro de entrada Lfin = 375µH 
Freqüência do conversor buck fs1 = 100kHz 
Freqüência do conversor boost fs2 = 40kHz 
Freqüência do conversor pré-
regulador fs3 = 20kHz 

Cf = 1mF 
Lf = 1,6µH Filtro T 
Lb = 250µH 

Capacitor boost Cb = 680µF 
Indutor boost (pré-regulador)  Lbb = 166µH 

5A/div

vin(t) 

iin(t) 

 
Figura 13. Tensão de entrada e corrente de entrada do conversor 

pré-regulador (50V/div., 5A/div., 2ms/div.). 
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Figura 14. Tensão de saída do conversor pré-regulador (50V/div., 

5ms/div.). 
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Figura 15. Comparação ente os harmônicos de corrente injetados na 
rede pelo conversor proposto com os limites da norma IEC 61000-

3-2. 

Na Figura 13 são mostradas as formas de onda da corrente 
de entrada e da tensão de entrada, apresentando um fator de 
potência aproximadamente igual a 0,99. Na Figura 14 é 
apresentada a forma de onda da tensão de saída (barramento 
CC). 

O sistema apresentado na Figura 1 é classificado 
conforme a norma IEC 61000-3-2 como equipamento classe 
D. Esta norma estabelece os limites máximos de harmônicos 
de corrente injetados na rede pública. Assim, na Figura 15 é 
apresentada uma comparação ente os harmônicos de corrente 
injetados na rede pelo conversor proposto com os limites que 
a norma IEC 61000-3-2 estabelece, verificando-se que o 
sistema em estudo atende a referida norma. 

Na Figura 16 e na Figura 17 são apresentados as 
principais formas de ondas do conversor bidirecional 
operando como boost, ou seja, quando a tensão da rede 
pública estiver fora dos níveis aceitáveis. Na Figura 16 são 
apresentadas as formas de ondas das correntes através dos 
indutores Lb e Lf, demonstrando que a corrente drenada das 
baterias apresenta mínima ondulação. A Figura 17 apresenta 
a tensão de saída e a tensão do banco de baterias. 

Na Figura 18 e na Figura 19 são apresentadas as formas de 
ondas principais do conversor bidirecional operando como 
conversor buck. 

iLb(t) 

Ibat 

 
Figura 16. Corrente através dos indutores Lb e Lf do conversor boost 

(5A/div., 20µs/div.) 

 v0(t) 

Vbat 

 
Figura 17. Tensão de saída do conversor boost e tensão do banco de 

baterias (50V/div, 5ms/div). 

iLb(t) 

Ibat 

 
Figura 18. Conversor buck no modo corrente: corrente nos indutores 

Lb e Lf  (1A/div. e 5µs/div.). 

Na Figura 18 são apresentadas as formas de ondas das 
correntes através dos indutores Lb e Lf, confirmando que a 
corrente de carga (modo corrente) do banco de baterias 
apresenta baixa ondulação. Na Figura 19 é apresentada a 
forma de onda da tensão do banco de baterias quando o 
conversor buck opera no modo tensão.  
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Figura 19. Conversor buck no modo tensão: tensão de flutuação 

(50V/div. e 5ms/div.). 
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Figura 20. Conversor bidirecional operando como buck: transição 
do modo corrente para o modo tensão 

(0,2A/div.) 
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Figura 21. Rendimento, TDH da corrente de entrada e fator de 

potência da topologia proposta (Vin = 110V, 
V0 = 360V e Vbat = 55V). 

A transição da malha de corrente para a malha de tensão é 
vista na Figura 20 onde se observa que esta transição ocorre 
sem oscilações de forma suave. 

O rendimento, a taxa de distorção harmônica e o fator de 
potência do conversor proposto em função da potência de 
saída do conversor são apresentados na Figura 21, sendo 
possível verificar que o rendimento, a TDH e o fator de 
potência foram, respectivamente, de 91,4%, 12% e 0,99, para 
carga máxima. 

