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RESUMO 

Tese de Doutorado 

Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica 

Universidade Federal de Santa Maria 

 

SISTEMAS ELETRÔNICOS DE ILUMINAÇÃO BASEADOS NOS 

CONVERSORES CA/CA 

 
 

AUTOR: FABIO LUIS TOMM 

ORIENTADOR: RICARDO NEDERSON DO PRADO 

Data e Local da Defesa: Santa Maria, 23 de Agosto de 2011. 
 

Este trabalho visa aprimorar os sistemas de iluminação pública aplicando reatores 

eletrônicos baseados em conversores CA/CA. Apresenta-se um comparativo entre conversores 

tradicionais CC/CC, aplicando a eles interruptores bidirecionais em tensão e corrente, de modo 

a alimentar a lâmpada de alta pressão de sódio na frequência da rede de alimentação, formando 

um conversor estático CA/CA com alto rendimento. Apresenta uma metodologia de projeto 

para fonte de alimentação de lâmpadas de descarga em alta pressão baseada em reatores 

eletrônicos com alto rendimento e elevado fator de potência, que não excitam de forma 

destrutiva a ressonância acústica (AR). O reator consiste dos conversores Buck-Boost, Ćuk, 

SEPIC e ZETA bipolares operando por modulação de largura de pulso (PWM) em modo de 

condução de corrente contínua (CCM), com ou sem filtro de entrada acoplado e com um 

circuito de ignição. O conversor opera em 33 kHz e alimenta a lâmpada na frequência da rede. 

O circuito de ignição fornece a alta tensão para a formação inicial do arco elétrico e neste 

trabalho de doutoramento foi equacionado e otimizado quando comparado ao modelo 

tradicional. O controle do reator é implementado em um microcontrolador de 32 bits, o que 

contribui com a redução do número de componentes e do custo final do sistema, sem prejudicar 

a confiabilidade do mesmo. As formas de onda de saída de reatores eletromagnéticos e as 

normas vigentes servem de base para o dimensionamento dos componentes e a obtenção de 

uma nova metodologia de controle. Resultados experimentais para uma lâmpada HPS de 70 W 

alimentada a partir de uma rede de 220 V ±20% e 60 Hz são apresentados para validar os 

reatores propostos. 

Palavras-chave: conversor CA/CA; reator eletrônico; lâmpadas HID; fenômeno da ressonância 

acústica. 



 

 

  



 

 

ABSTRACT 

Doctoral Thesis  

Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica 

Universidade Federal de Santa Maria, RS, Brasil 
 

SISTEMAS ELETRÔNICOS DE ILUMINAÇÃO BASEADOS NOS 

CONVERSORES CA/CA 

 (LIGHTING SYSTEMS ELECTRONIC BALLASTS BASED ON AC 

CHOPPERS) 

AUTHOR: FABIO LUIS TOMM 

ADVISOR: RICARDO NEDERSON DO PRADO 

Place and Date: Santa Maria, August 23, 2011. 

 This thesis proposes to improve the efficiency of public illumination systems by means 

of AC chopper based power converters.  A comparative study of high performance AC/AC 

converters feeding high pressure sodium lamps on mains frequency is presented. These 

converters are obtained using standard DC/DC topologies with bi-directional switches (four 

quadrants). A high pressure lamp ballast design methodology is also presented, based on the 

suppositions of high input power factor and without exciting acoustic resonances at destructive 

levels. The topologies used are the Buck-Boost, Ćuk, SEPIC and ZETA operating on 

continuous current mode, with or without input filter, and an ignition circuit. The converters' 

switching frequencies are 33 kHz feeding the lamp at low frequency (mains frequency). The 

ignition circuit providing the high voltage required to guarantee the initial arc to start-up the 

lamp, is presented, analyzed and optimized in the thesis. To control the ballast a 32 bits 

microcontroller is used, contributing to reduce the component count and the overall system 

cost. The base to propose a new control design methodology and power circuit parts 

specification is the Brazilian standards and a comparison with the electromagnetic ballasts 

output waveforms. Experimental results supplying a 70 W HPS lamp, connected to the mains 

(220 V ±20% e 60 Hz) through the proposed ballasts, are presented in order to validate the 

thesis.  

