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Abstract: This work presents a study with a predictive controller for current control of a boost
power factor correction converter applied to or receiver side (or secondary side) converters
of inductive power transfer systems. For this porpose, the equations of the controller, digital
simulations and experimental results describe the operation of the system in study.

Resumo: Neste trabalho é apresentado um estudo com o uso de um controlador preditivo para
controle de corrente de um conversor elevador pré-regulador de fator de potência para aplicação
no lado receptor (ou secundário) de sistemas de transferência indutiva potência. Para isso, são
apresentadas as equações do controlador, simulações digitais e resultados experimentais que
descrevem o funcionamento do sistema em enfoque.
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1. INTRODUÇÃO

A Transferência Indutiva de Potência (Inductive Power
Transfer - IPT) é uma forma de transferência de energia
“sem contato”(Wireless Power Transfer - WPT ) muito
pesquisada atualmente. Essa tecnologia tem sido consi-
derada estratégica para o carregamento de baterias de
véıculos elétricos e equipamentos eletrônicos de uma forma
geral (Griffin and Detweiler, 2012; Fernandes, 2015; Go-
doy et al., 2016; Li et al., 2017; Orekan et al., 2018).
Em ambientes inflamáveis ou com presença de água, a
alimentação de equipamentos por contato elétrico pode ser
insegura (Bingyi et al., 2005). Desta maneira o IPT tem
sido investigado como uma alternativa.

Um sistema IPT é composto, resumidamente, por uma
fonte de alimentação CC (ou uma fonte CA de entrada com
um retificador), um conversor CC/CA, um transformador
de núcleo separado (TNS) ou bobinas acopladas magne-
ticamente, um conversor CA/CC de sáıda, e a bateria ou
carga. Na Figura 1 é ilustrado um exemplo de um sistema
IPT proposto para o carregamento de baterias de um
véıculo subaquático autônomo (Autonomous Underwater
Vehicle - AUV ) (Lopes et al., 2014; Orekan et al., 2018).
As partes desse sistema são agrupadas de forma que o lado
transmissor abrigue desde a fonte de alimentação até a bo-
bina primária do transformador, enquanto o lado receptor,
localizado no interior do AUV, abrigue desde a bobina se-
cundária até a carga. Adicionalmente podem haver, tanto
no lado transmissor quanto no receptor, capacitâncias de

compensação conectadas em série e/ou paralelo com as bo-
binas do TNS. Na Figura 2 é mostrada uma representação
dos: estágios de conversão, carga (bateria do AUV), bem
como fonte primária (bateria do bote) e TNS utilizados
para a transferência de energia sem contato elétrico. Na
estação de docagem (lado primário) tem-se: um conversor
CC/CA (estágio ii) alimentado por um conversor CA/CC
não controlado (estágio i) com filtro capacitivo; um filtro
passivo (estágio iii) para mitigar os harmônicos de comu-
tação da tensão do conversor; e capacitâncias de compen-
sação (estágio iv) em série com o enrolamento primário.
Do outro lado, no interior do AUV (lado secundário) tem-
se: o enrolamento secundário do TNS; capacitâncias de
compensação (estágio v) em série e paralelo; um conversor
CA/CC (estágio vi); um conversor CC/CC elevador com
estágio Pré-Regulador de Fator de Potência (Power Factor
Correction - PFC ) (vii); um barramento CC conectado
a um conversor CC/CC abaixador (estágio viii) e um
controlador de carga da bateria do véıculo.

Este trabalho tem como objeto de estudo o controle do
conversor elevador-PFC do lado secundário (estágio vii).
O controle deste conversor foi dividido em duas etapas:
uma malha interna de corrente, onde é empregada uma
estratégia de controle preditiva, e uma malha externa de
tensão, baseada num controlador PI, usada para regular
a tensão do barramento CC. Como o enfoque aqui é o
estágio elevador-PFC conectado ao enrolamento secundá-
rio do TNS, os estágios após o barramento CC (após a
capacitância Cb) serão modelados uma resistência equi-
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Figura 1. Ilustração do sistema de docagem para carga da
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Figura 2. Sistema de carga de bateria sem contato com
transformador de núcleo separado.

valente RL. Detalhes sobre o projeto do controlador de
carga da bateria e informações sobre o projeto do TNS,
bem como do controle dos conversores do lado primário,
são encontrados em (Lopes, 2019; Lopes et al., 2020).