VII. CONCLUSÕES 

O conversor bidirecional usado neste artigo pode ser 
facilmente adaptado para operar com diversos sistemas 
ininterruptos de energia. Com a utilização da metodologia de 
projeto proposta, o conversor bidirecional garante as 
especificações de projeto sem penalizar o volume do 
conversor. Com a apropriada escolha da freqüência de 
comutação dos interruptores S1 e S2, no qual o interruptor de 
maior potência opera com menor freqüência e vice-versa, é 
possível obter uma redução nas perdas por comutação do 
conversor. 

Outra importante característica do conversor bidirecional 
é a grande flexibilidade na escolha da tensão do banco de 
baterias, que torna possível reduzir o número de baterias que 
o compõe para a mesma autonomia, reduzindo a custo do 
banco da baterias. 

Além do mais, com a utilização do filtro T e o método de 
carga apropriado (IU), o banco de baterias é carregado e 
descarregado com baixo nível de ondulação de alta 
freqüência e sem ondulação de baixa freqüência (120Hz), 
maximizando a vida útil e a capacidade do banco de baterias. 
O bom desempenho do sistema proposto foi demonstrado 
através de um protótipo de 580W. 
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APÊNDICE A  
 EQUACIONAMENTO MATEMÁTICO DO 

CONVERSOR BUCK 

Neste apêndice serão apresentadas as equações do 
conversor bidirecional operando como buck (carregador de 
baterias). Por motivos de simplificação, o barramento CC e o 
banco de baterias foram substituídos por fontes de tensão 
ideais, Vi e Vbat, respectivamente. Na Figura 22, encontram-
se os circuitos equivalentes das etapas 1 e 2. 

 

 

Vi 

S1 

Lb Lf 

Vbat Cf 

 
(a) 

 

Lb Lf 

Vbat Cf 
D2 

 
(b) 

Figura 22. Circuitos equivalentes das etapas de operação presentes 
no conversor buck: (a) Etapa 1; (b) Etapa 2. 

 

A. Etapa 1 (t0-t1): S1 em condução. 
 

As condições iniciais para este etapa são: 
iLb(t0)=ILb1, iLf(t0)=ILf1 e vCf(t0)=VCf1 

++= batbifCf VLVLAtv [)( 1  

( ) ( )+−−+ tVLVLLLV batbiffbCf ωcos)(1  
( ) )]sen(11 tIILL LfLbbf ωω − ,

 

(39)

++−= fLfbatiLb LItVVAti 11 )[()(  
+−+ )cos()( 111 tIILLI LfLbfbLb ω  

)]sen())(( 11 tLLVLVLVLCA bfCfbbatfiff ωω +−+ , 
(40)

+++−= bLbfLfbatiLf LILItVVAti 111 )[()(  

+−+− )cos())1()1(( 2
1

2
1 tLCILCIL bfLfbfLbf ωωω

)]sen())(( 11 tLLVLVLVLCA bfCfbbatfibf ωω ++−− ,

(41)
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B. Etapa 2 (t1-t2): S1 bloqueada. 
 

As condições iniciais para este etapa são: 
iLb(t1)=ILb2, iLf(t1)=ILf2 e vCf(t1)=VCf2 

+= batbCf VLAtv 1)(  
+− )cos()( 12 tVLAV batbCf ω  

)sen(). 221 tIILLA LfLbbf ωω − ,
 

(44)
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APÊNDICE B  
LÓGICA DE TOMADA DE DECISÃO DO  

CIRCUITO DE CONTROLE 

Neste apêndice será apresentado o algoritmo de tomada de 
decisão do circuito de controle, como mostra a Figura 23. 
Através das variáveis vin(t) e vCf(t) o circuito define qual dos 
quatros modos de operação irá atuar no controle do circuito 
de potência.  

O método adotado para realizar o soft-start do conversor 
pré-regulador, limitando assim a corrente de partida do 
mesmo, foi a inclusão de um resistor em série com indutor o 
boost, juntamente com um interruptor em paralelo com este 
resistor [12]. 
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Figura 23. Circuito de tomada de decisão. 
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