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RESUMO 

Dissertação de Mestrado 
Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica 

Universidade Federal de Santa Maria, RS, Brasil 
 

 

SISTEMA ELETRÔNICO DE ALTO FATOR DE POTÊNCIA COM ENTRADA 
UNIVERSAL E CONTROLE DE INTENSIDADE LUMINOSA PARA O 

ACIONAMENTO DE LEDS 
 

AUTOR: MAIKEL FERNANDO MENKE 
ORIENTADOR: ÁLYSSON RANIERE SEIDEL, DR. ENG. 
COORIENTADOR: FÁBIO ECKE BISOGNO, DR. ENG. 

 
Este trabalho apresenta o desenvolvimento de um driver para o acionamento de um módulo de LEDs de 100 W, 

destinado a iluminação de exteriores ou iluminação pública. De forma a compatibilizar as características do LED 

com o driver, diferentes funcionalidades e condições de operação são adicionadas ao sistema eletrônico 

desenvolvido. Para alcançar longa vida útil, o driver desenvolvido substituiu os capacitores eletrolíticos por 

capacitores de filme. No entanto, essa prática resulta em maiores ondulações da tensão de barramento, as quais 

são compensadas pelo estágio de controle da corrente dos LEDs. De modo a aumentar as funcionalidades do driver, 

o mesmo opera com tensão de entrada universal e controle da intensidade luminosa, sendo o sistema de controle 

do driver implementado de forma digital, aumentando consideravelmente sua flexibilidade. Após revisão da 

literatura, a qual objetivou avaliar as características das estruturas e topologias empregadas em drivers para LEDs, 

seleciona-se a estrutura de dois estágios independentes. O conversor buck-boost operando no modo de condução 

descontínuo de corrente é empregado no estágio de correção do fator de potência. Para o estágio de controle da 

corrente dos LEDs, utiliza-se o conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC. Definida a estrutura topológica, 

bem como os conversores utilizados, o projeto dos elementos é desenvolvido, seguido da modelagem dinâmica e 

do projeto do sistema de controle de cada estágio. Resultados experimentais do driver com reduzida capacitância 

de barramento (25 µF) mostram a sua operação com tensão de entrada universal (85 – 265 VRMS) e controle de 

intensidade luminosa (100% − 30%). Verificou-se um alto fator de potência (> 0,94) em toda a faixa de operação, 

rendimento média-alto (> 82%), bem como reduzida modulação de intensidade luminosa (< 10%), estando em 

conformidade com a IEEE Std 1789-2015 e a IEC61000-3-2 Classe C. 

 

Palavras Chave: Diodos Emissores de Luz, Elevada Vida Útil, Redução de Capacitâncias, Correção de 

Fator de Potência, Entrada de Tensão Universal, Conversor Ressonante LLC, Controle digital, Controle de 

Intensidade Luminosa. 





ABSTRACT 

Master Thesis 
Post-Graduation Program in Electrical Engineering 

Federal University of Santa Maria, RS, Brazil 
 

 

HIGH POWER FACTOR UNIVERSAL INPUT VOLTAGE LED DRIVER WITH 
DIMMING CAPABILITY 

 

AUTHOR: MAIKEL FERNANDO MENKE 
ADVISOR: ÁLYSSON RANIERE SEIDEL, DR. ENG. 
CO-ADVISOR: FÁBIO ECKE BISOGNO, DR. ENG. 

 
This master thesis presents the development of a 100 W LED driver, suitable for outdoor and street lighting. In 

order to match the driver and LED features, special functionalities are added to the electronic system. To obtain a 

long lifetime, electrolytic capacitor are exchanged by film capacitor, with longer useful lifetime. However, this 

practice outcome in higher bus voltage ripple, which have to be compensated in the LED current control stage, 

named as power control stage. To achieve special functionalities, the proposed driver is designed to operate with 

universal input voltage and dimming capability, being the entire driver control implement in a digital way, 

increasing significantly the LED driver flexibility. After the literature review, which aimed to evaluate the 

characteristics of the LED driver topology structure, the two independent stage topology is selected. The buck-

boost converter operating in discontinuous conduction mode is employed on the power factor correction stage. 

The power control stage is composed by the DC/DC LLC resonant converter. Once the LED driver topology is 

defined, each converter is designed, following by the small signal modeling and the control system design. 

Experimental results of the driver operating with a reduced bus voltage capacitance (25 µF), are presented for a 

universal input voltage (85 – 265 VRMS) and different dimming levels (100% − 30%). A high power factor (> 0,94) 

and a medium to high efficiency (> 82%) is noticed in whole operation points, as well as, a reduced flicker (< 

10%), being in accordance with the recent released IEEE Std 1789-2015 and IEC61000-3-2 Class C. 

 

 

Key words: Light Emitting Diodes, Long Lifetime, Capacitance Reduction, Power Factor Correction, 

Universal Input Voltage, LLC resonant Converter, Digital Control, Dimming.
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INTRODUÇÃO 

A busca por novas tecnologias de iluminação artificial, bem como a otimização das 

tecnologias existentes, tem sido o foco de inúmeras pesquisas. Considerando somente as fontes 

artificias de iluminação que utilizam energia elétrica, podemos citar diferentes exemplos de 

lâmpadas, como: lâmpadas incandescentes, lâmpadas de descarga, diodos emissores de luz 

(lâmpada LED) e LEDs orgânicos (OLEDs). O emprego da iluminação artificial ocorre em 

diferentes aplicações, como: residencial, comercial, industrial e pública. Nas quais, as 

especificações e características de cada sistema de iluminação artificial (SIA) mudam de acordo 

com a aplicação. 

Em função das características de cada lâmpada, estas acabam dominando nichos 

específicos, uma vez que certas características passam a representar maior relevância em função 

da aplicação, como por exemplo, custo de investimento inicial, vida útil, eficácia luminosa, 

índice de reprodução de cores (IRC), faixa de potência, entre outras. No entanto, os SIA 

baseados em LEDs desenvolveram-se rapidamente nos últimos anos, de tal forma que são 

encontrados atualmente em praticamente todas as aplicações. Isso se deve principalmente ao 

fato do LED apresentar melhores índices de desempenho em comparação as demais lâmpadas 

(SCHRATZ et al., 2016), conforme será abordado no próximo capítulo. 

Diferente das demais lâmpadas, o LED é um dispositivo formado por materiais 

semicondutores, com funcionamento similar ao diodo. Desta forma, apresenta comportamento 

elétrico análogo a uma fonte de tensão, sendo recomendável que sejam alimentados através de 

uma fonte de corrente (BRAÑAS; AZCONDO; ALONSO, 2013), preferencialmente 

controlada. Na maior parte dos casos, têm-se utilizado da eletrônica de potência para adequar-

se as grandezas de tensão e corrente para o correto acionamento do LED, resultando em 

soluções denominadas ativas, com características de tamanho e peso reduzido, maior 

flexibilidade e melhor desempenho se comparadas às soluções passivas (VAQUERO, 2013). 

Este circuito eletrônico responsável pela interface do módulo de LEDs com a fonte de energia 

elétrica é chamado de driver. 

Devido a uma tendência que vem se tornando habitual em dispositivos eletrônicos, 

funcionalidades especiais também estão sendo incorporadas ao driver, neste caso por exemplo: 

proteção para condições anormais de funcionamento, controle da intensidade luminosa 

(dimming), operação com tensão de entrada universal, operação com tolerância a falhas, 

comunicação remota, entre outras, as quais acabam incorporando inteligência ao sistema. 

 



30 

 

A Figura 1 mostra o diagrama dos estágios que usualmente compõem a estrutura de um 

driver conectado à rede elétrica monofásica (fase-neutro). Nesta estrutura de driver, a tensão 

da rede elétrica é retificada e aplicada ao estágio de correção do fator de potência (PFC – do 

inglês, Power Factor Correction), o qual em conjunto com o filtro de entrada, drena uma 

corrente com baixo conteúdo harmônico e corrige o fator de potência (FP) do driver. Além 

disso, para possibilitar o acionamento dos LEDs com uma corrente constante a partir de uma 

fonte de energia elétrica CA, um capacitor, denominado capacitor de barramento CBUS, é 

usualmente utilizado para conexão do estágio PFC com o estágio de controle da corrente dos 

LEDs, este último definido também como estágio de controle de potência (PC – do inglês, 

Power Control). Este capacitor CBUS é responsável pelo balanceamento entre a diferença da 

potência elétrica instantânea fornecida ao módulo de LEDs e a potência elétrica instantânea de 

entrada. Dada a maior densidade de carga, capacitores eletrolíticos (E-Cap – do inglês, 

Electrolytic Capacitor) são utilizados para CBUS. Independente da estrutura topológica utilizada 

no driver (estágio único, múltiplos estágios, ou reduzido reprocessamento de energia – 

analisadas ao longo deste trabalho), sempre haverá este estágio de equalização das energias, 

seja ele implementado com capacitor, indutor ou até mesmo por um circuito próprio projetado 

para tal finalidade. Caso contrário, outra estrutura estará sendo empregada, ou o LED não será 

alimentado por uma corrente constante. 

 

Fonte: (ALMEIDA, PEDRO SANTOS, 2014). 

No que diz respeito ao driver, independente da sua conexão com a rede elétrica ou com 

sistemas isolados de geração, dois tópicos de pesquisa dentre outros, dividem a atenção dos 

pesquisadores e da própria indústria. O primeiro está relacionado com o aumento do rendimento 

elétrico do driver; e o segundo no aumento da vida útil do mesmo. Contemplando estes tópicos 

concomitantemente, trabalhos estão surgindo nos quais se busca aumentar a vida útil do driver 

e otimizar seu rendimento simultaneamente. 

Figura 1 − Diagrama conceitual de um driver de dois estágios independentes para o acionamento de 
LEDs a partir da rede elétrica. 
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Com relação a vida útil do SIA, estudos vêm apontando que o driver corresponde ao elo 

mais frágil do sistema, no qual as falhas verificadas estão relacionadas diretamente com a falha 

dos E-Cap (PHILIPS, 2011). Para contornar este problema, trabalhos encontrados na literatura, 

bem como algumas soluções comerciais, os E-Cap são substituídos por capacitores de filme (F-

Cap – do inglês, Film capacitors), estes com elevada vida útil (100.000 horas). No entanto, 

dado a reduzida densidade de carga dos F-Cap, os drivers passam a apresentar uma maior 

ondulação da tensão de barramento (∆VBUS), isso considerando o mesmo volume ou próximo 

dos capacitores E-Cap e F-Cap. Consequentemente, esta ondulação de tensão poderá ser 

transmitida para os LEDs, resultando em uma modulação da intensidade luminosa (flicker) no 

dobro da frequência da rede elétrica. Uma vez que, a amplitude da modulação da intensidade 

luminosa é limitada por norma, diferentes soluções são propostas na literatura para contornar 

esse problema gerado pela reduzida capacitância de barramento (CBUS). As soluções variam 

desde a adição de um novo estágio de processamento de energia elétrica até o projeto do sistema 

de controle do estágio PC, cada qual, com suas características que serão abordadas ao longo 

deste trabalho. 

Para aumento da eficiência do driver, trabalhos na literatura vêm investigando as 

diferentes topologias dos conversores empregados em cada estágio de conversão do driver 

(ALMEIDA, PEDRO SANTOS, 2014), (ARIAS; VAZQUEZ; SEBASTIÁN, 2012) e (LI, 2013), 

ou ainda, mais recentemente tem investigado o ganho de eficiência para drivers concebidos 

através de diferentes estruturas (estágio único, integração de conversores, reduzido 

reprocessamento de energia, etc) (ALMEIDA, PEDRO S et al., 2015) e (CAMPONOGARA, 

2015). Para o caso do estágio PFC, obtém-se significativo ganho de rendimento ao utilizar-se 

topologias sem pontes retificadoras, denominada bridgeless (ALMEIDA, PEDRO S et al., 

2015). Para o estágio PC, os trabalhos que empregam conversores ressonantes têm apresentado 

melhores resultados (WU, 2011). De qualquer forma, estas soluções não podem ser 

generalizadas para todas as aplicações, níveis de potência e estruturas, como será detalhado ao 

longo do trabalho. 

Além de uma longa vida útil e elevada eficiência, o driver deve apresentar outras 

características para estar em consonância com o LED, e assim obter-se o maior aproveitamento 

das características destes. Estas características especiais do driver são implementadas através 

de funcionalidades adicionais, como é o caso do dimming, tensão de entrada universal e 

comunicação remota. No entanto, na medida em que funcionalidades são adicionadas ao driver, 

ou seja, inteligência passa a ser incorporada no mesmo, o seu projeto, por consequência, passa 

a apresentar maior complexidade. Como por exemplo, o driver deve ser projetado para operar 
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de forma estável em um amplo espectro de condições de operação, variando da mínima para 

máxima tensão de entrada considerando uma carga variável. 

As soluções propostas na literatura para um driver de longa vida útil com elevado 

rendimento, usualmente operam somente em um ponto de operação1, ou em casos específicos, 

com entrada universal, e em outros somente com dimming. Poucos trabalhos apresentam 

soluções que contemplem ambas as funcionalidades (YANG, JIANBO et al., 2014). Desta 

forma, o objetivo principal deste trabalho consiste em desenvolver um driver para o 

acionamento de um módulo de LEDs de 100 W, alimentado a partir da rede elétrica monofásica, 

sendo que este driver deve operar com tensão de entrada universal (85 VRMS – 265 VRMS), 

reduzida capacitância de barramento (possibilitando o uso de tecnologias com longa vida útil) 

e controle de intensidade luminosa (35% à 100%, Conforme Energy Star Program). Além 

disso, pretende-se atender às condições impostas por normas e recomendações práticas dadas 

pelos órgãos competentes. Como por exemplo, o driver deve apresentar delimitado conteúdo 

harmônico da corrente drenada da rede, bem como apresentar reduzida modulação da 

intensidade luminosa, atendendo respectivamente a norma IEC61000-3-2 classe C e a 

recomendação IEEE 1789-2015. Busca-se assim, dentro dos tópicos de pesquisas mencionadas, 

desenvolver um driver que possua elevada vida útil ao mesmo tempo que apresente elevado 

rendimento em toda a sua faixa de operação. 

Com a finalidade de estruturar a apresentação deste trabalho, o mesmo é dividido em 

capítulos. No capítulo 1 é apresentado o princípio de funcionamento dos LEDs, suas 

características, modelo elétrico equivalente e formas de dimming, assim como questões 

referentes ao flicker são abordadas na sequência. Por fim, o acionamento dos LEDs e a vida útil 

do driver são discutidos. O capítulo é finalizado com algumas diretrizes para o projeto do 

driver. 

No capítulo 2 apresenta-se uma revisão das estruturas topológicas utilizadas para 

implementação de drivers, concentrando-se nas diferentes estruturas CA/CC. Uma vez que o 

driver é conectado à rede elétrica CA, as estruturas CC/CC não serão analisadas. A função de 

cada estágio dentro da estrutura é apresentada com detalhes. Da mesma forma, as características 

de cada estrutura são analisadas, e suas vantagens e desvantagens são então apresentadas. Como 

a aplicação, nível de potência, e funções especiais do driver influenciam na escolha da estrutura, 

este capítulo é finalizado com a projeção da estrutura mais adequada para o driver a ser 

desenvolvido. 

                                                
1 Define-se como um ponto de operação a combinação de tensão de entrada e corrente de referência do 

driver. Consequentemente, em sistemas com entrada universal e dimming, tem-se diferentes pontos de operação. 
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No capítulo 3, através da revisão da literatura e análises preliminares, investigam-se as 

características, vantagens e desvantagens das topologias dos conversores usualmente 

empregadas na implementação de cada estágio da estrutura CA/CC selecionada no capítulo 2. 

Além disso, considerando o driver com elevada ondulação da tensão de barramento, revisa-se 

as técnicas empregadas para redução da ondulação da corrente do LED. Este capítulo é 

finalizado com a justificativa da seleção da topologia que implementa cada estágio do driver a 

ser desenvolvido, bem como o método empregado para redução da ondulação da corrente dos 

LEDs. 

O capítulo 4 apresenta a topologia proposta, dada pela estrutura definida no capítulo 2 

e os conversores selecionados no capítulo 3. A análise e o projeto de cada estágio/conversor 

são então apresentados com detalhes. Conforme será exposto, a topologia empregada é dada 

pela estrutura CA/CC de dois estágios independentes, sendo o estágio PFC implementado pelo 

conversor buck-boost operando no modo de condução descontínua de corrente. Por outro lado, 

o conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC é empregado no estágio de controle da corrente 

dos LEDs. 

A partir da definição da operação do driver com tensão de entrada universal, controle 

de intensidade luminosa e elevada ondulação da tensão de barramento, faz-se necessário um 

sistema de controle das variáveis de interesse. Tal sistema de controle deve atuar de forma a 

rejeitar os distúrbios do sistema, no caso: variação da carga, tensão de entrada e ondulação da 

tensão de barramento. A principal variável de interesse corresponde à corrente dos LEDs. No 

entanto, como a tensão média de barramento define a operação de ambos os estágios, desta 

forma, a mesma também deve ser controlada no valor de referência. Para possibilitar o projeto 

adequado dos sistemas de controle da topologia proposta, é necessária a modelagem dinâmica 

de ambos os estágios. Embora a modelagem de conversores estáticos seja amplamente discutida 

na literatura, poucos trabalhos abordam o fato da dinâmica da carga influenciar diretamente na 

resposta dinâmica do sistema, como é o caso de drivers para LEDs. Consequentemente, 

modelos genéricos para carga resistiva não representam fidedignamente o comportamento do 

sistema quando a carga é baseada em LEDs. Desta forma, apresenta-se no capítulo 5 a 

modelagem dinâmica de ambos os estágios, sendo no estágio PC considerada a dinâmica dos 

LEDs. 

A partir do projeto do conversor de cada estágio e do conhecimento do seu 

comportamento dinâmico, o capítulo 6 apresenta o projeto do sistema de controle da topologia 

proposta. Neste trabalho adota-se a implementação do sistema de controle em tempo discreto 

(digital), dadas a vantagens deste em comparação aos sistemas de controle implementados de 
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forma analógica. Desta forma, as especificidades desta implementação para o driver proposto 

são apresentadas. 

No capítulo 7 apresentam-se os resultados experimentais da topologia proposta, tendo 

como finalidade a validação do projeto dos conversores de cada estágio, respectiva modelagem 

e projeto do sistema de controle. Resultados experimentais do driver com ambos os estágios 

em malha fechada são apresentadas, sendo verificada a operação com entrada universal e 

dimming. Além disso, os resultados são obtidos com a operação do driver com capacitância 

reduzida, contemplando assim o objetivo principal desse trabalho. 

Por fim, na sequência do capítulo 7 apresenta-se a conclusão geral do trabalho e os 

trabalhos futuros que possam dar continuidade as investigações realizadas. 
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1 ILUMINAÇÃO DE ESTADO SÓLIDO 

1.1 INTRODUÇÃO 

Sistemas de iluminação artificial (SIA) são definidos como sistemas em que a fonte de 

luz não é natural. Diferentes fontes artificias de luz2 foram desenvolvidas ao longo da história, 

sendo populares as lâmpadas incandescentes, lâmpadas de descarga e mais recentemente os 

diodos emissores de luz (LEDs). Estas lâmpadas são empregadas em SIA quando a luz natural 

não é suficiente e têm em comum o uso de energia elétrica. 

Embora o LED tenha surgido a mais de 50 anos (1960), sua aplicação em sistemas de 

iluminação só se efetivou no fim da década de 90, quando os primeiros LEDs brancos de 

potência baseados nos compostos de nitreto de gálio-indio (InGaN) foram construídos 

(SCHUBERT, 2006). A partir deste momento, com o rápido crescimento da eficácia luminosa 

destes dispositivos, os SIA baseados em LEDs têm se difundido nas mais diversas aplicações. 

A Figura 1.1 mostra a evolução da eficácia luminosa de diferentes tecnologias de lâmpadas 

(CRAFORD, 2007). Ainda, de acordo com a projeção do programa de iluminação de estado 

sólido do departamento de energia dos EUA (BRODRICK, 2016), estima-se que em 2025 a 

eficácia luminosa de uma luminária baseada a LEDs seja maior que 200 lm/W. 

 

Fonte: Adaptado de (CRAFORD, 2007). 

                                                
2 Onda eletromagnética. Luz visível compreende aproximadamente ao espectro entre 380 nm e 700 nm. 

Figura 1.1 – Evolução da eficácia luminosa para diferentes tipos de lâmpadas. 
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A importância que os SIA representam é melhor verificada quando se analisa o consumo 

global de energia elétrica para este fim, que em 2010 por exemplo, foi de 15% (UNITED 

NATIONS ENVIRONMENT PROGRAM, 2014). Por outro lado, a atenção dada a estes 

sistemas pode ser percebida quando se verifica uma emergente conscientização no uso de 

tecnologias de iluminação mais eficientes, como por exemplo, as ações que levaram 66 países 

a proibirem a comercialização de lâmpadas incandescente até o fim de 2016 (UNITED 

NATIONS ENVIRONMENT PROGRAM, 2014). 

Diante de tal panorama, considerando o apelo pelo consumo consciente de energia 

elétrica e as proeminentes vantagens dos LEDs, este capítulo apresenta o princípio de 

funcionamento e as principais características dos LEDs. Além disso, as diferentes aplicações 

em que se encontram os SIA são analisadas considerando a utilização de LEDs. Por fim, o 

acionamento dos LEDs é brevemente discutido. 

1.2 DIODOS EMISSORES DE LUZ 

1.2.1 Construção e funcionamento 

O LED é um dispositivo semicondutor formado pela junção dos materiais extrínsecos 

do tipo P e tipo N, construção similar ao do diodo comumente utilizado na retificação de sinais 

CA. A emissão de luz é dada pelo princípio da injeção luminescente, a qual ocorre através da 

combinação radiativa de elétrons e lacunas do semicondutor quando a junção P-N for 

diretamente polarizada (SCHUBERT, 2006). Uma vez que os materiais extrínsecos são sólidos, 

refere-se à iluminação LED também como iluminação de estado sólido (Solid State Lighting - 

SSL). 

Para que ocorra a emissão de luz é necessário que a junção P-N seja diretamente 

polarizada com uma tensão maior que a tensão de difusão, a qual é proporcional à energia de 

bandgap dada em eV. A energia de bandgap corresponde à diferença de energia entre a banda 

de condução e de valência de um elemento. Satisfeita esta condição (LED polarizado 

diretamente com tensão maior que tensão de difusão), ocorre então um fluxo de elétrons da 

junção N para a junção P, onde estes elétrons que atravessam para a região P recombinam-se 

com lacunas. Uma vez que este elétron, ao recombinar-se com uma lacuna, passou da banda de 

condução (nível superior de energia) para a banda de valência (nível inferior de energia) ocorre 

liberação dessa energia sobressalente. Essa energia liberada pode ser dada na forma radiativa 

ou não radiativa. Quando ocorre uma recombinação radiativa, a energia liberada pelo elétron é 

convertida em fóton ou luz. Já no caso de uma combinação não radiativa, a energia do elétron 
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é convertida em fônons ou calor. Os fônons são vibrações mecânicas que se propagam no cristal, 

resultando no aquecimento do LED (SCHUBERT, 2006). 

Na recombinação radiativa, o comprimento da onda emitido é inversamente 

proporcional ao nível de energia de bandgap, sendo este nível de energia função da composição 

dos materiais utilizados. Desta forma, composições que geram menores níveis de energia 

implicam em maiores comprimentos de onda, resultando em emissões nas cores como 

vermelho, laranja e amarelo. Cores como azul ou violeta, são obtidas a partir de composições 

com maior nível de energia de bandgap, conforme pode ser visto na Figura 1.2 

(CAMPONOGARA, 2015). Como essa emissão é dada em um só comprimento de onda, refere-

se assim aos LEDs como emissores de luz monocromática. Desta forma, para obter-se luz 

branca a partir do LED, diferentes técnicas foram desenvolvidas. A mais usual em LEDs de 

potência, consiste em utilizar uma camada de fósforo como filtro, processo similar ao utilizado 

em lâmpadas fluorescentes para converter UV em luz visível. Tal camada de fósforo é aplicada 

sobre um LED azul, absorvendo parte da energia luminosa emitindo-a novamente nos 

comprimentos de onda complementares ao azul (CERVI, 2005). 

Fonte: (CAMPONOGARA, 2015). 

De forma a maximizar a eficácia luminosa dos LEDs, fabricantes trabalham em reduzir 

ao máximo as combinações não radiativas e aumentar as radiativas. A diminuição das 

combinações radiativas está relacionada com a concentração de elétrons na região P (portadores 

minoritários) e lacunas na região N (portadores minoritários) (SCHUBERT, 2006). Desta 

forma, para aumentar a emissão radiativa, grande parte dos LEDs utilizam uma estrutura 

denominada heterojuncão, cuja constituição é dada por dois tipos de semicondutores, um com 

pequena energia de bandgap e um segundo com uma energia de bandgap maior, também 

Figura 1.2 – Relação entre energia de bangap, tensão direta sobre o LED, comprimento de onda e cor 
para LEDs de diferentes materiais. 
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conhecido como barreira (CAMPONOGARA, 2015). Se uma estrutura contém duas barreiras, 

como mostrado na Figura 1.3, então essa estrutura é chamada de dupla heteroestrutura. A 

largura da região onde os portadores se recombinam é dada pela largura da região ativa 

(influencia na concentração de elétrons), a qual é determinada pela largura do material de menor 

bandgap. Um exemplo desse tipo de estrutura é o LED de InGaN, onde a energia de bandgap 

é menor que a do GaN, formando dessa forma uma região ativa (SCHUBERT, 2006). 

Em LEDs implementados com homojunções (constituídos por um tipo de semicondutor 

somente), a largura da região onde os portadores se recombinam é dada pela largura de difusão, 

que corresponde à distância que o portador minoritário percorre antes da recombinação. A 

região ativa de uma homojunção chega a ser 2000 vezes maior que a região ativa de uma dupla 

heteroestrutura (SCHUBERT, 2006). Desta forma, homojunções apresentam baixa 

concentração de portadores na região ativa, o que reduz significativamente a recombinação 

radiativa. Assim, tais estruturas não são empregadas em LEDs de potência. 

A construção física dos LEDs de potência é feita de forma a permitir remoção do calor 

do chip (semicondutor) bem como a maior quantidade de luz. A variedade de encapsulamentos 

de LEDs é grande, e cada uma delas tem o objetivo de melhorar a extração de luz, ângulo de 

abertura, dissipação térmica entre outros fatores (BENDER, 2012). 

Fonte: (CAMPONOGARA, 2015). 

1.2.2 Características e aplicações dos LEDs 

No estado da arte atual, os LEDs podem ser considerados como uma das formas mais 

eficientes de produzir luz a partir da energia elétrica, uma vez que a eficácia luminosa destes é 

superior aos outros tipos de lâmpadas. Além disso, os LEDs se mostram superiores em vários 

outros aspectos, conforme mostra a Tabela 1, o que tem aumentado sua lista de aplicações (LI, 

2013). 

Figura 1.3 – Diagrama dos níveis de energia em um LED composto por uma heterojunção. 
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Tabela 1 – Comparativo entre os diferentes tipos de lâmpadas. 

Tipo de lâmpada 
Eficácia 

Luminosa 
(lm/W) 

Vida útil 
(mil horas) 

IRC 
Temperatura 

de cor 
Tempo de 

partida 

Incandescente 13-16 1-15 100 2700-3300 Imediato 
Fluorescente de Indução 90-100 80-100 >80 2700 a 6800 Imediato 
Fluorescente tubular T5 105 36 >80 3000 a 6500 Imediato 
Vapor de Sódio 120 32 23 1950 a 2500 5 – 10 min 
Vapor metálico 75-95 14 65-92 3000 a 5600 5 – 10 min 
LED 140 50-60 70-85 4500 a 9500 Imediato 
OLED 60 15 80-95 2300 a 8200 Imediato 

Fonte: Adaptado de (SCHRATZ et al., 2016), (VAQUERO, 2013), e (FRAYTAG, 2015) 

Alguns desses aspectos, bem como outras características dos LEDs, são listados a 

seguir: 

a) Construção, robustez, tamanho e peso: LEDs são dispositivos pequenos e, 

consequentemente os componentes ópticos também serão reduzidos. Por serem 

dispositivos de estado sólido são altamente resistentes a choques e vibrações 

mecânicas, resultando em um dispositivo robusto. Além disso, os LEDs não 

possuem mercúrio ou materiais perigosos, desta forma não precisam de cuidados 

especiais de manejo e reciclagem individual. Por outro lado, necessitam de um 

dissipador térmico, o que acaba sendo uma desvantagem em algumas aplicações. 

b) Índice de reprodução de corres (IRC): Com IRC entre 70 e 85, os LEDs podem 

reproduzir com maior naturalidade as cores dos objetos, resultando em um maior 

conforto aos usuários. 

c) Eficácia luminosa: Dada a maior eficácia luminosa dos LEDs, e consequente 

menor consumo de energia elétrica para mesma quantidade de fluxo luminoso, é 

possível adicionar-se mais lâmpadas num mesmo circuito de uma instalação elétrica, 

reduzindo número de disjuntores, números de circuitos e complexidade da 

instalação (SCHRATZ et al., 2016). 

d) Partida imediata: LEDs possuem partida imediata, não sendo afetados pelas 

condições de partidas necessárias em lâmpadas de descarga, como o tempo de pré-

aquecimento, além de elevadas tensões para ignição. Em casos de queda de 

fornecimento de energia elétrica, os SIA baseados em LEDs voltam a funcionar 

imediatamente após o restabelecimento da energia. Se essa queda for de apenas 

alguns segundos, em sistemas a base de lâmpadas de vapor de sódio de alta pressão 

(HPS) ou vapor metálico (MH), o restabelecimento do SIA ocorre somente após 

alguns minutos. Em outras situações, utilizando lâmpadas HPS ou MH, se evita 
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desligar a mesma quando se ausenta deste ambiente por um curto período de tempo, 

devido o tempo de ignição e a redução da sua vida útil nestas condições, prática que 

impacta significativamente no consumo de energia elétrica.  

e) Temperatura extrema: Outra característica importante dos LEDs é sua capacidade 

de operaram em temperatura ambiente extrema. Se o driver for adequadamente 

projetado, o SIA baseado em LEDs pode operar entre -55oC e 70oC. Para o mesmo 

extremo negativo, lâmpadas de descarga apresentam problemas de ignição. Além 

disso, lâmpadas de descarga também apresentam eficácia reduzida em temperaturas 

mais baixas, ao contrário do LED que tem sua eficácia aumentada em até 20% nestas 

condições (SCHRATZ et al., 2016). 

f) Custo total reduzido: Em uma projeção a longo prazo, devido ao reduzido 

consumo de energia elétrica, longa vida útil e consequentemente reduzida 

manutenção, SIA baseados em LEDs apresentam um custo total reduzido se 

comparada a outras soluções. 

g) Emissão de UV: LEDs possuem nível de emissão UV negligenciável (SCHRATZ 

et al., 2016). Consequentemente, insetos não são tão facilmente atraídos, bem como 

não ocorre a deterioração de polímeros e pigmentos utilizados nas embalagens de 

produtos ou nos próprios produtos. 

O grande atrativo dos LEDs está relacionado com a sua vida útil e sua eficácia luminosa. 

Elevada vida útil está relacionada com menores custos de manutenção, assim reduzindo os 

custos operacionais. No entanto, tal característica é mais relevante em SIA para aplicações de 

iluminação pública, industrial, ou de exteriores, onde o acesso é difícil e o custo da manutenção 

pode ser elevando (LI, 2013). Em iluminação de interiores, embora as características de longa 

vida útil e eficácia sejam importantes, o peso atrelado ao tamanho e o custo do driver passam a 

ser mais significativos.  

Em se tratando de sistemas de iluminação de interiores (residencial e comercial), os 

LEDs, quando comparados as outras tecnologias, apresentam condições mais favoráveis para 

se adaptarem a sistemas inteligentes de iluminação. Os LEDs nestes casos são utilizados como 

luz decorativa ou para criação de ambientes controlados, reproduzindo a variação da luz do dia 

(ciclo circadiano), ou mesmo produzindo luz de diferentes cores, conforme selecionado 

remotamente pelo usuário. As vantagens dos LEDs nesta aplicação também é evidente devido 

a sua rápida resposta dinâmica durante o dimming (BRAÑAS; AZCONDO; ALONSO, 2013). 

Para sistemas de iluminação pública, uma vantagem dos LEDs em relação às lâmpadas 

HPS (muito utilizadas em sistemas de iluminação pública) é a ausência de tempo de pré-
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aquecimento, bem como ausência da ressonância acústica e de uma elevada tensão de reignição. 

Ainda, o uso de LEDs em sistemas de iluminação pública, pode resultar em uma expressiva 

redução do consumo de energia elétrica, dada eficácia do LED e sua facilidade de controle de 

intensidade luminosa. Por exemplo, a intensidade luminosa pode ser ajustada conforme a 

necessidade, onde sensores instalados na luminária podem detectar a presença de pedestres e 

veículos na rua (BRAÑAS; AZCONDO; ALONSO, 2013). Como a potência envolvida em tal 

aplicação está entre as maiores encontradas em SIA (LI, 2013), no caso maior que 100 W, o 

dimming neste caso pode resultar em uma significativa redução do consumo de energia elétrica, 

principalmente se levando em consideração a redução do fluxo de pessoas e veículos durante a 

madrugada. 

Outra característica que torna o LED ainda mais atrativo para aplicações em iluminação 

pública está relacionada com a sensibilidade da visão humana em condições fotópicas 

(ambiente altamente iluminado) e escotópicas (ambiente com baixa luminosidade). Quando 

exposta a condições de baixa luminosidade (condição escotópica), a visão humana se torna mais 

sensível a temperaturas de cor mais elevadas, cores que os LEDs de potência são capazes de 

emitir com elevada eficácia. Sendo assim, os LEDs têm um relativo ganho quando utilizados 

como substitutos de lâmpadas HPS (DA LUZ, 2013). 

Contudo, o investimento em um SIA com LEDs ainda é mais elevado que as soluções 

tradicionais, independente da aplicação (residencial, comercial, industrial ou pública). Esse 

aspecto tem gerado certa resistência na substituição dos sistemas atuais pela tecnologia LED. 

Apesar disso, estudos mostram que tanto a economia de energia quanto sua durabilidade tornam 

o LED uma solução economicamente viável, somado a isso o seu custo vem se reduzindo 

drasticamente ano após ano (CAMPONOGARA, 2015). 

Embora as características das outras lâmpadas não sejam tão inferiores a modo de 

inviabilizar seu uso, como é o caso das modernas LFs T5 HE e HO, que apresentam vida útil e 

eficácia luminosa similar aos LEDs disponíveis comercialmente, o LED mostra ser a melhor 

opção quando outras especificidades são também consideradas, como por exemplo a sua 

flexibilidade, linearidade de dimming, entre outras características já citadas. 

Dado principalmente ao fato do LED possuir longa vida útil, elevada eficácia luminosa, 

e bom IRC, em comparação às lâmpadas de descarga empregadas na iluminação pública, adota-

se o LED como fonte de luz para o SIA a ser desenvolvido neste trabalho. O driver é proposto 

para alimentar um módulo de 100 W, faixa de potência característica de tal aplicação (LI, 2013). 
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1.3 MODELO ELÉTRICO EQUIVALENTE DO LED 

Assim como é necessário modelar-se as características elétricas da carga para o projeto 

de reatores eletrônicos destinado ao acionamento de lâmpadas de descarga, o mesmo modelo 

da carga é necessário para o projeto do driver. A modelagem elétrica do LED tem por objetivo 

conhecer seu comportamento elétrico dado pela relação entre sua tensão e corrente. 

A equação exponencial de Shockley relaciona teoricamente tensão-corrente (V-I) para 

uma junção P-N, característica V-I do diodo. No entanto, frequentemente a construção desta 

junção apresenta resistências parasitas, modeladas como uma resistência série (rd) e outra em 

paralela (RP) ao diodo (SCHUBERT, 2006). Sendo o valor de RP elevado, por questões práticas 

a mesma é negligenciada. Desta forma, a equação de Shockley é usualmente modificada na 

ordem de considerar estes parâmetros. 

Embora a equação de Shockley represente fidedignamente o comportamento elétrico do 

LED, é difícil a partir dessa equação analisar de forma prática a interação do LED com o driver. 

