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Resumo – Este trabalho apresenta a topologia
de retificador boost bridgeless híbrido unidirecional
monofásico com célula de capacitor chaveado tipo ladder
na saída. A estrutura multiplica a tensão de saída e
divide os valores de tensão sobre os semicondutores por
meio de células de capacitor chaveado. As características
da topologia boost convencional integrada à célula de
capacitor chaveado proporcionam boa regulação de
tensão de saída e de corrente de entrada, desta forma
proporciona alto ganho associado com alto fator de
potência. Também é apresentada uma estratégia para
a modelagem dinâmica de conversores híbridos com
capacitor chaveado baseada em um circuito equivalente
de ordem reduzida. Um protótipo de 1 kW com tensões
de 800 V de saída e 220 V de entrada foi desenvolvido
para a validação experimental da estrutura. O conversor
apresentou um valor máximo de tensão de 400 V nos
semicondutores, pico de rendimento de 97,1 % e fator de
potência unitário.

Palavras-chave – Alto Ganho em Tensão, Capacitor
Chaveado, Correção de Fator de Potência, Espaço
de Estados, Modelagem Dinâmica, Retificador Boost
Bridgeless Unidirecional.

UNIDIRECTIONAL SINGLE-PHASE
BRIDGELESS BOOST RECTIFIER WITH

SWITCHED CAPACITOR CELL

Abstract – This work presents the hybrid unidirectional
single-phase bridgeless boost rectifier topology with a
ladder switched-capacitor cell in its output. The structure
multiplies the output voltage value through switched-
capacitor cells and divides the voltage stress across the
semiconductors. The characteristics of the conventional
boost converter integrated to the switched-capacitor
technology provide good output voltage and input current
regulation, thus it provides high voltage gain associated
with high power factor. This work also presents a strategy
for the dynamic modeling of hybrid converters that employ
the switched-capacitor technology by using an equivalent
reduced order circuit. A 1 kW prototype, with an
800 V output and 220 V input voltages was developed
for the experimental validation of the structure. The
structure presented a maximum 400 V voltage stress on the
semiconductors, a 97.1 % peak efficiency and unity power
factor.
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I. INTRODUÇÃO

Conversores a capacitor chaveado têm sido amplamente
estudados na literatura por apresentar circuitos simples que
podem ser utilizados para a multiplicação ou divisão de tensão.
Os circuitos a capacitor chaveado possuem a possibilidade
de cascateamento das células, o que possibilita a expansão
e a generalização do ganho estático. Devido ao princípio
de funcionamento, característica discreta de ganho estático e
balanço natural da tensão dos capacitores, há pouca variação
do ganho em relação a variáveis controladas, como a razão
cíclica e a frequência de comutação. Por conseguinte, as
células de capacitor chaveado apresentam boa estabilidade e
não requerem malhas adicionais de controle [1]. Em certas
estruturas, existe também a possibilidade de dividir os valores
de tensão entre os capacitores e semicondutores [2], [3].

Embora possuam características favoráveis referentes ao
ganho e à estabilidade, os circuitos a capacitor chaveado não
apresentam boa regulação de tensão, sendo assim somente
capazes de multiplicar ou dividir a tensão de entrada por
números inteiros. Além disso, é importante que as células
de capacitor chaveado sejam muito bem dimensionadas para
evitar picos elevados de corrente. Em circuitos a capacitor
chaveado, são as resistências e as indutâncias parasitas dos
componentes que limitam as correntes de carga e descarga.
Portanto, é necessário considerar as principais resistências
intrínsecas nos elementos na análise, pois são elas que
definem os tempos de carga e descarga dos capacitores
e, consequentemente, os valores eficazes de corrente nos
mesmos [4]–[7].

Em aplicações em que se necessita de elevação de tensão e
boa regulação, o conversor boost é uma das alternativas mais
comuns, devido à sua simplicidade e boa regulação de tensão
de saída e corrente de entrada. Todavia, quando ganhos muito
elevados são exigidos, a estrutura boost torna-se inadequada
por restrições relacionadas às perdas nos elementos parasitas,
à não-linearidade de seu ganho estático, e aos valores de tensão
sobre os semicondutores, que equivale ao valor de tensão
de saída. Para correção de fator de potência, o alto ganho
também prejudica a controlabilidade do conversor, pois reduz
a margem de variação na razão cíclica [8]–[14].