 

Keywords: Acoustic resonance phenomenon; AC/AC converter; electronic ballasts; HID lamps. 
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 INTRODUÇÃO 

 

Cerca de 25% da energia elétrica consumida mundialmente é na forma de iluminação 

artificial. Portanto, há a constante necessidade de desenvolvimento de sistemas para 

iluminação mais eficientes. 

 O presente trabalho pretende fornecer à lâmpada de descarga elétrica em alta pressão 

os níveis de tensão e corrente necessários para que ela mantenha constante no valor nominal o 

seu brilho e cor. Com a flutuação da tensão de alimentação dos reatores eletromagnéticos a 

lâmpada apresenta grandes flutuações de potência trazendo perda da vida útil e aumento de 

consumo. 

Esse problema no setor energético faz que com que os órgãos governamentais venham 

a fomentar pesquisas, tanto na regulação da energia elétrica como na eficientização do 

consumo desta, incentivando, principalmente, o desenvolvimento de equipamentos mais 

eficientes, a fim de melhorar o aproveitamento da energia.  

 O impacto da iluminação pública no país é de aproximadamente 4,5% da demanda e a 

3% da energia. Isto corresponde a uma demanda de 2,2 GW e a um consumo de 9,7 bilhões 

de kWh/ano (Eletrobrás, 2011). 

As lâmpadas de vapor de mercúrio alta pressão (HPM) que no Brasil, são comumente 

empregadas na iluminação pública são altamente poluentes, embora tenham uma elevada vida 

útil e baixo custo, possuem uma eficácia luminosa bem inferior às lâmpadas HPS existentes 

(Marchezan, 2007). 

O programa nacional de iluminação pública eficiente (RELUZ) lançado em junho de 

2000 pelo Governo Federal Brasileiro teve término em 2010 e até o momento não gerou um 

relatório final. Almejou alcançar uma redução de até 292 MW da carga instalada em 

iluminação pública, no horário de ponta do consumo pela substituição de 5 milhões de pontos 

de iluminação dos 15 milhões de pontos apurados (Eletrobrás, 2011). 

A lâmpada HPS é menos poluente que a lâmpada HPM, pois possuem em média 60% 

menos mercúrio. Há também modelos de lâmpada HPS sem mercúrio com eficiência 
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luminosa em média 4% menor, mas com vida útil maior e melhor índice de reprodução de 

cores (Geens, 1993).  

O programa RELUZ foca-se na substituição dos reatores e lâmpadas HPM por novos 

reatores eletromagnéticos e lâmpadas HPS. É dentro deste contexto que o projeto e 

desenvolvimento de sistemas inteligentes, mais eficientes, confiáveis, de baixo custo e que 

atendam os requisitos de operação das lâmpadas HPS vem ao encontro das necessidades do 

sistema de iluminação como um todo. 

Na Europa existem fabricantes que afirmam ter obtido rendimento acima de 90% com 

reatores eletrônicos para HPS (VENTURE, 2010). A Sonlight (2008) declara que até 40% a 

mais de luminosidade da lâmpada acionando-a com controle fino da potência e em alta 

frequência, mas não citam nada sobre a ressonância acústica e mesmo após várias tentativas 

de contato com o fabricante para adquirir o produto não houve retorno deste fabricante. 

Lâmpadas de descarga elétrica de alta pressão (HID - High Intense Discharge) 

possuem grande eficiência luminosa (até 150 lm/W) e alta densidade de potência, mas a 

ressonância acústica (AR) é um fenômeno intrínseco da mesma operando com frequência 

acima de 1 kHz. O estado de ionização em altas frequências é afetado fazendo com que as 

características de funcionamento da lâmpada mudem.  

A flutuação periódica na potência da lâmpada resulta em uma ondulação na pressão do 

gás de mesma frequência. Se esta frequência for igual à frequência de ressonância acústica 

particular do tubo de descarga, ondas estacionárias são geradas (Soares, 2004). Estas ondas 

estacionárias, que podem levar a destruição do tubo de descarga, dependem das dimensões e 

da geometria do tubo, bem como da pressão e velocidade de movimentação do gás de 

descarga, além de outros fatores.  

