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Abstract— This work presents a methodology for modeling and designing the digital control of a DC-DC
Boost converter with high voltage gain based-on the three-state switching cell (TSSC). The control strategy
adopted is the averaged current mode control with four internal current loops, one for each phase of the TMIFs
(Multi-Interphase Transformer), which receive the same reference signal coming from an external voltage loop.
The adopted strategy is able to guarantee equal current sharing between the phases of the transformers. The
factor K method and Zero-Order Hold (ZOH) discretization are used for the design of the digital controllers.
Simulation results for a 1 kW plant are presented to validate the proposed model.

Keywords— Interleaved Converter, High Voltage Gain, Averaged Current Mode Control, Digital Control,
Current Sharing

Resumo— Este trabalho apresenta uma metodologia de modelagem e projeto do controle digital de um con-
versor CC-CC Boost intercalado com alto ganho de tensão e baseado na célula de comutação de três estados
(CCTE). A estratégia de controle adotada trata-se de um controle por modo corrente média com quatro ma-
lhas internas de corrente, uma para cada fase dos TMIFs (Transformador de Multi-interfase), que recebem o
mesmo sinal de referência vindo de uma malha externa de tensão. A estratégia adotada é capaz de garantir
balanceamento de corrente entre as fases dos transformadores. Utiliza-se o método do fator K e discretização por
segurador de ordem zero (ZOH) para o projeto dos controladores digitais. Resultados de simulação para uma
planta de 1 kW são apresentados para validar o modelo proposto.

Palavras-chave— Conversor Intercalado, Alto Ganho de Tensão, Controle por Modo Corrente Média, Con-
trole Digital, Balanceamento de Corrente

1 INTRODUÇÃO

A topologia apresentada na Figura 1 trata-se de
um conversor intercalado com alto ganho de ten-
são baseado na célula de comutação de três esta-
dos (CCTE) (Bascopé and Barbi, 2000). No total,
o conversor apresenta 4 fases cujos interruptores
são acionados com defasagem de 90◦ (na ordem
SX1,SY 1,SX2 e SY 2), o que torna complexa a im-
plementação analógica do acionamento. A utiliza-
ção de microprocessadores para o controle e acio-
namento se mostra mais adequada a aplicação.

Conforme apontado no trabalho de (Chaves
et al., 2017), a perturbação da razão ćıclica em
qualquer interruptor pode levar a uma situação
de desbalanceamento de corrente entre as fases
dos TMIFs (Transformador de Multi-interfase).
A situação de desbalanço também ocorre quando
existe diferença entre as impedâncias nas fases de
cada transformador.

Uma estratégia de controle deve ser adotada
de modo a garantir a igual divisão de corrente en-
tre as fases, evitando a saturação dos TMIFs e
sobrecorrente nos semicondutores, além de man-
ter a regulação de tensão na sáıda do conversor.

Com base nesse contexto, este trabalho pro-
põe uma metodologia de modelagem e projeto do
controle digital do conversor de alto ganho de ten-
são apresentado.

A estratégia de controle adotada consiste em
utilizar quatro malhas de corrente independentes
uma da outra, uma para cada fase, mas que re-
cebem o mesmo sinal de referência de uma malha
de tensão externa. Trata-se por tanto de uma téc-
nica de controle por modo corrente média (Tang
et al., 1993; Sun and Lehman, 2000) aplicada às
fases dos TMIFs da planta.

Para a modelagem, recorreu-se ao processo de
equivalência de topologias (Lafuente et al., 2010)
até se chegar a um modelo simplificado Boost
equivalente que descreve dinamicamente o com-
portamento das fases dos TMIFs da planta ori-
ginal. Para verificar e validar o modelo equiva-
lente obtido, foi checada a sua resposta dinâmica
ao degrau de carga e comparada com a resposta
dinâmica do conversor original.

O projeto das malhas de controle é apresen-
tado utilizando o método do fator K (Venable,
1983) adaptado ao controle digital e o método de
discretização por segurador de ordem zero (Zero-
Order Hold - ZOH).