Com a finalidade de reduzir os valores de tensão sobre os
semicondutores e proporcionar alto ganho em tensão, uma
alternativa é a associação células multiplicadoras de tensão a
capacitor chaveado aos conversores boost convencionais. Isso
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permite que o conversor resultante tenha a boa regulação de
tensão e corrente no estágio boost associada às vantagens dos
circuitos a capacitor chaveado [15]–[18].

Neste contexto, este artigo propõe o estudo de um novo
conversor CA-CC boost bridgeless híbrido. As análises
teórica e experimental do conversor são apresentadas. É
proposto um circuito equivalente para a obtenção dos modelos
dinâmicos com ordem reduzida, visto que os polos da célula
de capacitor chaveado possuem frequência significativamente
maior que os polos dominantes. A validação do conversor e
da análise é realizada a partir de um protótipo de 1 kW com
valores de tensão de 800 V na saída e 220 V na entrada.

II. ESTRUTURA PROPOSTA

A estrutura proposta é baseada no conversor boost
híbrido, (também conhecido como conversor boost multinível)
proposto por [19] (Figura 1), que multiplica o ganho estático
do conversor boost pelo número de células de capacitor
chaveado do tipo ladder cascateadas na saída.

A análise do conversor boost híbrido como retificador é
realizada em [20] e, com base nesse trabalho, foi desenvolvido
o retificador híbrido unidirecional bridgeless aqui proposto.

O novo retificador, mostrado na Figura 2, será referenciado
como HBBR (Hybrid bridgeless boost rectifier). A estrutura
tem como vantagens a multiplicação de tensão na saída,
correção de fator de potência e redução de valores de tensão
nos semicondutores. Em relação à estrutura retificadora
anterior [20], o retificador apresenta menos semicondutores e,
portanto, menos perdas. Entretanto, o HBBR necessita de dois
semicondutores ativos, típico em estruturas do tipo bridgeless.

A. Etapas de Operação
A estrutura proposta apresenta duas etapas de operação

para cada semiciclo da rede e as mesmas são descritas pela
Figura 3.

Fig. 1. Conversor boost híbrido generalizado.

Fig. 2. Retificador boost bridgeless híbrido.

Na primeira etapa de operação, os interruptores são
comandados a conduzir, assim o indutor L e o capacitor
chaveado Csw armazenam energia. Na segunda etapa os
interruptores são comandados a bloquear e a transferência de
energia de L para Co2 é realizada pelos diodos Db1, Db4 e D3.
Durante a segunda etapa também há transferência de energia
de Csw para Co1. Os dois interruptores possuem o mesmo sinal
de comando para as duas etapas.

A única diferença entre os semiciclos positivo e negativo é
referente aos diodos que conduzem na ponte. No semiciclo
negativo, Db2 e Db3 conduzem nos momentos em que Db1 e
Db4 conduziriam durante o semiciclo positivo.

B. Ganho Estático
O ganho estático ideal do conversor é obtido através

da análise volts-segundo sobre o indutor (como é feito em
conversores com acumulação indutiva). Sendo assim, a
relação entre as tensões de entrada e saída vi e Vo é dada por:

Vo

vi
=

N +1
1−d

(1)

que depende da razão cíclica d e do número de células de
capacitor chaveado cascateadas N.

O conversor proposto permanece com a característica de
ganho estático do conversor boost convencional, contudo, o
ganho é somado ao número de células do estágio a capacitor
chaveado [13].

Uma das vantagens de utilizar o estágio multiplicador para
obter maior ganho é evitar que o estágio boost opere com
ganhos elevados, o que causa problemas referentes aos valores
de tensão nos componentes e ao controle.

C. Indutor de Entrada
O indutor de entrada L é calculado para filtrar componentes

harmônicas na frequência de comutação fs e o cálculo é feito
com base na condição em que a ondulação de corrente ΔiL tem
seu maior valor, ou seja, D = 0,5 (similar ao conversor boost
convencional) [21]. Desta forma, a indutância de entrada é
descrita por:

L ≥ Vo

4ΔiL fs(N +1)
. (2)

D. Capacitor de Saída
O valor dos capacitores de saída é determinado

considerando uma capacitância equivalente C�
o descrita

pela associação em série dos dois capacitores de saída. A
metodologia usada é a mesma que em retificadores boost

bloqueiam

(a) (b)

Fig. 3. Estados topológicos do HBBR: (a) Armazenamento de
energia; (b) transferência de energia.
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Fig. 4. Célula ladder equivalente para aplicações híbridas.

convencionais, ou seja, o capacitor é dimensionado para
limitar a ondulação de tensão Δvo na frequência da rede fg.
Logo, a capacitância é descrita por:

C�
o ≥

Po

4π fgVoΔvo
(3)

em que Po é a potência de saída.
O valor individual dos capacitores de saída (Co1 e Co2) é

dado por C�
o multiplicado pelo número de capacitores na saída.