Desta forma, para obter-se melhor entendimento da operação do LED sob condições impostas 

pelo driver, utiliza-se o modelo elétrico equivalente do LED. O modelo elétrico resultante do 

LED é dado por um diodo ideal em série com uma fonte de tensão Vth e uma resistência série 

rd, conforme mostra a Figura 1.4. Este modelo é conhecido como modelo linear ou modelo 

linear por partes do LED. A prática de aproximar as características elétricas do LED por este 

modelo é largamente utilizada na literatura, sendo abordado detalhadamente em (LIN; CHEN, 

2009) e (LIN et al., 2013). 

A utilização deste modelo facilita a simulação do LED em simuladores computacionais 

de circuitos elétricos, da mesma forma que simplifica o tratamento matemático da relação V-I 

do LED, a qual é definida por (1). 

  LED th d LEDV V r I    (1) 

Em que: VLED é a tensão sobre o módulo de LEDs e ILED a corrente deste. 

 

Fonte: Autor. 

Figura 1.4 – Modelo elétrico equivalente do LED. 
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A fonte de tensão Vth é conhecida como tensão de joelho do LED e assume-se que seja 

constante para manter a linearidade do modelo. Abaixo dessa tensão, não há fluxo de corrente 

devido ao diodo ideal do modelo. A resistência em série, chamada de resistência dinâmica (rd) 

geralmente possui um valor abaixo de 1 Ω, principalmente em LEDs de potência. Isso significa 

que, após a tensão aplicada sobre o LED (VLED) ultrapassar a tensão de joelho Vth, uma pequena 

variação de tensão pode causar uma grande variação de corrente ILED. Ao se conectar vários 

LEDs em série para constituir o módulo, esse efeito é reduzido na medida que mais LEDs são 

ligados em série. No entanto, essa baixa resistência (< 10 Ω) continua sendo um problema para 

LEDs com tecnologia chip on board (COB). 

Os LEDs COB operam com potências elevadas (acima de 20 W), tendo como 

característica nominal uma alta corrente e baixa tensão (usualmente, maior que 1 A e menor 

que 30 V). Desta forma, os módulos constituídos de LEDs COB são dados pela conexão de 

LEDs em paralelo com um circuito para equalizar a corrente, ou então, com dois ou três COB 

em série. No entanto, mesmo conectando LEDs COB em série, a rd dificilmente passa de 10 Ω. 

Os dados do modelo linear podem ser obtidos através da folha de dados do fabricante 

ou de resultados experimentais. Cabe ressaltar que existe uma variação paramétrica devido à 

temperatura e até mesmo entre componentes do mesmo fabricante. Entretanto, apesar de não 

ser precisa, a aproximação linear é suficiente para fins de projeto.  

A Figura 1.5 mostra os valores experimentais da relação V-I, bem como apresenta a 

aproximação da resposta pelo modelo linear para o LED COB modelo BXRC-50C400-F-04 

(BRIDGELUX, 2013b), utilizado neste trabalho. Os parâmetros do modelo linear deste LED 

são mostrados na Tabela 2, sendo o valor de Vth = 26,74 V e rd = 2,073 Ω. Três LEDs deste 

modelo são conectados em série para compor o módulo utilizado neste trabalho. Este módulo 

operando com corrente de 1,15 A, resulta na potência de 100 W. Opta-se pela conexão em série, 

caso contrário, o driver deve fornecer um maior nível de corrente, degradando a eficiência do 

sistema, além de gerar maior esforço de corrente, o que pode reduzir a vida útil do driver (LI, 

2013). A vida útil do driver tem relação direta com a temperatura de operação, assim, drivers 

com baixo (< 80%) rendimento possuem maiores perdas, e consequentemente, operam em 

temperaturas mais altas. 

Como o objetivo deste trabalho consiste no desenvolvimento de um driver para 

acionamento de LEDs, e não do desenvolvimento de uma luminária, ou sistema completo, a 

complexa relação entre os aspectos térmicos, fotométricos, cromáticos e elétricos do LED são 

negligenciados. 
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A Tabela 2 mostra ainda os parâmetros do modelo linear de outros dois LEDs de 

potência. O LED modelo LXK2-PWMN4-0160 é empregado em (CAMPONOGARA, 2015), 

e o modelo Luxeon Rebel ES em (CESAR; LUZ, 2013). O objetivo é demostrar a diferença 

entre as características elétricas de diferentes LEDs, e destacar o desafio adicional no projeto 

de um driver para LEDs do tipo COB, isso devido à baixa (< 10 Ω) resistência dinâmica deste 

módulo. A Figura 1.6 mostra a relação V-I para os diferentes módulos. Como pode ser visto, 

considerando a mesma variação de VLED (∆VLED) sobre os LEDs, o módulo M#1 composto por 

LEDs COB apresentará significativa ondulação de corrente (∆ILED) em comparação ao demais 

módulos. 

Fonte: Autor. 

Tabela 2 – Características de diferentes LEDs compondo diferentes módulos de 100 W. 

 

Parâmetro 

Modelo de LEDs 

BXRC-
50C4000-F-

04 

LXK2-
PWMN4-

0160 

Luxeon 
Rebel ES 

Características 
elétricas 

LED 
rd 2,073 Ω 1,017 Ω 0,566 Ω 

Vth 26,74 V 2,967 V 2,78 V 

MÓDULO M#1 M#2 M#3 

Módulo 
de LEDs 

No LEDs em 
série e rd total 

03 
rd = 6,22 Ω 

60 
rd = 61,02 Ω 

40 
rd = 22,64 Ω 

VLED @ 100 W 87,372 V 207,585 V 128,746 V 

ILED @ 100 W 1,15 A 0,485 A 0,775 A 

Figura 1.5 – Modelo elétrico equivalente do LED, modelo BXRC-50C400-F-04. 
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Fonte: Autor. 

1.4 CONTROLE DA INTENSIDADE LUMINOSA 

A Figura 1.7 mostra a intensidade luminosa relativa do LED em função da sua corrente 

média para o LED COB  modelo BXRC-50C4000-F-04 (BRIDGELUX, 2013b). Para outros 

modelos e tecnologias de LEDs, da mesma forma, a intensidade luminosa possui relação direta 

com a corrente (SCHUBERT, 2006). Devido a essa linearidade, o dimming é implementado 

através do controle da corrente média dos LEDs. O controle de intensidade luminosa é 

empregado em situações onde não é necessária a operação do sistema em sua potência nominal, 

devido a presença de luz natural, ou quando para conforto do usuário assim for demandado. O 

dimming também pode ser empregado para aumentar a confiabilidade do driver. No caso, 

verificada uma operação do driver em temperatura elevada, automaticamente se ajusta a 

corrente de saída para reduzir as perdas de potência no driver, logo reduzindo a temperatura do 

mesmo, protegendo os componentes do sistema de qualquer sobre-elevação de temperatura 

(PHILIPS, 2011). 

O controle da corrente média dos LEDs pode ser obtido de diferentes técnicas: controle 

da corrente média por modulação de amplitude (AM), controle por modulação da largura de 

pulso (PWM – do inglês, Pulse Width Modulation) (CAMPONOGARA, 2015), e o controle bi-

level, o qual é concebido pela utilização adaptada das duas técnicas anteriores (LUN et al., 

2009). 

Figura 1.6 – Relação V-I para diferentes módulos com potência nominal de 100 W. 

 



46 

 

Fonte: Adaptado (BRIDGELUX, 2013b). 

1.4.1 Dimming por modulação de amplitude 

O controle da intensidade luminosa por AM é dado pela relação direta entre o fluxo 

luminoso e a corrente ILED, conforme mostrado na Figura 1.7, em que ILED é a média da corrente 

contínua do LED, idealmente sem ondulação. Considerando o efeito droop, o método AM é 

considerado mais eficaz, uma vez que quanto menor ILED maior a eficácia do LED 

(CAMPONOGARA, 2015), no entanto, destaca-se que essa é a característica do LED. Para 

realmente obter-se uma melhor eficácia do sistema como um todo, o rendimento do driver deve 

ser considerado da mesma forma. Uma das desvantagens deste método está na variação não 

linear da luminosidade, o que pode ser um problema em aplicações onde se deseja um controle 

preciso. Outra desvantagem deste método, considerando LEDs brancos baseados em GaN com 

conversão por fósforo, está na variação da cromaticidade e no IRC da luz resultante 

(ALMEIDA, PEDRO SANTOS, 2012). Essa variação ocorre devido o deslocamento do 

espectro para frequências maiores quando a corrente aumenta, no entanto, simultaneamente 

devido ao aumento da temperatura o espectro é deslocado para frequências menores, o que pode 

compensar essa desvantagem da modulação AM (CAMPONOGARA, 2015). 

Por outro lado, tomando por exemplo um sistema de iluminação público, a 

cromaticidade e o IRC não são fatores tão importantes quanto a eficiência do sistema. Desta 

forma, o método de AM pode ser empregado sem grandes desvantagens em tais aplicações. 

1.4.2 Dimming por modulação de largura de pulso 

O método de dimming por PWM consiste em variar a corrente média do LED através 

da relação de tempo em que o LED fica ligado e desligado, sendo que, no período em que fica 

Figura 1.7 – Fluxo luminoso relativo em função da corrente direta do LED, modelo BXRC-50C4000-
F-04 (BRIDGELUX, 2013b). 
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ligado, a corrente do LED é usualmente a corrente nominal. O período dado pelo tempo do LED 

ligado e desligado define o período da frequência de dimming. A frequência de dimming é um 

tópico ainda em discussão na literatura. Onde por um lado utiliza-se frequências baixas (< 200 

Hz) devido a dinâmica limitada dos conversores, por outro lado tem-se as limitações da 

modulação da intensidade luminosa, a qual restringe a amplitude da modulação de 100% para 

frequências de até 3 kHz (IEEE STANDARD 1789, 2015), conforme será visto na sequência. 

No método de dimming por PWM, a luminosidade é proporcional à média da corrente 

no período de dimming. A variação da luminosidade ocorre pela mudança da razão-cíclica, ou 

seja, pela mudança do tempo que o LED fica ligado em um determinado período. Visto que o 

valor injetado de corrente é sempre o mesmo, o controle da luminosidade é linear em relação a 

razão cíclica de dimming. 

1.4.3 Dimming bi-level 

O método de dimming bi-level é obtido através da adaptação do emprego das duas 

técnicas anteriores. Basicamente, a corrente ILED assume uma forma de onda dada por um sinal 

PWM com nível CC. Ao controlar-se a razão-cíclica e a amplitude da variação do sinal PWM, 

obtém-se um preciso controle da corrente dos LEDs. Este método faz um balanceamento entre 

as vantagens e desvantagens dos métodos PWM e AM (LUN et al., 2009), apresentando a 

desvantagem de uma implementação e controle mais complexo. Desta forma, não é analisada 

neste trabalho. 

1.4.4 Comparação dos métodos de dimming 

Não é objetivo neste momento definir o melhor método de dimming, tal posição depende 

da aplicação, características desejadas do sistema, entre outros aspectos. A Figura 1.8 mostra 

as formas de onda da corrente nos LEDs para os métodos de dimming AM e PWM. Embora, 

para o usuário o importante seja a definição da faixa de dimming em relação ao fluxo luminoso, 

usualmente em drivers, tal condição é definida em relação a faixa de variação da potência 

elétrica de saída (BRIDGELUX, 2013a).  

Do ponto de vista do driver, os métodos de dimming tem diferentes impactos sobre a 

sua operação. O método por AM, é facilmente implementado pela variação da referência da 

corrente. Por outro lado, para implementação do método PWM, é necessária uma pequena 

alteração no circuito, adicionando-se usualmente um interruptor controlado. Este interruptor em 
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série com o LED interrompe a corrente da lâmpada, ou em paralelo desvia o fluxo de corrente 

desta. Para ambos os casos, o resultado é o mesmo. 

O método por PWM tem se tornado mais usual em soluções comerciais, devido a sua 

linearidade com o fluxo luminoso. No entanto, devido às restrições recentes em relação a 

modulação da intensidade luminosa, o emprego de tal método está sendo revisado.  

Fonte: Autor. 

1.5 FLICKER, DIMMING E LEDS COB 

A variação da intensidade luminosa é definida como flicker. A Figura 1.9 mostra a 

variação periódica da intensidade de fluxo luminoso emitido por uma lâmpada qualquer. Para 

quantificar a intensidade desta modulação, diferentes métricas foram desenvolvidas: 

1) Índice de flicker: Definido como a área acima da linha média de intensidade 

luminosa dividida pela área total da luminosidade num período. De acordo com a 

Figura 1.9, o índice de flicker é dado por (2). 

 
 1

Índice de flicker = 
 1  2

Área

Área Área
  (2) 

2) Flicker percentual, contraste pico-a-pico, ou Modulação (%):  adotando o termo 

Modulação(%), ou simplesmente Mod(%), tem-se que a mesma é definida 

matematicamente por (3). 

Figura 1.8 – Formas de onda da corrente para os diferentes métodos de dimming: a) AM; b) PWM. 

  

(a) (b) 



49 

 

 (%) 100 MAX MIN

MAX MIN

L L
Mod

L L





  (3) 

Fonte: Autor. 

Embora o flicker esteja relacionado com a modulação da intensidade luminosa na saída 

da lâmpada, ao se tratar de sistemas baseados em LED, dado a linearidade entre fluxo luminoso 

e ILED, utiliza-se a corrente para inferir-se sobre flicker e vice-versa. Deve-se, no entanto, tomar 

cuidado para a operação do LED não se dar na região de saturação do fluxo luminoso, onde 

essa linearidade é perdida, conforme visto em (BENDER, 2012). Dada a linearidade assumida, 

uma modulação Mod(%) de 100% na intensidade luminosa, corresponde a uma modulação de 

100% na corrente ILED. 

Em drivers, um dos parâmetros usualmente apresentados é a ondulação percentual de 

corrente pico-a-pico definida por (4), em que ILED corresponde a corrente média dos LEDs, e 

ILEDmax e ILEDmin correspondem ao máximo e mínimo valor da corrente, respectivamente. 

 max min
% 100 LED LED

LED

LED

I I
I

I


    (4) 

Conforme (IEEE STANDARD 1789, 2015), para casos especiais de simetria, onde ILED 

pode ser definido por (5), tem-se que ∆ILED% é então igual ao dobro da Mod(%). Estes casos de 

simetria são típicos aos encontrados nos drivers, onde verifica-se uma onda senoidal ou 

triangular somada a um nível CC (ILED). Desta forma, conhecido ∆ILED%, a intensidade de 

modulação luminosa Mod(%) é definida através de (6). 

 max min

2
LED LED

LED

I I
I


   (5) 

 %(%)
2
LEDI

Mod


   (6) 

Neste momento, é possível analisar-se a relação do flicker com a ondulação da corrente 

nos LEDs. Tendo como base os diferentes LEDs mostrados nas Tabela 2, verificou-se que uma 

Figura 1.9 – Variação hipotética da intensidade de fluxo luminoso em função do tempo. 
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pequena ondulação de tensão resulta em uma maior ondulação de corrente no módulo M#1, 

composto por LEDs COB. Desta forma, este módulo também apresentará maior Mod(%). 

Assim, fica evidente o desafio adicional no projeto de um driver para o acionamento de LEDs 

com tecnologia COB. Em que, pequenas ondulações de tensão podem produzir significativos 

índices de Mod(%). 

Baseado na percepção3 humana, o flicker é dividido em diferentes categorias, são elas 

o flicker visível e invisível. É dito que o flicker é visível, quando a variação da intensidade 

luminosa é sentida e percebida de maneira consciente. Já o flicker invisível é dado quando a 

variação da intensidade luminosa é sentida, porém não é percebida de maneira consciente (IEEE 

STANDARD 1789, 2015), ou seja, o sistema nervoso detecta e responde a estas variação, no 

entanto, tal informação não é transmitida para a região consciente da percepção. Para maioria 

das pessoas, o flicker visível ocorre em frequência menores que 60 Hz. A frequência em que a 

intensidade luminosa aparenta ficar constante é definida como critical flicker fusion frequency 

(CFF), sendo entre 60 Hz e 100 Hz. 

Os efeitos biológicos do flicker são cuidadosamente discutidos em (IEEE STANDARD 

1789, 2015). De forma prática, no que diz respeito ao driver, as recomendações deste mesmo 

documento limitam o valor de Mod(%) em função da frequência (Freq.) de variação dessa 

modulação, tais limites são tratados em três diferentes recomendações práticas, conforme 

segue: 

 Recomendação prática 1: Quando for desejado limitar os possíveis efeitos 

biológicos do flicker para um nível definido de baixo risco, deve-se manter o índice 

de modulação de acordo com: 

o Abaixo de 90 Hz: Mod(%) deve ser menor que 0,025.Freq; 

o Entre 90 Hz e 1250 Hz: Mod(%) deve ser menor que 0,08.Freq; 

o Acima de 1250 Hz: não há restrições para Mod(%) 

 Recomendação prática 2: Quando se deseja operar na faixa onde o flicker não 

produz efeitos observáveis (mesmo considerando flicker invisível), deve-se manter 

o índice de modulação de acordo com: 

o Abaixo de 90 Hz: Mod(%) deve ser menor que 0,001.Freq; 

                                                
3 Percepção humana da luz: o olho/cérebro/sistema neurológico detecta a modulação da 

luz no tempo em um determinado ambiente, e os neurônios (célula do sistema nervoso 

responsável pela transmissão de sinais químicos e elétricos) respondem a essa variação. 
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o Entre 90 Hz e 3000 Hz: Mod(%) deve ser menor que 0,0333.Freq; 

o Acima de 3000 Hz: não há restrições para Mod(%); 

 Recomendação prática 3: Para qualquer fonte de iluminação, independente das 

condições de operação, para prevenir convulsões, o índice de modulação deve estar 

de acordo com: 

o Abaixo de 90 Hz: Mod(%) deve ser menor que 5%  

A Figura 1.10 apresenta graficamente os limites da modulação da intensidade luminosa 

em função da frequência para as diferentes recomendações práticas da (IEEE STANDARD 

1789, 2015). 

Fonte: Autor, adaptado de (IEEE STANDARD 1789, 2015). 

Em drivers conectados à rede elétrica, devido a ondulação típica no dobro da frequência 

da rede, isto é, para sistemas de 50 Hz ou 60 Hz, o flicker será respectivamente 100 Hz e 120 

Hz. Conforme próprio exemplo dado em (IEEE STANDARD 1789, 2015), para 100 Hz, tem-

se um limite para Mod(%) em 10% (arredondado para valor inteiro mais próximo) seguindo 

recomendação prática 1, ou Mod(%) em 4% para recomendação prática 2. Em sistemas com 

frequência de 50 Hz, os mesmos limites são 8% e 3%, respectivamente. 

Com base na Figura 1.10, considerando a recomendação prática 2, caso se deseja 

implementar o dimming por PWM, que resulta em Mod(%) de 100%, a frequência mínima de 

dimming fica limitada em 3 kHz. No entanto, para evitar ruído audível, trabalhos tem 

implementado o dimming PWM em frequências acima de 20 kHz (CAMPONOGARA, 2015). 

Figura 1.10 – Limite da modulação da intensidade luminosa em função da frequência para as diferentes 
recomendações práticas da IEEE Std 1789-2015. 
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1.6 ACIONAMENTO DE LEDS 

Por se tratar de um dispositivo semicondutor com operação similar a um diodo, o LED 

apresenta características de uma fonte de tensão, com valor definido pela tensão limiar Vth. Ou 

seja, com o LED em condução, a tensão VLED é aproximadamente constante em função da 

variação da corrente direta ILED. Desta forma, o acionamento de LEDs é usualmente realizado 

através de uma fonte de corrente, preferencialmente controlada. Outro fator que justifica o 

controle da corrente dos LEDs é sua relação direta com o fluxo luminoso emitido, tanto em 

amplitude quanto em resposta dinâmica (BRAÑAS; AZCONDO; ALONSO, 2013). A 

característica da resposta dinâmica do LED é uma particularidade interessante, o que tem 

permitido estudos com objetivo de transferir dados através de modulações do fluxo luminoso 

em frequências mais elevadas (ZHAO; XU; TRESCASES, 2014). 

O circuito eletrônico responsável pela adequação dos níveis de tensão e corrente para o 

correto acionamento do LED, já definido como driver, é encontrado tanto em soluções passivas 

quanto soluções ativas, cada qual com suas características, conforme pode ser visto no estudo 

apresentado em (LI, 2013). No entanto, quando se está preocupado com a performance do 

driver, quase que em sua totalidade, os drivers são dados por soluções ativas, justificado pelo 

melhor desempenho destes em comparação com soluções passivas. As soluções ativas 

correspondem basicamente no uso de semicondutores controlados em associação com elemento 

de filtragem, resultando nas clássicas topologias dos conversores estáticos, tais como: buck, 

boost, buck-boost, flyback, entre outras topologias. 

Aplicações residenciais, comerciais, industriais, entre outras, utilizam como fonte de 

energia elétrica o sistema de distribuição local em baixa tensão. A tensão da rede elétrica, bem 

como a sua frequência, pode variar de país para país, ou mesmo variar de região para região 

dentro de um mesmo país, como por exemplo: 100 VRMS (Japão), 110 VRMS (Cuba), 120 VRMS 

(Estados Unidos da América, Canada), 127 VRMS /220 VRMS (Brasil), 230 VRMS (França, Itália, 

Portugal, Alemanha), e 240 VRMS (Austrália). 

A Figura 1.11 mostra novamente o diagrama dos estágios que compõem a estrutura de 

um driver ativo conectado à rede elétrica. No próximo capítulo analisam-se as diferentes 

estruturas, no entanto, sempre haverá um sub-estágio de balanceamento entre a diferença da 

potência elétrica instantânea fornecida ao módulo de LEDs e a potência elétrica instantânea de 

entrada. Este sub-estágio pode ser implementado através de um capacitor (conforme Figura 

1.11), denominado capacitor de barramento com capacitância CBUS, indutor ou até mesmo por 

um circuito próprio projetado para tal finalidade. A solução mais simples consiste no uso de 
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capacitores, os quais, devido à baixa (≤ 60 Hz) frequência da rede elétrica e a necessidade de 

armazenarem uma grande quantidade de carga, acabam sendo capacitores eletrolíticos (E-Cap). 

Fonte: (ALMEIDA, PEDRO SANTOS, 2014). 

1.7 VIDA ÚTIL DO DRIVER 

Em sistemas convencionais de iluminação (incandescente, lâmpada fluorescente 

compacta (CFL), descarga de alta pressão) a vida útil do sistema era facilmente dada pela 

própria vida útil da lâmpada (depreciação do fluxo luminoso ou a falha catastrófica da 

lâmpada). Embora essa informação seja essencial para o consumidor, o conhecimento sobre a 

vida útil e a confiabilidade de SIA baseados em LEDs ainda é fragmentado (SEJKORA, 2016). 

Dois tipos de falhas podem ocorrer nestes sistemas, a falha paramétrica ou funcional e a falha 

catastrófica. Falha paramétrica em SIA baseados em LED é dada: no LED pela depreciação do 

fluxo luminoso, e variação cromática da cor; no driver, pela ondulação da corrente, FP, THD, 

rendimento, ou outros parâmetros definidos por norma. Na falha paramétrica, o sistema 

continua operando, no entanto fora dos parâmetros predeterminados daquele sistema, deixando 

assim de poder ser utilizado de forma eficaz. Falha catastrófica está relacionada a eventos 

espontâneos que ocorrem com algum dos componentes do circuito, deixando o sistema 

inoperável. Ambas as falhas, limitam a vida útil do sistema. 

A vida útil do LED é definida pela sua redução da luminosidade em até 70% do valor 

nominal inicial, não caracterizando uma falha catastrófica do dispositivo mas o fim da vida útil 

funcional. Estima-se que sob condições controladas a vida útil do LED pode chegar em 100.000 

horas, valores atuais dos LEDs comercializados estão em torno de 50.000 horas (LI, 2013) 

(BRIDGELUX, 2013b). Por outro lado, investigações relacionadas a confiabilidade dos SIA 

baseados em LEDs, tem se reportado ao driver como elo mais frágil do sistema. Um estudo 

com mais de 5400 luminárias LED mostrou que 59% das falhas catastróficas ocorreram com o 

driver. Dentre essas falhas, 52% são resultantes de falhas no circuito de potência e 7% das 

falhas do circuito eletrônico de controle (U.S. DEPARTMENT OF ENERGY, 2013). 

Figura 1.11 – Diagrama conceitual de um driver de dois estágios independentes para o acionamento de 
LEDs a partir da rede elétrica, com correção do fator de potência. 
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Aprofundando a análise, verifica-se que 50% das falhas catastróficas que ocorrem em drivers, 

se dão pela falha dos capacitores eletrolíticos (E-Cap) do circuito (YUEGE ZHOU et al., 2012).  

Por outro lado, existem outros componentes no sistema que podem apresentar vida útil 

menor aos próprios LEDs, e merecem atenção, como é o caso dos elementos ópticos, 

conectores, e soldas. Como não existem métodos padronizados para definir-se a vida útil do 

driver, projetos orientados a confiabilidade são propostos na literatura, os quais, têm como base 

a expectativa de vida calculada dos componentes de forma individual (PHILIPS, 2011). Assim, 

o componente que apresentar maior susceptibilidade a falhas é otimizado, como é o caso da 

substituição de E-Cap por capacitores de filme (F-Cap). 

Desta forma, neste trabalho adota-se tal prática, onde evita-se o uso de E-Cap, para 

assim obter-se um driver que apresente maior confiabilidade. No entanto, tal técnica para ser 

viável, permite que a ondulação em baixa frequência (OBF) da tensão de barramento seja maior 

que em soluções utilizando E-Cap. Por sua vez, essa OBF não pode se refletir em considerável 

Mod(%). Este panorama, corresponde a uma grande área de investigação em drivers para LEDs, 

em que permite-se a redução da capacitância de barramento sem afetar os índices de modulação 

da intensidade luminosa. Tais estudos são tratados no próximo capítulo. 

1.8 DIRETRIZES PARA A CONCEPÇÃO DE UM DRIVER PARA LEDS 

Ao longo deste capítulo apresentou-se o funcionamento, construção e características dos 

LEDs. Bem como, verificou-se a sua viabilidade em SIA para aplicações de iluminação pública 

e de exteriores. Além disso, apresenta-se os diferentes métodos de dimming, questões referentes 

ao flicker e a estrutura típica de um driver conectado à rede elétrica. 

Conforme já tratado na introdução, o objetivo deste trabalho é desenvolver um driver 

para o acionamento de um módulo de LEDs com potência nominal de 100 W. De forma a 

compatibilizar as características do driver com as dos LEDs, este driver deve apresentar longa 

vida útil, elevada eficiência, além de operar com controle de intensidade luminosa e tensão de 

entrada universal. Além disso, em toda sua faixa de operação, o driver deve estar em 

conformidade com as normas regulamentadoras competentes e atender as restrições de demais 

agências. Desta forma, nesta seção apresentam-se os critérios que norteiam a concepção de um 

driver, tendo como base as respectivas normas e requisitos de operação definidos por órgãos 

competentes. 

A Tabela 3 mostra os requisitos e delimitações impostas por normas, portarias, 

recomendações práticas nacionais e internacionais, e programas de agências de proteção do 
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meio ambiente, como o caso o Programa Energy Star®, que é um programa voluntário da 

Agência de Proteção ambiental dos EUA (U.S. DEPARMENT OF ENERGY, 2016). 

Tabela 3 – Normas e requisitos de agências internacionais para a concepção de um driver para LED. 

Item Referência Critério 

Fator de potência 
(FP) 

Energy Star Program Requirements for 
SSL Luminaires Version 1.1 (effective 
date: Feb. 1, 2009) 

Residencial ≥ 0,7 
Comercial ≥ 0,9 

Energy Star Program Requirements 
Product Specifications for Luminaires 
(Light Fixtures) Version 1.0 (effective 
date: Oct. 1, 2011) 

Residencial ≥ 0,5 para ≤ 5 W 
Residencial ≥ 0,7 para > 5 W 
Comercial ≥ 0,9 para > 5 W 

Portaria Inmetro 478/2013 0,92 

Conteúdo harmônico 
da corrente drenada 
da rede 

IEC61000-3-2 Classe C 
Portaria 478 indica IEC61000-3-2 

Classe C para > 25W 
Classe D para ≤ 25 W 

Temperatura 
ambiente de operação 

NEMA SSL 1-2010 - 40 à 60oC 
Portaria 478 - Inmetro - 5 à 50oC 

Mínima eficácia 
luminosa 

Energy Star Program Requirements 
Product Specifications for Luminaires 
(Light Fixtures) Version 1.0 (effective 
date: Oct. 1, 2011) 

 
Residencial não-direcional: ≥ 70 lm/W 
Residencial direcional: 29~70 lm/W 
Comercial direcional: 29~42 lm/W 
 
≥ 70 lm/W 

Portaria Inmetro 478/2013 Classe 

A ≥ 90 lm/W 
B 80 ≤ EL < 90 lm/W 
C 70 ≤ EL < 80 lm/W 
D < 70 lm/W 

Garantia 

Energy Star Program Requirements 
Product Specifications for Luminaires 
(Light Fixtures) Version 1.0 (effective 
date: Oct. 1, 2011) 

Drivers substituíveis: 3 anos 
Drivers não substituíveis: 5 anos 
 

Portaria Inmetro 478/2013 5 anos, 50000 horas 

Dimming 

Energy Star Program Requirements 
Product Specifications for Luminaires 
(Light Fixtures) Version 1.0 (effective 
date: Oct. 1, 2011) 

35% à 100% do nominal 

Flicker IEEE Std 1789-2015 

Limita Mod(%) em função da freq.: 
Recomendação prática 2 
Abaixo de 90 Hz: Mod(%) < 0,001.Freq; 
Entre 90 Hz e 3000 Hz: Mod(%) deve 
ser menor que 0,0333.Freq; 
Acima de 3000 Hz: não há restrições 
para Mod(%); 

Fonte: Adaptado de (LI, 2013) e (LI et al., 2016). 

Analisando os dados da Tabela 3, verifica-se que as normas apresentadas, em sua 

maioria, estão diretamente ou indiretamente relacionadas com a operação do driver. Desta 

forma, estas devem ser consideradas ao longo do projeto do driver. Neste trabalho, inicialmente 

considera-se as recomendações relacionadas com o FP, THD, dimming, Eficácia luminosa, e 

indiretamente em relação a garantia, ao se propor um driver de longa vida útil.  
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1.9 CONCLUSÃO 

Este capítulo apresentou uma visão macro de vários tópicos relacionados a sistemas 

artificiais de iluminação, principalmente os baseados em carga LED. O princípio de 

funcionamento do LED foi brevemente discutido, seu modelo elétrico desenvolvido, e as 

técnicas de controle de intensidade luminosa foram apresentadas. Na sequência as recentes 

recomendações práticas para evitar-se os efeitos fisiológicos do flicker foram apresentadas. 

A estrutura de um driver para acionamento de LEDs a partir da rede elétrica foi 

apresentada, sendo introduzida a questão da confiabilidade do driver, o qual apresenta vida útil 

limitada, principalmente devido a presença de capacitores eletrolíticos. 

Por fim, considerado o objetivo do trabalho de desenvolver um driver para o 

acionamento de um módulo de LEDs de 100 W, as normas as quais o driver deve atender, bem 

como as recomendações práticas que devem ser consideradas na fase de concepção do mesmo 

foram apresentadas. 
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2 ESTRUTURAS DE SISTEMAS ELÊTRONICOS PARA 

ACIONAMENTO DE LEDS 

2.1 INTRODUÇÃO 

A concepção do circuito eletrônico para acionamento de LEDs passa por diferentes 

etapas, sendo a primeira delas a escolha da estrutura topológica. Esta etapa leva em 

consideração a aplicação, o nível de potência, normas relacionadas e funcionalidades especiais 

demandadas. Desta forma, neste capítulo analisam-se as características, vantagens e 

desvantagens das diferentes estruturas usualmente utilizadas em drivers para acionamento de 

LEDs. A análise das estruturas corresponde à análise dos estágios que compõem a estrutura do 

driver, as formas como estes se relacionam e o desempenho desta relação, tais como, os estágios 

de controle da corrente dos LEDs, de correção do fator de potência e isolação. 

2.2 ESTRUTURA DE DRIVERS PARA ACIONAMENTO DE LEDS 

As estruturas para o acionamento de LEDs dividem-se em estruturas CC/CC, quando a 

fonte de energia elétrica é CC, ou estruturas CA/CC quando a fonte de energia é CA, como é o 

caso do driver conectado à rede elétrica. Ambas as estruturas dividem-se em soluções passivas 

e soluções ativas. Soluções passivas empregam somente elementos passivos, como por 

exemplo: resistores, capacitores, elementos magnéticos, e diodos (LI et al., 2016). Soluções 

ativas por sua vez, são implementadas através de conversores chaveados, baseados em 

interruptores controlados, tendo como vantagens a operação em alta frequência (> 20 kHz) e o 

controle ativo da corrente dos LEDs. Empregando-se a solução ativa, obtém-se um driver 

compacto com controle preciso da corrente dos LEDs. Além disso, funções como PFC (PFC – 

do inglês, Power Factor Correction), entrada universal, compartilhamento de corrente, controle 

de intensidade luminosa, isolação, proteções contra falhas no circuito e acompanhamento das 

condições térmicas são facilmente incorporadas ao driver implementado com a solução ativa 

(VAQUERO, 2013). Devido a estas características relevantes as soluções ativas passam a ser 

atrativas para uma ampla variedade de aplicações, tais como residenciais, comerciais e 

industriais. Nestes casos, em função do nível de potência e requisitos de desempenho, números 

diferentes de estágios são empregados (LI et al., 2016). 

Segundo (ALMEIDA, PEDRO S et al., 2015), ao considerar soluções ativas, a estrutura 

CA/CC é dividida em função dos estágios que compõem o driver conforme mostra a Figura 
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2.1. Estas soluções podem ou não apresentar isolação galvânica, a qual não é considerada na 

discussão a seguir, uma vez que esta depende da topologia do conversor empregado. 

Fonte: Autor. 

As topologias CA/CC são divididas em dois grandes grupos: de estágio único; e de 

múltiplos estágios conforme mostra a Figura 2.1. Topologias de estágio único possuem apenas 

um estágio de conversão com a vantagem de reduzir o número de componentes, redução do 

volume e maior densidade de potência. Por outro lado, topologias de múltiplos estágios podem 

reduzir de modo mais eficiente as capacitâncias envolvidas, devido a incorporação de graus de 

liberdade adicionais ao projeto/sistema (ALMEIDA, PEDRO SANTOS et al., 2015), conforme 

será visto ao longo deste capítulo. 

Quando o driver for conectado à rede elétrica CA, o mesmo deve atender a diferentes 

especificações ditadas por órgãos regulamentadores, conforme visto no capítulo anterior. Estas 

especificações definem a qualidade da energia consumida, através do fator de potência e THD, 

entre outras delimitações, como faixa de dimming e eficácia luminosa mínima. Desta forma, 

antes de se analisar as estruturas CA/CC para drivers, apresenta-se a discussão acerca da 

correção do fator de potência. 

2.3 CORREÇÃO DO FATOR DE POTÊNCIA 

A correção do fator de potência e redução do conteúdo harmônico da corrente pode ser 

realizado através de soluções passivas ou ativas, as quais atuam filtrando a corrente drenada da 

rede elétrica. 

 

Figura 2.1 – Classificação das soluções ativas das estruturas CA/CC para drivers de LEDs: Classificação 
quanto os estágios. 
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2.3.1 Fator de potência e THD 

O fator de potência é a relação entre a potência ativa P e a aparente S. Para sistemas com 

formas de onda senoidais, o FP está relacionado à defasagem angular entre tensão e corrente de 

entrada, conforme (7), também conhecido como fator deslocamento (FD). 

 cos( )FP    (7) 

No entanto, considerando sistemas eletrônicos em que, além da defasagem angular entre 

as componentes fundamentais de tensão e corrente, existe conteúdo harmônico, o fator de 

potência passa a ser definido de forma mais geral através de (8). 
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Para sistemas eletrônicos de iluminação, com potência total consumida maior que 25 

W, o conteúdo harmônico da corrente drenada da rede é limitado pela classe C da norma 

IEC61000-3-2, de acordo com a Tabela 4, em que o conteúdo harmônico é delimitado até a 39ª 

harmônica. Cabe destacar que a referida norma se aplica para sistemas de até 16 A por fase, 

conectados a uma rede de baixa tensão alternada, de 50 ou 60 Hz, com tensão fase-neutro entre 

220 e 240 VRMS. Para tensões inferiores, os limites não foram ainda estabelecidos. Da mesma 

forma, para sistemas com dimming, o conteúdo harmônico da corrente é avaliado inicialmente 

para a potência nominal do driver. Para as diferentes condições de dimming, o valor, em 

Ampéres, de cada harmônica da corrente não deve ser superior ao valor limite da mesma 

componente na potência nominal. Para esta avaliação, a norma especifica as condições de teste, 

em que a faixa de dimming deve ser dividida em 5 pontos equidistantes entre a mínima e a 

potência nominal. 