Caso tal deformação seja suficientemente pronunciada, o arco pode curvar-se até tocar 

o tubo de descarga, provocando a sua quebra e consequente destruição da lâmpada. A maior 

diferença entre os vários tipos de lâmpadas é que estas áreas (bandas) de ressonância podem 

ser deslocadas devido às diferenças nas dimensões do tubo de descarga bem como a 

quantidade de faixas onde elas podem ocorrer. Isto pode ser explicado pela dependência do 

amortecimento das ondas acústicas da composição e da pressão do gás (Ruscassié, 2005). 

Além da possível destruição da lâmpada a ressonância acústica também pode trazer como 

consequência o surgimento de instabilidades indesejáveis com flutuações na luz, aumento da 

tensão da lâmpada e extinção do arco. 
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Para reatores eletrônicos a operação da lâmpada em alta frequência reduziria custos, 

mas a ressonância acústica (RA) é um grande problema e não há um consenso sobre como 

evitá-la. Outras razões importantes para o interesse neste tipo de reator é que estes são 

geralmente menores, mais leves e mais eficientes que os reatores eletromagnéticos, além de 

permitirem o controle da potência da lâmpada independentemente das variações que possam 

ocorrer com a fonte de alimentação ou com variações paramétricas em decorrência do 

envelhecimento da lâmpada. A Figura 1 apresenta uma lâmpada operando com o 

pronunciamento de RA. 

 

Figura 1 - Lâmpada com ocorrência de ressonância acústica. 

 

A intensidade da ressonância acústica e as frequências em que elas ocorrem dentro da 

faixa supracitada variam de lâmpada para lâmpada e com o envelhecimento da mesma. 

A ocorrência da ressonância acústica está condicionada principalmente a dois fatores: 

Frequências harmônicas da saída do reator coincidirem com a frequência de ressonância 

acústica e a amplitude da potência da lâmpada deve atingir o limiar de ressonância acústica.  

Além disso, o surgimento da ressonância acústica provoca como reflexo o 

aparecimento no barramento CC destes conversores de perturbações de baixa frequência, 

normalmente situada entre 5 Hz e 10 Hz (Zhou, 1999). 

A ressonância acústica pode, então, ser apontada como a principal causa do adiamento 

na utilização de reatores eletrônicos na operação da lâmpada de alta pressão, diferentemente 

do que ocorre já há algum tempo com as lâmpadas fluorescentes. Isto justifica o grande 

interesse existente atualmente sobre o fenômeno. 

Deve-se, porém, lembrar que a ressonância acústica pode não estar combinada com 

instabilidades visíveis de luz. Nestes casos, a sua ocorrência pode ser detectada através de 

alterações no perfil de temperatura do arco e do som emitido (Shäfer, 1982). 
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Vários métodos já foram utilizados a fim de tentar evitar a ocorrência da ressonância 

acústica. Em (Yan, 2001) é feita uma revisão sobre os principais métodos atualmente 

conhecidos para evitar a ressonância acústica; 

• Operação das lâmpadas em faixas de frequência onde não se registra a ocorrência da 

ressonância; 

São os que operam sintonizados em faixas de frequências onde teoricamente 

não se registra grande manifestação de ressonâncias, os que operam a lâmpada 

em baixa frequência e os que operam com frequência muito alta, acima do 

limite máximo observável de registros da ocorrência de ressonâncias 

destrutivas (Holtslag, 1996) e (Zhou, 1999). Os que em frequências acima da 

ressonância emitem interferências eletromagnéticas através da lâmpada que 

podem interferir em outros equipamentos e por isto não são recomendados 

para iluminação pública. Na alimentação pulsada por baixas razões cíclicas, a 

lâmpada tem uma redução da sua eficácia luminosa em virtude do aumento de 

irradiação no espectro da região do azul (Kaiser, 2007). 

• Operação das lâmpadas sob densidades de potência minimizadas de harmônicas 

individuais, ou seja, promovendo o espalhamento do espectro de potência (Peng, 

1997), (Laskai, 1998) e (Morais, 2007); 

Estes possuem grandes problemas com o dimensionamento do filtro de saída, 

pois devem operar em uma gama muito grande de frequências para que se 

consiga mudar todas as harmônicas de potência entregues a lâmpada. 