III. DIMENSIONAMENTO DO CAPACITOR Csw

O dimensionamento do capacitor Csw é realizado de forma
diferente dos capacitores de saída, pois ele é utilizado como
capacitor intermediário para a transferência de energia em alta
frequência entre os capacitores de saída. O capacitor pode
operar em três modos, os quais dependem da constante de
tempo definida pela capacitância e resistência do caminho. Os
modos de carga são: carga total (total charge - TC), parcial
(partial charge - PC) ou sem carga (no charge - NC) [4], [22].

A operação em TC faz com que o capacitor se carregue e
descarregue completamente em cada período de comutação,
o que causa valores elevados de correntes eficazes. O modo
NC proporciona pouca carga e descarga do capacitor em cada
etapa, havendo assim pouca ondulação de corrente. Valores
elevados de capacitância são necessários para tal modo de
carga. Deseja-se operar o circuito em PC, o que reduz
as perdas em relação ao modo TC e não exige capacitores
superdimensionados.

O cálculo de Csw para uma operação adequada é feito
através do modelo de resistência equivalente, obtido mediante
análise individual da célula de capacitor chaveado, ilustrada na
Figura 4. A metodologia utilizada baseia-se em [1] e consiste
em representar a transferência de energia entre os capacitores
de saída por um circuito equivalente, ilustrado na Figura 5,
em que a resistência equivalente Req representa as perdas na
célula.

O cálculo da resistência Req é feito a partir dos valores
de tensão dos capacitores Co1 e Co2 e a corrente io. A
tensão vCo2 é dada pela relação de ganho estático do conversor
boost convencional. O valor da tensão vCo1 pode ser definida
pela análise por espaço de estados, que proporciona o ganho
estático não ideal da célula. As equações de estado são

Fig. 5. Circuito equivalente da célula de capacitor chaveado.

descritas por: ⎧⎨
⎩

ẋ = Ax+Bu

y = Ex+Fu
(4)

em que:

x =

⎡
⎣ vCsw

vCo1

⎤
⎦ e u =

⎡
⎣ VCo2

VD

⎤
⎦ . (5)

As matrizes de estado são obtidas pela análise das etapas
de operação. São consideradas as perdas resistivas nos
MOSFETs Rs e capacitores RCo e RCsw e também a tensão de
polarização dos diodos, como ilustrado na Figura 6.

As matrizes de estado para a primeira etapa são descritas
por:

A1 =

⎡
⎢⎣

RCo(2RCo+Ro)
K2CswRCo

−K2−K1(2RCo+Ro)
RCoK2Csw

− RCo
Co1K2

− K1
Co1K2

⎤
⎥⎦ (6)

B1 =

⎡
⎢⎣

K2−(K1−RCo)(2RCo+Ro)
K2CswRCo

−RCo(2RCo+Ro)
K2CswRCo

−K1−RCo
Co1K2

− RCo
Co1K2

⎤
⎥⎦ (7)

E1 =
�

0 1
�

e F1 =
�

0 1
�

(8)

em que
K1 = RCsw +RS +RCo (9)

K2 = (2RCo +Ro)K1 −R2
Co. (10)

A segunda etapa de operação é descrita por:

A2 =

⎡
⎢⎣

− 2RCo+Ro
K3Csw

Ro−RCo
K3Csw

K3−(2RCo+Ro]RCsw
K3RCoCo1

RCsw(Ro−RCo)−K3
K3RCoCo1

⎤
⎥⎦ (11)

B2 =

⎡
⎢⎣

RCo
K3Csw

0

RCsw
CoK3

0

⎤
⎥⎦ (12)

E1 =
�

0 1
�

e F1 =
�

0 1
�

(13)

Fig. 6. Etapas de operação da célula ladder: (a) armazenamento de
energia no capacitor Csw; (b) transferência de energia para Co1.
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em que:

K3 = (RCo +Ro)RCo +RCsw(2RCo +Ro). (14)