Embora normativa IEC61000-3-2 não limite o FP, o programa Energy Star® 

desenvolvido pelo departamento de energia dos EUA limita o FP em 0,7 e 0,9 para aplicações 

residenciais e comerciais, respectivamente. Já a Portaria do Inmetro No 478, delimita o FP do 

driver em 0,92 (INMETRO, 2013). Desta forma, adota-se para este trabalho a referência de 

0,92. 

No que diz respeito a normativas nacionais, o limite do conteúdo harmônico da corrente 

drenada da rede é recomendado pela NBR5422 (ABNT, 2000), a qual cita como referência a 

norma IEC 61000-3-2. Quanto ao FP, a Resolução nº 456 da ANEEL, em seu artigo 64, delimita 
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o FP para instalações elétricas em 0,92 (ANEEL, 2000). No entanto, como o driver não se 

caracteriza como uma instalação elétrica, tal resolução não é tomada como base. 

Tabela 4 – Limites do conteúdo harmônico para equipamentos eletrônicos de iluminação com potência 
elétrica total consumida maior que 25 W. 

Ordem harmônica 
Máxima valor percentual da harmônica da 

corrente fundamental de entrada (%) 

2 2 

3 30*FP 

5 10 

7 7 

9 5 

11 3 

13 ≤ n ≤ 39 3 

Fonte: (IEC61000-3-2, 2005). 

2.3.2 PFC passivo 

As soluções passivas empregam elementos reativos como filtros, neste caso, indutores 

e capacitores são conectados em série com o retificador de entrada. Estes elementos 

representam elevadas impedâncias para as harmônicas da corrente de entrada, reduzindo assim 

suas amplitudes e suavizando a corrente de entrada. Devido ao volume elevado destes 

elementos, essa solução é mais adequada para níveis de potência baixos (< 25 W). Por outro 

lado, o conteúdo harmônico da corrente de entrada está muito próximo do limite definido por 

norma (VAQUERO, 2013), o que pode ser um problema considerando cenários onde a carga é 

variável. Outra solução passiva, amplamente empregada em reatores eletrônicos é a topologia 

valey-fill. A vantagem desta topologia é ausência de um sistema de controle, e ainda assim é 

capaz de obter-se um FP em torno de 0,95, embora a THD da corrente seja em torno de 30% 

(ALMEIDA, PEDRO SANTOS, 2012). O objetivo desta topologia é aumentar o tempo de 

condução da corrente de entrada, a fim de tornar a mesma mais senoidal. 

De forma geral, embora sejam soluções simples e de baixo custo, apresentam 

desempenho limitado, principalmente em aplicações com tensão de entrada universal e carga 

variável (VAQUERO, 2013). Uma vez que, o driver a ser desenvolvido neste trabalho deve 

operar com tensão de entrada universal e dimming, as soluções passivas não serão consideradas 

como alternativa para implementar o estágio PFC. 
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2.3.3 PFC ativo 

O estágio PFC de forma ativa é implementado com o emprego de conversores estáticos 

CC/CC, os quais são inseridos entre a ponte retificadora e a carga, conforme mostra a Figura 

2.2. Quando devidamente projetadas, estas soluções apresentam rendimento e fator de potência 

elevado. Se comparada a soluções passivas, estas topologias são mais complexas, apresentam 

maior custo e geram interferência eletromagnética. Por outro lado, são consideradas a melhor 

solução para níveis de potência mais elevados e para sistemas com tensão de entrada universal 

e dimming (VAQUERO, 2013, pag. 147). 

Independente da topologia do conversor CC/CC utilizada para o estágio PFC, a sua 

operação é controlada de tal forma a representar uma resistência para rede, absorvendo assim 

uma corrente em fase e proporcional com a tensão instantânea de entrada. No entanto, em 

função da topologia e do modo de condução de corrente do conversor CC/CC, o estágio de PFC 

apresenta diferentes características. Este tópico é aprofundado no próximo capítulo. 

Fonte: Autor. 

2.4 ANÁLISE QUALITATIVA DAS ESTRUTURAS 

De modo a selecionar a estrutura mais adequada para o driver a ser desenvolvido, 

diferentes critérios são avaliados durante a análise das estruturas. Os critérios avaliados de 

forma qualitativa correspondem às características e funcionalidades que o driver a ser 

desenvolvido deve possuir. Os critérios descritos a seguir, são avaliados considerando a 

Figura 2.2 – Estrutura genérica e principais formas de onda para o estágio de correção do fator de 
potência ativo. 
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necessidade do driver operar com tensão de entrada universal, dimming e capacitâncias 

reduzidas. 

 Fator de potência e THD: Capacidade da estrutura/topologia operar com elevado 

FP e conteúdo harmônico reduzido em toda a faixa de operação4. A avaliação é 

dividida em:  

o NA: Não apresenta PFC;  

o Baixo: quando possui baixo FP;  

o Médio: quando possui alto FP em somente alguns pontos de operação; 

o Alto: quando possui elevado FP em todos os pontos de operação. 

 Entrada universal: Avalia a capacidade do driver manter suas características 

nominas de desempenho5 ao considerar a operação com tensão de entrada universal 

(85 VRMS – 265 VRMS). A avaliação é dividida em:  

o NA: não apresenta capacidade de operar com tensão universal sem 

comprometer significativamente o desempenho. 

o Baixa: Quando opera com faixa de tensão de entrada reduzida e com 

comprometimento do desempenho em todos os pontos de operação; 

o Média: Quando opera com entrada universal, porém com desempenho 

comprometido em alguns pontos; 

o Alta: quando opera com tensão de entrada universal sem 

comprometimento do desempenho do driver. 

 Dimming: avalia a capacidade do driver operar com dimming e a complexidade da 

implementação. A avaliação é dividida em:  

o Alta complexidade (AC): Quando a função de dimming demanda um 

grande esforço de projeto e alteração significativa de hardware. 

o Média complexidade (MC): Quando a função de dimming não demanda 

significativas alterações de hardware e é facilmente implementada. 

o Baixa complexidade (BC): Quando a função de dimming não demanda 

alterações de hardware e é facilmente implementada. 

 Flicker: Avalia a modulação da intensidade luminosa Mod(%). A avaliação é 

dividida em:  

o AMod(%): quando o driver apresenta índices de Mod(%) elevados; 

                                                
4 Por faixa de operação se considera a tensão de entrada universal com controle da potência de saída 

(dimming). 
5 Considera-se na avaliação do desempenho o rendimento, FP, THD e Mod(%) do driver. 
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o MMod(%): quando a Mod(%) não está de acordo com a recomendação 

prática da referida norma, porém com Mod(%) < 50%. 

o BMod(%)a: quando a Mod(%) está de acordo com a recomendação 

prática 1 e 2 da referida norma; 

 Eficiência: Avalia o rendimento do driver. Avaliação dividida em: 

o Baixa: quando o rendimento é menor que 80%; 

o Média: quando o rendimento é entre 80% e 90%; 

o Alta: quando o rendimento é maior que 90%; 

 Custo: com base no número de estágios, tem-se um indicativo do custo do driver. 

 Densidade de potência: Indicativo relativo da densidade de potência. Para 

avaliação considera-se como referência a topologia de estágio único, com alta 

densidade de potência.  

 Complexidade do sistema de controle: Relacionado com o número de leis de 

controle, e o tipo de compensador usualmente utilizado. Avaliação dividida em: alta, 

média e baixa complexidade. 

2.5 ESTRUTURA DE ESTÁGIO ÚNICO 

A Figura 2.3 mostra a estrutura CA/CC de estágio único denominada estrutura S1A. 

Esta topologia é composta pelo retificador, filtro capacitivo e conversor CC/CC. Neste caso, 

uma vez que a potência elétrica instantânea na entrada não é contínua, adiciona-se o capacitor 

CBUS para armazenar energia e prover a mesma ao conversor CC/CC nos instantes em que a 

tensão de entrada for próxima de zero. Em função do valor da capacitância CBUS, diferentes 

ondulações são verificadas na tensão de barramento VBUS. No entanto, como o conversor CC/CC 

está conectado entre CBUS e o módulo de LEDs, o mesmo pode compensar essa OBF. Desta 

forma, é possível utilizar capacitores de filme para aumentar a vida útil do driver. Outro fator 

que facilita a utilização de capacitâncias reduzidas é o elevado valor da tensão sobre CBUS (pico 

da tensão de entrada), quando comparada a tensão sobre os módulo de LEDs, na prática isso 

resulta num menor valor de capacitância para armazenar a mesma quantidade de energia 

(ARIAS; VAZQUEZ; SEBASTIÁN, 2012). 

Por outro lado, não é possível implementar-se de forma ativa a função de PFC, e assim 

as restrições impostas pela IEC61000-3-2 Classe C e demais recomendações dadas pela Energy 

Star dificilmente são atendidas. Outra desvantagem desta estrutura está relacionada com a 

incapacidade de operar com tensão de entrada universal e dimming, uma vez que somente um 
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estágio é utilizado, a otimização de tais funções é impraticável, e o desempenho é 

comprometido (LI et al., 2016).  

Como a estrutura S1A não apresenta o estágio PFC, é pouco utilizada para aplicações 

de média-alta (> 25 W) potência, como é o caso de iluminação pública e de exteriores, nas quais 

o emprego do estágio PFC é mandatório. A estrutura S1A é usualmente utilizada em aplicações 

com potências inferiores a 5 W (LI et al., 2016). 

Fonte: Autor. 

Alterando a posição de CBUS da Figura 2.3 para o modo mostrado na Figura 2.4 é 

possível implementar-se a função de PFC ao mesmo tempo que uma corrente constante é 

fornecida ao LED, essa topologia é denominada S1B. No entanto, alocando CBUS na saída 

implica que a energia agora é armazenada sob menores níveis de tensão, no caso, igual a tensão 

VLED. Desta forma, maiores valores de capacitâncias são necessários, deixando impraticável o 

uso de capacitores de filme para aplicações de média e alta potência. Normalmente, os LEDs 

são arranjados de forma que a tensão de saída seja menor que o pico da tensão de entrada 

(ARIAS; VAZQUEZ; SEBASTIÁN, 2012). 

A desvantagem desta topologia é o uso de capacitores eletrolíticos, e consequentemente 

a menor vida útil do driver. Caso for utilizado um capacitor de filme, com o mesmo volume de 

um capacitor eletrolítico, a capacitância será muito menor, conduzindo a uma apreciável OBF 

em VBUS, e consequentemente a elevados níveis de Mod(%). Além disso, da mesma forma que 

a estrutura S1A, a estrutura S1B apresenta limitações para operação com tensão de entrada 

universal e dimming, uma vez que somente um estágio é utilizado e sua otimização é 

Figura 2.3 – Estrutura CA/CC de estágio único S1A. 
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impraticável. Refere-se a otimização neste caso a condição do driver atender no mínimo as 

especificações de FP, THD, Mod(%), entrada universal e faixa de dimming. 

De forma geral, embora a solução de estágio único apresente as vantagens de reduzido 

custo e elevada densidade de potência, geralmente é difícil de assegurar-se um bom 

desempenho, como alta eficiência, bom FP, e corrente constante na saída, uma vez que estas 

funções são realizadas através de somente um estágio. Esta solução é mais adequada para 

médias e baixas potências, nas quais o tamanho e custo são fatores mais críticos que FP, 

eficiência. Aplicações com alta potência (> 100 W) possuem mais restrições que geralmente 

desqualificam o uso de drivers com estágio único (LI, 2013). 

Fonte: Autor. 

2.6 ESTRUTURAS DE MÚLTIPLOS ESTÁGIOS 

A principal limitação de topologias de estágio único é a relação entre elevado FP e 

regulação da corrente dos LEDs com somente um conversor CC/CC. A principal consequência 

é o uso mandatório de um capacitor eletrolítico, afetando a confiabilidade do driver, ou por 

outro lado, utilizar capacitores de filme e permitir elevadas ondulações de corrente, não 

satisfazendo as recomendações práticas para evitar os efeitos biológicos do flicker. Tal conflito 

de características não existe em estruturas de múltiplos estágios mostradas a seguir. 

Figura 2.4 – Estrutura CA/CC de estágio único S1B. 
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2.6.1 Múltiplos estágios independentes 

As topologias de múltiplos estágios independentes são compostas por dois ou mais 

estágios de processamento, operando de forma independente. A Figura 2.5 mostra a estrutura 

de um driver composto por dois estágios independentes, denominada estrutura S2A. O primeiro 

estágio corresponde ao estágio PFC, responsável pela manutenção da qualidade da energia 

elétrica consumida. Este estágio deve proporcionar ao sistema um elevado FP, e reduzido 

conteúdo harmônico da corrente de entrada, além disso, em sistemas com entrada universal, 

este estágio é responsável por manter controlada a tensão média de barramento VBUS. 

Como o estágio PFC não está conectado diretamente a carga, a tensão de barramento 

não necessariamente precisa ser a mesma tensão do módulo de LEDs. Desta forma, adotando-

se tensões mais elevadas, menores capacitâncias podem ser utilizadas. Assim, permitindo o uso 

de capacitores de filme com longa vida útil, consequentemente aumentando a vida útil do 

driver. Por outro lado, não é necessariamente obrigatório operar-se com valores elevados de 

VBUS, para então usar capacitâncias reduzidas. Na estrutura S2A, dentro de alguns limites, que 

dependem do modo de condução de corrente e do conversor utilizado no estágio PFC, é possível 

operar-se com maiores ondulações em VBUS, o que da mesma forma permite o uso de 

capacitâncias reduzidas. No entanto, para que a OBF de VBUS não seja transmitida para os LEDs, 

a mesma deve ser compensada no segundo estágio (esta compensação é chamada de 

compensação ativa da ondulação, a qual está estritamente ligada ao sistema de controle do 

segundo estágio). Além disso, o segundo estágio é responsável pelo controle da corrente média 

dos LEDs, ou seja, este estágio deve manter controlada a corrente média dos LEDs, conforme 

o valor de referência, além de cancelar qualquer ondulação em baixa frequência na tensão de 

entrada deste estágio. Nos casos de dimming, a mesma é operacionalizada no segundo estágio. 

Conforme já mencionado, uma das principais vantagens desta estrutura é a possibilidade 

de implementá-la sem a utilização de capacitores eletrolíticos, sendo assim, a vida útil do driver 

passa a ser elevada (ARIAS; VAZQUEZ; SEBASTIÁN, 2012). Por outro lado, a desvantagem 

desta topologia é o número considerável de componentes, circuitos de comando dos 

interruptores e o tamanho do driver. Tais condições, aumentam o custo deste sistema, sendo 

assim, não utilizados em aplicações que demandam baixo custo, como é o caso da iluminação 

de interiores e residencial (LI, 2013). 

A eficiência de tais estruturas pode parecer uma desvantagem, dado ao reprocessamento 

da energia em cada estágio. Isso é mais evidente se comparada a topologia de estágio único, na 

qual toda potência é processada por somente um conversor. No entanto, em estruturas de dois 
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estágios independentes, cada estágio pode ser otimizado para sua função específica. Assim, 

rendimentos elevados são obtidos, até mesmo, maiores quando comparados a soluções de 

estágio único, uma vez que nestes a operação não pode ser otimizada (ARIAS; VAZQUEZ; 

SEBASTIÁN, 2012). Este tipo de estrutura é preferencialmente utilizada em aplicações de 

média-alta potência, onde desempenho e confiabilidade apresentam maior preocupação em 

comparação ao custo e tamanho (LI et al., 2016). 

Fonte: Autor. 

Na estrutura CA/CC de múltiplos estágios, encontram-se soluções que utilizam três 

estágios independentes, denominada estrutura S3A, conforme mostrado na Figura 2.6. Nestes 

casos, os dois primeiros estágios são idênticos aos da estrutura S2A, e o terceiro estágio é um 

regulador de corrente que permite o compartilhamento das correntes para os LEDs em paralelo. 

O custo aumenta na medida que mais LEDs ou módulos são colocados em paralelo. 

 

Figura 2.5 – Estrutura CA/CC de múltiplos estágios: Dois estágios independentes S2A. 
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Fonte: Autor. 

2.6.2 Múltiplos estágios integrados 

Para resolver os problemas de custo de múltiplos estágios independentes, uma possível 

solução é a integração de estágios de potência, no caso PFC e PC, empregando técnicas de 

integração de estágios de potência (CAMPONOGARA, 2015). Neste caso, a integração é dada 

pelo compartilhamento de interruptores entre os dois estágios, reduzindo-se o número total de 

interruptores e consequentemente seu circuito de comando. No entanto, dependendo da técnica 

de integração utilizada, este interruptor deverá suportar maiores níveis de tensão e corrente 

(ALMEIDA, PEDRO SANTOS, 2012). A Figura 2.7 mostra a estrutura CA/CC de múltiplos 

estágios integrados, embora se verifique a presença de dois estágios, esta solução é classificada 

na literatura como de estágio único, desta forma a denominamos de estrutura S1C. 

Na estrutura S2A, devido a presença de dois estágios independentes, foi visto que é 

possível reduzir-se a capacitância de barramento sem comprometer o desempenho do estágio 

PFC, da mesma forma que o estágio PC mantém uma corrente controlada nos LEDs com 

ondulação reduzida. No entanto, na medida que se integram os estágios, perde-se um grau de 

liberdade, pois ambos os estágios passam a operar com a mesma frequência de comutação e 

razão-cíclica (CAMPONOGARA, 2015). Desta forma, a compensação ativa da ondulação de 

barramento é comprometida, pois na medida que se altera o sinal de comando do interruptor do 

estágio PC para reduzir a ondulação da corrente dos LEDs, altera-se a condição de operação do 

 

Figura 2.6 – Estrutura CA/CC de múltiplos estágios: Três estágios independentes S3A. 
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estágio PFC, o que pode resultar na distorção da corrente de entrada. No entanto, conforme 

(ALMEIDA, PEDRO SANTOS, 2012, pag. 80) existem topologias integradas que preservam 

as características da topologia S2A, possibilitando assim a implementação de drivers com 

tensão de entrada universal, alto FP, utilização de capacitores de filme e dimming. Por outro 

lado, considerando um driver com tensão de entrada universal e dimming, a eficiência dessa 

topologia é afetada pelas diferentes razões-cíclicas de operação do interruptor compartilhado 

(LI et al., 2016). 

Fonte: Autor. 

2.6.3 Processamento de energia reduzido 

Um dos principais problemas da estrutura S2A e S1C é o reprocessamento da potência 

consumida pelos LEDS. Sendo processada tantas vezes quantos conversores cascateados 

existirem. A solução lógica consiste em reduzir o total de energia que é reprocessada. A Figura 

2.8 mostra a estrutura CA/CC com reprocessamento de energia reduzido, denominada estrutura 

S2B. Neste caso, o estágio PFC é conectado diretamente ao módulo de LEDs, e o conversor 

CC/CC bidirecional atua sobre a ondulação de baixa frequência da tensão de barramento, 

evitando flicker significativo. Desta forma, a quantidade de potência processada nesse estágio 

é reduzida. O conceito não é novo, porém sua aplicação em drivers é recente 

(CAMPONOGARA, 2015). 

Figura 2.7 – Estrutura CA/CC de múltiplos estágios: Estágios integrados S1C. 
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O estágio PC pode ser conectado em série ou em paralelo com a carga. Na estrutura S2B 

a conexão é em paralelo, desta forma o conversor CC/CC durante meio ciclo da rede armazena 

a energia extra da entrada no capacitor CST, sendo esta energia fornecida a carga no próximo 

semiciclo, quando a potência de entrada é menor que a consumida pelos LEDs. Para tanto, tal 

conversor CC/CC deve ser bidirecional, o que leva a um maior número de interruptores, 

circuitos de comando, sensores e controle mais complexo (ALMEIDA, PEDRO S et al., 2015) 

A Figura 2.9 mostrar a estrutura CA/CC de reprocessamento reduzido com conexão 

série, denominada estrutura S2C. Esta estrutura é proposta para operação com capacitâncias 

reduzidas em (CAMPONOGARA, 2015). A tensão de saída é dada pela soma das tensões dos 

dois estágios. A relação entre as tensões destes estágios define o quanto de potência será 

reprocessada. Por exemplo, se a tensão do segundo estágio corresponde a 20% da saída, 80% 

da energia será processada somente pelo primeiro estágio, aumentando consideravelmente o 

rendimento da topologia (ALMEIDA, PEDRO S et al., 2015). 

 

Fonte: Autor. 

Figura 2.8 – Estrutura CA/CC de reduzido reprocessamento: Conexão paralela, estrutura S2B. 
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Fonte: Autor. 

A operação com capacitâncias reduzidas implica em uma maior ondulação na tensão de 

saída do estágio PFC. Para evitar que esta ondulação resulte na ondulação da corrente dos 

LEDs, o controle do estágio PC é implementado de tal forma que a sua tensão de saída tenha a 

mesma amplitude e fase oposta a ondulação do estágio PFC. Como a saída é dada pela soma 

das tensões dos dois estágios, a ondulação pode ser idealmente eliminada (CAMPONOGARA, 

2015). Estas estruturas têm permitido uma redução substancial da capacitância, tornando 

praticável e viável o uso de capacitores de filme. 

2.7 SELEÇÃO DA ESTRUTURA DO DRIVER 

Com base nas estruturas CA/CC apresentadas e na avaliação qualitativa desenvolvida 

neste capítulo, seleciona-se uma das estruturas analisadas para implementar o driver a ser 

desenvolvido neste trabalho. A Tabela 5 apresenta de forma compilada a comparação 

qualitativa das estruturas apresentadas. Comparação similar é encontrada em 

(CAMPONOGARA, 2015) e (LI, 2013). 

De forma geral, as estruturas de estágio único apresentam alta densidade de potência e 

baixo custo. No entanto, estas estruturas apresentam desempenho insatisfatório, quando 

considerada a necessidade de um alto FP, operação com tensão de entrada universal, dimming 

e ausência de capacitores eletrolíticos. 

Por outro lado, embora as estruturas de múltiplos estágios independentes apresentem 

menor densidade de potência e maior custo, quando comparadas as estruturas de estágio único, 

Figura 2.9 – Estrutura CA/CC de reduzido reprocessamento: Conexão série, estrutura S2C. 
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seu desempenho é melhor considerando toda a faixa de operação: tensão de entrada universal, 

dimming e ausência de capacitores eletrolíticos. Dentre as topologias de múltiplos estágio 

independentes, seleciona-se a estrutura S2A para ser utilizada neste trabalho. Embora as 

estruturas S2B e S2C apresentem desempenho equiparável e até superior, estas ainda não são 

tão comuns quanto as estruturas S2A. Além disso, considerando sistemas com entrada 

universal, dimming e capacitâncias reduzidas, são poucos os trabalhos encontrados com estas 

características utilizando a estrutura S2A. Assim, com objetivo de contribuir com o 

desenvolvimento das estruturas S2A com as funcionalidades supracitadas, a mesma é adotada. 

Neste panorama, a utilização das estruturas S2B e S2C para sistemas com tensão de entrada 

universal, dimming e capacitâncias reduzidas, é atribuída para trabalhos futuros, o qual 

apresenta considerável potencial na contribuição de desenvolvimento de drivers para 

acionamento de LEDs.
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Tabela 5 – Comparação qualitativa entre as diferentes estruturas de drivers, considerando a operação com tensão de entrada universal e dimming. 

Critério/estrutura 

S1A S1B S1C S2A S2B S2C S3A 

    
 

  

Fator de potência e 
THD 

NA Médio 

Depende do 
controle no estágio 
PC e da utilização 

de F-Cap 

Alto Alto Alto Alto 

Capacidade de operar 
com tensão de entrada 
universal mantendo 
bom desempenho 

Baixa Baixa Média Alta Alta Alta Alta 

Complexidade da 
implementação do 
Dimming 

BC (AM) 
MC (PWM) 

BC (AM) 
MC (PWM) 

BC (AM) 
MC (PWM) 

BC (AM) 
MC (PWM) 

BC (AM) 
MC (PWM) 

BC (AM) 
MC (PWM) 

BC (AM) 
MC (PWM) 

VBUS Vin pico VLED 
Depende do 

conversor PFC 
Depende do 

conversor PFC 
VLED Depende de k*** 

Depende do 
conversor PFC 

Permite F-Cap Sim Não Sim Sim Sim Sim Sim 

Flicker  Mod(%) BMod(%) Função de CBUS 
Depende de CBUS, 

e da degradação do 
FP 

BMod(%) BMod(%) BMod(%) BMod(%) 

Eficiência Média / baixa* Média / baixa Média / baixa Média-alta Média-alta Alta Média 

Custo Baixo Baixo Médio/baixo Médio Médio Médio Alto 

Densidade de potência Alta Alta Média/alta Média Média Média/alta Baixa 

Complexidade do 
sistema de controle 

Baixa 
Depende do modo 

de condução do 
estágio PFC 

Média Média Alta Média/alta Alta 

* Considerando tensão de entrada universal. ** Devido a ondulação de VBUS, o controle do segundo estágio deve rejeitar tal ondulação.*** É função do percentual de 
energia reprocessada. 
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2.8 CONCLUSÃO 

Neste capítulo apresentou-se as diferentes estruturas CA/CC usualmente utilizadas para 

a concepção de drivers para LEDs. As estruturas diferem em números de estágios, e na conexão 

destes estágios quando a topologia possuir mais de um. Através das características apresentadas 

de cada estrutura, considerando o desenvolvimento de um driver com tensão de entrada 

universal, controle de intensidade luminosa, e operação com capacitâncias reduzidas, 

selecionou-se a estrutura de dois estágios independentes S2A, a qual é uma das soluções 

possíveis que apresenta desempenho satisfatório considerando as especificações desejadas para 

o desenvolvimento deste trabalho. 
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3 ANÁLISE DOS CONVERSORES PARA ESTRUTURA CA/CC DE 

DOIS ESTÁGIOS INDEPENDENTES 

3.1 INTRODUÇÃO 

No capítulo anterior, apresentou-se uma série de diferentes estruturas CA/CC que 

podem ser empregadas em drivers para acionamento de LEDs a partir da rede elétrica. Cada 

estrutura possuindo suas características próprias, as fazem mais favoráveis para diferentes 

aplicações. Dentre as estruturas, selecionou-se a topologia de dois estágios independentes 

(S2A) para o driver a ser desenvolvido, mostrada na Figura 3.1. Esta estrutura se mostra uma 

das melhores alternativas para um driver com potência nominal de 100 W, o qual deve operar 

com tensão de entrada universal, controle de intensidade luminosa, apresentar longa vida útil, 

além de ter um bom desempenho em toda sua faixa de operação. 

Com objetivo de definir o conversor que apresente características atrativas para 

implementar cada estágio desta estrutura, apresenta-se nesse capítulo a análise das 

particularidades, vantagens e desvantagens de topologias usualmente empregada em drivers de 

dois estágios independentes. Nesta síntese, busca-se analisar quais os conversores são mais 

adequados para se obter um bom desempenho do driver de capacitância reduzidas em toda sua 

faixa de operação, contemplando tensão de entrada universal e dimming. 

Fonte: Autor. 

Figura 3.1 – Estrutura CA/CC de múltiplos estágios: Dois estágios independentes S2A. 

 

 



76 

 

3.2 TOPOLOGIAS PARA CORREÇÃO ATIVA DO FATOR DE POTÊNCIA 

As proeminentes vantagens de conversores estáticos operando no estágio de PFC, em 

relação as soluções passivas, já foram apresentadas. Soluções ativas se destacam ainda mais em 

aplicações nas quais funcionalidades especiais são demandadas, como é o caso deste trabalho. 

Para SIA, usualmente a correção ativa do FP emprega conversores estáticos operando 

nas frequências em torno de 30 kHz. Além de diferentes topologias de conversores, outro 

aspecto importante de ser considerado é o modo de condução de corrente empregado. Embora, 

dado ao baixo nível de potência de SIA em relação a outras aplicações, o modo de condução 

descontínua de corrente (DCM) seja usualmente empregado, é conveniente analisar-se outros 

modos de condução, pois circuitos integrados dedicados para implementação de diferentes 

modos estão cada vez mais populares e acessíveis. Com isso, aspectos positivos dos diferentes 

modos podem ser incorporados no driver. 

3.2.1 Modos de condução de corrente 

Os modos de condução são divididos em: Modo de condução contínua de corrente 

(CCM - do inglês, Continuous conduction mode); Modo de condução descontínua de corrente 

(DCM - do inglês, Discontinuous conduction mode); e Modo de condução crítico de corrente 

(BCM - do inglês, Boundary conduction mode). 

Conforme (SEBASTIAN et al., 1995), as características mais importantes dos 

conversores CC/CC dependem do modo de condução, como por exemplo: dinâmica de 

pequenos sinais, esforços de tensão e corrente nos semicondutores, perdas de comutação e 

condução, além dos níveis de interferência eletromagnética. 

Os diferentes modos de condução de corrente e sua influência nas características do 

estágio PFC são analisadas em (ROSSETTO; SPIAZZI; TENTI, 1994). Da mesma forma, 

diferentes formas de implementação destes modos são discutidos em (ON 

SEMICONDUCTOR, 2011). 

3.2.1.1 Modo CCM 

No modo CCM, a corrente no indutor é sempre contínua e maior que zero (VAQUERO, 

2013). Desta forma, o conversor boost operando no estágio PFC no modo CCM produz uma 

corrente de entrada com baixa THD, ou seja, a forma de onda é praticamente senoidal. Em 

alguns casos, nem mesmo o filtro de EMI é necessário, dado a continuidade da corrente de 

entrada. Salienta-se que tal característica não pode ser generalizada para todos os conversores, 
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por exemplo, o conversor buck mesmo operando em CCM não apresenta continuidade da 

corrente de entrada. 

A implementação do modo CCM necessita de duas malhas de controle: uma malha 

interna de controle da corrente para que esta siga a referência senoidal da entrada; e outra de 

controle da tensão média de barramento (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001). Embora a 

necessidade de duas leis de controle seja visto como uma desvantagem, encontram-se hoje 

amplamente difundidos circuitos integrados dedicados, com custo relativamente baixo, para 

implementação deste modo de condução. Outra desvantagem deste modo é a comutação forçada 

em corrente no bloqueio do diodo que compõe as topologias clássicas usualmente utilizadas, 

aumentando as perdas neste componente, dado ao tempo de recuperação reversa. Por outro lado, 

no modo CCM, verifica-se os menores níveis de corrente eficaz nos elementos do conversor, o 

que reduz as perdas em condução. 

3.2.1.2 Modo BCM 

O modo de condução BCM é caracterizado por ser o limiar entre os modos DCM e 

CCM. Este modo de condução permite a implementação de PFC seguidores de tensão com 

qualquer topologia de conversor. Comparado ao modo DCM, as perdas de condução no 

interruptor são reduzidas uma vez que acorrente eficaz é menor. Além disso, obtém-se a 

comutação em zero de corrente (ZCS) no interruptor sem circuitos auxiliares de comutação, 

aumentado a eficiência deste estágio (VAQUERO, 2013). 

Uma das desvantagens deste modo é o uso de frequência variável, que dificulta o projeto 

dos componentes magnéticos (GARCIA et al., 2003). Além disso, maior complexidade no 

projeto do sistema de controle é encontrada, uma vez que diferentes sinais são analisados e 

comparados a cada período de comutação do conversor. Como é o caso da corrente do indutor 

em relação a uma referência senoidal retificada, demandando assim circuitos eletrônicos 

especiais. Embora apresenta algumas desvantagens, dado a disponibilidade de uma infinidade 

de CI dedicados que implementam este modo, o mesmo é comum em aplicações de média-

baixa potência, tendo como exemplo SIA (ON SEMICONDUCTOR, 2011). 

3.2.1.3 Modo DCM 

Neste modo de condução a corrente do indutor chega a zero antes de iniciar-se um novo 

período de operação do conversor, consequentemente, o indutor é completamente descarregado, 

idem ao BCM. Desta forma, o acionamento do interruptor e o bloqueio dos diodos ocorrem 

com comutação em zero de corrente (ZCS), reduzindo-se as perdas de comutação destes 

elementos. Por outro lado, considerando o mesmo nível de potência, o valor da corrente eficaz 
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nesse modo é superior aos demais modos, aumentando as perdas em condução, e penalizando 

o tamanho dos elementos do conversor devido aos maiores esforços de corrente (VAQUERO, 

2013). 

Quando empregada a topologia buck-boost, flyback, SEPIC, Zeta ou Cuk, operando em 

DCM, estas se comportam como seguidores de tensão, garantindo assim um elevado FP 

empregando somente uma lei de controle (SIMONETTI; SEBASTIAN; UCEDA, 1997). Desta 

forma, a principal vantagem deste modo de operação é a simplificação do circuito de controle, 

resultando em uma solução de baixo custo em comparação ao modo CCM. 

A Tabela 6 apresenta as principais características de cada modo de condução conforme 

(ON SEMICONDUCTOR, 2011). Para SIA onde a potência geralmente é menor que 150 W, 

os valores de corrente eficaz não correspondem a uma desvantagem no modo DCM. Desta 

forma, o uso do modo DCM é normalmente empregado, justificado pelas demais vantagens 

deste modo. Da mesma forma, adota-se este modo neste trabalho como uma primeira 

aproximação. Verificado um desempenho inferior ao esperado para o estágio PFC, diferentes 

modos devem ser melhor investigados como alternativa mais plausível. 

Tabela 6 − Comparação dos modos de condução dos conversores estáticos no estágio de PFC 

Modo de Condução Características 

CCM 
 Maiores perdas de comutação 
 Maior valor de indutância 
 Corrente eficaz reduzida 

DCM 
 Maiores valores de corrente eficaz 
 Indutância reduzida 
 Melhor estabilidade 

BCM 
 Maiores valores de corrente eficaz 
 Frequência de comutação variável 

3.2.2 Topologias clássicas para PFC ativo 

A implementação da solução ativa para o estágio PFC é dada por um filtro de entrada, 

um retificador de onda completa, e um conversor CC/CC emulando uma carga resistiva. 

Conforme visto anteriormente, em função do modo de condução do conversor CC/CC, 

diferentes características são verificadas. 

Dentre as diferentes alternativas, usualmente utiliza-se as topologias clássicas dos 

conversores CC/CC, como é o caso do conversor buck, boost, buck-boost, SEPIC, Cuk e Zeta, 

mostrados na Figura 3.2, na qual suprimiu-se o filtro de entrada e as soluções isoladas. 
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Fonte: Autor. 

Conforme (GARCIA et al., 2003), de forma ideal, os conversores buck-boost, flyback, 

SEPIC, Cuk e Zeta operando em DCM drenam uma corrente perfeitamente senoidal e em fase 

com a rede, quando esta também for senoidal, obtendo-se um FP unitário. Outra vantagem 

destas topologias é a sua capacidade de operarem como elevadoras e abaixadoras da tensão de 

entrada vin. 

Nos conversores buck e boost operando em DCM no estágio PFC, a corrente de entrada 

não será perfeitamente senoidal, conforme análise mostrada em (ANDRÉ KIRSTEN, 2011). 

No conversor buck a corrente de entrada é distorcida dado ao fato que este conversor não drena 

corrente da rede quando a tensão de entrada for menor que a tensão de saída. Conforme análise 

apresentada em (ANDRÉ KIRSTEN, 2011), existem limites para a relação entre a tensão de 

entrada e a tensão de saída para que o conversor buck esteja em conformidade com a normativa 

IEC61000-3-2. Tais limites tornam impraticável o conversor buck para implementação do 

estágio PFC do driver proposto, uma vez que a operação é dada sob condições de entrada 

universal, sendo necessário uma tensão de barramento extremamente baixa, além disso, seria 

necessário elevado ganho estático considerando a operação na máxima tensão de entrada. Por 

Figura 3.2 – Conversores CC/CC clássicos, não isolados, empregados no estágio PFC: (a) buck, (b) 
boost, (c) buck-boost, (d) SEPIC, (e) Cuk, (f) Zeta. 