2. MODELAGEM DO ESTÁGIO RECEPTOR DO
SISTEMA IPT

A Figura 3 ilustra em detalhes o sistema receptor, referente
ao secundário do TNS. A etapa destacada em vermelho re-
presenta o circuito do conversor elevador-PFC que, por sua
vez, está conectado nos terminais do enrolamento receptor
do sistema IPT. O objetivo desse conversor elevador-PFC
é fazer com que o sistema visto pelos terminais de sáıda do
TNS se comporte como uma carga equivalente resistiva, a
despeito de variações no entreferro do TNS e na frequência
de excitação do mesmo (Lopes et al., 2020).

Nos sistemas IPT projetados com conversores ressonantes,
o funcionamento dos conversores secundários, bem como
a eficiência do processo de transferência de energia, são
senśıveis as variações do entreferro, como é o caso de
véıculos aéreos, aquáticos, e no carregamento dinâmico
de véıculos terrestres (Orekan et al., 2018). Além disso,
os transformadores podem ser projetados para trabalhar
com máximo rendimento quando a carga em sua sáıda se
comporta de maneira equivalentemente resistiva (Lopes
et al., 2014, 2020). Isso torna atrativo o uso de um pré-
regulador de fator de potência no lado secundário do
sistema IPT.

Na literatura encontram-se variadas aplicações de conver-
sores do tipo elevador-PFC utilizando projetos de controle
com alocação de polos, controladores PI, entre outros
(Bunetel and Machmoum, 1999). Por outro lado, o con-
trole preditivo também se mostra como uma alternativa
eficaz para o controle de corrente em conversores do tipo
elevador-PFC (Roggia et al., 2009; Jingquan Chen et al.,
2003), pelo fato de ter rápida convergência e baixo esforço
computacional. No entanto, não se encontra na literatura
aplicações desse tipo de controlador nos conversores do
lado receptor de sistemas IPT.

2.1 Controle preditivo de corrente

O controle de corrente do conversor elevador é feito
definindo-se uma referência de corrente para o controlador
com o mesmo formato da tensão de entrada (senoidal reti-
ficada). Assim, o interruptor S1 do conversor irá comutar
de forma a sintetizar a corrente de referência através do
indutor Lb. O formato senoidal retificado da corrente de
referência, copiando o formato da tensão, é quem garante
o funcionamento como pré-regulador de fator de potência,
sendo obtido com o aux́ılio de um sensor de tensão na sáıda
do retificador.

A amplitude da corrente de referência é definida pela
malha de controle de tensão do barramento. O controlador
preditivo foi escolhido em virtude da sua rápida conver-
gência e eficácia para sintetizar correntes com referência
senoidal de alta frequência, permitindo também eliminar
o erro de estado estacionário se corretamente modelado
(Chan and Kwak, 2017). Outra vantagem desse controla-
dor é a facilidade de implementação em sistemas micro-
processados, além de frequência de comutação fixa, devido
à portadora triangular utilizada na modulação (Barbosa
et al., 2017).

O prinćıpio do controlador preditivo aplicado ao conversor
elevador-PFC pode ser facilmente explicado pelas formas
de onda mostradas na Figura 4 (Barbosa et al., 2017). O
sinal de controle (vc), calculado pelo controlador preditivo,
é comparado com a portadora triangular (vtri), gerando os
pulsos de disparo do interruptor S1, conforme Figuras 4(a)
e (b). O diodo D1 conduz de maneira complementar a
S1. Nos instantes em que S1 está em condução, a tensão
sobre o indutor Lb é igual à tensão na sáıda do retificador
(vretif ). Para os instantes em que D1 está conduzindo,
a tensão sobre o indutor é a diferença entre a tensão
de sáıda do retificador e a tensão do barramento CC
(vretif − vbarrCC). Nos instantes em que a tensão sobre
o indutor é positiva, a derivada da corrente é positiva,
ao passo que quando a tensão sobre o indutor é negativa,
a derivada da corrente é negativa. Para que a corrente
de referência seja rastreada, o algoritmo preditivo deve
calcular o valor de vc adequadamente. As tensões vretif e
vbarrCC e a corrente iLb são amostradas sempre no pico da
portadora triangular, com uma frequência de amostragem
de fs = 1/Ts correspondente a 50 kHz. Esta amostragem
sincronizada com o pico (ou vale) da portadora triangular
permite obter o valor médio da corrente sem a necessidade
do uso de filtro anti-aliasing.