Dado que os capacitores de saída Co1 e Co2 possuem
o mesmo valor, os mesmos são representados por Co e as
resistências série equivalentes por RCo. A partir das matrizes
obtidas, têm-se os valores médios quase instantâneos em um
período de comutação, descritos por:

⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎨
⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎩

A = A1D+A2(1−D)

B = B1D+B2(1−D)

E = E1 = E2

F = F1 = F2

. (15)

A partir das matrizes encontradas, calcula-se o valor de VCo1
em regime permanente através de:

VCo1 = (−EA−1BU +FU) (16)

em que U é o valor médio do vetor de entrada.
Para a obtenção da resistência equivalente, ainda é

necessário encontrar a corrente de saída, que equivale ao valor
médio da corrente na segunda etapa de operação, descrita por:

Io =
Csw

Ts

Ts�

DTs

dvCsw

dt
dt =CswΔvCsw fs. (17)

A variação de tensão ΔVCsw é dada pela subtração dos
valores instantâneos de tensão no capacitor Csw em cada etapa
de operação va e vb, descritos por:

va =

VCo1
RCo
Ro

�
1− e

− (1−D)Ts
(RCsw+RCo)Csw

�

+VCo1

�
−e

− (1−D)Ts
(RCsw+RCo)Csw +1− RCo

Ro

�

+VCo1
RCo
Ro

e
− (1−D)Ts
(RCsw+RCo)Csw

+vbe
− (1−D)Ts
(RCsw+RCo)Csw

(18)

vb =

VCo2

�
1− RCo

Ro
−
�

1− RCo
Ro

�
e

−DTs
K1Csw

�

+

VCo1

⎡
⎣ RCo

Ro

⎛
⎝1−e

− (1−D)Ts
(RCsw+RCo)Csw

⎞
⎠
⎤
⎦

1−e
− (1−D)Ts
(RCsw+RCo)Csw

−VCo1e
− (1−D)Ts
(RCsw+RCo)Csw

+VCo1
RCo
Ro

e
− (1−D)Ts
(RCsw+RCo)Csw

+
VCo1

�
+1− 2RCo

Ro +
RCo
Ro e

−DTs
K1Csw

�

1−e
− (1−D)Ts
(RCsw+RCo)Csw

−
VD

�
1−e

−DTs
K1Csw

�

1−e
− (1−D)Ts
(RCsw+RCo)Csw

(19)

Fig. 7. Variação da resistência equivalente em relação a Csw.

Fig. 8. Circuito equivalente do conversor boost híbrido.

Os valores instantâneos de tensão são encontrados através
da análise da corrente instantânea no início de cada etapa de
operação.

Dados os valores de va e vb, a resistência equivalente é
descrita por:

Req =
VCo2 −VCo1

Csw(vb − va) fs
. (20)

O valor ideal de Csw pode ser obtido através da curva
ilustrada pela Figura 7, a qual relaciona a resistência
equivalente com a capacitância Csw. Um bom projeto de
circuito deve dar preferência a valores de capacitores dentro da
região destacada, pois evita perdas excessivas ou capacitores
sobre-dimensionados. A região destacada representa o
modo PC e as regiões à direita e à esquerda representam,
respectivamente, os modos NC e TC.

IV. ANÁLISE DINÂMICA

A análise dos modelos dinâmicos é realizada com base no
modelo equivalente da célula de capacitor chaveado, proposto
por [23] e ilustrado na Figura 8. O circuito utiliza um modelo
de autotransformador ideal para valores CC e CA e o valor
equivalente do capacitor de saída. Manipulando (16-19),
obtém-se o valor de R�

eq:

R�
eq =

(1−D)(VCo2 −VCo1)

Csw(vb − va) fs
. (21)

A. Circuito Equivalente
As matrizes referentes ao circuito equivalente na primeira

etapa de operação são dadas por:

A1 =

⎡
⎢⎣

−RL+0.5Rs
L 0

0 − 1
C�

o(Ro+RC�o)

⎤
⎥⎦ (22)
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B1 =

⎡
⎣

1
4L 0

0 0

⎤
⎦ (23)

Para esta análise, como as etapas são refletidas para o
enrolamento secundário do transformador, considera-se:

x =

⎡
⎣ iL

vC�o

⎤
⎦ u =

⎡
⎣ 2vi

VD

⎤
⎦ . (24)

A segunda etapa de operação é representada por:

A2 =

⎡
⎢⎣

−4RL−R�
eq−Ro

4L + Ro
2

4L(RC�o+Ro)
− Ro

4L(RC�o+Ro)

Ro
C�

o(RC�o+Ro)
− 1

C�
o(RC�o+Ro)

⎤
⎥⎦ (25)

B2 =

⎡
⎣

1
4L − 1

2L

0 0

⎤
⎦ (26)

em que C�
o é o valor da capacitância equivalente de saída, dada

por Co/2. RC�o é a resistência série equivalente do capacitor
C�

o, dada por 2RCo.
Para ambas as etapas, a matriz F tem valor nulo e a

matriz E para a obtenção das plantas de tensão e corrente são
respectivamente:

Ev =
�

0 1
�

e Ei =
�

1 0
�
. (27)

Após linearizar as matrizes, as funções de transferência da
tensão de saída e da corrente de entrada em função da razão
cíclica são descritas por:

G(s) = E(sI −A)−1[(A1 −A2)X +(B1 −B2)U ] (28)

em que I é a matriz identidade com dimensão relativa ao
número de variáveis de estado.

Para escolher a variável de saída (v̂o ou îL) que se deseja
encontrar em função da razão cíclica d̂, a matriz E relativa
à saída desejada (Ev ou Ei) deve ser substituída em (28).
A função de transferência da tensão de saída em função da
corrente de entrada pode ser obtida através da divisão entre as
duas funções de transferência.

B. Análise dos Modelos Dinâmicos
A análise dos modelos dinâmicos considera os mesmos

parâmetros utilizados no protótipo, que são descritos na
Tabela I.

Os diagramas de Bode do modelo equivalente proposto e
do modelo completo de quarta ordem do conversor HBBR
são apresentados e comparados na Figura 9. A comparação
é realizada para verificar matematicamente a possibilidade
do uso do circuito equivalente na análise dinâmica. Os
cálculos para o modelo dinâmico do conversor completo são
apresentados no Apêndice.

Ao analisar os diagramas de Bode das funções de
transferência de tensão dos conversores, observa-se que
eles apresentam respostas em frequência semelhantes, como

mostra a Figura 9.
Por meio de simulação pelo software PSIM, é possível

validar as plantas de tensão e corrente ao observar a resposta a
uma perturbação de razão cíclica de 0,01. Os pontos simulados
foram traçados no software Excel para melhor visualização
e as curvas são ilustradas na Figura 10. Observa-se que
o conversor completo, o circuito equivalente e as plantas
calculadas possuem respostas dinâmicas similares. Isto ocorre
porque os polos e zeros da parcela boost são dominantes em
relação aos polos e zeros da parcela do capacitor chaveado,
que se encontram em frequências mais elevadas.

C. Controle
O controle da estrutura HBBR é feito de forma similar

ao retificador boost convencional, através de controladores
de tensão e de corrente cascateados e desacoplados por
frequência. Por ser um retificador boost unidirecional, a
referência de seno (dada pela leitura da tensão de entrada) e a
realimentação de corrente são retificadas (igual ao retificador
boost convencional) [24]. O diagrama de blocos do sistema
em malha fechada é descrito pela Figura 11.

TABELA I
Especificações do Protótipo

Componente Especificação

Potência nominal 1000 W

Tensão de entrada (RMS) 220 V

Frequência da rede 60 Hz

Frequência de comutação 100 kHz

Tensão de saída 800 V

Indutor L 1,67 mH

2 capacitores eletrolíticos de

Capacitores de saída Co1 e Co1 470 μF / 500 V conectados

em paralelo para cada nível

RSE dos capacitores de saída RCo1 e RCo2 0,11 Ω
Capacitor chaveado Csw 40 μF / 500 V (capacitor de filme)

Tensão direta nos diodos VD 1,3 V

Resistência nos MOSFETS Rs 0,08 Ω

Conversor completo

Circuito equivalente

Fig. 9. Diagrama de Bode dos modelos encontrados.
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Fig. 10. Resposta ao degrau de razão cíclica: (a) tensão de saída, (b)
corrente de entrada.

Fig. 11. Diagrama de blocos do sistema em malha fechada.

V. RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Um protótipo foi desenvolvido para validar
experimentalmente as análises feitas. A fotografia do
protótipo implementado é ilustrada na Figura 12 e as
especificações utilizadas são listadas na Tabela I.