  

(a) (b) 

 
 

(c) (d) 

  

(e) (f) 
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outro lado, a distorção da corrente de entrada do conversor boost operando em DCM é dada 

pela não-linearidade na descarga do indutor. Da mesma forma, existem limites para a mínima 

tensão de barramento em relação a máxima tensão de entrada para que a normativa IEC61000-

3-2 seja atendida (ANDRÉ KIRSTEN, 2011) e (YAO et al., 2011). Além disso, dado a 

considerável ondulação da tensão de barramento (∆VBUS) do driver a ser desenvolvido, devido 

a utilização de capacitâncias reduzidas, o conversor boost não é empregado. Caso contrário, 

uma vez que a tensão de saída deve ser maior que o pico da entrada, seria necessária uma 

elevada tensão de barramento, para que o vale de VBUS (VBUS-∆VBUS/2) seja maior que o pico da 

tensão de entrada. 

Dentre as topologias buck-boost, SEPIC, Cuk e Zeta, adota-se neste trabalho o conversor 

buck-boost, por apresentar um número menor de componentes quando comparado aos 

conversores Cuk, SEPIC e Zeta. Embora o SEPIC e o Cuk podem evitar o emprego do filtro de 

entrada, os esforços de corrente nos indutores destes conversores são maiores se comparados 

aos esforços dos indutores do filtro de entrada, o que pode resultar em um driver com menor 

densidade de potência. 

Embora as topologias bridgeless não tenham sido consideradas até este momento do 

trabalho, as mesmas correspondem a alternativas promissoras para implementação do estágio 

PFC visando o aumento da eficiência (ALMEIDA, PEDRO SANTOS, 2014), e assim, devem 

ser consideradas em futuras análises. 

3.3 CONVERSORES RESSONANTES PARA O ESTÁGIO DE CONTROLE DE 

POTÊNCIA 

O estágio de controle de potência é responsável pela adequação do nível de tensão e 

corrente dos LEDs. Para melhorar a eficiência da conversão, usualmente justifica-se o emprego 

de conversores ressonantes. Em se tratando de drivers para acionamento de LEDs de média-

alta potência, a implementação do estágio PC com conversores ressonantes vem se tornando 

mais usual. 

O conversor ressonante CC/CC para o acionamento de LEDs, é composto por um 

inversor, um filtro ressonante, e um retificador de alta frequência. A vantagem da utilização de 

conversores ressonantes é sua comutação em ZVS e ZCS, o que reduz suas perdas de comutação 

(ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001). Por outro lado, a desvantagem é dada pela circulação de 

potência reativa no filtro, elevando os níveis de corrente do filtro e contribuindo para as perdas 

em condução. Desta forma, o projeto do conversor ressonante é conduzido de tal forma a 

diminuir ao máximo os níveis de corrente no filtro.  
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Em relação aos filtros, diferentes estruturas são amplamente discutidas na literatura. Em 

(ALMEIDA, PEDRO SANTOS, 2014) o filtro LC série, LC paralelo, LCC e LLC são 

minuciosamente analisados através da análise normalizada do ganho de tensão, nível de 

corrente no filtro e defasagem angular. Embora todas estas topologias podem ser empregadas 

no estágio PC, cada qual com suas características, verifica-se que o filtro LLC tem recebido 

maior atenção, sendo empregado ultimamente em uma série de diferentes trabalhos, como por 

exemplo em (WU, 2011), (ZHAO; XU; TRESCASES, 2014), (FENG; LEE; MATTAVELLI, 

2014), (WANG; GUAN; HUANG; et al., 2015), e (WANG; GUAN; REN; et al., 2015). Da 

mesma forma, soluções comerciais mostram apresentar a mesma tendência, como mostrado em 

(LI et al., 2016). 

O emprego do conversor LLC é justificado pela sua capacidade de operar em ZVS para 

diferentes condições de carga, variando da máxima carga para carga nula (WU, 2011). Assim, 

as perdas de comutação são reduzidas em comparação aos conversores clássicos PWM. Além 

disso, a capacidade do LLC operar com uma ampla faixa de tensão de entrada, mantendo a saída 

regulada, apresenta um apelo especial em driver para acionamento de LEDs onde a tensão de 

barramento apresenta considerável variação. Por fim, dado ao transformador do filtro LLC 

(conforme será visto a seguir), a isolação galvânica da saída é facilmente implementada, bem 

como, devido a relação de transformação, é possível obter-se tensões de saída relativamente 

baixas em comparação com a entrada, justificando seu emprego para alimentação de LEDs do 

tipo COB. 

3.3.1 Filtro LLC 

A Figura 3.3 mostra a configuração típica do conversor CC/CC ressonante LLC, 

alimentando uma carga resistiva. O conversor LLC pode ser dividido em três partes: 

1) interruptores S1 e S2, usualmente são do tipo MOSFET, os quais são comutados de 

tal forma a gerar um sinal retangular vab; 

2) o circuito ressonante, dado pelo capacitor série CS, indutância série LS e indutância 

magnetizante LM. A corrente elétrica do filtro (iR), e consequentemente a energia, é transferida 

para o secundário através do transformador (nP,nS). A tensão no primário do transformador (vac) 

é dada por um sinal retangular, o qual é função da tensão de saída (vo) e da relação de 

transformação. 

3) o secundário do conversor, dado por dois diodos (D1 e D2) formam o retificador de 

onda completa. O capacitor de saída Co filtra a tensão retificada, fornecendo a carga (RL) um 

valor CC. 
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Fonte: Adaptado de (HUANG, 2010). 

A operação do conversor LLC se configura de três modos distintos, em função da 

frequência de operação (fS) e a relação desta com as frequências de ressonância (f0). A Figura 

3.4 apresenta as principais formas do conversor em função das diferentes condições de 

operação, sendo f0 é dada por (9), está por sua vez é definida com a principal frequência de 

ressonância do conversor LLC. Como o conversor LLC se caracteriza como um conversor 

multiressonante, a segunda frequência de ressonância, menor que f0, é dada por (10). 
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De acordo com a Figura 3.4, na operação do conversor com fS = f0, quando S1 é 

bloqueado, iR se iguala com iM, e não ocorre mais transferência de energia para o secundário do 

transformador. Através de um tempo morto programado para o acionamento de S2, a comutação 

do inversor é dada em ZVS. 

A operação do conversor LLC no entanto pode se dar em diferentes frequências em 

relação a f0, desta forma, define-se as diferentes regiões de operação do conversor, conforme 

mostrado na Figura 3.5. 

Na região 1: Como fS é menor que fP o conversor opera em ZCS, porém perde-se a 

característica ZVS. Desta forma, evita-se a operação nesta região. 

Na região 2: fS é maior que fp porém menor que f0, ocorrendo nessa região uma 

multiressonância, em que LM participa da ressonância influenciando o ganho do LLC. Observa-

se na Figura 3.4 (para fS<f0), que iR se iguala a iM antes de finalizar-se o período de comutação. 

A partir deste momento, a transferência de energia para o secundário é cessada. Embora fS seja 

menor que f0, é possível obter-se ZVS no inversor bem como uma comutação suave nos diodos 

do retificador de saída. A corrente nos diodos apresenta característica descontínua, assim, 

Figura 3.3 – Conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC. 
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necessita-se maior corrente circulante no filtro ressonante para fornecer a carga a mesma 

quantidade de energia. Este nível adicional de corrente resulta em maiores perdas de condução 

tanto no primário como no secundário. 

Na região 3: a frequência de comutação fS é maior que f0, sendo a operação similar ao 

filtro LC série, uma vez que a indutância LM não participa da ressonância. De acordo com a 

Figura 3.4, nesta região de operação, o lado primário apresenta os menores níveis de corrente 

circulante, reduzindo-se as perdas em condução. Por outro lado, os diodos retificadores da saída 

não operam em comutação suave, apresentado perdas de comutação devido o tempo de 

recuperação reversa destes. No entanto, ainda se obtém ZVS nos interruptores do inversor. 

De forma geral, verifica-se que a operação do conversor LLC apresenta as melhores 

condições quando sua operação é dada em torno de f0. 

Fonte: Adaptado de (HUANG, 2010). 

Fonte: Autor. 

Figura 3.4 – Operação do conversor LLC. 

 
fS = f0 fS < f0 fS > f0 

 

Figura 3.5 – Ganho normalizado de tensão do conversor LLC em função da frequência normalizada. 
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3.4 REDUÇÃO DA ONDULAÇÃO DE CORRENTE NOS LEDS 

Considerando a estrutura de dois estágios independentes, composta pelo conversor 

buck-boost operando em DCM no estágio PFC, e o conversor CC/CC ressonante LLC 

implementando o estágio PC, investiga-se nessa subseção os métodos propostos na literatura 

para redução da OBF da corrente dos LEDs. 

Em (VALIPOUR; REZAZADEH; ZOLGHADRI, 2016), utilizando a estrutura S2C 

com conexão paralela, o conversor flyback operando em BCM implementa o estágio PFC, 

enquanto que o conversor buck, responsável pelo processamento da ondulação em baixa 

frequência, é alocado em uma saída adicional do flyback. Este driver opera com tensão de 

entrada universal, porém não apresenta capacidade de dimming. Para uma potência de 20 W, 

esta solução emprega 2 x 5,6 µF/160 V e 2 x 10 µF/50 V capacitores de filme. A máxima 

ondulação de corrente relatada é de 8%, e o rendimento verificado varia de 80% à 84%. 

Um driver com tensão de entrada universal e dimming, operando com capacitâncias 

reduzidas é proposto em (PERVAIZ; KUMAR; AFRIDI, 2016). Utilizando a estrutura S2A, a 

topologia é composta pelo conversor boost operando em CCM no estágio PFC e do conversor 

LLC no estágio PC. Evita-se o uso de capacitores eletrolíticos através de um circuito auxiliar, 

composto de capacitores chaveados. Esta solução emprega três capacitores de filme, possuindo 

estes 30, 150 e 100 µF. O protótipo de 300 W implementado, apresentou rendimento entre 96% 

e 98,5%, operando com tensão de entrada universal (90 – 265 VRMS). A operação do circuito de 

capacitores chaveados resultou em uma ondulação da tensão de barramento de no máximo 

7,5%. No entanto, a análise da ondulação da corrente não é apresentada. 

Da mesma forma, em (HE; RUAN; ZHANG, 2016) a estrutura S2B é empregada para 

um driver com tensão de entrada universal e dimming. Uma vez que capacitores eletrolíticos 

são evitados, o estágio bidirecional, implementado com conversor buck-boost, atua sobre a 

OBF, evitando que a corrente nos LEDs apresente elevados índices de Mod(%). Nesta solução, 

emprega-se um capacitor de 4,7 µF/155 V para o conversor bidirecional, sendo o valor de CBUS 

não apresentado. Para um módulo de 33,6 W, obteve-se um rendimento entre 74,5% e 85,5%. 

Em uma perspectiva diferente das demais apresentadas, em (LAMAR et al., 2012) 

implementa-se um driver empregando a estrutura S1B. Para possibilitar a utilização de 

capacitores de filme, e ainda manter uma corrente controlada nos LEDs, distorce-se a corrente 

de entrada através da injeção de uma terceira harmônica, com intuito de tornar mais contínua a 

potência instantânea de entrada. Resultados experimentais para um driver de 500 W 

empregando uma capacitância de 500 µF/400 V, implementado com o conversor boost, 

operando com tensão de entrada universal são apresentados. De forma geral conclui-se que 
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somente a distorção da corrente de entrada não permite a redução significativa das capacitâncias 

a fim de tornar praticável a utilização de capacitores de filme. 

Em (CAMPONOGARA, 2015) a estrutura S2C é proposta para acionamento de LEDs, 

sendo minuciosamente analisada. O método empregado para permitir-se reduzidas 

capacitâncias consiste no projeto adequado do sistema de controle do estágio que processa a 

parcela CA da tensão de barramento. Resultados experimentais de um driver de 70 W são 

apresentados, no qual emprega-se uma capacitância de 20 µF/157 V. 

Em (CESAR; LUZ, 2013), a estrutura S1C é emprega num driver de 70 W. Diferentes 

conversores são empregados para implementação do estágio PFC. Destaca-se neste trabalho o 

emprego da ação de controle como método para reduzir a capacitância e permitir a utilização 

de capacitores de filme, este método é denominado método ativo da redução da ondulação da 

corrente do LED. Neste caso, permite-se ao sistema de controle atuar sobre a ondulação da 

tensão de barramento de tal forma a compensar a mesma. No entanto, sendo os estágios 

integrados, tal prática leva a distorção da corrente de entrada. De forma similar, em (SOARES 

et al., 2016) o método ativo é empregado, no entanto, avaliam-se os limites de atuação do 

controle de modo a não deteriorar o FP e o conteúdo harmônico da corrente de entrada além 

dos limites especificados por norma. 

Considerando a estrutura de dois estágios independentes, adota-se neste trabalho o 

método de controle ativo da ondulação da tensão de barramento. Tal método é adotado uma vez 

que este não precisa de alteração do hardware de potência. 

3.5 CONCLUSÃO 

Neste capítulo apresentou-se uma breve discussão dos possíveis modos de condução de 

corrente dos conversores CC/CC empregados no estágio PFC, características, vantagens e 

desvantagens de cada modo são apresentadas. Dado a sua simplicidade e vantagens em sistemas 

de baixa potência, adota-se o modo DCM. Além disso, considerando a operação com tensão de 

entrada universal e considerável ondulação da tensão de barramento, bem como a necessidade 

de manter-se um bom desempenho do estágio PFC em toda a faixa de operação, o conversor 

buck-boost é selecionado. 

Para implementação do estágio de controle da corrente dos LEDs, em função do nível 

de potência envolvido e da necessidade de uma conversão eficiente, selecionou-se o conversor 

ressonante LLC. Por fim, definida a topologia, apresentou-se brevemente as técnicas 

empregadas em outros trabalhos para compensação da ondulação da tensão de barramento, em 
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que, adotou-se para este trabalho a compensação ativa da ondulação da tensão de barramento, 

a qual consiste no projeto otimizado do sistema de controle do estágio PC. 
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4 CONVERSOR BUCK-BOOST MEIA PONTE LLC 

4.1 INTRODUÇÃO 

Neste capítulo, apresenta-se o projeto dos conversores que implementam cada estágio 

da estrutura CA/CC de dois estágios independentes. O conversor buck-boost operando em DCM 

no estágio PFC é analisado e projetado considerando a operação com tensão de entrada 

universal e variação da carga. O conversor CC/CC meia-ponte ressonante LLC, que implementa 

o estágio de controle da corrente dos LEDs é analisado e projetado considerando dimming.  

4.2 TOPOLOGIA PROPOSTA 

A Figura 4.1 mostra a topologia dos estágios de potência que implementam o driver 

proposto. Para fins de análise e projeto, os estágios são considerados independentes. Essa 

consideração é válida uma vez que o capacitor de barramento CBUS atua de forma a desacoplar 

os estágios. Por outro lado, ao reduzir-se esta capacitância, tal grau de liberdade pode ser 

perdido. O limite da redução da capacitância imposta pelo desacoplamento dos sistemas não é 

investigado neste trabalho, sendo um tópico em aberto ainda na literatura, listado como um 

trabalho futuro a partir deste trabalho. 

Fonte: Autor. 

4.1 PROJETO DO CONVERSOR BUCK-BOOST PFC 

Nesta seção, o conversor buck-boost operando em DCM no estágio PFC é analisado e 

seu projeto é desenvolvido. Por se tratar de uma topologia difundida na literatura, suas etapas 

de operação não são apresentas neste trabalho, as quais são encontradas em (ERICKSON; 

MAKSIMOVIC, 2001). 

Figura 4.1 – Conversor buck-boost meia ponte LLC. 
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4.1.1 Análise do conversor buck-boost operando no estágio PFC em DCM 

O estágio PFC é responsável pela qualidade da energia consumida pelo driver. Desta 

forma, deve prover elevado FP e reduzido conteúdo harmônico da corrente drenada da rede 

elétrica para toda a faixa de operação. A Figura 4.2 mostra a topologia do conversor buck-boost, 

sendo o estágio PC substituído por sua resistência equivalente RPC, dada por (11). 

 
 

2

BUS
PC

oPFC

V
R

P
   (11) 

Em que: PoPFC corresponde a potência média de saída do estágio PFC. 

Para análise do conversor buck-boost operando no estágio do PFC, avalia-se 

inicialmente a corrente de entrada retificada, não filtrada, deste conversor, representada na 

Figura 4.3 pela corrente do interruptor SPFC (iSPFC). A corrente iSPFC filtrada resulta na corrente 

de entrada retificada |iin(t)|. 

Fonte: Autor. 

Fonte: Autor. 

A corrente média de entrada por período de comutação do conversor (TSPFC) é dada por 

(12). Sendo a frequência de chaveamento do conversor (fsPFC) muito maior que a frequência da 

rede elétrica (fR). Desta forma, aproxima-se a tensão de entrada por um valor contínuo em TSPFC. 

Analisando a média da corrente de entrada ao longo do período da rede, verifica-se uma forma 

Figura 4.2 – Topologia do conversor buck-boost operando no estágio PFC. 

 

Figura 4.3 – Corrente de entrada conversor buck-boost operando no estágio PFC no modo DCM. 
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de onde idealmente senoidal (retificada na figura), tornando o FP unitário para o conversor 

buck-boost operando em DCM. 

  
2

( )
2SPFC

SPFC
SPFC inpk RT

BB

D T
i t V sen t

L
   (12) 

Dividindo a tensão de entrada por (12) obtém-se (13), a qual representa a resistência 

equivalente do estágio PFC vista pela rede elétrica, ou a resistência emulada pelo estágio PFC. 

Desta forma, se os parâmetros que definem RPFC não se alterarem dentro do período da rede, a 

corrente de entrada tende a apresentar THD baixa além de se garantir FP elevado. No entanto, 

para o caso do conversor buck-boost, dado a descontinuidade da corrente de entrada mostrada 

na Figura 4.3, para obter-se efetivamente o valor médio da corrente de entrada por TSPFC, é 

necessário um filtro passa baixa na entrada, projetado para filtrar os componentes de frequência 

de chaveamento do conversor. 
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O valor médio da potência de entrada por período da rede elétrica é dado por (14). 
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Utilizando (13) em (14) e resolvendo a integral obtém-se (15) para a potência média de 

entrada do estágio PFC. 
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A fim de modelar-se o estágio PFC em seus valores médios, considera-se RPFC sem 

perdas e toda a potência de entrada é transferida para a saída através de uma corrente iO(t), 

conforme mostrado no modelo da Figura 4.4 (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001). A corrente 

iO(t) é dada por (16), possuindo uma componente alternada no dobro da frequência da rede 

elétrica e uma componente contínua (valor médio). 
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      (16) 

Como a corrente média do capacitor de barramento CBUS é nula em regime permanente, 

a corrente média de iO(t) é fornecida a carga RPC. A corrente média de saída é numericamente 

definida por (17). 
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Fonte: Autor. 

O modelo equivalente do estágio PFC apresentado, bem como as equações, são válidas 

enquanto que o conversor estiver operando no modo DCM. Para garantir a operação do 

conversor buck-boost em DCM considerando um sistema com tensão de entrada universal e 

dimming, a razão-cíclica de operação do conversor deve ser menor que a razão-cíclica crítica 

DC, definida em (18) (ALONSO et al., 1998). DC corresponde ao limiar entre o modo CCM e 

DCM. Para sistemas com elevada ondulação em VBUS, deve-se considerar o menor valor de 

VBUS(t), dado por VBUS-∆VBUS/2, para avaliação de DC. 

 BUS
C

BUS inpk

V
D

V V



  (18) 

4.1.2 Projeto do conversor buck-boost 

A Tabela 7 mostra os parâmetros de projeto do conversor buck-boost que implementa o 

estágio PFC do driver proposto. Embora os níveis de interferência eletromagnética (EMI) não 

são avaliados neste trabalho, adota-se de qualquer forma 40 kHz para a frequência de 

comutação fSPFC com objetivo de manter a 3ª harmônica desta frequência abaixo de 150 kHz, 

uma vez que a partir de 150 kHz o valor de quase-pico para EMI conduzida passa a ser limitado 

pela norma CISPR-22 (SARTORI, 2009). 

Tabela 7 – Especificações de projeto do conversor buck-boost no estágio PFC. 

Especificações de Projeto Buck-Boost PFC 

Tensão de Entrada (RMS) 85 – 265 VRMS 

Frequência da rede (fR) 50 – 60 Hz 

Frequência comutação Buck-Boost (fSPFC) 40 kHz 

Tensão Barramento VBUS (saída PFC) 400 V 

Potência saída do PFC 100 – 35 W 

Ondulação da tensão de barramento (∆VBUS) 10% 

 

Figura 4.4 – Modelo conversor buck-boost operando em DCM no estágio PFC. 
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Para VBUS adota-se 400 V como referência. Este nível de tensão é justificado uma vez 

que o conversor buck-boost é empregado, o qual, dada sua característica de elevador ou 

abaixador de tensão não apresentar restrições na relação de VBUS e o pico da tensão de entrada 

para atender as normas que limitam o FP e o conteúdo harmônico da corrente drenada da rede. 

O projeto do conversor buck-boost consiste basicamente em determinar LBB e CBUS, 

tendo como base os parâmetros de projeto. No entanto, é necessário selecionar-se a razão-

cíclica adequada para as condições de projeto (Ddesign). Em (MENKE et al., 2015) a variação da 

razão-cíclica é analisada considerando o estágio PFC operando em DCM com tensão de entrada 

universal. Existem dois valores para razão-cíclica que não devem ser confundidos. O primeiro, 

se refere a razão-cíclica de projeto Ddesign, e o segundo, a razão-cíclica de operação D. Em que 

D, é ajustada pelo sistema de controle durante a operação com tensão de entrada universal e 

dimming. A relação entre Ddesign e os parâmetros de projeto (Vdesign e Vin) é dada em (19), a  qual 

é válida somente para os conversores buck-boost, flyback, SEPIC, Cuk e Zeta operando em 

DCM no estágio PFC. 

 ( ) design design

in

in

D V
D V

V
   (19) 

Em que: Vdesign corresponde a tensão de entrada de projeto, sendo que nesta tensão o conversor 

opera com Ddesign. 

A Figura 4.5 mostra a variação da razão-cíclica de operação D em função da tensão de 

entrada Vin para diferentes razões-cíclicas de projeto Ddesign, considerando a tensão de projeto 

Vdesign = 265 VRMS. Deve-se destacar que nessa análise o nível de potência aparece de forma 

intrínseca, sendo Ddesign selecionado considerando a potência nominal (100 W), uma vez que 

para potências menores, a razão-cíclica vai ser menor. Assim, com base na Figura 4.5 adota-se 

como Ddesign o valor de 20%, a qual corresponde a razão-cíclica de operação para a máxima 

tensão de entrada com potência nominal. O valor Ddesign de 30% não é selecionado, uma vez 

que este não permite operação com tensão de entrada universal no modo DCM. Por outro lado, 

Ddesign de 10% não é selecionado, uma vez que para menores níveis de potência têm-se menores 

valores de D, o qual pode ser tornar impraticável quando for muito baixo (< 5%). 

A indutância do conversor buck-boost LBB é então definida conforme (20), expressão 

obtida resolvendo-se (15) para LBB. 

 
       

2 22 2
max

max

2 0, 2 265 2
351,12

4 4 100 40

design in

BB
in S

D V V
L H

P f W kHz
  

 
  (20) 



92 

Fonte: Autor. 

Conhecidos os parâmetros do conversor, avalia-se a faixa de variação da razão-cíclica 

de operação D, a qual pode ser calculada através de (21). A Figura 4.6 mostra a faixa de variação 

de D em função da tensão de entrada universal e da potência de entrada.  
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Fonte: Autor. 

Figura 4.5 – Variação da razão cíclica de operação em função da tensão de entrada para diferentes 
razões-cíclicas de projeto considerando Vdesign = 265 VRMS. 

 

Figura 4.6 – Faixa de variação da razão-cíclica do conversor buck-boost PFC operando em DCM em 
função da tensão de entrada universal (85–265 VRMS) e potência de saída variável (100 W – 35 W). 
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Uma vez que, garantida a operação em DCM em toda a faixa de operação, obtém-se 

elevado FP, dado a característica de seguidor de tensão do conversor buck-boost operando em 

DCM no estágio de PFC (SIMONETTI; SEBASTIAN; UCEDA, 1997). 

Conforme analisado anteriormente, a corrente de saída do estágio PFC, dada por (16), 

é composta por uma componente CC e outra componente CA no dobro da frequência da rede 

elétrica. Uma vez que a componente CA que flui por CBUS é responsável pela ondulação da 

tensão de barramento ∆VBUS, sua amplitude é definida por (22). 
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Resolvendo (22) para CBUS obtém-se (23). 
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No entanto, em (23) o driver é considerado sem perdas. Com base nos parâmetros da 

Tabela 7 e considerando um rendimento de 85%, CBUS passa a ser definido por (24). 
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Por fim, definidos CBUS e LBB, o filtro de entrada de modo diferencial (CF e LDM) é 

projetado para máxima tensão de entrada e máxima potência, seguindo a metodologia 

apresentada em (ANDRÉ KIRSTEN, 2011). Considerando uma frequência de corte de 1/10 de 

fSPFC e fator de amortecimento de 0,7, o filtro de entrada projetado é mostrado juntamente com 

os demais elementos do estágio PFC na Tabela 8. O filtro de modo comum (LCM) é adicionado 

para evitar a circulação de corrente da fonte de entrada pelo circuito de instrumentação e 

controle, os quais são alimentados por fontes auxiliares externas.  

Tabela 8 – Especificações de projeto do conversor buck-boost. 

Parâmetros conversor buck-boost PFC 

D Razão cíclica nominal (265 VRMS) 0,20 

LBB Indutância do conversor buck-boost 351 µH 

CBUS Capacitância de barramento 25 µF 

Filtro de entrada 

CF Capacitor de filtro do modo diferencial 470 nF/400 V 

LDM Indutor de filtro do modo diferencial 3,9 mH 

LCM Indutor de filtro de modo comum 2 x 6 mH 
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4.2 CONVERSOR RESSONANTE LLC 

A Figura 4.7 mostra a topologia do conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC, o 

qual é empregado para implementação do estágio de controle da corrente dos LEDs, também 

referido como estágio PC (do inglês, Power Control). Ao empregar-se o conversor LLC para o 

estágio PC do driver, a corrente de saída é controlada ao invés da sua tensão, conforme discutido 

anteriormente. É comum em projetos de drivers, aproximar-se o modelo do LED por uma 

resistência equivalente. No entanto, tal prática deve considerar a não linearidade do LED (WU, 

2011), e não se basear somente nos valores nominais de tensão VLED e corrente ILED para definir-

se o valor da resistência equivalente da carga. 

Fonte: Autor. 

O projeto de conversores ressonantes é baseado em sua resposta em frequência, 

trabalhando-se especialmente com os ganhos de tensão, e em drivers para acionamento de LEDs 

com o ganho de corrente. Em (WU, 2011), a análise e projeto do filtro ressonante LLC é 

desenvolvido par uma carga baseada em LEDs, sendo considerada a sua não linearidade. Desta 

forma, devido a consideração da particularidade não linear dos LEDs, a mesma metodologia é 

empregada neste trabalho. 

Por conveniência, o modelo elétrico do LED e sua relação V-I é novamente mostrada 

na Figura 4.8. Neste modelo, a tensão Vth pode ser vista como o limiar entre o estado ligado e 

desligado do LED. Quando VLED for menor que Vth o LED está desligado. Por outro lado, 

quando VLED for maior que Vth, o LED passa a conduzir e a relação V-I dada por (25) é 

obedecida. 

Figura 4.7 – Conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC. 

 



95 

Fonte: Autor. 
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4.2.1 Análise do conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC 

Para a análise do conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC, empregado para 

implementação do estágio PC do driver proposto, o circuito mostrado na Figura 4.9 é 

considerado. 

Fonte: Autor. 

Negligenciando-se a ondulação de tensão e corrente nos LEDs na frequência de 

operação do inversor fSHB, obtém-se o circuito equivalente mostrado na Figura 4.10, no qual, a 

tensão de entrada vab é uma forma de onda quadrada da mesma forma que a tensão sobre o 

primário do transformador vac. Este circuito equivalente é o mesmo utilizado para análise do 

conversor com carga resistiva, no entanto, a diferença está na característica da carga que deve 

Figura 4.8 – Modelo elétrico equivalente do LED. 

 

 
  

Figura 4.9 – Conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC. 
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ser cuidadosamente analisada. A amplitude do sinal vac é dado pela tensão VLED referida ao 

primário v*
LED. Analisando o filtro LLC através da aproximação pela primeira harmônica (FHA, 

Fundamental Harmonic Aproximation), tem-se que, através da série de Fourier a componente 

fundamental de vac é dada por (26). 

 .1

4
sen( )LED

ac SHB

nV
v t


   (26) 

Em que: n é a relação de transformação do transformador do filtro LLC e ωSHB a frequência 

angular de comutação do inversor. 

Considerando a operação do LLC na principal frequência de ressonância do filtro f0, e 

sendo a corrente média dos LEDs a corrente média de saída do retificador, a corrente iac passa 

a ser definida por (27). 
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   (27) 

Fonte: Autor. 

Desta forma, a carga pode ser modelada por um resistor equivalente CA, com sua 

resistência definida por (28), conforme mostrado na Figura 4.11. 
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No entanto, como neste caso a carga é baseada em LEDs, seu comportamento linear por 

partes deve ser considerando na definição da resistência equivalente CA Rac. Desta forma, 

substituindo (25), (26) e (27) em (28) obtemos (29). Como pode ser visto em (29), o resistor 

equivalente AC (Rac) não é dado por uma resistência constante, mas reflete o comportamento 

não linear do LED. O circuito equivalente CA do conversor obtido é mostrado na Figura 4.12, 

em que Rac é dado por (29). 
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Figura 4.10 – Circuito equivalente do conversor LLC operando com LED para LED thV V . 
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Fonte: (WU, 2011). 

Fonte: Autor. 

Embora o circuito equivalente seja idêntico para o caso de uma carga resistiva, a 

definição de Rac é completamente diferente, considerando o comportamento não linear do LED. 

Deve-se notar que a definição de Rac é idealmente válida para operação na f0, em que o cálculo 

da corrente iac dado em (27) está em fase com vac. Operando acima ou abaixo de f0, a definição 

em (27) não é mais válida, ou passa a apresentar divergências, da mesma forma, o cálculo do 

valor eficaz de vac se altera. Como trabalho futuro, sugere-se a análise do modelo equivalente 

quando não se deseja operar em f0 nas condições nominais. 

4.2.1.1 Ganho de tensão 

Com base na definição de Rac (29), dois circuitos equivalentes CA devem ser analisados 

independentemente, desta forma obtendo-se resultados que considerem o comportamento não 

linear do LED. Quando VLED for menor que Vth o LED está desligado, sua corrente é nula e Rac 

do circuito equivalente apresenta valor infinito. Por outro lado, quando VLED for maior que Vth, 

o LED passa a conduzir com a relação entre V-I dada por (25), e o valor de Rac passa a assumir 

um valor finito definido por (29). 

Deste modo, resolvendo o circuito equivalente da Figura 4.12, o ganho de tensão do 

estágio PC operando com carga baseada em LEDs é obtido por (30). 
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Figura 4.11 – Formas de onda equivalente e definição de Rac para operação na frequência de ressonância.

 

Figura 4.12 – Circuito equivalente do conversor LLC operando com LED. 
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No entanto, a expressão que define ZP(ωS) é função da condição que se encontra o 

módulo de LEDs, ligado ou desligado. De forma mais genérica, o ganho de tensão é então 

definido conforme (35). Neste caso, o ganho de tensão é apresentado de forma normalizada em 

função dos parâmetros dados em (31), (32) e (33). A dedução desta expressão é suprimida neste 

trabalho, sendo encontrada em (WU, 2011). 
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Em que: Ln é a relação de indutâncias do LLC; e Q o fator de qualidade do filtro. 

4.2.1.2 Ganho de corrente 

Para obter o ganho de corrente do filtro LLC, emprega-se a mesma análise utilizada para 

dedução do ganho de tensão do conversor, em que se considera os dois estados dos LEDs. A 

análise do ganho de corrente passa a ser mais importante em drivers devido ao fato que esta é 

a variável usualmente sob controle. 

O ganho de corrente do conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC considerando a 

não linearidade do LED é dada por (36), onde IN é o fator de normalização da corrente de carga 

dos LEDs, dado por (34) e corresponde a corrente de saída considerando condições nominais 

de entrada e saída para operação na frequência de ressonância. 
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A Figura 4.13 mostra a relação do ganho de corrente em função da frequência 

normalizada (fSHB/f0) para diferentes condições de carga Q e diferentes relações de indutâncias 

Ln. É possível verificar o comportamento não linear do LED, uma vez que acorrente é nula 

quando VLED < Vth. 
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Fonte: Autor. 

4.2.2 Projeto do conversor CC/CC meia-ponte ressonante LLC 

Conforme mencionado anteriormente, a metodologia segue o trabalho de (WU, 2011) e 

(LU et al., 2006), os quais analisam minuciosamente a operação do LLC para o acionamento 

de uma carga baseada em LEDs. A Tabela 9 mostra as especificações de projeto do estágio PC. 

Tabela 9 – Especificações de projeto do conversor CC/CC meia-ponte ressonante LLC. 

Especificações de Projeto  

Tensão de Entrada (VBUS) 400 V 

Frequência de comutação do inversor fSHB 102,7 kHz 

Tensão média de saída VLED 87,37 V 

Corrente média de saída ILED 1,15 A 

Resistência dinâmica do módulo de LEDs rd 6,219 Ω 

Ondulação percentual da tensão de saída na fSHB 0,25% 

4.2.2.1 Relação de transformação 

O projeto do conversor LLC inicia com a definição da relação de transformação (n), a 

qual determina o ponto de operação do conversor sob condições nominais de entrada e saída. 

O projeto do filtro LLC é conduzido com objetivo de obter-se a máxima eficiência nas 

condições nominais de operação. Desta forma, o projeto de n deve fazer o conversor operar o 

mais próximo possível da principal frequência de ressonância f0, ponto que corresponde a 

melhor eficiência do conversor meia ponte LLC (WU, 2011). Como na frequência de 

ressonância o ganho do LLC é unitário, n passa a ser definido por (37), de tal forma que se 

obtenha a operação na frequência de ressonância para a condição nominal. 

Figura 4.13 – Ganho de corrente do conversor LLC para diferentes fatores de qualidade (Q) e relações 
de indutância (Ln). 

 

(a) (b) 
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4.2.2.2 Tempo morto do inversor e indutância magnetizante do transformador 

Em (LU et al., 2006) a corrente eficaz do primário e do secundário do transformador 

são definidas em função da indutância magnetizante LM e dos parâmetros fSHB, VLED, ILED, e n. 

Considerando a operação na f0, a relação entre LM e o pico da corrente magnetizante (IM) durante 

a comutação dos interruptores do inversor é dada por (38). No entanto, para garantir a operação 

em ZVS, a capacitância de saída de um dos MOSFETs (COSS) deve ser descarregada antes de 

acionar-se o MOSFET complementar, conforme esquematizado na Figura 4.14. Desta forma, o 

comando dos interruptores do inversor é implementado com um tempo morto td, o qual deve 

atender as restrições dadas por (39). 

 
2

4
LED

M

M SHB

nV
I

L f
   (38) 

 2M d OSS BUSI t C V   (39) 

Combinando (38) e (39), encontra-se o critério de seleção para a indutância 

magnetizante LM, de acordo com (40). 

 
16 C

d
M

SHB oss

t
L

f
   (40) 

Fonte: (WU, 2011). 

Tal análise torna agora possível estabelecer-se uma relação entre o tempo morto td de 

comutação dos interruptores do inversor e as perdas totais de condução do primário e do 

secundário, sendo, a corrente eficaz plotada em função do tempo morto do inversor. Conhecida 

a corrente eficaz do primário e do secundário, com base nas resistências de condução dos 

MOSFETs do inversor, e da queda de tensão dos diodos retificadores de saída, a relação entre 

as perdas de condução e o tempo morto do inversor é conhecida. Para o MOSFET IRF840, com 

Figura 4.14 – Requisito para corrente magnetizante garantir ZVS operando em f0. 
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COSS = 200 pF, rDSon = 0,8 Ω e considerando a queda de 1 V para os diodos retificadores de 

saída, o tempo morto td otimizado é de 200 ns. Com estes parâmetros e a partir de (40), o 

máximo valor obtido para LM é de 608 µH. Desta forma, o valor adotado para LM é de 600 µH. 