Tendo em mente as formas de onda mostradas na Figura 4,
a amostra de corrente iLb[k + 1] pode ser calculada por:

iLb[k + 1] = iLb[k] + r1d[k]Ts + r2 (1 − d[k])Ts (1)

em que r1 e r2 são as derivadas crescente e decrescente da
corrente no indutor, respectivamente, dadas por:

r1 =
vretif
Lb

(2)

r2 =
vretif − vbarrCC

Lb
(3)

Substituindo (2) e (3) em (1) e isolando d[k] chega-se em
(4), assim a ação de controle é calculada de maneira que
após um peŕıodo de amostragem a corrente atinja o valor
de referência, sendo i∗LB = iLb[k].
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Figura 3. Diagrama esquemático do circuito secundário com as malhas de controle.
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Figura 4. Formas de onda no controle preditivo: (a) porta-
dora triangular (vtri) e sinal de controle (vc), (b) sinal
de disparo do interruptor S1 e condução do diodo D1,
(c) tensão sobre o indutor (vLB) e (d) corrente no
indutor (iLB) e corrente de referência (i∗LB) (adaptado
de (Barbosa et al., 2017)).

d[k] =
Lbfs

vbarrCC
(i∗Lb − iLb[k]) + 1 − vretif

vbarrCC
(4)

Na Figura 5 é apresentado um resultado de simulação do
comportamento da corrente no indutor do conversor eleva-
dor para uma variação em degrau na referência (amplitude
da corrente) em 0,3 s. Observa-se que, após a mudança
na amplitude de referência, o controlador permite que
a corrente no indutor seja rastreada com um atraso de
uma amostra (Barbosa et al., 2017). Nesta simulação, foi
utilizada uma frequência de comutação de 50 kHz.

Em algumas situações, entretanto, devido a limitações
práticas de atrasos para amostrar o sinal, executar o
algoritmo e atuar no controle, pode-se aplicar (1) para
dois ciclos de amostragem (Valle et al., 2017):

iLb[k + 2] = iLb[k + 1] + r1d[k + 1]Ts + r2 (1 − d[k + 1])Ts
(5)
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Figura 5. Comportamento da corrente no conversor eleva-
dor para uma variação em degrau no valor pico da
referência.

em que i∗Lb = iLb[k+2] é a nova corrente de referência que
deve ser sintetizada pelo conversor, considerando o atraso.

Substituindo (1), (2) e (3) em (5), pode-se resolver para
d[k + 1]:

d[k+ 1] =
Lbfs

vbarrCC
(i∗Lb − iLb[k])−d[k]− 2vretif

vbarrCC
+ 2 (6)

2.2 Controle de tensão

O controle de tensão na sáıda do conversor elevador (no
barramento CC) é feito através da corrente no indutor que,
por sua vez, é ditado pelo funcionamento do interruptor
S1 da Figura 3. O modelo deste conversor também já
é amplamente conhecido na literatura e a função de
transferência da tensão de sáıda pela razão ćıclica de
trabalho, desprezando as resistências no indutor e no
capacitor, pode ser escrita na forma (Jin et al., 2009):

vbarrCC (s)

d (s)
=

(
v
barrCC

1 −D

)
−sLb +RL (1 −D)

2

s2RLLbCb + sLb +RL (1 −D)
2

(7)
em que RL é a resistência equivalente vista pelos terminais
de sáıda do conversor elevador (que correspondem aos
terminais de entrada do conversor abaixador que, por sua
vez, é o controlador de carga da bateria).