Resultados de simulação para uma situação
não ideal de desbalanço de corrente entre as fases
dos transformadores são apresentados de modo a
verificar a eficácia da estratégia de controle pro-
posta. Os resultados de simulação obtidos são
apresentados para uma planta com processamento
de 1 kW de potência.



Figura 1: Boost Intercalado de Alto Ganho de
Tensão Baseado na CCTE.

2 Obtenção de um Modelo Dinâmico
Representativo

Neste tópico são apresentadas as simplificações e
equivalências topológicas utilizadas para se che-
gar ao modelo equivalente por fase do conversor
original.

2.1 Modelo Reduzido do Conversor Original

O conversor original apresentado na Figura 1 pode
ser entendido como a composição de dois conver-
sores, X e Y, idênticos em paralelo. Como a tensão
de sáıda (valor médio e ondulação) é comum aos
dois conversores e, idealmente, a corrente média
em uma fase é a mesma das demais fases, pode-se
analisar apenas um dos conversores e estender os
resultados ao outro.

Conforme representado na Figura 2, qualquer
dos conversores B em paralelo, com B = {X,Y },
enxerga o dobro da impedância de sáıda. Con-
siderando que idealmente cada conversor paralelo

Figura 2: Representação de um único conversor
B, onde B={X,Y}.

Figura 3: Circuito equivalente 1: Boost CCTE

processa metade da potência de sáıda:

P ∗o =
Po

2
(1)

O ganho estático M de um conversor B é o
mesmo do conversor intercalado conforme mos-
trado em (Chaves et al., 2017) e expresso na equa-
ção (2) como uma função da razão ćıclica D e da
relação de transformação a.

M(D, a) =
Vo
Vi

=
1

2
· (a+ 2)

(1−D)
, (2)

Deve-se salientar que este conversor deve ope-
rar com razão ćıclica maior que 0, 5, pois somente
no modo de superposição de chaveamento (over-
lapping mode) ocorre indução no enrolamento au-
xiliar WB3 (Torrico-Bascope et al., 2006; Henn
et al., 2010). Trata-se então de uma condição ne-
cessária para obtenção de ganho de tensão supe-
rior a um conversor Boost clássico.

2.2 Topologia Equivalente Intermediária 1

A primeira equivalência é mostrada na Figura
3. Trata-se de um conversor Boost baseado na
CCTE, cujo ganho estático M∗ é dado pela ex-
pressão (3) mantendo-se a tensão de entrada Vi
do conversor original. Esse conversor operando
com razão ćıclica D∗ = D > 0, 5 possui ganho es-
tático igual ao conversor Boost clássico conforme
(Bascopé and Barbi, 2000).

M∗(D) =
V ∗o
Vi

=
1

(1−D)
, (3)

onde V ∗o é a tensão de sáıda reduzida do Boost
CCTE.

O fator de redução do ganho rg, que repre-
senta a redução de tensão de sáıda com a retirada
da estrutura de alto ganho de tensão, é expresso
em (4) relacionando as expressões (2) e (3).

rg =
M(D, a)

M∗(D)
=
Vo
V ∗o

=
(a+ 2)

2
. (4)

A tensão V ∗o então pode ser obtida por:

V ∗o =
Vo
rg
. (5)



Figura 4: Circuito equivalente 2: Boost intercalado de duas fases.

A impedância de sáıda vista pela estrutura
Boost CCTE é obtida refletindo os efeitos das re-
sistências e capacitâncias através da relação de
transformação rg.

R∗o =
2Ro

r2g
(6)

C∗o = r2g
Co

2
(7)

Utilizando a mesma metodologia de aná-
lise apresentada no trabalho de (Bezerra, 2010),
obtém-se o efeito da capacitância CB2 refletida ao
lado de baixa tensão e somada ao efeito da capa-
citância CB1

.

C∗B = CB1
+
a2

4
CB2

(8)

2.3 Topologia Intermediária Equivalente 2

Na Figura 4 apresenta-se então a topologia equiva-
lente 2, que se trata de um conversor Boost inter-
calado de duas fases com os efeitos da indutância
e impedância de sáıda distribúıdos nas fases.