O conversor foi controlado com o DSP TMS320F28069
da Texas Instruments. A frequência de amostragem utilizada
foi de 100 kHz (uma amostra por período comutação).
Controladores proporcional integrais desacoplados por
frequência foram utilizados para o controle das malhas
interna e externa. Os controladores foram projetados a
partir das funções de transferência obtidas pelo modelo
equivalente, que considera a célula de capacitor chaveado
como um autotransformador e uma resistência equivalente.
Utilizou-se interruptores MOSFET IPW65R080CFD e diodos
SCS208AM de SiC no estágio de potência. Foram utilizados
capacitores eletrolíticos EPCOS B43501 no filtro de saída,
e para Csw foi utilizado um capacitor de filme Panasonic
EZP-E50406MTA.

O protótipo operou adequadamente em potência nominal,
como mostra a Figura 13. Observa-se que o conversor controla
a tensão de saída em 798,8 V e a corrente de entrada possui
envoltória senoidal.

A transferência de energia entre os capacitores da célula
multiplicadora é realizada de forma adequada, sendo que
a tensão nos capacitores é balanceada, conforme mostra a
Figura 14. O balanço natural de tensão ocorre quando há
pouca queda de tensão na transferência de energia entre os

capacitores, o que é obtido por meio do dimensionamento
adequado do capacitor Csw, responsável pela transferência.

A divisão de tensão sobre os capacitores é refletida nos
interruptores, sendo que os valores de tensão equivalem à
metade da tensão de saída, como mostra a Figura 15.

Percebe-se na Figura 16 (a) que o projeto do capacitor
Csw foi feito de forma adequada, pois o dimensionamento
inadequado ocasionaria correntes com picos elevados em cada
etapa, o que aumenta o valor eficaz da corrente, reduz o
rendimento e provoca elevada queda de tensão nos capacitores.
As medições de corrente em Csw foram realizadas com uma
sonda Rogowski, o que resultou em curvas com ruído de

Fig. 12. Protótipo do HBBR.

Fig. 13. Operação em carga nominal.

Fig. 14. Equilíbrio de tensão nos capacitores.
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Fig. 15. Tensão sobre os semicondutores.

Fig. 16. Corrente em Csw: (a) Frequência de comutação; (b)
Frequência da rede.

medição. Entretanto, ainda é possível verificar a envoltória
das curvas obtidas. Na Figura 16 (b), percebe-se que a a
transferência de energia ocorre no dobro da frequência da rede,
devido à característica do retificador dois níveis.

A regulação da tensão de saída e da corrente de entrada foi
realizada através de controladores do tipo PI. Como mostra
a Figura 17, o controlador responde adequadamente a um
degrau descendente e ascendente de 50 % da carga nominal
e mantém a tensão média de saída com valor próximo de
800 V. Além disto, o sistema mostrou-se robusto em termos
de estabilidade durante as perturbações de carga.

A estrutura estudada apresentou bom rendimento, como
mostra a Figura 18. O maior rendimento obtido foi de 97,1 %
com 86 % da potência nominal. Para a operação em carga
nominal, foi obtido rendimento de 96,77 %.

O fator de potência da estrutura foi traçado em função da
potência nominal, como mostra a Figura 19. Observa-se que
o conversor apresenta fator de potência próximo à unidade. O
fator de potência obtido com operação em potência nominal
foi de 0,993.

Foi obtido o espectro harmônico da corrente de entrada

Fig. 17. Resposta ao degrau de carga.

Fig. 18. Curva de rendimento.

Fig. 19. Fator de potência.
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Fig. 20. Espectro harmônico.

TABELA II
Comparação entre as topologias

Recurso NPC BDR CW HBR HBBR

Número mínimo de semicondutores 12 8 6 8 7

Necessita de comandos complementares Sim Não Não Não Não

Semicondutores submetidos a Vo 0 4 0 0 0

Semiconductores submetidos a Vo/2 12 4 6 8 7

Número mínimo de capacitores 2 2 4 3 3

Conteúdo harmônico em baixa frequência

nos capacitores de saída fg fg 2 fg 2 fg 2 fg

Pode ser expandido em mais níveis Sim Não Sim Sim Sim

em plena carga e foi realizada a comparação com os limites
estabelecidos pela norma IEC 61000-3-2. Observa-se na
Figura 20 que as componentes harmônicas de corrente são
significativamente menores que os limites estabelecidos pela
norma.