Por outro lado, a função de transferência da corrente no
indutor do conversor pela razão ćıclica de trabalho é dada
por (Jin et al., 2009):
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iLb (s)

d (s)
=

v
barrCC

(sRLCb + 2)

s2RLLbCb + sLb +RL (1 −D)
2 (8)

A fim de verificar o modelo matemático, são apresentados
na Figura 6 os comportamentos da tensão e corrente de
sáıda para uma perturbação na razão ćıclica de trabalho
em 5 s.

A partir de (7) e (8), pode-se escrever a função de transfe-
rência da tensão de sáıda (barramento CC) pela corrente
no indutor na forma:

vbarrCC (s)

iLb (s)
=

(
1

1 −D

)
−sLb +RL (1 −D)

2

sRLCb + 2
(9)

Observa-se em (9) a existência de um zero no semiplano
direito, caracteŕıstica de um sistema de fase não mı́nima
(uma caracteŕıstica do conversor elevador). O zero no
semiplano direito pode influenciar a dinâmica do sistema
quando a indutância do conversor tem valor elevado ou
a resistência de carga é muito baixa (Barbi, 2015). A
resistência de carga é um resultado de projeto que envolve
a potência de sáıda e tensão de sáıda do conversor. Neste
trabalho, a resistência de carga tem valor aproximado de
46,15 W. Já o valor da indutância foi projetado em 560 µH,
estabelecendo-se um valor máximo de 20% do valor de pico
da corrente nominal de sáıda do TNS (Lopes, 2019) para
a ondulação de corrente no indutor (LARICO, 2007). O
valor de indutância que satisfaz a máxima ondulação de
corrente pode ser calculado por (LARICO, 2007):

Lmin =
VbarrCC

4∆ILmaxfs
(10)

em que ∆ILmax, fs e Lmin são a ondulação de corrente
máxima, a frequência de comutação do conversor e a in-
dutância mı́nima para garantir a ondulação de corrente
especificada, respectivamente. Para o sistema em estudo,
a frequência de comutação de 50 kHz reduz a indutância
do conversor, que foi projetada em 560 µH (Lopes, 2019).
Neste caso, a relação RL/Lb tem valor aproximado de
82,41×103. A t́ıtulo de comparação, a Figura 7 apresenta o
comportamento da tensão de sáıda do conversor elevador
em malha aberta para uma perturbação positiva em de-
grau no valor de pico da corrente através do indutor. Neste
cenário, são comparadas as respostas em degrau para três
valores de indutância superiores ao valor de projeto: 10 ×
Lb, 100×Lb e 1000×Lb. Isso resulta, respectivamente, nas
relações RL/Lb: 82,41×102, 82,41×10 e 82,41. A variação

positiva na referência provoca um aumento da tensão de
sáıda. Porém, o zero do semiplano direito provoca, pri-
meiro, uma redução da tensão de sáıda, antes de iniciar
seu crescimento (Barbi, 2015). Observa-se pela Figura 7
que à medida que a indutância aumenta, o efeito do zero do
semiplano direito é mais significativo. Observa-se também
que essa influência torna-se mais cŕıtica para valores de
indutância superiores a 100 × Lb. Portanto, no protótipo
deste trabalho, o efeito do zero no semiplano direito da
planta não afetou significativamente o comportamento do
controlador de tensão para a indutância de projeto de
560 µH.
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Figura 7. Resposta em malha aberta da tensão de sáıda do
conversor elevador para perturbação na referência.

O controlador de tensão deve permitir que a malha de
tensão seja mais lenta que a malha de corrente (SOUZA,
1998; Bunetel and Machmoum, 1999; Katiraei et al., 2008;
Nair and Lakshminarasamma, 2017), podendo ser reali-
zado por meio de um controlador do tipo Proporcional-
Integral (PI) (Bunetel and Machmoum, 1999; Nair and
Lakshminarasamma, 2017). Este controlador pode propor-
cionar erro de estado estacionário nulo para a tensão e a
frequência de cruzamento de ganho deve estar situada a
uma década abaixo da frequência da corrente no indutor
(Nair and Lakshminarasamma, 2017), evitando a distorção
da forma de onda da corrente de entrada (SOUZA, 1998).