4.2.2.3 Definição do fator de indutância e do fator de qualidade 

Conforme análise anterior, os ganhos de tensão e corrente do filtro LLC são definidos 

em função de parâmetros normalizados fn, Ln e Q. Utilizando os ganhos de tensão e corrente 

definidos em (35) e (36), a Figura 4.15 mostra o ganho de corrente para diferentes fatores de 

qualidade Q sendo Ln = 3. Como pode ser visto, quanto maior Q, menor será o máximo ganho 

de corrente. Desta forma, seleciona-se um valor intermediário, uma vez que valores muito 

baixos de Q, resultam em uma corrente de filtro com maior conteúdo harmônico. 

Adotando-se Q = 3, a Figura 4.16 mostra o ganho de corrente para diferentes relações 

de indutância Ln. Para evitar uma ampla faixa de variação de fSHB durante o dimming 

implementado por AM, por exemplo, e além de evitar-se uma grande sensibilidade da variação 

da corrente em função de fSHB, adota-se um valor intermediário para Ln = 3. 

Fonte: Autor. 

Figura 4.15 – Ganho de corrente do conversor LLC para diferentes fatores de qualidade considerando 
Ln = 3. 
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Fonte: Autor. 

4.2.2.4 Projeto da indutância e da capacitância série 

Definidos n, LM e Ln, resta definir-se o valor da indutância série LS e capacitância série 

CS. O valor de LS é diretamente definido por (41). A principal frequência de ressonância f0 é 

determinada por (31). Uma vez conhecido LS, e sendo f0 a frequência em que se deseja operar 

sob condições nominais, resolve-se (31) para CS, obtendo-se (42). 

 
600

200
3

M
S

n

L H
L H

L


     (41) 

 
2 2

1
12

4
S

S S

C nF
L f

    (42) 

4.2.2.5 Projeto capacitor de saída CO 

Devido ao baixo valor de rd, sabe-se que pequenas ondulações em VLED resultam em 

consideráveis ondulações da corrente ILED. Desta forma, limita-se a ondulação percentual de 

VLED em 0,25% na frequência de comutação. O projeto do capacitor de saída CO, segue a 

metodologia apresentada em (ZHAO; XU; TRESCASES, 2014), sendo determinada de acordo 

com (43). 
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  (43) 

Por fim, a Tabela 10 mostra os elementos projetado que compõem o estágio PC. 

 

 

 

Figura 4.16 – Ganho de corrente do conversor LLC para diferentes relações de indutância, considerando 
Q = 3. 
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Tabela 10 – Parâmetros do conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC projetado. 

Conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC 

CS Capacitor série 12 nF 

LS 
Indutor série 
EE/25/10/6, 60 espiras, 2xAWG24 

200 µH 

LM Indutância magnetizante 600 µH 

Transformador 
EE30/15/14,  
np = 100 – 2xAWG24 
ns = 44 – 3xAWG24 

 

 

4.3 SIMULAÇÕES 

Com objetivo de validar o projeto realizado, cada estágio é simulado de forma 

independente, sendo verificados somente os resultados de simulação para as condições 

nominais de projeto. A Figura 4.17 mostra as principais formas de onda para a simulação 

conversor buck-boost operando em DCM no estágio PFC, operando com a potência nominal de 

100 W e tensão de entrada de 265 VRMS. Nestas condições, verifica-se um FP de 0,994 com 

THDi de 3,368%. Além disso, conforme esperado, dado a capacitância reduzida CBUS, verifica-

se uma ondulação de 32 V pico a pico na tensão de barramento. Por fim, a corrente no indutor 

mostra a operação em DCM. Nesta simulação, se utiliza como carga o conversor buck com 

controle por histerese, emulando uma carga com consumo de potência constante de 100 W. 

Esquemáticos utilizados na simulação são apresentados no Apêndice B.  
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Fonte: Autor. 

A Figura 4.18 mostra os resultados de simulação do conversor LLC operando nas 

condições nominais de projeto. Verifica-se uma corrente média de aproximadamente 1,15 A, 

operação com ZVS, e de acordo com a corrente magnetizante a operação em f0. No entanto, 

para verificar a influência da ondulação da tensão de barramento sobre a corrente dos LEDs, 

Figura 4.17 – Resultados de simulação conversor buck-boost operando em DCM no estágio PFC para 
potência nominal de 100 W e tensão de entrada de 265 VRMS. 
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substitui-se na simulação a fonte CC de 400 V, por uma fonte de tensão com valor definido em 

(44). Para esta condição, o resultado da simulação é mostrado na Figura 4.19, onde verifica-se 

agora elevada ondulação da corrente dos LEDs, com Mod(%) de 43,47%. 

 ( ) 400 15 (2 120 )BUSv t sen t V    (44) 

Fonte: Autor. 

  

Figura 4.18 – Resultado de simulação conversor LLC operando nas condições nominais de projeto. 
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Fonte: Autor. 

 

 

4.3.1  Especificações dos semicondutores 

A Tabela 11 apresenta a análise dos esforços de tensão e corrente nos semicondutores 

do driver, bem como o semicondutor selecionado. A análise dos esforços que demandam maior 

tratamento matemático são desprezados, e o valor obtido de simulação é utilizado. 

  

Figura 4.19 – Resultado de simulação conversor LLC operando com componente CA na tensão de 
barramento. 
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Tabela 11 – Análise dos esforços de tensão e corrente dos semicondutores do driver. 

 Elemento Esforços de tensão e corrente 
Modelo 

utilizado 

Estágio 

PFC 

Interruptor SPFC 

IMAX  ≈ 5,2 A; @85 VRMS 

IRMS  ≈ 1,82 A; @85 VRMS 

VMAX = VBUS + ∆VBUS/2 + Vinpk ≈ 800 V 

STP21N90K5 

Diodo DBB 

IAVG ≈ 0,250 A 

IMAX ≈ 5,2 A; @85 VRMS 

VMAX = VBUS + ∆VBUS/2 + Vinpk ≈ 800 V 

MUR4100 

Diodo da ponte 

retificadora 

IAVG ≈ 0,557 A; @85 VRMS 

IMAX ≈ 1,77 A; @85 VRMS 

VMAX = Vinpk ≈ 375 V 

MUR4100 

Estágio 

PC 

Interruptor do 

inversor S1 e S2 

IMAX = 1,1 A 

IRMS = 890 mA  

VMAX = VBUS + ∆VBUS/2 ≈ 430 V 

IRF840 

Diodo retificador 

D1 e D2 

IAVG = ILED = 1,15 A 

IMAX = ILED
./2 ≈ 1,8 A 

VMAX = 2.VLED ≈ 160 V 

MUR620 

 

4.4 ANÁLISE DO GANHO DA TRANSFERÊNCIA DE ONDULAÇÕES 

Conforme verificado através da simulação, com a presença da ondulação da tensão de 

barramento de aproximadamente 7,5%, verificou-se uma ondulação de 86,9% na corrente dos 

LEDs. Essa relação entre os percentuais apresentados é inicialmente discutido para o conversor 

série ressonante em (ALMEIDA, PEDRO SANTOS, 2014). Em (ALONSO et al., 2012), essa 

relação entre as ondulações é analisada para diferentes conversores PWM CC/CC, sendo 

definida como taxa de transferência da ondulação. De forma sistemática em (DE MELO et al., 

2015), é desenvolvido um estudo com objetivo de relacionar parâmetros de projeto, como o 

fator de qualidade do filtro ressonante, com a taxa de transferência da ondulação. Em tal estudo, 

verificou-se que o fator de qualidade, bem como a frequência de operação em relação a 

frequência de ressonância, afeta diretamente a taxa de transferência da ondulação. 

Embora tal análise possa permitir a operação do driver proposto nesta dissertação com 

capacitâncias ainda mais reduzidas, a mesma não é considerada neste momento, devido ao fato 
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que, a técnica adotada para redução da ondulação da corrente consiste no controle ativo do 

estágio PC. Assim, dado a crescente demanda da topologia LLC no estágio PC em drivers para 

LEDs, a investigação da taxa de transferência da ondulação tem grande apelo no meio 

científico, sendo definido como um dos principais trabalhos futuros a partir desta dissertação. 

4.5 CONCLUSÃO 

Neste capítulo apresentou-se a análise e projeto do conversor buck-boost operando no 

estágio PFC, bem a análise e projeto do conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC que 

implementa o estágio de controle da corrente dos LEDs. 

O projeto dos elementos de cada conversor foi apresentado. Resultados de simulação 

foram apresentados com a finalidade de validar a metodologia de projeto empregada. Através 

dos resultados, verificou-se a operação de cada estágio conforme projetado. Além disso, 

verificou-se o efeito da ondulação da tensão de barramento sofre a ondulação da corrente dos 

LEDs, ficando claro a necessidade de um sistema que atue sobre no driver na forma de evitar 

elevadas ondulações de corrente nos LEDs. 
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5 MODELAGEM DINÂMICA DA TOPOLOGIA PROPOSTA 

5.1 INTRODUÇÃO 

Com objetivo de implementar um driver com tensão de entrada universal e controle de 

intensidade luminosa, passa a ser necessário que as variáveis de interesse sejam controladas. O 

controle dessas variáveis pode ser feito de diferentes formas, sendo a mais convencional 

baseada na realimentação da variável de interesse e a comparação desta com um valor de 

referência. A diferença gerada na comparação (erro) é processada por um sistema de 

compensação, o qual por sua vez atua sobre o driver de forma a tornar esse erro nulo. 

No entanto, para que o processamento do erro resulte num sistema estável, além de 

possuir uma resposta adequada frente a distúrbios no sistema, é necessário conhecer-se a 

resposta dinâmica do sistema a ser controlado, no caso os conversores que compõem cada 

estágio do driver. De forma a possibilitar o correto projeto dos compensadores, desenvolve-se 

neste capítulo a modelagem dinâmica dos estágios que compõem o driver proposto. Da mesma 

forma que o projeto, a modelagem também é realizada de forma independente para cada estágio. 

5.2 MODELAGEM DE CONVERSORES ESTÁTICOS 

A modelagem de conversores estáticos tem por objetivo conhecer o comportamento 

dinâmico das variáveis de interesse em função de perturbações no sistema. Tais perturbações 

podem ocorrer nas variáveis de entrada do sistema, variáveis de controle, bem como nos 

próprios parâmetros do conversor, sendo normalmente esse modelo representado 

matematicamente, na sua maioria no domínio da frequência na forma de funções de 

transferência (FT). 

Diferentes técnicas de modelagem aplicadas a conversores estáticos foram 

desenvolvidas nas últimas décadas. Em função da topologia e do princípio de funcionamento, 

seleciona-se o método mais adequado de modelagem. Em uma visão otimista, trabalhos têm 

abordado métodos de modelagem genéricos, no entanto, ainda não estão consagrados na 

literatura. 

Em se tratando de conversores estáticos PWM, tem-se obtido bons resultados utilizando 

o método do modelo médio no espaço de estados e o modelo médio da chave PWM, estes 

métodos são apresentados com detalhes em (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001). Como a 

resposta dinâmica dos conversores PWM é principalmente função do filtro passa baixa de saída, 
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estas técnicas de modelagem baseadas em valores médios permitem conhecer a resposta 

dinâmica de tais conversores em uma faixa de frequência menor que a metade da frequência de 

comutação. No entanto, em conversores ressonantes, as correntes e tensões não necessariamente 

possuem valores médios, além disso, possuem elevado conteúdo harmônico na frequência de 

comutação. Devido a essa natureza oscilatória, as técnicas baseadas em valores médios não 

podem ser utilizadas, uma vez que esta elimina informações na frequência de comutação 

(YANG, ERIC XIAN-QING, 1994). 

Para a modelagem do conversor buck-boost operando no estágio PFC no modo DCM, 

emprega-se neste trabalho a técnica baseada no modelo médio da chave PWM. Está técnica é 

utilizada da mesma forma em (BENDER, 2012) para o conversor buck-boost PFC em DCM, 

em (FRAYTAG, 2015) para o conversor SEPIC PFC em DCM, onde os resultados obtidos para 

o modelo dinâmico reproduzem fidedignamente a resposta dinâmica do conversor. 

Devido às restrições dos métodos de modelagem baseados em valores médios quando 

destinados a modelagem de conversores ressonantes, deve-se adotar uma técnica mais 

adequada. Para tal finalidade, a modelagem de conversores ressonantes tem se dado através de 

funções descritivas estendidas (EDFs), proposto por (YANG, ERIC XIAN-QING, 1994). O 

conversor ressonante LLC para uma carga resistiva é modelado através de EDFs em (SHAIK; 

KANKANALA, 2012a), (CHANG et al., 2012) e (CHANG; CHENG; CHENG, 2014). 

A modelagem do conversor LLC empregado para o acionamento de LEDs é apresentado 

em (WANG et al., 2016). Outros trabalhos que empregam o filtro LLC para acionamento de 

LEDs, quando não apresentam a modelagem referenciam principalmente o trabalho de (YANG, 

ERIC XIAN-QING, 1994) e (CHANG et al., 2012), como é o caso em (WANG; GUAN; REN; 

et al., 2015). 

No entanto, devido a não linearidade do LED e a necessidade do controle de corrente 

de saída, além do ganho de corrente já tratado no capítulo anterior, a modelagem dinâmica do 

conversor deve levar em consideração a carga baseada em LEDs. A modelagem dinâmica de 

conversores PWM considerando a não linearidade do LED é abordada em (ALMEIDA, P. S. et 

al., 2013) para o conversor buck, e em (LIN; CHEN, 2009) para o conversor boost. Como 

conclusão destes dois últimos trabalhos citados, verifica-se que a modelagem considerando 

somente a resistência equivalente do LED não é adequada para predizer o real comportamento 

dinâmico do driver. 

Desta forma, devido à ausência de referências na literatura do modelo de pequenos 

sinais do conversor LLC considerando a não linearidade do LED, propõe-se neste capítulo essa 
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modelagem, tendo como base o procedimento detalhadamente apresentado em (SHAIK; 

KANKANALA, 2012a) para uma carga puramente resistiva. 

5.3 MODELAGEM DO CONVERSOR BUCK-BOOST DCM  

A modelagem do conversor buck-boost operando em DCM é baseada na substituição 

dos interruptores controlados e não controlados por fontes de corrente e tensão equivalentes e 

no cálculo das médias das formas de onda (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001). O objetivo 

central desta técnica consiste em encontrar um circuito médio equivalente invariante no tempo 

para a rede de interruptores. O processo de modelagem do conversor buck-boost é apresentado 

de forma reduzida, sendo detalhes do equacionamento encontrados em (BENDER, 2012) e 

(FRAYTAG, 2015).  

A Figura 5.1 apresenta o conversor buck-boost operando no estágio PFC, em que se 

destaca a rede de interruptores. A rede de interruptores é composta pela porta de entrada 

relacionando v1(t) e i1(t), e pela porta de saída, a qual relaciona v2(t) e i2(t). 

Fonte: Autor. 

O próximo passo consiste no cálculo dos valores médios por período de chaveamento 

TS das formas de ondas de tensão e corrente nos terminais de cada porta. O Quadro 1 mostra as 

formas de onda de cada porta, bem como o valor médio calculado para cada forma de onda. 

Com base nos valores médios encontrados para os valores de tensão e corrente em cada 

porta, constrói-se o modelo equivalente de cada porta. Analisando (47), verifica-se que a 

corrente média por período de chaveamento na porta 1 é proporcional a tensão desta porta (v1). 

Dado a essa proporcionalidade, modela-se a porta de entrada por uma resistência equivalente 

sem perdas Re definida por (49). 

Rearranjando (48), verifica-se o produto da tensão média v2 pela corrente média i2, 

resultando em uma potência média p. Destaca-se que essa potência não depende da carga RPC, 

sendo função apenas de Re e da tensão aplicada na porta 1. Desta forma, atribui-se a porta 2 o 

Figura 5.1 – Conversor buck-boost com a rede de interruptores. 
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comportamento de uma fonte de potência, com módulo igual a potência absorvida por Re. 

Assim, de forma resumida tem-se que a porta de entrada obedece a 1ª Lei de Ohm, e toda a 

potência absorvida pela porta de entrada é transferida para a porta de saída. O modelo médio 

do conversor buck-boost operando em DCM é mostrado na Figura 5.2. Como este modelo 

envolve o produto de tensões e correntes variáveis no tempo, o mesmo apresenta características 

não-lineares. Ressalta-se que este modelo prediz o comportamento médio de baixa frequência, 

uma vez que se despreza as componentes harmônicas de alta frequência naturais da comutação. 

Fonte: Autor. 
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Quadro 1 – Formas de onda nas portas de entrada e saída. 
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Fonte: Autor. 

A obtenção do modelo médio linear tem como princípio a linearização do circuito em 

torno de um ponto operação, consequentemente, o modelo linear obtido é válido apenas para 

pequenas perturbações em torno deste ponto, desta forma refere-se a este modelo também como 

de pequenos sinais. Nos procedimentos de modelagem, refere-se a esse passo como o de 

perturbação e linearização, e os sinais de interesse são dados agora pelo valor médio no ponto 

de operação, acrescido do uma pequena perturbação, conforme (50). 

 

1 1 1

1 1 1

2 2 2

2 2 2

1

ˆ( ) ( )

ˆ( ) ( )

ˆ( ) ( )

ˆ( ) ( )

ˆ( ) ( )

S

S

S

S

T

T

T

T

i t I i t

v t V v t

i t I i t

v t V v t

d t D d t

 

 

 

 

 

  (50) 

Considerando a expressão não linear para corrente média na porta de entrada, aplicando-

se a perturbação em torno de um ponto médio, teremos que a corrente média de entrada vai ser 

função do valor CC definido pelo ponto de operação acrescido da componente CA, de forma 

genérica dada por (51). 

   1

1 1 1 2
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Utilizando a série de Taylor, a expressão (51) é expandida em torno do ponto de 

operação (V1,V2, D). Na qual, desconsiderando os termos não lineares de ordem superior, 

obtém-se (52). 
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f V V D f V V D f V V D
I i t f V V D v t v t d

v v d  

  
    

  
  (52) 

Figura 5.2 – Modelo médio do conversor buck-boost operando em DCM. 

 



116 

Resolvendo a expressão expandida em série de Taylor, verifica-se as duas componentes 

da corrente de entrada, CC e CA. O termo CC da corrente da porta de entrada é dado por (53). 

 1
1 1 1 2( , , )

( )e

V
I f V V D

R D
    (53) 

O termo CA é dado por (54), sendo os coeficientes dados em (55). 
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  (55) 

O mesmo procedimento é aplicado para linearização da porta de saída, cuja expressão 

genérica é dada em (56). 
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Expandindo essa expressão com a série de Taylor e suprimindo os termos não lineares 

de ordem superior, obtém-se (57). 

1 1 2 2

2 1 2 2 1 2 2 1 2
2 2 2 1 2 1 2
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  (57) 

Distribuindo os componentes CC e CA, obtém-se (58) e (59), respectivamente. Os 

coeficientes de (59) são definidos em (60), onde M corresponde ao ganho estático do conversor 

buck-boost operando em DCM. 
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Em que: 
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  (60) 

Destaca-se agora que os coeficientes definidos para cada porta são valores lineares 

invariantes no tempo. De acordo com a expressão (54), a porta de entrada pode ser modelada 

por uma resistência em paralelo com duas fontes dependentes de corrente, as quais diferem na 

representação em função da variável dependente (tensão ou razão-cíclica). O mesmo modelo é 

obtido analisando (59) para a porta de saída. Desta forma, o modelo CA de pequenos sinais do 

conversor buck-boost operando em DCM é representado na Figura 5.3. Este circuito pode agora 

ser analisado através das técnicas de análise de circuitos lineares. 

Fonte: Autor. 

Baseado no circuito médio linear obtém-se as relações entre as variáveis de interesse. 

No caso, para o driver proposto, o estágio PFC deve garantir um elevado FP ao sistema, além 

de manter regulada a tensão de barramento VBUS em função da variação da tensão de entrada. 

Desta forma, como o controle atua sobre a razão cíclica d do conversor, é necessário conhecer 

a relação entre as variações da tensão de saída em função de perturbações em d. 

Analisando a Figura 5.3, devido a presença dos elementos reativos (LBB e CBUS) as FT 

apresentam dois polos. O polo associado a CBUS aparece em baixa frequência, dominando a 

resposta dinâmica do sistema, uma vez que o polo associado a LBB aparece em frequências mais 

elevadas, no caso próximo a frequência de chaveamento do conversor (ERICKSON; 

MAKSIMOVIC, 2001). Desta forma, devido a maior influência do polo em baixa frequência 

Figura 5.3 – Modelo CA de pequenos sinais do conversor buck-boost operando em DCM. 
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na resposta do sistema, o polo relacionado ao indutor LBB é negligenciado na resolução do 

modelo CA para obtenção das FTs de interesse. O circuito equivalente do modelo CA é então 

reduzido ao circuito mostrado na Figura 5.4. Para obter da FT de interesse, utiliza-se o princípio 

da superposição para analisar a influência de cada perturbação no sistema. Desta forma, para 

obter-se a FT da tensão VBUS pela variação de d emprega-se (61), resultando em (62) para a 

condição nominal em 220 VRMS. 
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v s
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  (62) 

Fonte: Autor. 

Para fins de validação do modelo, na Figura 5.5 compara-se a resposta de simulação do 

conversor buck-boost diante de perturbações em d com a resposta do modelo obtido. Utiliza-se 

na simulação os parâmetros do conversor buck-boost projetado no capítulo anterior, tendo como 

ponto de operação a tensão de entrada de 220 VRMS e carga nominal. Observa-se que o modelo 

utilizado representa de forma satisfatória a dinâmica da variação da tensão de barramento. 

Fonte: Autor. 

Figura 5.4 – Modelo CA simplificado de pequenos sinais do conversor buck-boost operando em DCM.

 

Figura 5.5 – Comportamento da tensão e da corrente na carga do modelo e da topologia para um 
distúrbio na razão cíclica. 

 



119 

A Figura 5.6 mostra o Diagrama de Bode da FT definida em (62) para diferentes tensões 

de entrada. Verifica-se que na medida em que a tensão de entrada aumenta de 85 VRMS até 265 

VRMS, o conversor passa a sintetizar frequências mais elevadas, apresentando uma maior 

frequência de cruzamento por zero. Ao todo, a frequência de cruzamento por zero variou entre 

5,13 kHz e 16 kHz. Além disso, percebe-se uma variação de 10 dB para o ganho CC, variando 

entre 56 e 66 dB. Essa variação na dinâmica em função da tensão de entrada deve ser 

considerada para o projeto do estágio de controle, uma vez que o driver deve operar com tensão 

de entrada universal. No próximo capítulo, com base nesta FT o projeto do sistema de controle 

é desenvolvido.  

Fonte: Autor. 

5.4 MODELAGEM CONVERSOR LLC OPERANDO NO ESTÁGIO PC 

O procedimento de modelagem do conversor LLC emprega o método da Função 

Descritiva Estendida (EDF), seguindo o procedimento detalhadamente apresentado em 

(SHAIK; KANKANALA, 2012a), sendo adaptado para o caso em que se considera o modelo 

elétrico equivalente do LED, a qual considera a não linearidade do LED. 

A Figura 5.7 mostra o circuito equivalente do conversor ressonante LLC utilizado no 

procedimento de modelagem. A modelagem do conversor LLC considerando a não linearidade 

do LED é apresentada detalhadamente no Apêndice A.  

Figura 5.6 – Diagrama de Bode da função de transferência Gvod(s) do conversor buck-boost DCM em 
função da tensão de entrada. 
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Fonte: Autor. 

Do procedimento de modelagem obtém-se o modelo de pequenos sinais representado 

no espaço de estados, conforme (63), em que ˆ ˆˆ( ) o LEDy t i i  . A matriz dinâmica A, o vetor de 

estados x̂, a matriz de entrada B, o vetor de sinais de entrada û, a matriz de saída C, e matriz 

de transição direta D são dadas respectivamente entre (64) e (69). 

 

ˆ ( )
ˆ ˆ( ) ( )

ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( )

d t
t t

dt

t t t

 

 

x
Ax Bu

y Cx Du

  (63) 

 

1
0

1
0

1
0 0 0 0 0

1
0 0 0 0 0

0 0

0 0

ips S ipc S S ips ipc vco

S S S S S S

s s ips ipc s ips ipc vco

S S S S S S

S

S

S

S

ips ipc ips ipc M S vco

M M M M M

ips ipc ips M S ipc vco

M M M M M

ips d

O

H r H L H H H

L L L L L L

L G G r G G G

L L L L L L

C

C

H H H H L H

L L L L L

G G G L G G

L L L L L

K r

C













 
   

 
  






 


 

A

         
1

0 0
ipc d ips d ipc d

d c O d c O d c O d c O d c

K r K r K r

r r C r r C r r C r r C r r

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

        

  (64) 

 ˆ ˆ ˆ ˆˆ ˆ ˆ ˆ
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Figura 5.7 – Circuito equivalente do conversor ressonante LLC. 
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5.4.1 Funções de transferência do LLC 

O modelo CA em espaço de estados é um método de representação do sistema dinâmico 

no domínio do tempo. No entanto, ferramentas de análise e projeto de sistemas de controle são 

realizadas no domínio da frequência, utilizando o Diagrama de Bode. Desta forma, uma vez 

obtido o modelo CA de pequenos sinais no espaço de estados, deve-se obter o modelo CA de 

pequenos sinais na forma de função de transferência. Para tanto, conforme (KATSUHIKO 

OGATA, 2010), considerando um sistema MIMO (múltiplas entrada múltiplas saídas) 

representado no espaço de estados conforme (63), a sua transformada de Laplace é dada por 

(70). 

 
ˆ ˆ ˆ( ) (0) ( ) ( )

ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( )

s s x s s

s s s

  

 

X AX BU

Y CX DU
  (70) 

Considerando nulas as condições iniciais, e rescrevendo (70), obtém-se (71). 

  
1ˆ ˆ( ) ( )s s s


 X C I A BU   (71) 

Substituindo (71) em (70) obtém-se (72). 
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Desta forma, desenvolvendo (72), obtém-se a relação das saídas ˆ ( )sY  para as diferentes 

entradas ˆ ( )sU  no domínio da frequência complexa s. 

5.4.2 Função de transferência: ���� ���⁄  

A corrente de saída do conversor LLC é a variável de maior interesse no driver, desta 

forma, obtém-se a FT da corrente de saída em função da variável de controle. Neste trabalho 

utiliza-se a modulação da frequência do inversor para controle, ao invés da variação da razão 

cíclica. No controle pela razão cíclica pode-se perder a característica de ZVS durante o 

dimming, quando este for por AM e demandar uma grande faixa de variação. 

Devido a elevada ordem do sistema, determinar a sua FT de interesse é um trabalho 

complexo, pois envolve o cálculo com matrizes e suas inversas. No entanto, considerando os 

parâmetros do conversor LLC apresentados na Tabela 12, a FT de interesse é obtida 

numericamente. 

Tabela 12 – Parâmetros do conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC projetado. 

Especificações de Projeto  

Tensão de Entrada (VBUS) 400 V 

Frequência de comutação do inversor (fSHB) 102,7 kHz 

Tensão média de saída (VLED) 87,37 V 

Corrente média de saída (ILED) 1,15 A 

Resistência dinâmica do módulo de LEDs (rd) 6,219 Ω 

Ondulação da tensão de saída em fSHB (∆VO) 0,25% 

Conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC 

CS Capacitor série 12 nF 

LS 
Indutor série 
EE/25/10/6, 60 espiras, 2xAWG24 

200 µH 

LM Indutância magnetizante 600 µH 

Transformador 
EE30/15/14,  
np = 100 – 2xAWG24 
ns = 44 – 3xAWG24 

 

 

Desta forma, a função de transferência que relaciona a corrente dos LEDs em função da 

variação da frequência de operação do inversor é dada por (73). O código implementado para 
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obtenção numérica dessa FT é apresentado no Apêndice A. Destaca-se na FT que a variação da 

corrente de saída é dada em relação a variação da frequência de comutação normalizada para 

f0, conforme detalhado na modelagem. 

6 5 15 4 22 3 27 2 33 39

7 6 6 12 5 18 4 23 3 29 2 33 38

ˆ ( )
( )

ˆ ( )

2, 471 10 6,175 10 1, 234 10 2,578 10 2,378 10 5,532 10
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o
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sn

i s
G s
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x s x s x s x s x s x

s x s x s x s x s x s x s x


 

    

      

  (73) 

Para fins de validação do modelo, a resposta dinâmica do modelo é comparada com a 

resposta dinâmica do conversor diante do mesmo distúrbio. Esta avaliação é feita no ambiente 

computacional de simulação de circuitos elétricos/eletrônicos, o qual permite simular 

concomitantemente o conversor LLC e funções de transferência em s. 

A Figura 5.8 compara a resposta dinâmica do modelo desenvolvido bem como a 

resposta do conversor. Além disso, adiciona-se a resposta do modelo obtido considerando-se 

somente a resistência equivalente dos LEDs Req. Verifica-se que o modelo considerando a não 

linearidade do LED representa o comportamento dinâmico real do conversor frente aos 

distúrbios considerados. A Figura 5.9 mostra o diagrama de Bode da FT dada em (73). 

Fonte: Autor. 

Figura 5.8 – Resposta dinâmica da corrente do módulo de LEDs M#1 diante distúrbios na frequência de 
operação do conversor LLC. 
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Fonte: Autor. 

Seguindo a metodologia do projeto do conversor LLC apresentada no capítulo anterior, 

projeta-se o filtro LLC para cada módulo de LEDs (M#2 e M#3) apresentados no capítulo 1. 

Na sequência, para cada caso, a FT Giow(s) é obtida, e a resposta dinâmica do modelo é 

comparada com a resposta do conversor, conforme mostra a Figura 5.10 e a Figura 5.11. 

Verifica-se que em ambos os casos a resposta do modelo desenvolvido emula satisfatoriamente 

a resposta dinâmica real do conversor, validando-se assim de forma mais abrangente a 

metodologia de modelagem desenvolvida. 

Fonte: Autor. 

Figura 5.9 – Diagrama de Bode da função de transferência Giow(s) do conversor ressonante LLC 
projetado para alimentar o módulo M#1. 

 

Figura 5.10 – Resposta dinâmica da corrente do módulo de LEDs M#2 diante a distúrbios na frequência 
de operação do conversor LLC. 
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Fonte: Autor. 

5.5 CONSIDERAÇÕES FINAIS 

Neste capítulo apresentou-se a modelagem dos conversores que compõem os estágios 

do driver proposto. O foco principal da modelagem é obter a função de transferência que 

relaciona a corrente dos LEDs com a perturbação na frequência de operação. 

Considerando a modelagem do conversor LLC, verificou-se que nas condições testadas, 

o modelo emula o comportamento dinâmico real do conversor. No entanto, a modelagem é 

desenvolvida considerando a operação na frequência de ressonância. Desta forma, embora não 

analisado, é esperado que na medida que o ponto de operação se afasta da frequência de 

ressonância, o modelo passe a apresentar maiores diferenças em relação ao comportamento 

dinâmico real do conversor. 

Sugere-se assim como trabalho futuro a análise da validade da modelagem para 

diferentes pontos de operação, bem como, a otimização da modelagem se assim for necessário. 

Por outro lado, a modelagem de conversores ressonantes proposta recentemente em (TIAN; 

LEE; LI, 2016), também deve ser analisada. Esta metodologia transforma o conversor 

ressonante em um circuito equivalente mais simples, possibilitando um entendimento físico do 

comportamento dinâmico do conversor. 

Outra questão importante a ser avaliada está relacionada com o acoplamento dos 

estágios. Até o momento, tanto no projeto quanto na modelagem, considerou-se os estágios 

desacoplados, sendo analisados individualmente. No entanto, na medida que a capacitância de 

barramento é reduzida, a dinâmica de um estágio passa a influenciar o outro e vice versa. O 

limiar de desacoplamento dos estágios não é investigado neste momento. 

Figura 5.11 – Resposta dinâmica da corrente do módulo de LEDs M#3 diante a distúrbios na frequência 
de operação do conversor LLC. 
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5.6 CONCLUSÃO 

Com base na resposta dinâmica de pequenos sinais dos conversores, desenvolve-se o 

projeto do sistema de controle de cada topologia. Neste capítulo, inicialmente apresentou-se a 

modelagem do conversor buck-boost operando em DCM no estágio PFC. Empregou-se como 

técnica de modelagem o modelo médio da chave PWM, a qual aproxima os interruptores 

controlados e não controlados do conversor por um circuito equivalente linear. Este circuito 

linear é resolvido através de técnicas de análise de circuitos. Desta forma, obteve-se a função 

de transferência de interesse, a qual relaciona a variação da tensão de barramento com a 

variação da razão-cíclica do conversor. Resultados de simulação mostram que o modelo 

representa satisfatoriamente o comportamento dinâmico real do conversor. 

A modelagem do conversor LLC emprega o método da função descritiva estendida. 

Embora a modelagem desta topologia esteja consolidada para cargas resistivas, não se encontra 

na literatura a modelagem do LLC considerando a não linearidade do LED. Tal consideração é 

fundamental para que o modelo prediga da melhor forma possível o comportamento dinâmico 

do conversor. Desta forma, propôs-se neste capítulo a modelagem do conversor LLC 

considerando a dinâmica do LED, sendo detalhadamente apresentada no Apêndice A. 

Resultados de simulação mostraram que o modelo desenvolvido emula fidedignamente o 

comportamento dinâmico do conversor LLC alimentando uma carga baseada em LEDs, 

diferente do que ocorre com a modelagem considerando o LED como carga resistiva. 
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6 PROJETO DO SISTEMA DE CONTROLE DISCRETO DA 

TOPOLOGIA PROPOSTA 

6.1 INTRODUÇÃO 

Um sistema de controle tem por objetivo manter a variável de interesse ajustada o mais 

próximo possível do seu valor de referência. Para tanto, empregando o conceito de 

realimentação (operação em malha fechada), o valor instantâneo da variável a ser controlada é 

comparado com o valor de referência. Nessa comparação, gera-se um erro que é direcionado 

para um compensador, o qual em função do erro atuará sobre o sistema de forma a zerar o erro. 

O sistema a ser controlado, na literatura específica de controle é tratado como como planta. 

Em sistemas de iluminação artificial baseados em LEDs, dado a linearidade entre o 

fluxo luminoso e a corrente destes, tem-se tornado cada vez mais comum o desenvolvimento 

de drivers empregando sistemas de controle em malha fechada. Destaca-se isso como um fator 

que tem exigido mais dos projetistas de SIA baseados em LEDs, uma vez que na maioria das 

aplicações de lâmpadas de descarga, o sistema eletrônico de acionamento destas lâmpadas não 

apresentava um sistema de controle em malha fechada. 

No entanto, o simples fato de fechar a malha e adicionar um compensador não garante 

que a saída será controlada no valor de referência, e além disso, a planta pode até mesmo tornar-

se instável. Desta forma, o projeto dos compensadores de qualquer sistema operando em malha 

fechada deve ser cuidadosamente realizado. Por outro lado, sabendo dessa dependência da 

resposta do sistema em função do compensador utilizado, a resposta da planta em malha 

fechada é modificada, através do projeto do compensador, de forma a atender-se as 

especificações desejadas. Sendo que o modelo de pequenos sinais desenvolvido no capítulo 

anterior descreve o conversor como um sistema linear invariante no tempo, é possível aplicar-

se o conhecimento de sistemas de controle linear em conversores estáticos, naturalmente não 

lineares. 

Neste capítulo apresenta-se o projeto do sistema de controle do driver proposto, 

principalmente dos compensadores, os quais são analisados e projetados para que a operação 

do driver atenda as especificações de desempenho. 
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6.2 ANÁLISE E PROJETO DE SISTEMAS DE CONTROLE 

A Figura 6.1 mostra a o modelo de pequenos sinais do sistema de controle da tensão de 

barramento. Para o conversor LLC obtém-se o mesmo modelo, porém envolvendo diferentes 

variáveis. Na Figura 6.1 Hv(s) refere-se a FT do sensor de tensão, e 1/VM é o ganho do 

modulador PWM. A análise apresentada na sequência é encontrada com maior detalhamento 

em (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001). 