• Operação em corrente contínua; 

A operação em corrente contínua produz um fenômeno chamado cataforese 

(Allen, 1993). A cataforese é a concentração de íons positivos em um eletrodo 

e negativo em outro devido ao campo elétrico, assim o arco irá se concentrar 

de um lado em poucos minutos reduzindo grandemente a vida útil devido à 

distribuição irregular da temperatura do tubo (Figura 2). A cataforese facilita a 

separação do sódio de outros gases no tubo e modifica as características de cor 

(Osteen, 1989). 
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Figura 2 - Lâmpada com ocorrência de cataforese. 

 

• Operação das lâmpadas em frequências determinadas por um sistema de controle em 

tempo real; 

Através da detecção da ocorrência da ressonância acústica e consequente 

mudança da frequência de operação (André, 2003), (Yan, 2001) e (Zhou, 

1999). 

Um dos métodos já estudado por alguns autores propõe a identificação da ocorrência 

de ressonâncias através da observação da tensão e da corrente na lâmpada. Tais valores, com 

o auxílio de recursos de eletrônica digital, permitem o cálculo do valor da resistência ou 

condutância equivalente da lâmpada, que será utilizado a fim de controlar o inversor do 

reator, já que uma das consequências da ocorrência da ressonância acústica é alteração dos 

parâmetros elétricos da lâmpada (Holtslag, 1996), (Peng, 1997), (Laskai, 1998), (Caldeira, 

1997) e (Zhou, 1999). Dessa forma, caso a ressonância acústica se manifeste, o controle do 

reator deve mudar automaticamente a frequência de comutação do inversor. Uma varredura 

em frequência durante a partida ou logo após a estabilização do arco da lâmpada também 

pode ser utilizada a fim de determinar a banda em que não ocorre ressonância e escolher a 

frequência de comutação mais apropriada para o inversor (Kaiser, 2002) e (Caldeira, 1997). 

Entretanto, como a ressonância acústica é relativamente lenta (5 Hz a 10 Hz) e algumas vezes 

podem gerar variações sutis dos parâmetros elétricos da lâmpada, a utilização desta técnica é 

relativamente complexa e demanda a utilização de sensores de boa precisão. 

Também se encontra na literatura a possibilidade de aplicação de uma modulação 

especial, desenvolvida para lâmpadas de vapor metálico, em que se faz a inversão rápida e 

periódica da fase da corrente senoidal de alta frequência que alimenta a lâmpada. Esta 

modulação especial é capaz de excitar a ressonância se a variação de fase gerar sub-

harmônicas periódicas nas frequências naturais do bulbo de descarga acima dos patamares 
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mínimos. Preferencialmente, a inversão de fase da corrente que alimenta a lâmpada deve ser 

realizada em intervalos de tempo entre meio período e vinte períodos da frequência de 

comutação do inversor, com ângulos entre 50º e 130º. A consequência direta da utilização 

desta técnica não seria a eliminação total das chances de aparecimento da ressonância acústica 

(Coato, 1990). 

Outra técnica de modulação especial, cujo objetivo é evitar a ocorrência de 

ressonância acústica na lâmpada, consiste em operar a lâmpada com uma forma de onda de 

corrente quadrada de baixa frequência (Olsen, 2000), (Kramer, 2001) e (Alonso, 2005). Como 

a corrente é modulada em alta frequência, basta que se mantenha a ondulação de corrente 

dentro de certos patamares (normalmente abaixo de 5%) considerados seguros para que a 

ressonância não seja excitada. 

Uma variação desta técnica consiste no uso do inversor de baixa frequência com 

corrente quadrada e modulação em alta frequência, que varia de modo aleatório dentro de uma 

faixa estipulada de frequência para assegurar que não ocorra a ressonância acústica na 

presença de uma corrente com ondulação importante (Garcia, 2004). Dessa forma, é possível 

tolerar uma maior ondulação da corrente na lâmpada, o que reduz o tamanho do filtro de saída 

do inversor. Registra-se ainda a afirmação de que com este método consegue-se melhorar a 

cor da lâmpada, sua eficiência e sua longevidade, permitindo operar a lâmpada em qualquer 

posição, sem alteração de suas características elétricas ou de luminosidade. Observa-se, 

porém, que esta técnica foi utilizada para lâmpadas de baixa potência. 