A frequência de projeto do TNS corresponde a 1370 Hz
(Lopes et al., 2020), o que implica em uma frequência de
2740 Hz na entrada do conversor elevador. Neste sentido,
um controlador PI foi utilizado na compensação da malha
de tensão e foi dimensionado para impor uma frequência
de cruzamento de ganho de 100 Hz, bem como uma
margem de fase de 90◦ (Ridley, 1989). Dessa forma, a
frequência de cruzamento de ganho fica situada abaixo de
uma década da frequência da corrente no indutor (Nair
and Lakshminarasamma, 2017), o que é significativamente
menor que 2740 Hz (Erickson et al., 1990). A função
de transferência do controlador no domı́nio cont́ınuo é
descrita por (11) e os diagramas de Bode do sistema
em malha aberta compensado e não compensado são
apresentados na Figura 8. Com o compensador, o sistema
possui uma margem de ganho de 39,2 dB.

Cvi (s) =
2,506s+ 13,924

s
(11)

A Figura 9 ilustra o resultado de uma simulação digital
onde pode-se observar o comportamento da tensão de sáıda
do conversor para uma variação em degrau no sinal de
referência do controlador de tensão. Esse controlador foi
projetado para manter a tensão do barramento CC em



Figura 8. Resposta em frequência da malha de tensão do
conversor elevador.

60 V e, na Figura 9, é exibido o resultado da simulação
para um degrau positivo de um Volt no valor de referência,
de 60 V para 61 V .

0.6 0.65 0.7 0.75 0.8

Time (s)

59.8

60

60.2

60.4

60.6

60.8

61

61.2

vbarrcc vcc_ref

Tempo (s)

_barrCC refv

barrCCv

Figura 9. Comportamento da tensão de sáıda do conversor
elevador para uma mudança em degrau no valor de
referência.

3. BANCADA EXPERIMENTAL

O conversor elevador foi implementado experimentalmente
utilizando um módulo IGBT SKM100GB12T4 da Semi-
kron, contendo dois semicondutores na configuração meia
ponte, conectado a um banco de capacitores no valor
de 4700 µF usado como barramento CC de sáıda. Foi
utilizado um indutor de 560 µH, do fabricante Coilcraft,
modelo PCV-2-564-06L. Na Figura 10 é apresentada uma
fotografia do protótipo implementado em laboratório.

O algoritmo de controle de todo o sistema IPT foi
implementado no DSP da Texas Instruments, modelo
TMS320F28335, por meio da plataforma de desenvolvi-
mento eZdspTMF28335 da Spectrum Digital.

3.1 Resultados experimentais

O objetivo desta seção é apresentar o funcionamento do
conversor elevador do sistema IPT com simulações digitais
e com resultados experimentais. A frequência da tensão de
entrada do conversor elevador-PFC é 1370 Hz e a potência
ativa de entrada neste conversor é aproximadamente 78 W,
conforme o projeto do TNS em (Lopes et al., 2020). Na
Figura 11 é apresentado um resultado de simulação com

Figura 10. Fotografia da bancada com protótipo imple-
mentado em laboratório: (1) Fonte de alimentação re-
gulável; (2) Conversores do lado primário: retificador e
inversor em ponte completa; (3) TNS; (4) Retificador
do lado secundário; (5) Conversores do lado secundá-
rio: conversor elevador e conversor abaixador; (6) Con-
junto de baterias; (7) Plataforma eZdspTMF28335
com DSP TMS320F28335; (8) Placas de condiciona-
mento.

as formas de onda da tensão e corrente de sáıda do TNS
compensado, na condição de máxima potência na bateria.
Observa-se que a forma de onda de corrente assemelha-
se com a da tensão, resultado do controle preditivo de
corrente com PFC (fator de potência: 0,985). Adicional-
mente, os valores eficazes de tensão de sáıda e corrente
de sáıda simulados correspondem a 36,24 V e 2,167 A,
respectivamente.

0.303 0.304 0.305 0.306

Time (s)

0

-20

-40

-60

20

40

60

vs is*5

1v (5 )1 xi

Tempo (s)

Figura 11. Resultados de simulação: formas de onda da
tensão e da corrente de entrada do conversor elevador-
PFC.