Fonte: Autor, adaptado de (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001). 

Analisando a Figura 6.1, verifica-se que a tensão de saída ˆ ( )BUSv s  (análise em pequenos 

sinais) é dependente da variação da razão-cíclica ˆ( )d s , variação da tensão de entrada ˆ ( )INv s  e 

variação da carga dada por ˆ ( )Oi s . Refere-se a estas variações como perturbações do sistema. 

Considerando estas perturbações, e utilizando o princípio da superposição, ˆ ( )BUSv s  é dada por 

(74). Embora tenha sido suprimido tal representação, deve ficar subentendido que as FT em 

(74) são função de s. 
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  (74) 

A expressão (74) pode ser reescrita por (75). Em que T, dado em (76), é definido como 

a função de transferência em malha aberta FTMA. 

 
1 ˆˆ ˆ ˆ( )

1 1 1
vv O
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G ZT
v s v v i

H T T T
  

  
  (75) 

 ( ) ( ) ( ) /C vod MT H s G s G s V   (76) 

Figura 6.1 – Modelo de pequenos sinais do sistema de controle da tensão de barramento VBUS. 
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Neste momento, utilizando o princípio da superposição, é possível analisar de forma 

independente a influência de cada entrada sobre a tensão de saída. A FT entre a tensão de saída 

e tensão de referência é dada por (77). 
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v s T s

v s H s T s





  (77) 

Se em (77) |T(s)|>>1, então (1+T) ≈ T. Desta forma, T/(1+T) ≈ T/T = 1, e a FT passa a 

ser dada por (78). 
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A mesma análise é feita para operação CC, resultando em (79). 
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Desta forma, verifica-se para que a tensão de saída acompanhe a referência, a FTMA 

deve possuir elevado módulo na frequência de interesse, garantindo assim o rastreamento da 

referência. Além disso, quanto maior o ganho de T, menor o erro estático. 

Analisando agora a FT que relaciona a tensão de saída com a tensão de entrada, obtém-

se (80). Nesta FT, se |T(s)|>>1, então a relação entre a tensão de saída e tensão de entrada torna-

se pequena, ou seja, variações na tensão de entrada possuem pouca influência sobre a tensão de 

saída. Desta forma, para que o sistema de controle rejeite as variações da tensão de entrada, 

tem-se que |T(s)| deve possuir o maior valor possível na frequência desta perturbação. 
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Por fim, a FT dada em (81) relaciona a tensão de saída com a variação da corrente da 

carga. Neste caso, se |T(s)|>>1, a variação da corrente da carga pouco influenciará a tensão de 

saída. Afirma-se então, que para garantir a rejeição a distúrbios de saída, o módulo de T deve 

ser o maior possível na frequência da perturbação. 
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Com base nessa análise apresentada, verifica-se que a resposta do sistema depende da 

estritamente da FTMA definida em (76). Como a planta Gvod(s), a dinâmica dos sensores Hv(s) 

e ganho do modulador 1/VM são constantes, verifica-se que que a resposta do sistema pode então 

ser ajustada através da sintonização do compensador GC(s). 
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6.2.1 Especificações e diretrizes de projeto dos compensadores do driver proposto 

As especificações do sistema de controle de cada estágio se dividem em especificações 

de regime transitório e especificações de regime permanente. As diretrizes de projeto se referem 

as condições que a FMTA deve apresentar para atender-se as especificações de desempenho. 

O sistema de controle do estágio PFC deve manter a tensão de barramento controlada 

no valor de referência em função da variação da tensão de entrada, a qual é considerada 

universal (85 – 265 VRMS). Além disso, este sistema de controle não deve comprometer o FP e 

o conteúdo harmônico da corrente drenada da rede. Por outro lado, o sistema de controle do 

estágio PC deve manter controlada a corrente média dos LEDs no nível definido pelo dimming. 

Além disso, dada a considerável ondulação da tensão de barramento, o controle do estágio PC 

deve atuar de forma a compensar tal ondulação, evitando que esta seja transmitida para o 

módulo de LEDs. 

As especificações de regime permanente são iguais para ambos os estágios, em que se 

deseja um sistema estável com erro nulo em regime permanente para referência contínuas (VBUS 

e ILED), rejeição a distúrbios de entrada, rejeição de distúrbios na carga, bem como robustez a 

variações paramétricas.  

As especificações de regime transitório diferem entre os estágios. Para o estágio PFC 

evita-se qualquer sobresinal, uma vez que o mesmo resultaria num esforço adicional sobre os 

semicondutores da topologia. Além disso, uma vez que o tempo de acomodação depende da 

frequência de cruzamento por zero, determina-se que este deve ser no mínimo dez vezes o 

tempo do período da frequência da tensão da rede, caso contrário a corrente de entrada pode 

apresentar distorções, como será discutido a seguir. A partida suave também é uma 

especificação para o estágio PFC, porém não é implementada neste trabalho. Para o estágio PC, 

as especificações de regime transitório permitem um sobresinal de no máximo 100% para o 

modelo de LED utilizado. O tempo de acomodação para o estágio PC deve ser o menor possível, 

a fim de evitar-se desconforto para usuários. 

Embora uma solução comercial deva apresentar os requisitos adicionais de proteção, os 

quais são implementados pelos sistemas de controle, estes não são abordados neste trabalho. 

Assim, sugere-se como trabalho futuro a implementação de proteções contra a desconexão da 

carga, proteção contra sobtensões e sobretensões, proteções contra curto-circuito e 

sobrecorrente, além da proteção contra operação com falhas. 
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Com base na análise realizada na subseção anterior, nas especificações de desempenho 

e funcionalidades do driver proposto, discute-se a seguir as diretrizes de projeto do sistema de 

controle de cada estágio. 

6.2.1.1 Diretrizes de projeto do sistema de controle do estágio PFC 

O estágio PFC está sujeito a distúrbios de entrada, dados pela especificação de tensão 

de entrada universal, e distúrbios de saída, dado ao dimming. Ambos estes distúrbios ocorrem 

na forma de degrau, ou seja, são distúrbios CC. Desta forma, conforme visto anteriormente, o 

módulo de T deve ser o maior possível na frequência de 0 Hz. Para evitar que o sistema de 

controle do estágio PFC provoque distorções na corrente de entrada, analisa-se novamente (82)

a qual define a resistência equivalente do estágio PFC vista pela rede elétrica. Como o valor 

dessa resistência depende de D, e sendo está a variável de controle, limita-se a frequência de 

cruzamento por zero fCZ do sistema compensado para frequências menores que uma década da 

frequência da rede elétrica, resultando em maiores tempos de acomodação. 
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Caso essa restrição não seja atendida, devido a ondulação da tensão de barramento com 

componente CA no dobro da frequência da rede elétrica, o erro passa a apresentar a mesma 

componente CA. O compensador tendo uma banda passante mais elevada, esse sinal CA é 

transmitido para ação de controle, alterando D dentro do período da rede elétrica, 

consequentemente distorcendo a corrente de entrada. Em uma outra perspectiva, chega-se a 

mesma conclusão quando se considera a ondulação da tensão de barramento como ruído de 

medida. Para evitar que o ruído de medida interfira na ação de controle, o ganho na frequência 

do ruído deve ser o menor possível. 

De forma resumida, a FTMA compensada para o estágio PFC deve possuir elevado 

ganho CC e uma frequência de corte no mínimo uma década abaixo da frequência da rede 

elétrica. Dado a estas diretrizes, opta-se pelo compensador proporcional-integral (PI), o qual é 

representado pela FT dada em (83). 
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O compensador PI possui um polo na origem, garantindo elevado ganho CC, e um zero, 

o qual é alocado em uma frequência inferior a frequência de cruzamento por zero de modo a 

não alterar a margem de fase do sistema. Por fim, o ganho do compensador é ajustado para se 

obter a frequência de cruzamento por zero desejada. 
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6.2.1.2 Diretrizes para estágio PC 

O conversor operando no estágio PC está sujeito principalmente a distúrbios de entrada 

e saída. O distúrbio de entrada corresponde a ondulação da tensão de barramento, a qual passa 

a ser mais significativa com o uso de capacitâncias reduzidas. O distúrbio na saída é dado por 

variações na operação do próprio LED, como por exemplo, variação da tensão Vth em função 

da temperatura. O dimming não é visto como perturbação na saída pois é implementado através 

da variação da referência do sistema de controle. 

Tendo como base a análise realizada anteriormente, para que o sistema de controle do 

estágio PC rastreie a referência CC, o módulo do ganho de T deve ser o maior possível em 0 

Hz. Por outro lado, para que o sistema seja imune a distúrbios na entrada, neste caso a ondulação 

da tensão de barramento em 100-120 Hz, o módulo do ganho de T deve ser o maior possível 

nestas frequências. Embora o tempo de acomodação não dependa somente da fCZ, considera-se 

que o sistema de controle deve apresentar um fCZ maior que a máxima frequência da ondulação 

da tensão de barramento. 

Assim, a FTMA compensada do estágio PC deve apresentar elevado ganho CC, elevado 

ganho entre 100 e 120 Hz, bem como uma fCZ acima de pelo menos 500 Hz. Dado a estas 

diretrizes, adota-se a utilização de dois compensadores, um integrador (I) puro e um 

compensador ressonante sintonizado entre 100 e 120 Hz. O compensador I garante erro nulo 

em regime permanente para as referências do tipo degrau. Por outro lado, para compensar a 

ondulação da tensão de barramento, evitando que a mesma seja transmitida para a corrente dos 

LEDs, a utilização do compensador ressonante permite obter-se elevados ganhos em 

frequências específicas. Como veremos no projeto, não é necessário a utilização de PI, uma vez 

que as diretrizes são contempladas com a estrutura proposta. 

6.3 METODOLOGIA DE PROJETO DOS COMPENSADORES DISCRETOS 

A implementação de compensadores e do sistema de controle como um todo, pode ser 

feita na forma analógica, através de circuitos eletrônicos com amplificadores operacionais, ou 

de forma digital, utilizando microcontroladores (MCU). Devido a maior flexibilidade dos 

sistemas digitais, em comparação aos analógicos, estes vem sendo empregados cada vez mais 

em sistemas de iluminação artificial. Sistemas digitais apresentam as vantagens de permitirem 

a implementação de leis de controle mais complexas, fácil programação de funções de proteção, 

comunicação remota, entre outras características (KIRSTEN et al., 2013). Desta forma, 

emprega-se neste trabalho a implementação digital do sistema de controle de cada estágio. 
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A Figura 6.2 e a Figura 6.3 mostram a representação em alto-nível do conversor buck-

boost e do conversor LLC operando em malha fechada, respectivamente. Em ambos os casos, 

a variável de interesse (VBUS e ILED) é medida e atenuada/amplificada pelo ganho do sensor. Na 

sequência, o sinal medido é filtrado pelo filtro passa-baixa (LPF) para evitar o efeito de anti-

aliasing no sistema de controle digital (PERETZ; BEN-YAAKOV, 2010). A saída medida e 

filtrada é então amostrada pelo conversor analógico-digital AD do MCU, o qual compara o 

valor amostrado com a referência, gerando o erro que é transmitido para o compensador. Após 

o cálculo da ação de controle pelo compensador, este sinal é convertido para um sinal analógico 

pelo conversor DA, o qual atua sobre a planta (conversor). 

Fonte: Autor. 

Fonte: Autor. 

Figura 6.2 – Representação em alto-nível do conversor buck-boost em malha fechada. 

 

Figura 6.3 – Representação em alto-nível do conversor LLC em malha fechada. 
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Para o projeto no compensador discreto GC(z), ambos os sistemas são simplificados de 

acordo com a Figura 6.4. Os ganhos da conversão AD e DA, bem como os ganhos dos sensores 

são considerados unitários no projeto do compensador, sendo compensados durante a 

implementação. 

Fonte: Autor. 

O projeto do controlador discreto é realizado utilizando o método da aproximação da 

resposta em frequência. Assim, é possível aplicar-se as metodologias de projeto baseadas no 

Diagrama de Bode em sistemas discretos. Para tanto, é necessário obter a resposta do sistema 

no domínio contínuo w, também se refere a este como domínio na frequência fictícia. A 

metodologia de projeto segue o procedimento apresentado em (KATSUHIKO OGATA, 1995), 

sendo dado pelas seguintes passos: 

1º Passo: A FT da planta GP(s) é multiplicada pela FT do filtro LPF GLPF(s). Na 

sequência, a FT resultante em s é discretizada pelo método ZOH (Zero Order Hold) 

considerando a frequência de amostragem do sinal de saída. Ao fim desse passo, obtém-se uma 

FT em z, denominada G(z). 

2º Passo: Adiciona-se à G(z) o atraso unitário z-1, considerando-se assim a dinâmica do 

atraso de transporte quando a lei de controle é modificada a fim de se obter uma lei de controle 

estritamente própria, em que o cálculo da ação de controle do passo atual é realizado no passo 

anterior, otimizando a utilização do MCU. 

3º Passo: Utilizando o método de transformação bilinear, também conhecida como 

Tustin, a função G(z) z-1 é convertida em uma função racional no plano w, essa função 

corresponde a FTMA não compensada no domínio w, TNC(w). Neste plano, os métodos de 

projeto de sistema de controle contínuos baseados na resposta em frequência (Diagrama de 

Bode) são estendidos para o projeto de sistemas de controle discretos. Desta forma, esse passo 

é finalizado com o projeto do compensador, de onde se obtém GC(w). 

Figura 6.4 – Diagrama de blocos equivalente simplificado de um sistema controlado digitalmente. 
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4º Passo: O compensador GC(w) é discretizado através do método de Tustin 

considerando a respectiva frequência de amostragem, obtendo-se assim o compensador no 

domínio discreto z, GC(z). 

5º Passo: Para implementação do compensador no MCU a equação de diferenças 

discretas de GC(z)z-1 é utilizada. 

6.4 PROJETO DO SISTEMA DE CONTROLE DO ESTÁGIO PFC 

Nesta subseção, o projeto do sistema de controle discreto do estágio PFC é 

desenvolvido, sendo seguida a metodologia apresentada anteriormente. A frequência de 

amostragem da tensão de barramento fvs é 4 kHz, uma década abaixo da frequência de 

comutação do buck-boost. O filtro anti-aliasing utilizado é dado por um circuito simples RC, 

cuja frequência de corte é dada por (84). Como regra prática adota-se uma fCLPF de 40% de fvs. 

A FT do filtro LPF projetado é dada por (85).  
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De forma sistemática segue-se os passos do procedimento de projeto, sendo realizado 

para a operação do conversor buck-boost em 220 VRMS e potência nominal (100 W). 

1º Passo: Considerando a FT da planta para operação em 220 VRMS, a FT do LPF, e a 

fsv, obtém-se (86) para G(z). 
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2º Passo: Adiciona-se à G(z) o atraso unitário z-1. 

3º Passo: A função G(z) z-1 é convertida em uma função racional no plano w, obtendo-

se para TNC(w) a expressão (87). 
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Seguindo as diretrizes de projeto, tendo como base (87), o compensador PI projetado é 

dado por (88). 
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A Figura 6.5 mostra o Diagrama de Bode da FTMA compensada e não compensada no 

plano w, em que se verifica uma margem de fase de 89,9º, margem de ganho de 57,2 dB em 
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uma frequência de cruzamento por zero fCZ de 0,792 Hz. Ajusta-se o ganho compensador para 

obter-se uma fCZ extremamente baixa, de modo a atenuar o máximo a influência da ondulação 

da tensão de barramento sobre a ação de controle do estágio PFC. 

Fonte: Autor. 

4º Passo: Discretizando GC(w) obtém-se (89) para GC(z). 
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5º Passo: Adicionando z-1 em (89), a equação de diferenças discretas resultante é dada 

por (90). 

 [ 1] [ ] 0, 000060 [ ] 0, 000059 [ 1]u k u k e k e k       (90) 

A Tabela 13 mostra os tempos de acomodação para a resposta ao degrau do conversor 

buck-boost operando em diferentes condições de tensão de entrada e carga, além disso, mostra-

se na Figura 6.6 e na Figura 6.7 o Diagrama de Bode no domínio z para as mesmas condições. 

De forma geral, verifica-se que na medida que o ponto de operação muda, a dinâmica do sistema 

se altera da mesma forma. 

Tabela 13 − Diferentes tempos de acomodação do conversor buck-boost operando com PI projetado 
para 220 VRMS/100 W. 

Potência Tensão de Entrada Tempo de acomodação 

100 W 
220 0,815 s 

110 1,57 s 

30 W 
220 0,467 s 

110 0,671 s 

Figura 6.5 – Diagrama de Bode do FTMA compensada e não compensada no plano w. 
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Figura 6.6 – Diagrama de Bode do FTMA compensada e não compensada no plano w: Buck-boost 
operando em 220 VRMS e 110 VRMS com PI projetado para 220 VRMS/100W. 

 

Figura 6.7 – Diagrama de Bode do FTMA compensada e não compensada no plano w: Buck-boost 
operando com 30 W em 220 VRMS e 110 VRMS para PI projetado para 220 VRMS/100W. 

 



138 

6.4.1 Resultados de simulação 

A Figura 6.8 mostra o resultado de simulação do conversor buck-boost operando em 

malha fechada com a máxima tensão de entrada (265 VRMS). No entanto, em 2,2 s aplica-se um 

distúrbio na tensão de entrada, variando de 265 VRMS para 220 VRMS. Da mesma forma, em 3,5 

s aplica-se um distúrbio da carga, a qual é variada de 100% para aproximadamente 85% da 

nominal. Verifica-se que ambos os distúrbios são rejeitados pelo controlador projetado, uma 

vez que a tensão de barramento tende para o valor de referência após o regime transitório. Além 

disso, verifica-se que a corrente de entrada não apresenta distorções, estando o sistema de 

controle em conformidade com as especificações. Por outro lado, dado a baixa fCZ verifica-se 

uma resposta transitória lenta e oscilatória, gerando esforços adicionais nos elementos do 

circuito de potência. O esquemático de simulação, bem como detalhes da implementação do 

controle digital são apresentados no Apêndice B. 

Fonte: Autor. 

Figura 6.8 – Resultados de simulação do conversor buck-boost operando em malha fechada. 
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6.5 PROJETO DO SISTEMA DE CONTROLE DO ESTÁGIO PC 

Para o sistema de controle do estágio PC, emprega-se a frequência de amostragem da 

corrente dos LEDs fis de 40 kHz. Para o filtro anti-aliasing, emprega-se a topologia Sallen-Key, 

com frequência de corte em torno de 8 kHz, e fator de qualidade Q de 0,4. A FT do filtro LPF 

projetado é dada por (91). 
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O compensador do conversor LLC é projetado para a condição nominal de operação 

(1,15 A), sendo o desempenho em diferentes pontos de operação verificado através de 

simulações. O projeto do compensador segue o mesmo procedimento adotado no projeto do 

compensador para o estágio PFC, suprimindo-se aqui o detalhamento passo a passo. 

Seguindo as diretrizes de projeto, o compensador I operando em conjunto com um 

compensador quase-ressonante QR é projetado. A FT do I+QR projetado é dada em (92), sendo 

a localização dos polos e zeros mostrada na Figura 6.9. Observa-se que o par de polos 

complexos conjugados são alocados em 110 Hz com fator de amortecimento  de 0,036, 

caracterizando assim um compensador quase ressonante, o par de zeros complexos conjugados 

é alocado em 100 Hz com  = 0,8, e por fim o polo do integrador é alocado na origem. 
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Fonte: Autor. 

Figura 6.9 – Polos e zeros do compensador I+QR projetado. 
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A Figura 6.10 mostra para o conversor LLC o Diagrama de Bode da FTMA compensada 

e não compensada no plano w, no qual se verifica uma margem de ganho de 12 dB e uma 

margem de fase de 53º na frequência de cruzamento por zero fCZ de 595 Hz. 

Fonte: Autor. 

O compensador discretizado por Tustin é dado por (93). Adicionando-se o atraso 

unitário z-1, a equação de diferenças discretas resultante é dada por (94).  
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A resposta ao degrau do conversor LLC operando em malha fechada resultou num 

sobresinal de 17% e tempo de acomodação de 5,48 ms. Para avaliar a variação da dinâmica do 

sistema em malha fechada utilizando o compensador projetado, analisa-se o Diagrama de Bode 

da FTMA compensada do conversor LLC operando sob diferentes condições, sendo os 

principais parâmetros resumidos na Tabela 14.  

Tabela 14 – Parâmetros da FTMA compensada para diferentes pontos de operação do conversor LLC. 

fSHB ILED Margem de Fase Margem de Ganho fCZ 

100 kHz 1,40 A 51,91º 11,08 dB 634,256 Hz 

105 kHz 0,95 A 53,65º 12,73 dB 551,94 Hz 

110 kHz 0,57 A 54,11º 14,95 dB 460,11 Hz 

115 kHz 0,25 A 53,44º 16,97 dB 389,93 Hz 

Figura 6.10 – Diagrama de Bode da FTMA compensada e não compensada no plano w para o conversor 
LLC operando com 1,15 A 
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Considerando as diferentes condições de carga, a Figura 6.11 mostra a resposta ao 

degrau unitário do conversor LLC operando em malha fechada, na qual percebe-se uma ligeira 

variação na dinâmica do conversor. Esta variação pode afetar o desempenho do sistema, 

condição de que deve ser avaliada experimentalmente ou através de simulações conforme será 

mostrado na sequência. 

Fonte: Autor. 

6.5.1 Detalhes de implementação do sistema de controle do LLC 

Detalhes da implementação de sistemas de controle digitais aplicados a conversores 

ressonantes são apresentados em (PERETZ; BEN-YAAKOV, 2010) e (PIDAPARTHY; JANG; 

CHOI, 2015). Dada a importância destes, os mesmos são apresentados nesta subseção 

direcionando-se a análise para o conversor ressonante LLC. 

Da modelagem do conversor LLC se obteve FT de interesse, no caso, relacionando a 

variação da corrente dos LEDs com a variação da frequência de operação normalizada, 

conforme (95). O termo ˆ
SN  surge do processo de perturbação e linearização da modelagem, 

conforme (96), onde ωS corresponde a frequência angular de comutação para um determinado 

ponto de operação. 
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Figura 6.11 – Resposta ao degrau unitário do conversor LLC operando em malha fechada para diferentes 
pontos de operação. 
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Para entendimento do efeito destas definições na implementação do sistema de controle, 

apresenta-se com detalhes na Figura 6.12 o esquemático do conversor LLC em malha fechada. 

Fonte: Autor. 

De acordo com a Figura 6.12, o sinal proveniente do sensoriamento da corrente dos 

LEDs é filtrado pelo filtro LPF para evitar anti-aliasing, conforme já mencionado. Na 

sequência, o sinal filtrado é amostrado pelo conversor AD do MCU. A amostra da corrente dos 

LEDs iLED[k], onde k se refere ao número da amostra, é comparada com a corrente de referência 

IREF[k] gerando o erro e[k]. A partir de e[k], através da equação de diferenças discretas do 

compensador projetado anteriormente, calcula-se a ação de controle do sistema ui[k]. 

Em conversores controlados através da modulação da razão-cíclica, o sinal PWM é 

gerado em função do valor da ação de controle. No entanto, uma vez que se adotou a frequência 

como variável de controle no conversor LLC, é necessário que a ação de controle seja traduzida 

em um sinal de frequência variável. Ou seja, ao mudar a ação de controle, muda-se a frequência. 

Em sistemas analógicos, para tal finalidade emprega-se o oscilador controlado por tensão (VCO 

– do inglês, Voltage Controlled Oscillator) (WANG; GUAN; REN; et al., 2015). Por outro 

lado, em sistemas digitais, emprega-se o módulo PWM do MCU para a implementação do 

Figura 6.12 – Esquemático do conversor LLC em malha fechada, apresentando-se detalhes da 
implementação do sistema de controle. 
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referido DCO (Digital Control Oscillator) (PIDAPARTHY; JANG; CHOI, 2015). A 

frequência de saída do DCO é definida por (97), em que, NPER é um número inteiro e tclk é 

período do clock do MCU. De forma prática, NPER é o valor de máxima contagem, dado em 

ciclos de clock, que define a frequência do módulo PWM do MCU, como por exemplo no MCU 

TM4C1294NCPDT (TEXAS INTRUMENTS, 2014). Desta forma, a ação de controle ui[k] 

deve ser relacionada com fDCO. 

 
1

DCO

PER clk

f
N t

   (97) 

Como na modelagem a perturbação na frequência é normalizada em relação a f0, é 

necessário compensar-se da mesma forma a ação de controle. Desta forma, similar a (96), ui[k] 

é multiplicada por f0 e somada a frequência de operação em regime permanente fS, conforme 

pode ser visto na Figura 6.12. No entanto, o resultado destes cálculos corresponde a fDCO, a qual 

é convertida em ciclos de clock, obtendo-se NPER[k], o qual é conduzido ao módulo PWM do 

MCU. No módulo PWM do MCU, em função do valor de NPER[k] obtém-se diferentes 

frequências, conforme (97). 

6.5.2 Resultados de simulação 

A Figura 6.13 apresenta os resultados de simulação do conversor LLC operando em 

malha fechada com o compensador I+QR projetado. A tensão de barramento empregada possui 

valor médio de 400 V com ondulação de 25 V pico a pico com frequência de 100 Hz. O 

esquemático de simulação, com detalhes da implementação do sistema de controle, é mostrado 

no Apêndice B. 

Analisando os resultados mostrados na Figura 6.13, verifica-se que na medida que a 

corrente de referência é alterada, o sistema de controle ajusta a frequência de comutação do 

inversor para controlar o valor médio da corrente. Além disso, verifica-se a variação de fSHB em 

100 Hz para compensar a ondulação da tensão de barramento. No entanto, conforme a corrente 

de referência diminui, a intensidade da modulação aumenta. Embora a ondulação da tensão de 

barramento reduza à medida que a corrente de referência é reduzida, verifica-se a tendência do 

aumento da Mod(%). 

Com intuito de evitar-se problemas de elevados índices de Mod(%) durante o processo 

de dimming, divide-se a faixa de dimming em três subfaixas, sendo para cada uma destas 

otimizado o compensador I+QR. As subfaixas de dimming e os respectivos compensadores são 

mostrados na Tabela 15.  
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Fonte: Autor. 

 

Tabela 15 − Subfaixas de dimming e respectivos compensadores. 

Faixa de dimming 
IREF para 
projeto 

Compensador projetado 

IREF > 0,85 A 1,15 A 
2 5

_ 2 5

384,07( 1005 3,948 10 )
( )

( 50 4,783 10 )
C IQR

w w x
G w

w w w x

  


 
 

0,85 A ≥ IREF > 0,85 A 0,70 A 
2 5

_ 2 5

564,17( 1005 3,948 10 )
( )

( 50 4,783 10 )
C IQR

w w x
G w

w w w x

  


 
 

IREF ≤ 0,85 A 0,40 A 
2 5

_ 2 5

889,43( 1005 3,948 10 )
( )

( 50 4,783 10 )
C IQR

w w x
G w

w w w x

  


 
 

 

A Figura 6.14 e a Figura 6.15 mostram o Diagrama de Bode para FTMA compensada e 

não compensada do conversor LLC operando em 0,7 A e 0,4 A, respectivamente. Verifica-se 

que os compensadores reprojetados apresentam uma fCZ maior daquele verificado para condição 

de corrente nominal (Figura 6.10), o que acaba influenciando no tempo de acomodação da 

resposta e atenuando a Mod(%). 

Figura 6.13 – Resultados simulação conversor LLC operando em malha fechada com ondulação na 
tensão de entrada para diferentes níveis de dimming. 
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Fonte: Autor. 

Fonte: Autor. 

A Figura 6.16 apresenta os resultados de simulação do conversor LLC operando com 

os diferentes compensadores anteriormente projetados, na qual se verifica que o valor da 

Mod(%) apresentar valores inferiores aos verificados no caso anterior, onde somente um 

compensador era utilizado para toda a faixa de dimming. 

Figura 6.14 – Diagrama de Bode do FTMA compensada e não compensada no plano w para o conversor 
LLC operando com 0,7 A. 

 

Figura 6.15 – Diagrama de Bode do FTMA compensada e não compensada no plano w para o conversor LLC 
operando com 0,4 A. 
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Ainda analisando a Figura 6.16, destaca-se que no menor nível de dimming (0,4 A), a 

ondulação da corrente passa a apresentar uma componente em 200 Hz (ILED[100Hz] = 4,95 mA, 

ILED[200Hz] = 8,21 mA,). Já para o nível de 0,65 A, a ondulação em 200 Hz também está presente, 

porém sua componente é menor que a de 100 Hz conforme analisado em simulação. (ILED[100Hz] 

= 12,5 mA, ILED[200Hz] = 5,7 mA). No entanto, neste trabalho, para avaliação da Mod(%) adota-

se como limite os valores para 100 e 120 Hz, e o valor da Mod(%) medido é dado pela ondulação 

percentual da corrente pico a pico. 

Fonte: Autor. 

6.6 CONCLUSÃO 

Neste capítulo apresentou-se inicialmente as especificações e as diretrizes para o projeto 

do sistema de controle do driver proposto. Na sequência a metodologia de projeto empregada 

é apresentada passo a passo e empregada no projeto dos compensadores de cada estágio. 

Para o conversor buck-boost operando no estágio PFC, considerando a tensão de entrada 

universal e uma potência de saída variável, projetou-se um compensador PI. Uma vez que este 

possui elevado ganho CC, garante-se o rastreamento da referência, rejeição a distúrbios de 

entrada, bem como a rejeição a distúrbios de saída. Além disso, para evitar-se a deterioração do 

fator de potência do driver, ajusta-se o ganho do PI para que frequência de cruzamento por zero 

seja menor que 1 Hz. Resultados de simulação mostraram que o conversor buck-boost operando 

em malha fechada com o compensador projetado, atende as especificações de desempenho do 

sistema de controle. 

Figura 6.16 – Resultados simulação conversor LLC operando em malha fechada com ondulação na 
tensão de entrada para diferentes níveis de dimming. 
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Para o conversor LLC operando no estágio PC, verificou-se inicialmente a necessidade 

de operar-se com diferentes compensadores em função do nível de dimming. Assim, dividiu-se 

a faixa de dimming em três subfaixas, e para cada uma destas projetou-se um compensador dado 

por um integrador e um quase-ressonante. Desta forma, obteve-se elevado ganho CC, bem como 

elevado ganho entre 100 e 120 Hz, garantindo o rastreamento da referência, e a rejeição a 

distúrbios de entrada, dados pela ondulação da tensão de barramento em entre 100 e 120 Hz. 

Resultados de simulação mostram uma operação estável ao longo de toda a faixa de dimming, 

além disso, verifica-se a ação de controle atuando sobre a ondulação da tensão de barramento, 

evitando que a mesma seja transmitida para a corrente dos LEDs 
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7 RESULTADOS EXPERIMENTAIS DO CONVERSOR BUCK-BOOST 

MEIA PONTE LLC 

7.1 INTRODUÇÃO 

Neste capítulo apresentam-se os resultados experimentais do driver proposto, operando 

com tensão de entrada universal, controle de intensidade luminosa e capacitância de barramento 

reduzida. Para cada ponto de operação examinado, avalia-se o rendimento de cada estágio, FP, 

THD, ondulação da tensão de barramento e ondulação da corrente dos LEDs. 

A Figura 7.1 mostra a topologia completa proposta, sendo o sistema de controle 

representado na forma de diagramas de blocos. A Tabela 16 mostra os elementos que compõem 

os conversores de cada estágio, bem como detalhes do MCU utilizado. Os detalhes do protótipo 

desenvolvido são apresentados no Apêndice C, onde encontram-se os esquemáticos dos 

circuitos de sensoriamento e condicionamento dos sinais. Devido a implementação modular, a 

qual visa tornar mais dinâmico os diferentes testes bem como diagnosticar problemas de 

funcionamento durante a implementação, os resultados de rendimento não computam as perdas 

dos circuitos de sensoriamento e de acionamento dos interruptores. 

Fonte: Autor. 

 

Figura 7.1 – Topologia buck-boost meia-ponte ressonante LLC. 

 



150 

Tabela 16 − Parâmetros e elementos do driver implementado. 

Especificações de Projeto 

Tensão de Entrada (RMS) 85 - 265 VRMS 

Frequência da rede (fR) 50 - 60 Hz 

Frequência comutação Buck-Boost (fSPFC) 40 kHz 

Tensão Barramento VBUS (saída PFC) 400 V 

Potência saída do PFC 100 – 35 W 

Máxima ondulação da tensão de barramento 10% 

Frequência de comutação do inversor fSHB 102,7 kHz 

Tensão média de saída VLED 87,37 V 

Corrente média de saída ILED 1,15 A 

Resistência dinâmica do módulo de LEDs rd 6,219 Ω 

Ondulação da tensão de saída em fSHB 0,25% 

Frequência clock MCU 120 MHz 

Frequência amostragem VBUS 4 kHz 

Frequência amostragem ILED 40 kHz 

Resolução conversor AD 12 bits 

Conversor Buck-Boost PFC 

D Razão cíclica nominal (@265 VRMS/100 W) 0,20 

LBB 
Indutância do buck-boost 
EE 30/15/14 
70 – 2xAWG23 

351 µH 

CBUS Capacitor nominal de barramento 25 µF 

SPFC Interruptor tipo MOSFET  STP21N90K5 

DBB Diodo conversor buck-boost MUR4100 

DR1-DR4 Diodo retificador estágio PFC MUR4100 

Filtro de Entrada 

CF Capacitor de filtro de modo diferencial 470 nF/400 Vac 

LDM 
Indutor de filtro do modo diferencial 
EE 30/15/14 
150 – AWG23 

3,9 mH 

LCM Indutor de filtro de modo comum (choke) 2 x 6 mH 

Conversor CC/CC meia ponte ressonante LLC 

CS Capacitor série 12 nF 

LS 
Indutor série 
EE/25/10/6, 60 espiras, 2Xawg24 

200 µH 

LM Indutância magnetizante 600 µH 

Transformador:     EE30/15/14, np = 100 – 2xAWG24; ns = 44 – 3xAWG24 

S1, S2 Interruptores do inversor meia-ponte IRF840 

D1,D2 Diodo retificador estágio PC MUR620 



151 

7.2 CONVERSOR MEIA-PONTE RESSONANTE LLC 

Inicialmente, verifica-se a operação do conversor meia-ponte LLC em malha fechada 

para diferentes condições de carga. Além disso, uma vez que a tensão de barramento apresenta 

ondulação considerável, avalia-se a operação do LLC em malha fechada para diferentes tensões 

de entrada. 

A Figura 7.2 mostra a tensão de entrada do filtro LLC (vab), corrente no interruptor S2 

(iDS_S2) e a corrente no módulo de LEDs, para operação do LLC em malha fechada com corrente 

nominal (1,15 A), sendo a tensão média de barramento de 370 V. Neste ponto de operação se 

verifica a menor frequência de comutação do inversor, no caso 91, 9 kHz. Além disso, é possível 

verificar a condição de ZVS. As mesmas formas de onda, considerando a operação com a tensão 

média de barramento de 425 V e a mínima corrente dos LEDs (350 mA), é mostrada na Figura 

7.3. Neste ponto de operação, verifica-se a máxima frequência de comutação do inversor, no 

caso 129,3 kHz. Da mesma forma, verifica-se a condição de ZVS. 

Através dos resultados apresentados na Figura 7.2 e na Figura 7.3, verifica-se a operação 

estável do LLC em malha fechada, controlando o valor médio da corrente do módulo de LEDs. 

Além disso, verifica-se a operação com ZVS em toda sua faixa de operação, resultando em 

reduzidas perdas de comutação do inversor. 

 

Fonte: Autor. 

Figura 7.2 – Formas de onda experimentais para operação do LLC em malha fechada com 370 VBUS e 
corrente nominal. 
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Fonte: Autor. 

 

7.3 OPERAÇÃO COM TENSÃO DE ENTRADA UNIVERSAL E CONTROLE DE 

INTENSIDADE LUMINOSA 

A Figura 7.4 mostra as principais formas de onda do driver operando em 220 VRMS/60 

Hz com estágio PC em malha aberta, permanecendo o estágio PFC em malha fechada. A tensão 

média de barramento verificada é de 400 V com uma ondulação de 39,09 V. Uma vez que a 

corrente de entrada iin não apresenta distorções e a tensão de barramento é controlada no valor 

de referência, confirma-se o adequado funcionamento do estágio PFC para 220 VRMS/60 Hz. A 

corrente média dos LEDs é de 1,22 A, no entanto, devido a ondulação da tensão de barramento 

e pela operação do estágio PC em malha aberta, verifica-se uma ondulação de 0,868 A na 

corrente dos LEDs, resultando em uma Mod(%) de 35,577%. 