Conforme representado na Figura 5, o efeito
da indutância LB pode ser refletido e distribúıdo
nas fases do TMIF, considerando um transforma-
dor ideal, obtendo-se um valor de indutância equi-
valente na fase expresso por (9).

L∗B = 2LB . (9)

2.4 Conversor Boost Equivalente

Ainda da Figura 4, cada conversor Boost em pa-
ralelo representa uma fase do TMIF do conversor
original. Deste modo, obtém-se o modelo equiva-
lente por fase concentrando todos os parâmetros

Figura 5: Equivalência dos elementos magnéticos.

em um conversor Boost clássico representado na
Figura 6.

Cada fase idealmente processa 1/4 da potên-
cia de sáıda do conversor original, conforme ex-
presso em (10).

Poeq =
P ∗o
2

=
Po

4
(10)

Finalmente, de acordo com as equivalências
realizadas até então, a impedância de sáıda vista
pelas fases dos TMIFs da planta original pode ser
obtida referindo os parâmetros ao conversor Bo-
ost equivalente. Assim, seguem-se as relações de
equivalência nas expressões (11) a (15).

Roeq = 2R∗o =
4

r2g
Ro (11)

Coeq =
C∗o
2

+
C∗B
2

=
r2g
4
Co +

CB1

2
+
a2

8
CB2

(12)

Leq = L∗B = 2LB (13)

Voeq = V ∗o =
Vo
rg

(14)

Vieq = Vi (15)

A corrente média na fase do conversor original
é igual a corrente média no indutor do conversor
equivalente.

ILeq
= IWB,n

, (16)

onde B = {X,Y } e n = {1, 2}.
A razão ćıclica permanece a mesma do conver-

sor original conforme indicado em (17), e a razão
ćıclica complementar é definida em (18).

Deq = D (17)

Figura 6: Conversor Boost Equivalente



D
′

eq = 1−Deq = 1−D (18)

O conversor original transfere quatro parce-
las de energia para a carga dentro de um peŕıodo
de comutação. Para preservar tal caracteŕıstica, o
modelo Boost equivalente deve possuir quatro ve-
zes a frequência de comutação do interruptor do
conversor original, como representado em (19).

feq = 4fs (19)

Obtém-se uma resistência equivalente à resis-
tência série (Re) do capacitor na expressão (20).

Reeq =
4

r2g
Re (20)

3 Verificação do Modelo Dinâmico
Equivalente

Nesta sessão, verifica-se a validade do modelo ob-
tido pelas respostas de tensão e corrente ao degrau
de carga.

Na Tabela 1, mostra-se os valores nominais
adotados para os componentes do conversor Boost
de Alto Ganho de Tensão e os parâmetros refleti-
dos ao modelo equivalente final.

Tabela 1: Conversão das especificações do conver-
sor original para o equivalente

Original Equivalente Eq.
Vi = 60 V Vieq = 60 V (15)

Vo = 400 V Voeq = 200 V (14)

Po = 1000 W Poeq = 250 W (10)

Ro = 160 Ω Roeq = 160 Ω (11)

LB = 190 mH Leq = 380 mH (13)
Co = 2, 2 µF Coeq = 2, 35 µF (12)

CB1 = 150 nF - *
CB2 = 150 nF - *
fs = 25 kHz feq = 100 kHz (19)
D = 0, 7 Deq = 0, 7 (17)
a = 2 rg = 2 (4)

*Efeitos de CB1 e CB2 já considerados em Coeq .

Através de simulação computacional, aplicou-
se um degrau de carga de 50 a 100% da carga no-
minal (e vice-versa) tanto à planta original como
ao modelo equivalente. O resultado é mostrado na
Figura 7, onde se pode perceber que a resposta da
planta original e do modelo equivalente possuem
dinâmicas semelhantes tanto em corrente quanto
em tensão.