Na Figura 12 é apresentado um resultado experimental
que exibe as formas de onda no lado secundário do TNS
alimentando a carga de projeto do protótipo, em que a
frequência de comutação utilizada do conversor elevador
foi 50 kHz (a mesma frequência de amostragem do con-
trolador preditivo). No Canal 1 é mostrada a tensão no
barramento CC do conversor elevador; no Canal 2 é exibida
a corrente na bateria (sáıda do conversor abaixador por
controle com corrente constante); nos Canais 3 e 4 são
exibidas a corrente e a tensão de entrada do conversor
elevador-PFC, respectivamente. O controlador de tensão
foi projetado para manter a tensão do barramento CC em
60 V. Neste caso, os valores eficazes de tensão e corrente de
sáıda medidos correspondem a 34,7 V e 2,31 A, respectiva-
mente, ao passo que o fator de potência medido foi de 0,982



Figura 12. Formas de onda no lado secundário do sistema.
Canal 1: tensão de sáıda do conversor elevador-PFC
(vbarrCC); canal 2: corrente de carga na bateria (ibat),
Figura 3; canal 3 e 4: corrente e tensão de entrada do
conversor elevador-PFC (i1 e v1, nesta ordem).

(watt́ımetro WT230 da Yokogawa). É importante ressaltar
que, embora a tensão do barramento seja controlada em 60
V, o Canal 1 da Figura 12 registra um valor de 62,7 V. Esta
discrepância se deve a um ńıvel CC, de aproximadamente
3 V, causado pela ponteira de tensão isolada utilizada na
medição. Tal discrepância não é observada na Figura 14,
pois, com apenas uma medição, não houve necessidade de
se utilizar uma ponteira isolada de tensão.

Conforme pode ser visualizado na Figura 12, o perfil
senoidal da corrente de sáıda mostra que a carga vista
pelos terminais de sáıda do TNS tem comportamento
resistivo (fator de potência de 0,982 medido no watt́ımetro
WT230 da Yokogawa).

Vale salientar que, apesar desta etapa ter sido implemen-
tado para o modo de condução cont́ınuo (CCM), também é
posśıvel realizar o controle do conversor elevador no modo
DCM, podendo suprimir o sensor Hall para a medição de
corrente no indutor. Contudo, deve-se utilizar um filtro de
linha para evitar interferências com os circuitos vizinhos
(Rashid, 2017).

Por fim, para verificar o desempenho do controlador da
tensão do barramento CC foi aplicada uma variação em
degrau na referência de tensão. Na Figura 13 é apresentado
um resultado de simulação, enquanto que na Figura 14 é
apresentado um resultado experimental. Observa-se que
inicialmente a referência da tensão do barramento é de
60 V, sendo alterada para 61 V. Observa-se uma rápida
convergência para o valor de referência e erro de regime
permanente nulo, conforme detalhe dos cursores.

4. CONCLUSÃO

Neste trabalho foi apresentada uma aplicação de controle
preditivo para o conversor elevador pré-regulador de fator
de potência destinado a conversores do lado receptor (ou
secundário) de sistemas de transferência indutiva de po-
tência. Por meio do controlador foi posśıvel sintetizar uma
corrente senoidal na sáıda do TNS para fazer com que
o lado receptor se comportasse como uma carga equiva-
lente resistiva. Os resultados mostraram que o controlador
permitiu rastrear a corrente de referência com um atraso

Figura 13. Simulação de variação em degrau na referência
de tensão do conversor elevador.

Figura 14. Resultado experimental para variação em de-
grau na referência de tensão do conversor elevador.

de uma amostra, o que resultou num fator de potência
de, aproximadamente, 0,98. Simulações e resultados ex-
perimentais mostraram o funcionamento do sistema em
estudo, possibilitando a aplicação em sistemas de trans-
ferência indutiva de potência. Vale salientar também que,
apesar de (9) apresentar um zero no semiplano direito, não
foram observadas alterações significativas na dinâmica do
sistema em estudo durante o projeto do controlador de
tensão do barramento CC.
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