Figura 7.3 – Formas de onda experimentais para operação do LLC em malha fechada com 425 VBUS e 
mínima corrente de carga. 
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Fonte: Autor. 

Na sequência, o sistema de controle do estágio PC é implementado e o desempenho do 

driver é avaliado para as diferentes condições de operação, considerando entrada universal e 

dimming. No entanto, com os dois estágios do driver operando em malha fechada utilizando os 

compensadores anteriormente projetados, verifica-se uma oscilação em torno de 10 Hz na 

tensão de barramento para a operação nas menores tensões de entrada (< 130 VRMS). Atrela-se 

tal oscilação à variação da dinâmica do sistema em malha fechada, uma vez que o compensador 

é projetado para 220 VRMS, e conforme avaliado, na medida que a tensão de entrada diminui, o 

sistema passa apresentar maiores tempos de acomodação, bem como uma ligeira variação nos 

valores de margem de fase, margem de ganho e frequência de cruzamento por zero. 

Para resolver-se tal problema, opta-se por utilizar dois compensadores PI para o controle 

da tensão de barramento, sendo um projetado para operação em 220 VRMS, conforme capítulo 

anterior, e o outro projetado para 110 VRMS. Define-se a tensão intermediária de 150 VRMS para 

o limite de operação dos compensadores. Para evitar o uso de um sensor para medir a tensão de 

entrada, a mesma é estimada indiretamente, conforme análise a seguir. 

Considerando ideais ambos os estágios do driver, e negligenciando-se a variação da 

tensão dos LEDs, a relação entre a potência de entrada do estágio PFC e a corrente de referência 

é dada por (98). 

Figura 7.4 – Formas de onda experimentais para operação do driver em 220 VRMS, potência nominal e 
LLC em malha aberta. 
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100

( )
1,15

IN LED LED

W
P I I   (98) 

Do capítulo 4 tem-se que a potência de entrada do estágio PFC é dada por (99). 
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4
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D V
P

L f
   (99) 

Substituindo (98) em (99), e resolvendo para D, obtemos (100). 

 2

100
4

1,15
( )

LED S BB

LED

inpk

I f L

D I
V

   (100) 

Considerando os parâmetros do conversor buck-boost mostrados na Tabela 16 e a 

operação em 150 VRMS, de (100) obtém-se (101), a qual é aproximada por uma reta (102) na 

faixa de 0,35 A à 1,15 A, conforme mostra a Figura 7.5. A expressão (102) relaciona a razão-

cíclica do conversor PFC em função da corrente do módulo de LEDs para tensão de entrada de 

150 VRMS. 

 ( ) 0,329LED LEDD I I   (101) 

 ( ) 0,2174 0,12a LED LEDD I I    (102) 

Sendo o valor de ILED dado pelo nível de dimming e a razão-cíclica de operação 

conhecida da atual ação de controle do PFC, avalia-se (102) a cada passo da lei de controle do 

estágio PFC. Se o valor da atual ação de controle for maior que o valor calculado por (102), 

infere-se que a tensão de entrada é menor que 150 VRMS. 

O compensador PI projetado para 110 VRMS e 100 W, é dado em (103). A Figura 7.6 

mostra o Diagrama de Bode da FTMA compensada e não compensada do conversor buck-boost 

com potência nominal operando 110 VRMS. A resposta ao degrau nestas condições resultou em 

um tempo de acomodação 1,23 s. 
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Fonte: Autor. 

 
6

_

76,31 10 ( 50)
( )C PI

x w
G w

w

 
   (103) 

Fonte: Autor. 

Na sequência, apresentam-se os resultados do driver operando com tensão de entrada 

universal e dimming. A Figura 7.7 e a Figura 7.8 mostram as principais formas de onda para 

operação com 85 VRMS, respectivamente para máxima (100 W – ILED = 1,15 A) e mínima 

potência (~30 W – ILED = 0,35 A) de saída. As mesmas formas de onda são apresentadas para a 

tensão de 120 VRMS, 220 VRMS e 265 VRMS, conforme mostrado entre a Figura 7.9 e Figura 7.14. 

Figura 7.5 – Relação entre a razão-cíclica do estágio PFC e a corrente dos LEDs. 

 

Figura 7.6 – Diagrama de Bode do FTMA compensada e não compensada no plano w, para o conversor 
buck-boost operando em 110 V, 100 W. 
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Verifica-se em todos os casos, uma reduzida ondulação na corrente dos LEDs, independente da 

ondulação da tensão de barramento. Os valores da Mod(%) são avaliados na sequência. Nota-

se também, que a corrente de entrada apresenta uma forma de onda praticamente senoidal e em 

fase com a tensão de entrada, caracterizando elevado FP. 

Fonte: Autor. 

Fonte: Autor. 

Figura 7.7 – Formas de onda experimentais para operação do driver em 85 VRMS na potência nominal. 

 

Figura 7.8 – Formas de onda experimentais para operação do driver em 85 VRMS na mínima potência. 
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Fonte: Autor. 

 

 

Fonte: Autor. 

 

Figura 7.9 – Formas de ondas experimentais para operação do driver em 120 VRMS na potência nominal.

 

Figura 7.10 – Formas de onda experimentais para operação do driver em 120 VRMS na mínima potência.
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Fonte: Autor. 

 

 

Fonte: Autor. 

Figura 7.11 – Formas de onda experimentais para operação do driver em 220 VRMS na potência nominal.

 

Figura 7.12 – Formas de onda experimentais para operação do driver em 220 VRMS na mínima potência.
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Fonte: Autor. 

 

 

Fonte: Autor. 

Figura 7.13 – Formas de onda experimentais para operação do driver em 265 VRMS na potência nominal. 

 

Figura 7.14 – Formas de onda experimentais para operação do driver em 265 VRMS na mínima potência.
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A Figura 7.15 apresenta o fator de potência (FP) do driver para diferentes condições de 

operação, os quais foram medidos com o analisador de potência modelo WT1800 do fabricante 

Yokogawa, recomendado para tais aferições, uma vez que possui um erro de 0,1% na medição 

do FP (YOKOGAWA, 2011). 

Fonte: Autor. 

Utilizando o mesmo equipamento de medição, registram-se os valores da amplitude 

harmônica de cada componente da corrente drenada da rede, tratadas na norma IEC61000-3-2. 

Cabe destacar, que em relação ao nível de tensão, a referida norma se aplica para sistemas com 

tensão fase-neutro entre 220 e 240 V. Para tensões inferiores, os limites não foram ainda 

estabelecidos. No entanto, como neste trabalho o driver deve operar com tensão de entrada 

universal, os limites destas harmônicas são extrapolados para toda a faixa de tensão de entrada. 

Em relação ao dimming, a IEC61000-3-2 Classe C, define que o conteúdo harmônico da 

corrente drenada da rede nas condições de dimming, não deve exceder o valor da corrente 

permitido para condição nominal. 

A análise do conteúdo harmônico para diferentes tensões de entrada, bem como para 

diferentes condições de corrente nos LEDs é apresentada entre a Figura 7.16 e a Figura 7.19. 

 

 

 

 

 

 

Figura 7.15 – Fator de potência do driver proposto para diferentes pontos de operação. 
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Fonte: Autor. 

 

Fonte: Autor. 

 

 

 

 

Figura 7.16 – Conteúdo harmônico da corrente de entrada em relação a IEC61000-3-2, Classe C, para 
operação em 85 VRMS com diferentes condições de carga. 

 

Figura 7.17 – Conteúdo harmônico da corrente de entrada em relação a IEC61000-3-2, Classe C, para 
operação em 120 VRMS com diferentes condições de carga. 
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Fonte: Autor. 

 

Fonte: Autor. 

 

Com relação ao conteúdo harmônico apresentado, embora a norma não limite o referido 

conteúdo para sistemas com entrada universal, verifica-se que todas harmônicas estão em 

conformidade com a IEC61000-3-2 Classe C, quando extrapolado a faixa de tensão definida 

Figura 7.18 – Conteúdo harmônico da corrente de entrada em relação a IEC61000-3-2, Classe C, para 
operação em 220 VRMS com diferentes condições de carga. 

 

Figura 7.19 – Conteúdo harmônico da corrente de entrada em relação a IEC61000-3-2, Classe C, para 
operação em 265 VRMS com diferentes condições de carga. 
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por norma. Além disso, verifica-se que para diferentes níveis de dimming, a amplitude da 

corrente harmônica não ultrapassa o valor limite para condição nominal. 

Na sequência, utilizando o analisador de potência modelo WT1800, apresenta-se o 

rendimento de cada estágio do driver proposto, bem como o rendimento global (PFC+PC, dado 

pelo produto do rendimento de cada estágio), para diferentes condições de operação, variando 

entre a mínima e máxima tensão de entrada e mínima e máxima potência. 

A Figura 7.20 mostra o rendimento do driver proposto. Verifica-se que na medida que 

a tensão de entrada aumenta, o rendimento do estágio PFC também aumenta. Tal efeito é dado 

pela diminuição das perdas de condução, uma vez que as correntes passam a apresentar menores 

valores. O rendimento do estágio PC, sendo implementado pelo conversor ressonante, apresenta 

rendimento elevado (>92%), o qual mantém o mesmo comportamento independente da tensão 

de entrada, sendo apenas dependente da corrente de saída. Comparando o rendimento de ambos 

os estágios, verifica-se que o estágio PFC apresenta um menor rendimento em comparação ao 

estágio PC, o que acaba afetando a eficiência global do sistema. 

Ambos os estágios podem ser otimizados pela utilização de semicondutores com 

menores resistências em condução, menores quedas de tensão direta, e menores tempos de 

comutação. Além disso, para otimização do rendimento do estágio PFC, topologias bridgeless 

podem ser empregadas, bem como a análise de diferentes modos de condução, o que afeta 

diretamente o rendimento deste estágio. Outros parâmetros como a tensão de barramento, 

frequência de comutação, técnica de dimming e tipo da conexão dos LEDs (série ou paralela) 

devem da mesma forma ser considerados em uma investigação que visa a otimização do driver, 

sendo esta análise sugestão para trabalhos futuros. 
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Fonte: Autor. 

 

Por fim, a Figura 7.21 avalia o valor da Mod(%) para diferentes pontos de operação do 

driver. Verifica-se que em todos os casos, atende-se a recomendação prática 1 para 120 Hz. No 

entanto, para as tensões de 85 e 120 VRMS verifica-se que alguns pontos não atendem a 

recomendação prática 2. Conforme análise dos resultados experimentais, estes maiores valores 

de Mod(%) ocorrem quando têm-se os maiores níveis de corrente no estágio PFC, o que acaba 

gerando maior interferência eletromagnética, e de uma forma ou outra injetando ruído no 

sistema de controle, o qual acaba sendo refletido para a corrente dos LEDs. 

 

Figura 7.20 – Avaliação do rendimento de cada estágio do driver operando com diferentes potências e 
tensões de entrada. 
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Fonte: Autor. 

 

7.4 ANÁLISE DOS RESULTADOS 

Através dos resultados apresentados, verificou-se a operação do driver proposto com 

tensão de entrada universal e dimming, operando com capacitância de barramento reduzida. Os 

resultados apresentados para tensão de entrada universal foram realizados considerando a 

frequência da rede de 60 Hz. Uma vez que o sistema de controle do conversor LLC apresenta 

ganho similar em 100 e 120 Hz, os resultados para rede elétrica com 50 Hz não foram 

apresentados. 

Para análise da capacidade de redução de capacitâncias de um driver, em (LI et al., 

2016) propõe-se a análise da capacitância por Watt (FPW) e da máxima energia armazenada 

por Watt (JPW). Para o driver proposto, considerando uma capacitância de 25 µF para o 

Figura 7.21 – Avaliação da intensidade de modulação do driver operando com diferentes potências e 
tensões de entrada. 
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barramento (400 V) e 10 µF para filtro de saída (87 V), obtém-se (104) e (105) para os índices 

FPW e JPW, respectivamente. Embora estes parâmetros apresentados não sejam comparados 

com os valores de outros trabalhos similares, ressalta-se o parâmetro JPW resulta em uma 

comparação mais justa, uma vez o nível de tensão do capacitor passa a ser considerado na 

análise. 
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Para análise da redução da capacitância de barramento, define-se CBUS nominal como 

sendo a capacitância que resulte em uma ondulação de VBUS que não seja refletida em uma 

ondulação de ILED acima de 20%, valor de ∆ILED que resulta em uma Mod(%) maior que 10%, 

com o LLC operando em malha aberta . Para tanto, conforme análise realizada através de 

simulações, seria necessária uma capacitância de 156 µF. No entanto, através da compensação 

ativa da ondulação da corrente dos LEDs empregada neste trabalho, permitiu-se o uso de CBUS 

de 25 µF, resultando em uma redução de 6,24 vezes sem comprometer a Mod(%). 

7.5 CONCLUSÃO 

Neste capítulo apresentou-se os resultados experimentais do driver proposto. 

Inicialmente verificou-se a influência da ondulação da tensão de barramento sobre a ondulação 

da corrente dos LEDs, percebendo-se considerável modulação da intensidade luminosa com a 

operação do estágio PC em malha aberta. 

Com ambos os estágios em malha fechada, verifica-se a necessidade da adaptação do 

sistema de controle do estágio PFC para operação estável em toda a faixa de tensão de entrada, 

sendo desta forma, projetado um segundo compensador para atuar nas tensões menores que 150 

VRMS. Com sistema estável em toda a faixa de tensão de entrada e dimming, analisa-se o 

rendimento de cada estágio, FP, conteúdo harmônico, e nível de Mod(%) para os pontos 

extremos de operação, bem como para pontos intermediários. 

De forma geral, verifica-se um bom rendimento do estágio PC (>92%), elevado fator de 

potência (>0,94), reduzida Mod(%) e reduzido conteúdo harmônico da corrente drenada da 
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rede. Desta forma, o driver está em conformidade com a restrições da IEC61000-3-2 Classe C, 

IEEE Std 1789-2015, bem como de acordo com a Portaria Inmetro 478 e de demais limites 

impostos pelo programa Energy Star. 
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CONCLUSÃO GERAL  

Devido as proeminentes vantagens dos LEDs em comparação com as demais lâmpadas, 

os sistemas de iluminação artificial baseados em LEDs são encontrados nas mais diversas 

aplicações. Considerando aplicações para iluminação pública ou iluminação de exteriores, nos 

quais a potência do sistema é maior ou igual a 100 W, são poucos os trabalhos que propõem 

um driver com funcionalidades especiais e com características que estão em conformidade com 

as características dos LEDs. Neste contexto, o presente trabalho propôs a análise e o projeto de 

um driver para o acionamento de um módulo de LEDs de 100 W, em que, buscou-se 

compatibilizar as características do driver com as dos LEDs, além de priorizar a adição de 

funcionalidade especiais no driver, tais como tensão de entrada universal e dimming. 

Visando selecionar a estrutura topológica mais adequada para o driver, desenvolveu-se 

um estudo pontuando as características das diferentes estruturas empregadas em driver. Devido 

a suas funcionalidades, selecionou-se a estrutura de dois estágios independentes. Esta, 

composta pelo estágio de correção do fator de potência implementado com o conversor buck-

boost operando no modo DCM, e pelo estágio de controle da corrente dos LEDs, implementado 

com o conversor meia-ponte ressonante LLC. 

Definida a topologia, foi desenvolvido neste trabalho a modelagem dinâmica, bem como 

o projeto do sistema de controle, implementado de forma digital, de cada estágio. Destaca-se 

aqui como uma das principais contribuições desta dissertação a modelagem do conversor LLC 

considerando a não linearidade do LED. Verificou-se que a aproximação do comportamento 

elétrico do LED por uma resistência equivalente não representa de forma satisfatória a real 

dinâmica do conversor. Desta forma, a modelagem proposta leva em consideração o circuito 

elétrico equivalente do LED. Os resultados do comportamento dinâmico do modelo obtido 

representam de forma satisfatória a real dinâmica do conversor. 

Conhecido o comportamento dinâmico do driver, foi desenvolvido o projeto do sistema 

de controle de cada estágio. Para tanto, inicialmente foi desenvolvida uma análise do sistema 

de controle, de onde se obteve as especificações e as diretrizes de projeto. Considerando um 

driver com tensão de entrada universal, dimming e a operação com capacitância reduzidas, este 

trabalho de dissertação contribui para o entendimento e projeto do sistema de controle de 

drivers com funcionalidades especiais, acima mencionadas. 

Para validar a análise e o projeto do driver proposto, um protótipo é construído e 

avaliado experimentalmente. Os resultados experimentais obtidos mostraram uma operação 
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estável em toda a faixa de tensão de entrada (85 – 265 VRMS), para os diferentes níveis de 

dimming. Obteve-se um elevado fator de potência (> 0,94) e reduzido conteúdo harmônico da 

corrente drenada da rede em todos os pontos de operação. Assim, estando o driver em 

conformidade com a Portaria Inmetro 487 e a IEC61000-3-2 Classe C, respectivamente. Quanto 

ao rendimento do driver proposto, verificou-se uma variação entre 92% e 95 % para o conversor 

LLC, e uma variação entre 89% e 94% para o estágio PFC. Desta forma, o rendimento global 

do driver apresentou uma variação entre 83% e 90%. Além disso, a modulação da intensidade 

luminosa é analisada, onde verificou-se que para todos os pontos de operação testados, atende-

se a recomendação prática 1 da IEEE 1789-2015. 

Por fim, conclui-se que este trabalho apresenta uma boa contribuição para o projeto de 

um driver com funcionalidades especiais destinado ao acionamento de LEDs, apresentando este 

driver a capacidade de operar com tensão de entrada universal, controle de intensidade 

luminosa, e operação com reduzidas capacitâncias de barramento. Além disso, este trabalho 

apresenta significativa contribuição para a modelagem dinâmica do conversor LLC 

considerando a não linearidade do LED. 
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TRABALHOS FUTUROS 

Com objetivo de enriquecer as análises e os resultados obtidos neste trabalho, inúmeros 

tópicos de investigação foram apresentados ao longo do trabalho, sendo citados: 

Otimização da modelagem do LLC: consiste inicialmente em validar o modelo 

apresentado para outros pontos de operação, e assim, se necessário for, propor-se as alterações 

necessárias no processo de modelagem para que o modelo represente fidedignamente o 

comportamento dinâmico real do conversor para diferentes condições de carga. 

Análise da taxa de transferência de ondulação para o filtro LLC: Avaliar os fatores 

que influenciam na taxa de transferência de ondulação da tensão de barramento para corrente 

dos LEDs. 

Comparação de diferentes modos de condução de corrente no estágio PFC: 

Considerando a operação com tensão de entrada universal e dimming, investigar os ganhos de 

rendimento no conversor para estas condições quando diferentes modos de condução forem 

empregados. 

Otimização do rendimento do driver: consiste em utilizar semicondutores com 

menores resistências em condução bem como menores quedas de tensão direta. Outros 

parâmetros como tensão de barramento, frequência de comutação, tipo de conexão dos LEDs, 

também devem ser considerados durante a etapa de otimização do driver. 

Driver com tensão de entrada universal e dimming utilizando as estruturas S2B e 

S2C: este trabalho consiste em avaliar a viabilidade do emprego destas estruturas em sistemas 

com entrada universal, dimming e reduzidas capacitâncias. 
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APÊNDICE A – MODELAGEM CONVERSOR LLC 

A Figura A.1 mostra o circuito equivalente do conversor ressonante LLC utilizado no 

procedimento de modelagem. De forma sistemática, cada passo do processo de modelagem é 

apresentado em subseções na sequência. 

Fonte: Autor. 

A.1 EQUAÇÕES DE ESTADO NÃO LINEAR 

De acordo com o circuito equivalente mostrado na Figura A.1, as equações de estado 

não linear do conversor são definidas em (106), (107), (108), (111), (112) e (114). Obtidas a 

partir da análise apresentada. 

Utilizando a LTK, as tensões no filtro ressonante se relacionam conforme (106). 

 *( )
( ) ( ) ( ) ( ( ))R

ab S S R Cs P LED

di t
v t L r i t v t sign i t v

dt
      (106) 

Em que: 

*

*

1, 0
( ( ))

1, 0

LED

P

LED

v
sign i t

v

 
 



 se  

    se  
  

A corrente do filtro ressonante é dada por (107). 

 
( )

( ) Cs
R S

dv t
i t C

dt
   (107) 

A tensão sobre o módulo dos LEDs é referida ao primário do transformador. A tensão 

no primário também pode ser definida em função da corrente magnetizante, conforme (108). 

 * ( )
( ) M

LED M

di t
v t L

dt
   (108) 

Analisando as correntes no secundário do transformador, obtém-se (109) para a corrente 

total retificada na saída do transformador STi . Além disso, com análise da tensão sobre os 

Figura A.1 – Circuito equivalente do conversor ressonante LLC. 
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LEDs, obtém-se a relação dada por (110). Substituindo (110) em (109), obtém-se (111) para a 

corrente STi  em função das variáveis de estados do sistema. 

 
( ) ( )

( ) ( ) ( ) Co LED th
ST Co O O

d

dv t v t V
i t i t i t C

dt r


      (109) 

 ( ) ( ) ( ) ( )LED C Co Co d O thv t r i t v t r i t V      (110) 

 
( ) ( )

( ) 1O Co C Co th
ST

d d d

C dv t r v t V
i t

dt r r r

 
    

 
  (111) 

Com o devido tratamento matemático de (109), (110) e (111), verifica-se que a tensão 

sobre o módulo de LEDs pode ser obtida através de (112). 

 
* *

*( ) ( ) ( )C C
LED ST C th Co

d C

r r
v t i t r V v t

r r
     (112) 

Em que: 

 * c d
C

c d

r r
r

r r



  (113) 

Resolvendo (110) para iO ( )t  e utilizando (112), obtém-se (114) para a corrente de saída, 

a qual corresponde a própria corrente do módulo de LEDs. 

 
*( ) ( )

( ) ST C Co th
O

d d c d c

i t r v t V
i t

r r r r r
  

 
  (114) 

A.2 APROXIMAÇÃO PELA HARMÔNICA FUNDAMENTAL 

A partir das equações diferenciais apresentadas anteriormente, verifica-se que o 

funcionamento do conversor é caracterizado por 4 variáveis de estados, sendo elas iR, vCs, iLM, 

vCo. Estas estão associadas com a corrente ressonante, tensão do capacitor série CS, corrente 

magnetizante e tensão do capacitor de saída CO. Quando o conversor LLC opera em regime 

permanente, as formas de onda do filtro ressonante são aproximadamente senoidais. Desta 

forma, as correntes ressonantes iLS(t), iLM(t), e a tensão no capacitor série vCs(t) podem ser 

aproximadas pelas suas harmônicas fundamentais. 

Através da série de Fourier decompõe-se funções periódicas ou sinais periódicos em 

uma soma de funções simples (por exemplo, senos e cossenos). Expressando por exemplo uma 

função f(x) como um somatório infinito de senos e cossenos. Considerando somente a 

componente fundamental de f(x) e ignorando a componente CC, obtém-se (115). Da qual infere-

se que a componente fundamental da função periódica f(x) é dada pela soma de uma 

componente senoidal e outra coseoidal, com diferentes coeficiente (a1 e b1). 
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 1 1( ) sen cosf x a x b x    (115) 

Desta forma, para modelagem do LLC em discussão, utilizando (115), reescreve-se iR(t), 

iLM(t) e vCs(t), respectivamente conforme (116), (117) e (118). 

 ( ) ( )sen ( ) cosR S S C Si t i t t i t t     (116) 

 ( ) ( )sen ( )cosLM MS S MC Si t i t t i t t     (117) 

 ( ) ( )sen ( )cosCs S S C Sv t v t t v t t     (118) 

Os parâmetros: componente senoidal da corrente ( Si ), componente cossenoidal da 

corrente ( Ci ), componente senoidal da tensão do capacitor série ( Sv ), componente cossenoidal 

da tensão do capacitor série ( Cv ), componente senoidal da corrente magnetizante ( MSi ), e a 

componente cossenoidal da corrente magnetizante ( MCi ), correspondem a amplitude dos 

componentes harmônicos na frequência fundamental ( S ). Estas componentes são consideradas 

“lentamente variantes no tempo”, ou seja, em função de distúrbios do sistema, a amplitude 

destas se altera lentamente em relação a frequência de operação do conversor ressonante. Desta 

forma, o comportamento dinâmico destes componentes pode ser analisado. 

Com relação a variação no tempo das amplitudes harmônicas, as derivadas de iR(t), 

iLM(t) e vCs(t) são dadas em (119), (120) e (121), respectivamente. 

 sin cosS CR
S C S S S S

di didi
i t i t

dt dt dt
   

   
      
   

  (119) 

 sin cosMS MCLM
S MC S S MS S

di didi
i t i t

dt dt dt
   

   
      
   

  (120) 

 sin cosCs S C
S C S S S S

dv dv dv
v t v t

dt dt dt
   

   
      
   

  (121) 

Com relação as equações não lineares dadas em (106), (107) e (111), as mesmas são 

reescritas conforme (122), (123) e (124), respectivamente. 

 *( ) ( )R
S ab S R Cs P LED

di
L v t r i v sign i v

dt
      (122) 

 ( )Cs
S R

dv
C i t

dt
   (123) 

 
( )ST dO Co Co th

d c d c d c

i t rC dv v V

dt r r r r r r
  

  
  (124) 
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A.3 FUNÇÃO DESCRITIVA ESTENDIDA (EDF) 

A função descritiva estendida é uma importante ferramenta matemática para 

entendimento e análise do comportamento de sistemas não lineares. Todo sistema é não linear, 

exceto em regiões de operação limitadas (SHAIK; KANKANALA, 2012b). Com a utilização 

da função descritiva, os termos não lineares das equações diferencias do conversor LLC podem 

ser aproximados pelas suas componentes fundamentais e/ou valores médios, quando for o caso. 

Desta forma, os termos não lineares vab(t), sign(iP)v*LED e |iST| em (122), (123) e (124), 

respectivamente, passam a ser modelados pela sua componente fundamental e/ou valor médio, 

resultando em (125), (126) e (127). 

 1( ) ( , )sinab BUS Sv t f d V t   (125) 

 * * *
2 3( ) ( , , )sin ( , , )cosP LED SS SP LED S SC SP LED Ssign i v f i i v t f i i v t     (126) 

 4 ( , )ST SS SCi f i i   (127) 

Em que: 

iSS: componente senoidal da corrente do secundário; 

iSC: componente cossenoidal da corrente do secundário; 

iSP: corrente total do secundário; 

As funções f1, f2, f3 e f4 são chamadas de Funções Descritivas Estendidas (funções EDF). 

Estas, são funções dos coeficientes harmônicos das variáveis de estado para dadas condições 

de operação. Estes termos podem ser calculados utilizando a série de Fourier para sinais 

periódicos não-lineares.  

a. EDF da tensão de entrada vab 

A Figura A.2 mostra a forma de onda da tensão de saída do inversor meia-ponte, onde 

 é o tempo morto e d a razão-cíclica dos interruptores do inversor. Para o cálculo da EDF da 

tensão de entrada, decompõem-se o sinal mostrado na Figura A.2 através da série de Fourier. 

Como a tensão de saída do inversor possui simetria ímpar, a mesma não apresenta componente 

cossenoidal (vec=0), obtendo-se (128) 

 
1

1

2
( , ) ( )sin( )

2

2
( , ) sin

2

BUS ab S

BUS
BUS es

f d V v t t d t

V d
f d V v

 



 










 
  

 


  (128) 
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Fonte: Autor. 

b. EDF da tensão no primário do transformador 

A tensão no primário do transformador *( )P LEDsign i v  é dada por um sinal retangular, com 

amplitude igual a tensão sobre o módulo de LEDs referida ao primário. Desta forma, as funções 

f2 e f3 são dependentes da corrente que circula pelo retificador, e da amplitude da tensão 

refletida. Aplicando-se a série de Fourier na tensão no primário do transformador, obtém-se as 

respectivas EDFs, dadas em (129) e (130). 

 * *
2

4 4 4
( , , ) PS PS PS

SS SP LED LED LED Co PS

PP PP PP

i i in n
f i i v v v v v

i i i  
      (129) 

 * *
3

4 4 4
( , , ) PC PC PC

SC SP LED LED LED Co PC

PP PP PP

i i in n
f i i v v v v v

i i i  
      (130) 

Em que: P Si  é a componente senoidal da corrente do primário; e PCi  é a componente 

cossenoidal da corrente do primário. A corrente total do primário é dada por (131). 

    
2 2

PP PS PCi i i    (131) 

c. EDF da corrente total retificada no secundário 

A corrente retificada de saída |iST| é aproximada por seu valor médio, assim a função 

EDF para |iST| é dada em (132). Sendo iTS a corrente de pico do secundário. 

 4

2
( , )SS SC TSf i i i


   (132) 

A aproximação em (132) é válida para a operação na frequência de ressonância (f0), em 

que a corrente do secundário é idêntica a uma onda senoidal retificada. Na medida que a 

frequência de operação se afasta de f0, a corrente de saída do retificador apresenta diferentes 

formas de onda. Uma vez que o conversor LLC é projetado para operar em f0 nas condições 

nominais, a equação (132) continua sendo válida. 

Figura A.2 – Tensão saída inversor meia-ponte vab(t). 
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A.4 BALANÇO HARMÔNICO 

O próximo passo no procedimento da modelagem do LLC consiste na aplicação de um 

método de análise no domínio da frequência, denominado balanço harmônico. Este método é 

utilizado para calcular a resposta em regime permanente de equações diferenciais não lineares. 

Basicamente, separam-se as componentes cossenoidas, senoidais e CC, conforme segue. 

Considerando (119), para a componente senoidal da tensão de saída do inversor obtemos 

(133). 

 S
es S S C S S S PS

di
v L i r i v v

dt


 
     

 
  (133) 

Substituindo (128) e (129) em (133) obtemos (134). 

 
24

sin
2

S PS BUS
es S S C S S S Co

PP

di i Vn d
v L i r i v v

dt i




 

   
        

  
  (134) 

Repetindo o mesmo procedimento para a componente cossenoidal obtemos (135). 

 
4

0C PC
ec S S S S C C Co

PP

di in
v L i r i v v

dt i




 
      

 
  (135) 

Substituindo (121) em (107) e separando os componentes senoidais e cossenoidais 

obtemos (136) e (137). 

 S
S S S C

dv
i C v

dt


 
  

 
  (136) 

 C
C S S S

dv
i C v

dt


 
  

 
  (137) 

Com base em (108) obtém-se a componente senoidal e cossenoidal para a tensão no 

primário do transformador. Substituindo (120) e (129) em (108), e separando os componentes 

senoidais e cossenoidais obtemos (138) e (139). 

 
4MS PS

PS M S MC Co

PP

di in
v L i v

dt i




 
   

 
  (138) 

 
4MC PC

PC M S MS Co

PP

di in
v L i v

dt i




 
   

 
  (139) 

Para a correte de saída, somente o valor médio é considerado, então substituindo (132) 

em (111) obtemos (140) para a corrente de saída. 

 
2

1O Co C Co th
ST

d d d

C dv r v V
i

dt r r r

 
    

 
  (140) 
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Substituindo (132) em (112) obtemos (141) para a tensão de saída, ou seja, tensão sobre 

o módulo de LEDs. 

 
* *

*2 C C
LED ST C th Co

d C

r r
v i r V v

r r
     (141) 

As equações (134) até (141) correspondem ao modelo não linear de grandes sinais do 

conversor LLC. Observa-se que a resposta do LLC é agora função de 7 variáveis de estado 

, , , , , ,S C S C MS MC Coi i v v i i v . 

Uma vez que a corrente de saída corresponde a variável a ser controlada, passa ser 

conveniente obter-se a equação que à descreve em função das variáveis de estado. Substituindo 

(141) em (114) obtemos (142) para a corrente de saída. 

 
2 C Co th

O ST

C d C d C d

r v V
i i

r r r r r r
  

  
  (142) 

A.5 MODELO DE GRANDES SINAIS DO CONVERSOR LLC 

Com base nas equações (134) até (141) o modelo não linear de grandes sinais do 

conversor LLC é obtido. Este por sua vez pode ser simulado computacionalmente, conforme é 

mostrado no esquemático mostrado na Figura A.3. 

A.6 OBTENÇÃO DO PONTO DE OPERAÇÃO EM REGIME PERMANENTE 

Sob condições de operação em regime permanente as variáveis de estado do sistema 

não apresentam variação no tempo. Desta forma, as derivadas das equações (134) até (140) são 

zeradas, e a solução em regime permanente é obtida (variáveis definidas com letras maiúsculas). 

A relação de correntes no transformador é dada por (143). 

 
   

       

2 2

2 2 2 2

PP PS PC

ST SS SC PS PC PP

I I I

I I I n I I nI

 

    

  (143) 

Substituindo (143) em (140) e considerando a derivada nula, obtemos (144) para a 

tensão média sobre o capacitor de saída. Uma vez que a corrente média de oC é nula em regime, 

define-se a igualdade dada por (145). 

 
2 PP d

Co LED th

nI r
V V V


     (144) 

 Co LEDV V   (145) 
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Fonte: Autor. 

Substituindo (143) em (134), considerando as derivadas nulas, obtém-se (146) para a 

componente senoidal da tensão na saída do inversor. 

 
24

sin
2

PS BUS
es S S C S S S Co

PP

I Vn D
V L I r I V V

I




 

 
      

 
  (146) 

Da mesma forma, substituindo (143) em (135), considerando as derivadas nulas, obtém-

se (147) para a componente cossenoidal da tensão de saída do inversor. 

 
4

0PC
ec S S S S C C Co

PP

In
V L I r I V V

I



        (147) 

Para a componente senoidal e cossenoidal da corrente ressonante, considerando a 

derivada nula em (136) e (137), obtemos respectivamente (148) e (149) para solução em regime 

permanente. 

 S S S CI C V   (148) 

Figura A.3 – Modelo de grandes sinais do conversor LLC 
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 C S S SI C V   (149) 

Fazendo a derivada nula em (138) e (139), obtém-se (150) e (151), respectivamente para 

componente senoidal e cossenoidal da corrente magnetizate. 

 
4 PS

M S MC Co

PP

In
L I V

I



   (150) 

 
4 PC

M S MS Co

PP

In
L I V

I



    (151) 

Considerando as variáveis de estados , , , , , ,S C S C MS MC Coi i v v i i v , verifica-se que a solução em 

regime permanente não é escrita em função destas. Assim, definimos novas relações para a 

corrente no transformador, conforme (152). 

 

   

   

2 2

2 2

PP PS PC

PS S MS PC C MC

PP S MS C MC

I I I

I I I I I I

I I I I I

 

   

    

sendo:   e       (152) 

Substituindo (144) e (152) em (146) obtém-se (153). 

    

   
2 2

4
R R th S MS

S eq S S S C S eq MS es

S MS C MC

nV I I
r I L I V I V

I I I I





     

  
  (153) 

Em que Req é definido por (154). 

 
2

2

8 d
eq

n r
R


   (154) 

Da mesma forma, substituindo (144) e (152) em (147), obtém-se (155). 

    

   
2 2

4
R th C MC

S S S S eq C C eq M C ec

S MS C MC

nV I I
L I r R I V I V

I I I I





      

  
  (155) 

Reescrevendo (148) e (149), obtemos (156) e (157). 

 0S S S CI C V    (156) 

 0C S S SI C V    (157) 

Substituindo (144) e (152) em (150), obtém-se (158). 

 
 

   
2 2

4
0th S MS

eq S M S MC eq MS

S MS C MC

nV I I
R I L I R I

I I I I





    

  
  (158) 

Substituindo (144) e (152) em (151), obtém-se (159). 

 
 

   
2 2

4
0th C MC

eq C M S MS eq MC

S MS C MC

nV I I
R I L I R I

I I I I





    

  
  (159) 
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As equações (153), (155)−(159) formam um sistema não linear, onde as incógnitas 

correspondem a amplitude dos componentes harmônicos do conversor para operação em regime 

permanente. Como será visto a seguir, a solução do sistema não linear é necessária para obter-

se os coeficientes do modelo de pequenos sinais de LLC. A solução deste sistema não linear é 

facilmente obtida com a utilização de softwares matemáticos. 