Para avaliar as vantagens e desvantagens da topologia
apresentada, as características do HBBR são comparadas a
outras soluções apresentadas na literatura na Tabela II. Os
retificadores escolhidos são o conversor com ponto neutro
grampeado (neutral-point clamped - NPC), o retificador
boost dobrador de tensão (boost doubler rectifier - BDR),
o retificador baseado na célula Cockcroft-Walton (CW),
o retificador boost híbrido (HBR) e a estrutura estudada
neste trabalho (HBBR). As estruturas NPC, BDR, CW
e HBR são apresentadas, respectivamente, nas referências
[25], [26], [27] e [20].

VI. CONCLUSÕES

Foram realizadas as análises teórica e experimental da
estrutura de retificador boost bridgeless híbrida, que multiplica
o ganho do conversor boost por meio de uma célula de
capacitor chaveado tipo ladder. A estrutura estudada foi capaz
de elevar a tensão na saída de forma que a tensão é dividida
entre os interruptores.

Foi proposta a utilização de um circuito equivalente
para a obtenção dos modelos dinâmicos da estrutura. O
modelo dinâmico foi validado por simulação e utilizado na
experimentação.

Uma metodologia de dimensionamento de Csw foi proposta
com base na resistência equivalente do circuito e ela se

mostrou adequada. O dimensionamento adequado de Csw
proporcionou bom comportamento em relação às correntes de
carga e descarga e, por conseguinte, a transferência adequada
de energia entre os capacitores, visto que os capacitores
apresentaram balanço natural de tensão.

As validações experimentais mostraram que a estrutura
apresenta alto fator de potência, alto rendimento e boa
regulação de tensão de saída e corrente de entrada.

O HBBR foi comparado a estruturas anteriores propostas na
literatura e mostrou-se uma boa alternativa para retificadores
com correção de fator de potência. A estrutura tem a vantagem
de utilizar um único comando para todos os interruptores,
o que o torna robusto por não haver problemas com curto-
circuito de braço. Em comparação ao HBR [20], a estrutura
proposta tem a vantagem de possuir menos componentes
semicondutores e apresentar melhor rendimento em virtude
disto.

APÊNDICE

A função de transferência do sistema completo de quarta
ordem foi obtida para comparar a resposta em frequência
com o modelo equivalente e assim validar matematicamente
a possibilidade de usar o circuito equivalente. Como feito na
estrutura equivalente, utilizou-se a aproximação por espaço de
estados. Para a primeira etapa de operação, as matrizes de
estado são descritas por:

A1 =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

−RLK4−Ro
K4L

RsK4−Ro
RsK4L

−K5
K6L

−Ro
K4RCoL

Ro−RsK4
RsK4Csw

Ro−RsK4
R2

s K4Csw

K5
RsK6Csw

Ro+RCo
K6Csw

−1
K4Co

−1
RsK4Co

−Rs−RCo
K6Co

−1
K4RCoCo

Ro
K6Co

Ro
K6Co

K5
K6RCoCo

Ro−RCoK4
R2

CoK4Co

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(29)

B1 =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

1
L

0

0

0

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(30)

em que:

K4 =
RsRCo +(Rs +RCo)(RCo +Ro)

RsRCo
(31)

K5 = (Ro +RCo)(Rs +RCo)−K4RsRCo (32)

K6 = RsRCoK4. (33)

A segunda etapa de operação é representada por:

A2 =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

− Ro
RoL

RCo
RoL 0 RCo

RoL
RCon

RoCsw
− Ro+2RCo

RoRCoCsw
1

RCoCsw
−1

RoCsw

0 1
RCoCo

− 1
RCoCo

0
1

RoCo
−1

RoCo
0 −1

RoCo

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(34)

B2 = B1. (35)
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Para o modelo que considera o conversor completo, os
vetores de estado e de entrada são descritos por:

x =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

iL

vCsw

vCo1

vCo2

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

e u = vi. (36)

Assim como no modelo equivalente, a saída não tem
relação direta com nenhuma variável de entrada, portanto F
tem valor nulo. As matrizes de saída Ev e Ei, referentes à
tensão de saída e corrente de entrada, respectivamente, são
descritas, por:

Ev =
�

0 0 1 1
�

e Ei =
�

1 0 0 0
�
. (37)

As funções de transferência do conversor em função da
razão cíclica d̂ são descritas por (28), assim como no modelo
equivalente.
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