A resposta em tensão do conversor Boost equi-
valente possui um ganho rg = 2 vezes menor que o
conversor original, conforme já era esperado pelo
que está definido na expressão (14). Esta diferença
é naturalmente compensada ao ajustar o ganho do
sensor de tensão para a planta original, como é
mostrado mais adiante no tópico 5.2.

i (t)WB1 i (t)Leq

Vo/2 Voeq

Figura 7: Resposta ao degrau de carga da planta
original e do modelo equivalente proposto

4 Estratégia de Controle

Nesta seção apresenta-se a estratégia de controle
adotada representada na Figura 9.

4.1 Malhas Internas (Corrente)

O diagrama de blocos de uma malha interna de
corrente é mostrado na Figura 8, onde KPWM é
o ganho do modulador PWM digital, Ksi é o ga-
nho do sensor de corrente e KA/D é o ganho do
conversor A/D. As funções Ci(s) e Gi(s) são as
funções de transferência (FT) do compensador e
da planta para controle de corrente.

A função H(s) é inclúıda na realimentação
para modelar o efeito da comutação na malha de
corrente (Tofoli et al., 2014). Se trata de uma
função matemática que aplica dois zeros no semi-
plano direito para testar a robustez do controle.
Sua função de transferência é dada por:

H(s) =
s2

(πfeq)2
− s2

2feq
(21)

A referência irefW da malha de corrente advém
da sáıda da malha de tensão. A sáıda iWB,n

do
diagrama é a corrente da fase WB,n, tal que B =
{X,Y } e n = {1, 2}. O sinal isWB,n

é a amostra de
corrente de cada fase.

-
+

Figura 8: Diagrama de blocos de uma malha
interna de corrente.
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Figura 9: Estratégia de controle por modo corrente média nas fases do TMIF

4.2 Malha Externa (Tensão)

Fazendo a malha externa mais lenta (pelo menos
5 vezes) em relação a malha interna, pode-se con-
siderar que a malha de corrente é vista como um
ganho pela malha de tensão, expresso em (22).

FTLFi(s) =
1

Ksi ·KA/D
. (22)

O diagrama de blocos da malha externa de
tensão é mostrado na Figura 10, onde Ksv é o ga-
nho do sensor de tensão, Cv(s) e Gv(s) são, res-
pectivamente, as FTs do compensador e da planta
para controle de tensão.

5 Projeto das Malhas de Controle

Para o projeto das malhas de controle são feitas
as considerações mostradas na Tabela 2.

5.1 Funções de Transferência

As funções de transferência para o Boost clássico
são apresentadas nas expressões (23) e (24).

-
+

Figura 10: Diagrama de blocos da malha externa
de tensão.

Tabela 2: Considerações de Projeto das Malhas

Parâmetro Valor
Freq. Cruzamento Corrente fci = 5 kHz
Freq. Cruzamento Tensão fcv = 500 Hz
Margem de Fase Corrente φi = 30◦

Margem de Fase Tensão φv = 60◦

Freq. de Discretização fd=feq=100 kHz
Ganho do PWM Digital KPWM=26, 85× 10−6

Ganho do Conversor A/D KA/D=204

Referência Malha Tensão vrefo =2, 5 V

Referência Malha Corrente irefW =2, 5 A

5.2 Elementos de Medição de Tensão e Corrente

O ganho do sensor de tensão para o conversor Bo-
ost equivalente é obtido relacionando a tensão de
sáıda com a tensão de referência substituindo os
valores das tabelas 1 e 2 na expressão (25).

Ksv =
vrefo

Voeq
= rg

vrefo

Vo
(25)

De maneira análoga ao ganho do sensor de
tensão, o ganho do sensor de corrente é obtido na
expressão (26).

Ksi =
irefW

ILeq

(26)

Através da expressão (25) conclui-se que o ga-
nho rg = 2 é naturalmente compensado ao esco-
lher adequadamente o ganho do sensor para tensão
de sáıda, já que a tensão de referência da malha
de tensão vrefo é a mesma tanto para o conversor
original quanto para o conversor equivalente.