A.7 SOLUÇÃO DO SISTEMA NÃO LINEAR 

Considerando o sistema não-linear das equações (153), (155)−(159), utiliza-se o código 

mostrado no Quadro A.1. 

Quadro A.1 − Código para solução do sistema não-linear 

% Vetor com "guess" iniciais 
x0=[0.10,0,0,0,0,0.1];  
% Opções para o método iterativo de solução do sistema não linear 
options=optimset('Display','iter','MaxFunEvals', 5000) 
% Chama função para solução regime não-linear 
Y= fsolve(@(x) 
nonlinearfunction(x,rs,Req,Ls,Ws,Ves,Cs,n,Lm,Vth),x0,options); 
% Soluções obtidas para regime permanente 
Is = Y(1); Ic = Y(2) ; Vs = Y(3) ; Vc = Y(4) ; Ims = Y(5) ; Imc = Y(6); 
% Componente cosenoidal da corrente do primário do transformador 
Ipc =Ic-Imc  ;   
% Componente senoidal da corrente do primário do transformador 
Ips = Is-Ims ;                   
% Corrente no primário do transformador 
Ipp = sqrt(Ips^2+Ipc^2);           
% Corrente secundário transformador 
Isp = n*Ipp ;                      
% Tensão média capacitor saída 
Vco = ((2*n*Ipp*rd)/pi)+Vth;  V0=Vco;     
% Tensão média saída 
VLED = (2*n*Ipp*rc1/pi) + (Vth*rc1/rd) + Vco*rc1/rc  
% Corrente média de saída (LED) 
I0=(2*n*Ipp*rc/(pi*(rc+rd)))+(Vco/(rc+rd))-(Vth/(rc+rd)) 
%Obs: Vco e VLED resultam no mesmo valor 
---------------------------------------------------------------------------------------------------------- 

% Arquivo salvo como função 
function NLF = nonlinearfunction(x,rs,Req,Ls,Ws,Ves,Cs,n,Lm,Vth) 
  
NLF = [(rs+Req).*x(1) + Ls*Ws.*x(2) + x(3) - Req.*x(5) + 
((Vth*4*n.*(x(1)-x(5)))/(pi*sqrt((x(1)-x(5)).^2 + (x(2)-x(6)).^2)))-Ves; 
       -Ls*Ws.*x(1)   + (rs+Req).*x(2) + x(4) - Req.*x(6) + 
((Vth*4*n.*(x(2)-x(6)))/(pi*sqrt((x(1)-x(5))^2+(x(2)-x(6))^2))); 
       (x(1) - Cs*Ws.*x(4)); 
       (x(2) + Cs*Ws.*x(3)); 
       (-Req.*x(1)) + Lm*Ws.*x(6) + Req.*x(5) - ((Vth*4*n.*(x(1)-
x(5)))/(pi*sqrt((x(1)-x(5))^2+(x(2)-x(6))^2))); 
       (-Req.*x(2)) - Lm*Ws.*x(5) + Req.*x(6) - ((Vth*4*n*(x(2)-
x(6)))/(pi*sqrt((x(1)-x(5))^2 +(x(2)-x(6))^2))); 
       ]; 
end 
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A.8 PERTURBAÇÃO E LINEARIZAÇÃO DAS EQUAÇÕES DE BALANÇO 

HARMÔNICO 

As equações diferenciais que compõem o sistema não linear são dadas por (134)-(140)

. Por conveniência, as mesmas são mostradas abaixo respectivamente. 
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PP

di i Vn d
v L i r i v v
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C S S S
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4MS PS
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v L i v
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4MC PC

PC M S MS Co

PP

di in
v L i v
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2

1O Co C Co th
ST

d d d

C dv r v V
i

dt r r r

 
    

 
  

As equações não lineares do sistema podem ser escritas na forma ´ ( ( ), ( ))x f x t u t , em 

que: ( )x t  são as variáveis de estado e ( )u t  as entradas do sistema. A função ´x  pode ser 

linearizada em torno de um ponto de operação e expressa na forma x́ Ax Bu  . Em que A e B 

correspondem as matrizes Jacobianas do sistema em relação a ( )x t e ( )u t . 

A.9 LINEARIZAÇÃO DA COMPONENTE SENOIDAL DA TENSÃO NO PRIMÁRIO DO 

TRANSFORMADOR 

A componente senoidal da tensão no primário do transformador é dada por (138), 

reescrita em (160). 

 
   

2 2

4 4PS PS
PS Co Co

PP
PS PC

i in n
v v v

i i i 
 


  (160) 

Derivando (160) em relação a PSi , PCi  e Cov  obtém-se (161). 
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H

i I
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  (161) 

Com base em (161), pode-se escrever a variação de pequenos sinais da tensão senoidal 

no primário do transformador conforme (162). 

    

ˆ ˆˆ ˆ

ˆ ˆ ˆ ˆˆ ˆ

ˆ ˆ ˆ ˆˆ ˆ

PS ips PS ipc PC vco Co

PS ips S MS ipc C MC vco Co

PS ips S ipc C ips MS ipc MC vco Co

v H i H i H v

v H i i H i i H v

v H i H i H i H i H v

  

    

    

  (162) 

a. Linearização da componente cossenoidal da tensão no primário do 

transformador 

A componente cossenoidal da tensão no primário do transformador é dada por (139), 

reescrita em (163). 

 
   

2 2

4 4PC PC
PC Co Co

PP
PS PC

i in n
v v v

i i i 
 


  (163) 

Derivando (163) em relação a PSi , PCi  e Oi  obtém-se (164). 
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  (164) 

Com base em (164), podemos escrever a variação de pequenos sinais da tensão 

cossenoidal no primário do transformador conforme (165). 
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v G i i G i i G v

v G i G i G i G i G v

  

    

    

  (165) 

b. Linearização da tensão de saída do inversor 

A componente senoidal da tensão de saída do inversor é definida por (146), sendo 

reescrita conforme (166). 
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Derivando (166) em relação a BUSv e d  obtém-se (167). 
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Por sua vez, a variação de pequenos sinais da tensão de saída do inversor é dada por 

(168). 

 1 2
ˆˆ ˆ

es BUSv K v K d    (168) 

Em (168) surgem os termos ˆ
BUSv  e d̂ os quais representam as perturbações na tensão de 

barramento bem como na razão-cíclica do inversor. Estas variáveis são tratadas até o fim da 

modelagem, a fim de obter-se as FT que as relacionam com o sinal de saída. 

c. Linearização da componente senoidal da tensão do filtro ressonante 

A linearização das demais equações é simplificada, baseado nas equações diferenciais 

não lineares, realizam-se as substituições mostradas em (169). 

 


0 0

0

ˆ

ˆ ˆ ˆ ˆ; ; ;

ˆ
ˆ ˆ ˆ; ;

SN

S S S C C C S S S C C C

S
S S S SN th th th Co Co Co

i I i i I i v V v v V v

V V v v V v




     



       

       

      

      (169) 

Destaca-se em (169) a frequência angular de comutação, em que a perturbação da 

frequência é normalizada em relação a frequência de ressonância do conversor. 

A componente senoidal da tensão do filtro ressonante é dada por (134), considerando o 

valor em regime permanente somado a perturbação de pequenos sinais obtém-se (170). 
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L I i r I i V v V v V v

dt
  

 
           
 
 

  (170) 

Removendo os termos de regime permanente e de ordem superior obtém-se (171). 

 0

ˆ
ˆ ˆ ˆˆ ˆ ˆS

S S S S S C S PS S C SN es

di
L r i L i v v L I v

dt
          (171) 

Substituindo (162) e (168) em (171) obtém-se (172). 
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1 2
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  (172) 

d. Linearização da componente cossenoidal da tensão do filtro ressonante 

A componente cossenoidal da tensão do filtro ressonante é dada por (135), considerando 

o valor em regime permanente somado a perturbação de pequenos sinais obtém-se (173). 
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 (173) 

Removendo os termos de regime permanente e de ordem superior obtém-se (174). 
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Substituindo (165) em (174) obtém-se (175). 
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e. Linearização da componente senoidal da corrente do filtro ressonante 

Reescrevendo (136) com base em (169) obtém-se (176). 
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Removendo os termos de regime permanente e de ordem superior obtém-se (174) 

 0

ˆ 1 ˆ ˆˆS
S S C C SN

S

dv
i v V

dt C
       (177) 

f. Linearização da componente cossenoidal da corrente do filtro ressonante 

Reescrevendo (137) com base em (169) obtém-se (178). 
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Removendo os termos de regime permanente e de ordem superior obtém-se (179). 

 0
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C S S S SN

S

dv
i v V

dt C
       (179) 
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g. Linearização da componente senoidal da corrente magnetizante 

Reescrevendo (138) com base em (169) obtém-se (180). 
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  (180) 

Removendo os termos de regime permanente e de ordem superior, e substituindo (162) 

em (180) obtém-se (181). 
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h. Linearização da componente cossenoidal da corrente magnetizante 

Reescrevendo (139) com base em (169) obtém-se (182). 
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Removendo os termos de regime permanente e de ordem superior, e substituindo (165) 

em (182) obtém-se (183). 
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i. Linearização da tensão do capacitor de saída 

Aplicando (169) em (140) obtém-se (184). 
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A corrente total do secundário é relacionada com as variáveis de estado conforme (143)

. Derivando (143) em relação a iPS e iPC obtém-se (185). 
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Com base em (185) obtém-se a variação de pequenos sinais da corrente total do 

secundário, conforme (186). 
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  (186) 

Aplicando (186) em (184) obtém-se (187) para a tensão de saída linearizada. 
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j. Linearização da corrente de saída: equação de saída do sistema 

A corrente de saída é dada por (114). Considerando a operação em regime permanente 

somado a perturbações de pequenos sinais obtém-se (188). 
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  (188) 

Considerando somente os componentes CA de (188) obtém-se (189). A qual passa ser 

a equação de saída do sistema, uma vez que se está interessado em controlar a corrente média 

de saída. 

 
* * * *
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  (189) 

A.10 MODELO DE PEQUENOS SINAIS DO CONVERSOR LLC 0Sf f   

A Tabela 17 apresenta o resumo das equações que compõem o modelo de pequenos 

sinais do conversor LLC. 
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Tabela 17 – Equações de estado do modelo de pequenos sinais. 

Ŝi   (172) 
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Ôi  (189) 
* * * *
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Com base nas equações apresentadas, o conversor LLC pode ser representado em 

espaço de estados, conforme (190) e (191). 
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* * * *

ˆ

ˆ1 1
ˆ 0 0 0 0 0

ˆ

ˆ

s

c

BUS
s

thips C ipc C ips C ipc C
c

d d d d d C d C

ms
SN

mc

co

i

i
v

v
vK r K r K r K r

v
r r r r r r r r d

i

i

v



 
 
 
   
   

                         
    
 
 
  

y















  (191) 

 



199 

 

A.11 FUNÇÕES DE TRANSFERÊNCIA 

O quadro A.2 mostra o código implementado para obter-se numericamente a FT de 

interesse, no caso, a variação da corrente de saída em função da frequência de comutação 

normalizada. 

Quadro A.2 − Código para obtenção numérica das FT do LLC 

%=========================================================================% 
%                   Especificações do Conversor                           % 
%=========================================================================% 
%Po=100;                                % Potência saída (W) 
Vbus = 400;                             % Tensão do barramento CC (V) 
fsw = 102734;                           % Frequência de chaveamento (Hz) 
Tsw = 1/fsw;                            % Período de chaveamento (s) 
D = 0.5;                                % Razão cíclica do inversor 
Ls = 200e-6;                            % Indutância série 
rs = 0.1;                               % Resitência indutor série 
Cs= 12e-9;                              % Capacitância série 
Lm=600e-6;                              % Indutância Magnetizante 
Cf=10e-6;                               % Capacitância saída 
rc=0.05;                                % ESR de Cf 
np=100.7;                               % Número espiras primário 
ns=44;                                  % Número espiras secundário 
n=np/ns;                                % Relação Transformação 
%-------------------------- parâmetros do LED ----------------------------% 
rd = 3*2.073;                           % Resitência dinâmica do módulo 
VF = 26.741;                            % Tensão limiar do LED 
Vth = 3*VF;                             % Tensão limiar do LED 
%~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~% 
%                  Parâmetros simulação grandes sinais                    % 
%~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~% 
W0 = 1/sqrt(Ls*Cs) ;                   % Frequência de ressonância em rad/s 
f0 = W0/(2*pi);                        % Frequência de ressonãncia em Hz 
Ves = 2*Vbus/pi ;                      % Valor fundamental de Vab 
Ws = 2*pi*fsw ;                        % Frequência angular de chaveamento 
Vec = 0;       
WsLs = Ws*Ls; 
WsCs = Ws*Cs; 
WsLm = Ws*Lm; 
Ka   = (4*n)/pi; 
Kb   = 2/pi; 
Req  = 8*rd*n^2/(pi^2);  
rc1 = rc*rd/(rc+rd); 
%=========================================================================% 
%                   Modelagem da planta: Conversor LLC                    % 
%=========================================================================% 
% O modelo de pequenos sinais é baseado em [Shaik, M., Kankanala, R., 2012.  
% AN1477, Digital Compensator Design for LLC Resonant Converter.] 
% A rotina é baseada no material disponível em: http://www.microchip.com/ 
% DevelopmentTools/ProductDetails.aspx?PartNO=DC/DC-LLC-Resonant-Converter 
%~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~% 
%                     Solução em regime permanente                        % 
%~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~% 
% Solução do sistema não-linear para obtenção da resposta em regime  
% As função não lineares são especificadas no arquivo nonlinearfunction.m 
% Vetor com "guess" iniciais 
x0=[0.10,0,0,0,0,0.1];  
% Opções para o método iterativo de solução do sistema não linear 
options=optimset('Display','iter','MaxFunEvals', 5000) 
% Chama função para solução regime não-linear 
Y= fsolve(@(x) nonlinearfunction(x,rs,Req,Ls,Ws,Ves,Cs,n,Lm,Vth),x0,options); 
% Soluções obtidas para regime permanente 
Is = Y(1); Ic = Y(2) ; Vs = Y(3) ; Vc = Y(4) ; Ims = Y(5) ; Imc = Y(6); 
% Componente cosenoidal da corrente do primário do transformador 
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Ipc =Ic-Imc  ;   
 
% Componente senoidal da corrente do primário do transformador 
Ips = Is-Ims ;                   
% Corrente no primário do transformador 
Ipp = sqrt(Ips^2+Ipc^2);           
% Corrente secundário transformador 
Isp = n*Ipp ;                      
% Tensão média capacitor saída 
Vco = ((2*n*Ipp*rd)/pi)+Vth;  V0=Vco;     
% Tensão média saída  %Obs: Vco e VLED resultam no mesmo valor 
VLED = (2*n*Ipp*rc1/pi) + (Vth*rc1/rd) + Vco*rc1/rc  
% Corrente média de saída (LED) 
I0=(2*n*Ipp*rc/(pi*(rc+rd)))+(Vco/(rc+rd))-(Vth/(rc+rd)) 
%Potência de saída 
PLED= I0*VLED 
%~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~% 
%                 Parâmetros do modelo CA                                 % 
%~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~% 
Hips = (4*n*V0*Ipc^2)/(pi*Ipp^3);           % constante que multiplica ips 
Hipc = (-4*n*V0*Ips*Ipc)/(pi*Ipp^3);        % constante que multiplica ipc 
Hvco = (4*n*Ips)/(pi*Ipp);                  % constante que multiplica vcf 
Gips = Hipc ;                             % constante que multiplica ips 
Gipc = (4*n*V0*Ips^2)/(pi*Ipp^3);           % constante que multiplica ipc 
Gvco = (4*n*Ipc)/(pi*Ipp);                  % constante que multiplica vcf 
Kips = (2*n*Ips)/(pi*Ipp);                  % constante que multiplica ips 
Kipc = (2*n*Ipc)/(pi*Ipp);                  % constante que multiplica ipc 
K1 = (2/pi)*sin(pi*D/2);                  % constante que multiplica vin 
K2 = Vbus*cos(pi*D/2);                    % constante que multiplica d 
%~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~% 
%         Modelo de pequenos sinais no espaço de estados LLC              % 
%~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~% 
A = [ -(Hips+rs)/Ls       -Ws-Hipc/Ls    -1/Ls     0       Hips/Ls           
Hipc/Ls         -Hvco/Ls    ; 
        Ws-Gips/Ls        -(Gipc+rs)/Ls    0     -1/Ls     Gips/Ls           
Gipc/Ls         -Gvco/Ls    ; 
        1/Cs                   0           0     -Ws          0                0               
0         ; 
          0                  1/Cs         Ws      0           0                0               
0         ; 
        Hips/Lm              Hipc/Lm       0      0        -Hips/Lm        -Ws-
Hipc/Lm       Hvco/Lm      ; 
        Gips/Lm              Gipc/Lm       0      0       Ws-Gips/Lm       -
Gipc/Lm          Gvco/Lm      ; 
Kips*rd/(Cf*(rc+rd))   Kipc*rd/(Cf*(rc+rd))  0      0  -Kips*rd/(Cf*(rc+rd)) -
Kipc*rd/(Cf*(rc+rd))  -1/(Cf*(rc+rd))]; 
    
B = [  K1/Ls    0           K2/Ls   -Ic*W0; 
        0       0             0     Is*W0; 
        0       0             0    -Vc*W0; 
        0       0             0     Vs*W0; 
        0       0             0   -Imc*W0; 
        0       0             0    Ims*W0; 
        0  1/(Cf*(rd+rc))     0     0;] ; 
     
  
C= [(Kips*rc1)/rd (Kipc*rc1)/rd 0 0 (-Kips*rc1)/rd (-Kipc*rc1)/rd (1/(rd+rc))] ; 
  
E = [0 -1/(rd+rc) 0 0] ;    
%=========================================================================% 
%                Funções de Transferência do conversor                    % 
%=========================================================================% 
%--------------------------- Obtençao das FT -----------------------------% 
[num1,den1] = ss2tf(A,B,C,E,1);  %entrada 1 = ^vin 
[num2,den2] = ss2tf(A,B,C,E,2);  %entrada 2 = ^vth 
[num3,den3] = ss2tf(A,B,C,E,3);  %entrada 3 = ^d 
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[num4,den4] = ss2tf(A,B,C,E,4);  %entrada 4 = ^wsn 
 
Gp_io_vin = tf(num1(1,:),den1);  %FT G = io/vin 
Gp_io_vth = tf(num2(1,:),den2);  %FT G = io/vth 
Gp_io_d   = tf(num3(1,:),den3);  %FT G = io/d 
Gp_io_wsn = tf(num4(1,:),den4);  %FT G = io/wsn 
Gp=Gp_io_wsn; 
 
%=========================================================================% 
%                            Diagrama de Bode                             % 
%=========================================================================% 
figure(1) 
Pb = bodeoptions; 
Pb.Grid = 'on'; 
Pb.FreqUnits = 'Hz';  
Pb.PhaseWrapping = 'off' ; 
Pb.Xlim = [1, 1e6]; 
bode(Gp_io_wsn,Pb);hold on; 
legend('io/wsn'); 

Para fins de validação do modelo, a resposta dinâmica do modelo é comparada com a 

resposta dinâmica do conversor, frentes ao mesmo distúrbio, conforme esquemático mostrado 

na Figura A.4. 

 

Fonte: Autor.

Figura A.4 – Esquemático para avaliação da resposta dinâmica do conversor LLC. 
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APÊNDICE B – ESQUEMÁTICOS DE SIMULAÇÃO 

B.1. ESQUEMÁTICO ESTÁGIO PFC 

A Figura B.1 apresenta o esquemático utilizado para simulação do conversor buck-boost 

operando no estágio PFC. Para emular um consumo de potência constante na saída deste 

estágio, emprega-se o conversor buck com controle por histerese. 

Fonte: Autor. 

O quadro B.1 apresenta o código implementado para emular o funcionamento do MCU. 

Observa-se o tratamento dado aos ganhos do AD, DA e do sensor. Uma vez que estes não foram 

considerados durante o projeto, os mesmos são compensados na implementação. 

 

Figura B.1 – Esquemático de simulação do estágio PFC em malha fechada. 
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Quadro B.1 – Código implementado no Bloco C utilizado no esquemático de simulação. 

Variable/Function definitions RunSimUser Fcn 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Includes 
// ------------------------------------------------------------- // 
#include <Stdlib.h> 
#include <String.h> 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Definicoes 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Ganhos dos conversores AD e DA 
#define                 Ganho_AD 600/4095 
#define   Ganho_PWM 2999 
// Constantes do compensador 
#define                           A                     0.000060 
#define                           B                     0.000059 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Variaveis 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Tensao de referencia 
float     VREF = 0; 
// Tensao barramento Vbus 
float     VBUS = 0; 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Variaveis da equacao de diferencas 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Acao de controle do proximo ciclo - Total 
float    U_nxt1 = 0; 
// Erro do ciclo atual 
float    E_now = 0; 
// Erro ciclo anterior 
float     E_lst1 = 0; 
// Acao de controle do proximo ciclo - C2 
float     U_now = 0; 

g_nStepCount++; 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Aquisicao ADs 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Tensão de barramento 
VBUS = in[0]*Ganho_AD; 
// Tensão de referencia 
VREF = in[1]; 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Calculo da acao de controle - Proximo ciclo 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Calcula erro atual 
E_now =VREF - VBUS; 
// Acao de controle PI 
U_nxt1 =U_now+(A*E_now)-(B*E_lst1) ; 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Atualizacao de variaveis 
// ------------------------------------------------------------- // 
U_now=U_nxt1; 
E_lst1=E_now; 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Atualiza saidas - Troca de valor no bloco C ocorre 
ao final do tempo Ts 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Atualiza razao ciclica 
out[0] = U_nxt1*Ganho_PWM; 
// Variaveis de monitoramento - Acoes de controle 
out[1] =U_now ; 
// ------------------------------------------------------------- // 
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B.2. ESQUEMÁTICO DE SIMULAÇÕES DO ESTÁGIO PC 

A Figura B.2 mostra o esquemático de simulação do conversor LLC em malha fechada. 

Sendo no Quadro 2 mostrado o código utilizado para emular o MCU. 

Fonte: Autor. 

 

Quadro B.2 – Código implementado no Bloco C para simulação do conversor LLC em malha fechada. 

Variable/Function definitions RunSimUser Fcn 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Includes 
// ------------------------------------------------------------- // 
#include <Stdlib.h> 
#include <String.h> 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Definicoes 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Ganhos dos conversores AD e DA 
 

// ------------------------------------------------------------- // 
// Aquisicao ADs 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Corrente saída medida 
ILED = in[0]*Ganho_AD; // corrente dos LEDs 
//  Referência 
IREF = in[1]; 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Calculo da acao de controle - Proximo ciclo 
// ------------------------------------------------------------- // 

Figura B.2 – Esquemático de simulação do conversor LLC em malha fechada. 
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#define                          Ganho_AD         3.3/4095 
// Ganhos do compensador projetado 
float  N1 = 0.004858; 
float  N2 = 0.004736; 
float  N3 = 0.004857; 
float  N4 = 0.004738; 
float  D2 = 2.998452; 
float  D3 = 2.997203; 
float  D4 = 0.998751; 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Variaveis 
// ------------------------------------------------------------- // 
float                                      fs=0; 
// Corrente de Referência 
float                IREF = 0; 
//  Corrente dos LEDS 
float               ILED = 0; 
float                                   UpdatePeriod=0; 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Variaveis da equacao de diferencas discretas 
// ------------------------------------------------------------- // 
float                                 U_nxt = 0; 
float                                 U_now = 0; 
float                                 U_lst1  = 0; 
float                                 U_lst2  = 0; 
float                                 U_lst3  = 0; 
float                                 E_now = 0; 
float                                 E_lst1  = 0; 
float                                 E_lst2  = 0; 
float                                 E_lst3  = 0; 
float                                 E_lst4  = 0; 
 

// Calcula erro atual 
E_now = IREF - ILED; 
// Acao de controle 
U_nxt =((U_now*D2)-(U_lst1*D3)+(U_lst2*D4)-
(E_now*N1)+(E_lst1*N2)+(E_lst2*N3)-(E_lst3*N4)); 
// saturando açào de controle 
if (U_nxt>=1) 
{ 
U_nxt  =1; 
} 
else if ( U_nxt <= -1) 
{ 
U_nxt = -1; 
} 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Atualizacao de variaveis 
// ------------------------------------------------------------- // 
if ( !(U_nxt == 1 || U_nxt == -1) ) 
{ 
U_lst2 = U_lst1; U_lst1 = U_now; U_now = U_nxt; 
E_lst3 = E_lst2; E_lst2 = E_lst1; E_lst1 = E_now; 
} 
if ( (U_nxt == 1) ) 
{ 
U_lst3 = 0.5; U_lst2 = 0.5; U_lst1 = 0.5; U_now =0.5; 
E_lst4 =0.5; E_lst3 = 0.5; E_lst2 = 0.5;E_lst1 = 0.5; 
} 
if ( (U_nxt == -1) ) 
{ 
U_lst3 = -0.5; U_lst2 = -0.5; U_lst1 = -0.5; 
U_now = -0.5; 
E_lst4 =-0.5; E_lst3 = -0.5; E_lst2 = -0.5; 
E_lst1 = -0.5; 
} 
fs = ((U_nxt*102734)+102734); 
// ------------------------------------------------------------- // 
// Atualiza saidas  
// ------------------------------------------------------------- // 
// Atualiza fs 
out[0] = fs; 
// Variaveis de monitoramento - Acoes de controle 
out[1] = N1; out[2]= E_now; out[3] = U_now;  
out[4]= IREF;  out[5]= ILED; 
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APÊNDICE C – SETUP DE TESTES 

C.1 INTRODUÇÃO 

Neste apêndice apresenta-se o sistema de prototipagem, denominado “setup de testes”, 

empregado para obtenção dos resultados experimentais apresentados na dissertação. Com o 

objetivo de tornar os testes mais dinâmicos, adota-se a estratégia modular. Para tanto, cada 

função desenvolvida por um dado circuito é implementada em uma placa específica, 

denominada módulo. Sendo este módulo, conectado a outro e assim consecutivamente, até 

obter-se o completo funcionamento do sistema. Para futuras referências e entendimento do 

sistema como um todo, apresenta-se os esquemáticos dos circuitos com os respectivos 

componentes e a foto do módulo construído. 

C.2 VISÃO GERAL DO SISTEMA DE TESTES 

A Figura C.1 mostra a visão geral do sistema de prototipagem. O sistema de 

prototipagem é composto pelas placas bases do estágio de PFC e PC, placa mãe, placa do 

conversor buck-boost, placa do conversor LLC, e módulo do sensor de tensão, módulo sensor 

de corrente, módulo de recepção do sinal e módulo gate-driver. 

Fonte: Autor. 

Figura C.1 – Setup de testes. 

 

 



208 

 

C.3 DESCRIÇÃO GERAL DO FUNCIONAMENTO DO SETUP 

A placa base de cada estágio tem por função fazer a conexão entre a placa mãe e o 

conversor em teste (PFC e PC). Essa conexão é destinada para transmissão de sinais analógicos 

e digitais.  

Para evitar elevados níveis de tensão e corrente na placa mãe, transmite-se somente o 

sinal resultante obtido do módulo sensor. Desta forma, todos os sensores encontram-se 

conectados na placa do conversor em teste. Por outro lado, sinais PWM para comando dos 

interruptores são transmitidos da placa mãe, através da placa base até o conversor em teste. 

Desta forma, para correto acionamento dos interruptores, o sinal PWM proveniente da placa 

mãe é isolado e amplificado por um módulo dedicado, denominado módulo gate-driver. 

Com objetivo de desenvolver um sistema de prototipagem mais genérico, permite-se a 

transmissão de até 4 sinais PWM e 4 sinais provenientes de sensores para cada estágio. Cada 

módulo é descrito em detalhes nas próximas seções. 

C.4 MÓDULO PLACA BASE DOS ESTÁGIOS PFC E PC 

A Figura C.2 mostra o esquemático da placa base empregada nos estágios de PFC e PC. 

A função desta placa é conectar os sinais entre a placa mãe e o conversor em teste, independente 

do estágio, assim na placa base nenhum circuito eletrônico é empregado. 

A Figura C.3 mostra a foto da placa base implementada para o estágio PFC, a qual é 

idêntica a placa base do estágio PC.  
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Fonte: Autor. 

Fonte: Autor. 

C.5 MÓDULO DO CONVERSOR BUCK-BOOST 

A Figura C.4 mostra o esquemático da placa de circuito impresso que implementa o 

conversor buck-boost operando no estágio PFC, na qual os conectores CN1 e CN3 se conectam 

com os conectores CN1 e CN7 da placa base, correspondendo a tensão de entrada da rede 

elétrica. Conectores CN2 e CN4 do buck-boost se conectam com os conectores CN2 e CN8 da 

Figura C.2 – Esquemático da placa base para estágio PFC e PC. 

 

Figura C.3 –. Foto da placa base do estágio PFC implementada. 

 

180x121mm 
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placa base, correspondendo a saída do conversor PFC (tensão de barramento). Conectores CN5 

ao CN8 do esquemático do buck-boost são responsáveis pela conexão dos sinais de controle 

(PWM e sinais dos sensores) deste com a placa base, sendo na placa base conectados em CN4 

CN6, CN3 e CN5. 

A Figura C.5 mostra a foto do conversor buck-boost implementado, na qual se destaca 

a conexão com os módulos de gate-driver e do sensor de tensão. 

Fonte: Autor. 

Fonte: Autor.  

Figura C.4 – Esquemático do conversor buck-boost PFC. 

 

Figura C.5 – Foto do conversor buck-boost implementado. 

 
160x105 mm 
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C.6 MÓDULO DO CONVERSOR CC/CC LLC 

A Figura C.6 apresenta o esquemático que implementa o módulo do conversor LLC, na 

qual os conectores CN1, CN4, CN2 e CN3 referem-se aos conectores de potência, conectando-

se com a placa base aos conectores CN1, CN7, CN2 e CN8. Os conectores CNA, CNB, CNC 

e CND conectam os sinais do conversor LLC com os conectores de sinais da placa base, 

enviando-os para placa mãe. A Figura C.7 mostra a foto do conversor LLC implementado, 

destacando-se as conexões para os módulos de gate-driver, bem como o módulo para de 

sensoriamento da corrente dos LEDs. 

Fonte: Autor. 

Fonte: Autor.  

Figura C.6 – Esquemático do conversor CC/CC LLC. 

 

Figura C.7 – Foto do conversor LLC implementado. 

 
170x102mm 
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C.7 MÓDULO DE COMANDO DE INTERRUPTORES – GATE-DRIVER 

O módulo gate-driver é utilizado para o acionamento dos interruptores do tipo 

MOSFET. Por questões de segurança e proteção, o sinal de comando dos interruptores é 

isolado, evitando-se assim a danificação da parte digital em eventuais anomalias do circuito de 

potência. O sinal PWM do MCU é enviado através da placa mãe até a placa base de cada 

estágio, este sinal por sua vez chega até o módulo de gate-driver pela placa que implementa 

cada estágio. O sinal recebido no módulo gate-driver tem amplitude de 5 V, desta forma, para 

o correto acionamento dos MOSFETs, esse sinal é amplificado e isolado, conforme pode ser 

visto no esquemático mostrado na Figura C.8. Para isolação do sinal PWM utiliza-se o CI 

dedicado A3120, o qual necessita de uma fonte de alimentação isolada de 15 V, implementada 

através da fonte CC/CC isolada ROE0515. A Figura C.9 mostra a foto do módulo gate-driver 

implementado. 

Fonte: Autor. 

Fonte: Autor. 

Figura C.8 – Esquemático do módulo de comando dos interruptores do tipo MOSFET. 

 

Figura C.9 – Foto do módulo de comandado dos interruptores tipo MSOFET. 

 

30x42 mm 
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C.8 MÓDULO DE SENSOR DE CORRENTE 

A Figura C.10 mostra o esquemático que implementa o circuito de sensoriamento da 

corrente dos LEDs. Inicialmente a corrente dos LEDs é amostrada através de resistores shunt 

(R16, R17, R18 e R19). Na sequencia o sinal é isolado através do amplificador operacional 

diferencial AMC12000. Por fim, remove-se o valor offset vindo do AMC12000 e converter-se 

o sinal num sinal de corrente, sendo enviado para placa base e desta para placa mãe, na qual, 

encontra-se o módulo de recepção de sinais, convertendo novamente o sinal num sinal de 

tensão, conforme será visto na sequência. A Figura C.11 mostra a foto do módulo de 

sensoriamento da corrente dos LEDs implementado. 

Fonte: Autor. 

Fonte: Autor. 

Figura C.10 – Esquemático do módulo de sensoriamento da corrente dos LEDs. 

 

Figura C.11 – Foto do módulo de sensoriamento da corrente dos LEDs implementado. 

 
31x47 mm 
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C.9 MÓDULO DE SENSOR DE TENSÃO 

Similar ao módulo de sensoriamento da corrente, o módulo de sensoriamento da tensão 

de barramento obtém a amostragem da tensão de barramento e a respectiva isolação do sinal, 

conforme mostrado no esquemático da Figura C.12. No entanto, neste módulo utiliza-se o 

amplificador diferencial isolado HCPL7520. Na sequência, remove-se o nível offset do sinal 

fornecido na saída do HCPL7520 e converte-se este em um sinal de corrente, o qual é enviado 

para a placa de recepção de sinais alocada na placa mãe. A Figura C.13 mostra a foto do módulo 

de sensoriamento da tensão de barramento implementado. 

Fonte: Autor. 

Fonte: Autor.  

Figura C.12 – Esquemático do módulo de sensoriamento da tensão de barramento. 

 

Figura C.13 – Foto do módulo de sensoriamento da tensão de barramento implementado. 

 

32x48 mm 
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C.10 MÓDULO DE RECEPÇÃO DO SINAL 

A Figura C.14 mostra o esquemático do módulo de recepção dos sinais. Para cada sinal 

analógico medido, implementa-se um módulo de recepção. A função deste módulo é 

inicialmente converter o sinal de corrente num sinal de tensão, e na sequência prover a filtragem 

deste sinal e a proteção do módulo AD do MCU. Para filtragem emprega-se a topologia Sallen-

Key, a qual em função da disposição dos componentes empregados pode-se implementar 

diferentes tipos de filtros. A proteção do módulo AD do MCU é dada pela alimentação em 3,3 

V do módulo de recepção, evitando-se assim sinais maiores que estes na entrada do MCU. A 

Figura C.15 mostra a foto do módulo de recepção dos sinais implementado. 

Fonte: Autor. 

Fonte: Autor. 

 

 

Figura C.14 – Esquemático do módulo de recepção de sinais. 

 

Figura C.15 – Foto do módulo de recepção de sinais implementado. 

 
16x36 mm 
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C.11 PLACA MÃE 

A Figura C.16 mostra o esquemático da placa mãe. Dois conectores (Header PC stage e 

Header PFC stage) conectam a placa mãe com as placas bases de cada estágio. Para cada placa 

base são enviados até 4 sinais PWM, e recebidos até 4 sinais analógicos. Além disso, para cada 

placa base tem-se um barramento de 15 V, utilizado para alimentação dos módulos de 

sensoriamento e de gate-driver. Os sinais recebidos ou enviados por estes dois conectores são 

condicionados na placa mãe. Sinais PWM do microcontrolador (TEXAS LAUNCHPAD) são 

amplificados pelo buffer digital, implementado com o SN74HC07. Os sinais analógicos são 

condicionados pelo módulo de recepção, apresentado anteriormente. A Figura C.17 mostra a 

foto da placa mãe implementada.  

Fonte: Autor. 

C.12 CONSIDERAÇÕES FINAIS 

A utilização da estratégia modular, se por um lado adiciona mais complexidade a 

implementação, pelo outro facilita o diagnóstico de problemas na implementação. Uma vez 

que, cada função que compõem o sistema é desempenhada por um módulo, e como é conhecido 

a priori o comportamento deste, a simples aferição dos sinais de entrada e saída do módulo 

Figura C.16 – Esquemático da placa mãe. 

 



217 

 

identifica se este está funcionando de acordo ou não. Consequentemente, a substituição do 

módulo com problemas, pode colocar o sistema em funcionamento rapidamente. 

Além disso, a estratégica modular permite maior dinâmica nos testes, como por exemplo 

no caso em que se deseja implementar o estágio PFC com outro conversor. 

Fonte: Autor.  

Figura C.17 – Foto da placa mãe implementada. 

 

190x133 mm 