Vários autores tratam do entendimento do aumento da tensão da lâmpada com o 

envelhecimento (Groot, 1986), (Nerone, 1995) e (Garcia, 2004), e este fenômeno eleva sua 

resistência equivalente com o tempo de uso (Figura 3), o que é um fator limitante para a vida 

útil da lâmpada. Este aumento é causado, por diversos fatores como o enegrecimento das 

extremidades do tubo de descarga pelo material arrancado dos eletrodos e pela mudança da 

pressão do gás. Entretanto a principal causa desta mudança paramétrica é a redução na 

pressão parcial do sódio, que ocorre principalmente pela migração do sódio pelos eletrodos e 

por processo de perda eletrolítica pela parede do tubo. Como esta lâmpada também contém 

mercúrio, a concentração de mercúrio sobe e leva à elevação da tensão de arco. Observa-se 

ainda que o material do eletrodo retirado na fase anódica, retorna na fase catódica quando se 

usa corrente alternada, mas altera o comportamento da temperatura do eletrodo em cada 

período da corrente da lâmpada, uma vez que a temperatura da fase anódica difere da 

temperatura da fase catódica. 
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Figura 3 - Resistência equivalente normalizada em função do tempo de funcionamento (Garcia, 2004). 

 

Para a lâmpada entrar em operação é necessário um pulso de ignição. O circuito de 

ignição fornece a alta tensão para a formação inicial do arco elétrico com tensões em torno de 

2 kV para a partida da lâmpada a frio. Após a ignição e a estabilização do arco, a impedância 

efetiva da lâmpada é aproximadamente equivalente a um resistor com 10% da resistência 

equivalente para a operação normal acrescentado de uma não linearidade dependente da 

temperatura e de pequena indutância série. Quando operada em 50/60 Hz, a impedância da 

lâmpada muda continuamente através de um ciclo, o que leva a formas de onda de tensão não 

senoidais, gerando harmônicas de alta ordem em tensão, mas a forma da corrente deve ser 

senoidal para garantir que haverá somente uma harmônica de potência instantânea e na 

frequência da rede. Quando uma lâmpada de descarga é alimentada a partir de uma fonte 

alternada em baixa frequência, as propriedades elétricas da descarga elétrica do gás mudam 

muito entre a lâmpada fria, ou seja, em quanto o gás auxiliar é o predominante na descarga, e 

quando a lâmpada está quente, ou seja, quando o sódio ou misturas metálicas predominam na 

descarga. 

Quando a corrente na lâmpada é próxima de zero o arco de descarga é extinto e para 

ele ser retomado, em um curto espaço de tempo, é necessário um nível de tensão um pouco 

acima da tensão nominal de trabalho. Chama-se este processo de reignição. A tensão de 

reignição tem sua amplitude em função da temperatura dos gases de descarga, portanto, 

durante a partida a tensão de reignição é superior a de disparo do ignitor e se tem a cada 

semiciclo um pulso de alta tensão aplicado a lâmpada pelo circuito de ignição, até que a 

lâmpada aqueça. 
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Para evitar a reignição muitos reatores alimentam a lâmpada com formas de onda 

quadrada de corrente. A maioria dos reatores que fornecem corrente em baixa frequência para 

a lâmpada utiliza um conversor CC/CC de alta frequência. Na Figura 4 é apresentado o 

diagrama de bloco típico destes reatores eletrônicos. 

  

Figura 4 - Esquema típico de reator eletrônico (Philips, 1998). 

 

Para controlar a potência na lâmpada tipicamente tem-se no bloco “Conversor” da 

Figura 4 um circuito do tipo Buck ou do tipo Boost, dependendo da tensão de alimentação. Na 

saída é acrescentado um inversor funcionando em baixa frequência para gerar uma forma de 

onda quadrada. Neste caso, o circuito de correção do fator de potência (PFC) regula a tensão 

do barramento e o controle de potência fica a cargo do conversor CC/CC. Os sensores de 

tensão e de corrente são colocados entre o conversor CC/CC e o inversor. O sensor de tensão, 

que neste caso mostra a imagem retificada da tensão instantânea da lâmpada, pode também 

servir para informar ao sistema se a lâmpada está presente, o valor desta durante a etapa de 

ignição, se já partiu ou se tem defeito, contudo sem sofrer a influência da tensão elevada 

usada durante o intervalo de ignição (Nerone, 1995). A grande vantagem reside na 

possibilidade de se utilizar um simples sensor resistivo, não isolado, referenciado a um 

potencial comum aos circuitos de controle e proteção do reator eletrônico. O uso do conversor 

CC/CC e do inversor, na maioria destes trabalhos onera ainda no uso de mais um conversor 

para fazer a correção do fator de potência (PFC) tornado o sistema de alto custo. A utilização 

de capacitores eletrolítico no barramento CC é indispensável destes conversores, o que reduz 

a expectativa de tempo de funcionamento do reator (Yan, 2009). 