Gi(s)=
îLeq(s)

d̂
eq(s)

=

VieqD
′

eq

(
1+

RoeqD
′

eq

RoeqD
′
eq+Reeq

+s
(
Roeq+Reeq

)
Coeq

)

RoeqD
′
eq

(
RoeqD

′

eq+Reeq

Roeq+Reeq

)
+s
(
Leq+RoeqReeqCoeqD

′
eq

)
+s2

(
Roeq+Reeq

)
LeqCoeq

(23)

Gv (s) =
v̂oeq(s)

îLeq(s)

=

Vieq
(
Roeq+Reeq

)(
RoeqD

′
eq+Reeq

)
D′

eq

(
RoeqD

′
eq

2 − sLeqDeq

) (
1+sReeqCoeq

)
Vieq
D′

eq

(
1+

RoeqD
′

eq

RoeqD
′
eq+Reeq

+s(Roeq+Reeq )Coeq

) (24)

5.3 Método do Fator K para o Controle Digital

Utiliza-se o método do fator K já incluindo o ga-
nho do conversor A/D e o ganho do modulador
PWM digital na função de transferência de malha
aberta do sistema. Para aplicar o método do fator
K, deve-se escolher um frequência de cruzamento
fc e margem de fase φp desejadas, onde p = {i, v}.

A margem de fase desejada é então comparada
com a margem de fase φsys do sistema em laço
aberto sem compensação na frequência de cruza-
mento fc. Para o cálculo do avanço de fase φup
que deve ser dado pelo compensador projetado,
utiliza-se a expressão (27).

φup = φp − φsys − 90◦ (27)

A FT de laço aberto das malhas de corrente
sem compensador é dada por (28) e seu diagrama
de Bode mostrado na Figura 11.

FTLASCi(s)=Gi(s)H(s)KPWMKsiKA/D (28)

Já a FT de laço aberto da malha de tensão
sem compensador é dada por (29) e seu diagrama
de Bode mostrado na Figura 12.

FTLASCv(s) = Gv(s)FTLFi(s)KsvKA/D (29)

Dos diagramas de Bode, obtém-se as margens
de fase para o sistema de controle de corrente e
para o sistema de controle de tensão nas frequên-
cias de cruzamento fci e fcv respectivamente. Es-
tes valores e os cálculos dos avanços de fase estão
dispostos na Tabela 3.

Tabela 3: Dados obtidos dos diagramas de Bode
das FTLAs sem compensador

Malha de Corrente Malha de Tensão

φsys,i = −103, 2◦ φsys,v = −38, 1◦

φup,i = 43, 2◦ φup,v = 8, 1◦

|FTLASCi(s)|fci = 11, 33 |FTLASCv(s)|fcv = 0, 484
FatorK = 2, 31 FatorK = 1, 15
ωz = 13, 59× 103 rad/s ωz = 2, 72× 103 rad/s
ωp = 72, 62× 103 rad/s ωp = 3, 62× 103 rad/s
Kc = 1.19× 103 Kc = 5, 63× 103

Como ambas as malhas necessitam de um
avanço de fase menor que 90◦, um compensador
do Tipo II é escolhido. Este compensador possui
um zero e dois polos, sendo um deles na origem
(devido ao integrador). A FT do compensador do
Tipo II é expressa em (30).

C(s) =
Kc

s

(
1 +

s

ωz

)
(

1 +
s

ωp

) (30)

Onde ωz e ωp são as frequências angulares do
zero e do polo do compensador que são alocadas
tal que:

ωz =
2πfc
K

(31)

ωp = K · 2πfc (32)

O fator K para o compensador do Tipo II
pode ser calculado conforme a expressão (33).

K = tan

(
φup
2

+ 45◦
)

(33)
 

 

 

Figura 11: Diagrama de Bode para a FTLA de
corrente sem compensador: (a)ganho; (b)fase.



 
 

 
 

Figura 12: Diagrama de Bode para a FTLA de
tensão sem compensador: (a)ganho; (b)fase.

O ganho Kc é obtido relacionando a frequên-
cia do zero do compensador ao inverso do valor
absoluto do ganho da FTLA sem compensação na
frequência de cruzamento, definido em (34).

Kc =
ωz

|FTLASC(s)|fc
(34)

As FTs dos compensadores de tensão e cor-
rente, que apresentam o formato da expressão
(30), são então discretizadas na frequência de
discretização fd = 100kHz utilizando o método
ZOH. Obtêm-se a representação dessas funções no
domı́nio discreto Z, conforme mostrado nas ex-
pressões (35) e (36).

Ci(z) =
8, 952z − 7, 822

z2 − 1, 484z + 0, 484
(35)

Cv(z) =
0, 075z − 0, 073

z2 − 1.964z + 0, 964
(36)

Partindo de (35) e (36), obtém-se as equa-
ções das diferenças nas expressões (37) e (38),
onde up[k] e ep[k] são, respectivamente, a ação
de controle e o erro calculados na amostra k, com
p = {i, v}.

ui[k] = 8.952ei[k − 1]− 7.822ei[k − 2]+

+1.484ui[k − 1]− 0.484ui[k − 2]
(37)

uv[k] = 0.075ev[k − 1]− 0.073ev[k − 2]+

+1.964uv[k − 1]− 0.964uv[k − 2]
(38)

6 RESULTADOS DE SIMULAÇÃO

Os resultados de simulação foram obtidos com o
software PSIM. Utilizou-se o Cblock do PSIM
para implementar o código com as equações de
diferenças advindas das funções discretas dos con-
troladores projetados.

Vo(malha aberta) Vo(malha fechada)

i (malha aberta)WB1 i (malha fechada)WB1

Figura 13: Degrau de carga em malha fechada
comparada com resposta em malha aberta.

Na Figura 13 mostra-se o resultado de simula-
ção para a planta original, comparando a resposta
ao degrau do conversor em malha aberta com a
resposta em malha fechada. O degrau de carga
dado foi de 50 a 100% da carga nominal e depois
de 100 a 50%.

Percebe-se que a dinâmica em malha fechada é
menos oscilatória e possui tempo de assentamento
menor, por tanto, chega em regime permanente
mais rápido. Em malha fechada observa-se um
maior sobressinal, o que está de acordo com a lite-
ratura do controle clássico de que existe um trade-

Figura 14: Situação de desbalanço: (a) em malha
aberta; (b) em malha fechada.



off entre tempo de assentamento e overshoot.

Na Figura 14 mostra-se o conversor em situ-
ação de desbalanço de corrente, incrementando a
impedância em uma das fases com uma resistên-
cia de 10mΩ na fase WY 2. Como mostrado na
Figura 14(a), na situação de desbalanço em ma-
lha aberta, o conversor X passa a assumir a maior
parte do processamento de potência, o que pode
ser fatal para os componentes semicondutores nas
fases WX1 e WX2 que foram projetados para es-
forços de corrente menores.

Já, em malha fechada, mesmo com a situa-
ção de desbalanço, o processamento de potência
entre os conversores em paralelo foi mantido em
equilibrio, conforme mostrado na Figura 14(b).
Por tanto, a estratégia de controle implementada
foi capaz de equilibrar as correntes nas fases dos
TMIFs evitando a saturação dos magnéticos e a
sobrecorrente nos semicondutores.

7 CONCLUSÃO

O modelo equivalente obtido é válido, uma vez que
descreve de maneira muito semelhante o compor-
tamento dinâmico da planta original dado o de-
grau de carga, como mostrado nos resultados da
simulação. O modelo equivalente e a planta ori-
ginal são relacionados por um ganho que é natu-
ralmente compensado pela adoção do mesmo sinal
de referência do circuito de tensão ao dimensionar
o sensor de tensão de sáıda.

O método do fator K adaptado ao controle
digital seguido pelo método de discretização por
segurador de ordem zero (ZOH) demonstrou ser
uma metodologia de projeto efetiva, e o controle
em malha fechada por modo corrente média mos-
trou performance satisfatória.

As diferenças entre as impedâncias de fase dos
TMIFs podem levar à saturação do núcleo mag-
nético e a uma divisão desigual de corrente en-
tre os semicondutores em paralelo, o que pode ser
destrutivo para os interruptores de potência. O
controle de corrente por fase apresentado é capaz
de obter igual divisão de corrente através das fa-
ses dos TMIFs, evitando a saturação do núcleo e
garantindo a integridade dos semicondutores.
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