Em Dalla Costa (2008) é integrado os estágios do reator, mas o capacitor eletrolítico 

no estágio de entrada deve possuir alta capacitância e as tecnologias comerciais atuais para 

este capacitor apresentam durabilidade inferior a da lâmpada nas condições previstas por 

norma (Yan, 2009). 
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O reator eletrônico frente ao magnético tem diversas vantagens como: 

 Manutenção da potência entregue à lâmpada no valor nominal, 

independentemente da variação da rede elétrica e da impedância da lâmpada; 

 A possibilidade de redução da potência entregue à lâmpada “dimming” de 

maneira relativamente simples do sistema diretamente por parâmetros 

definidos (horário, movimento, luminosidade ambiente) e/ou através de 

comunicação em rede;  

 Fator de potência praticamente unitário nesta configuração sem necessidade de 

componentes adicionais; 

 Capacidade de sensoriamento dos valores de tensão da rede elétrica e envio 

destas informações via rede e se necessário o desligamento da lâmpada frente à 

sobretensões e ou flutuações de grande ordem (Denardin, 2009); 

 Possibilidade de sensoriamento da luminosidade externa e de presença com 

envio destas informações via rede para cálculo da potência consumida no 

período (Denardin, 2009); 

 Estimar a vida útil da lâmpada e informar via rede à necessidade de troca de 

lâmpada; 

 Redução significativa do peso e possível redução dos custos em energia através 

da melhor eficiência do sistema e com a dimerização (Da Costa, 2008); 

 Menores quantidades de cobre e ferro e com isto reduzindo o interesse em 

furto de reatores da rede pública, e ainda a possibilidade de que o reator só 

entre de funcionamento através de comunicação em rede. 

Neste trabalho propõem-se o desenvolvimento de um estudo com o intuito maior de 

possibilitar a operação de lâmpadas de alta pressão com conversores em alta frequência, sem 

que se excite a ressonância acústica mesmo com níveis de potência reduzidos (dimming) a fim 

de tornar os sistemas aplicáveis para toda a gama de lâmpadas de alta pressão existentes no 

mercado. Com o intuito de não utilizar capacitores eletrolíticos, se procurou topologias onde 

não é necessário barramento(s) CC, pois possuem uma baixa durabilidade e prejudicam o 

meio ambiente (Yan, 2009). 
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Tendo em vista estes argumentos, desenvolveu-se um estudo com o intuito maior de 

possibilitar a operação de lâmpadas de alta pressão sem que se excite a ressonância acústica a 

níveis prejudiciais (Dalla Costa, 2007), mas com um conversor de alto rendimento em alta 

frequência. Assim, propõem-se como contribuição deste trabalho alimentar na frequência da 

rede, onde nunca se constatou o pronunciamento da RA, lâmpadas de alta pressão com 

conversores de alta eficiência que diretamente da rede alternada alimentem a carga. Desta 

forma dirigiu-se o estudo aos conversores CA/CA com a escolha do melhor filtro e etapa de 

potência sempre visando o cumprimento da norma, da melhor relação custo benefício e a não 

agressão ao meio ambiente (Yan, 2009). O diagrama de blocos básico de um conversor 

CA/CA é mostrado na Figura 5. 

 

Figura 5 - Esquema básico de reatores eletrônicos utilizando o princípio de conversão direta CA/CA. 

 

Várias configurações de conversores CA/CA são exploradas na literatura há muitos 

anos, mas para HID devido ao alto esforço de controle do sistema para transformar fontes de 

tensão em fontes de corrente impossibilitava sua utilização comercial. Há poucos anos atrás a 

implementação analógica de leis de controle para sistemas de quarta ordem envolviam altos 

custos e pouca robustez, hoje há disponibilidade de microcontroladores de baixo custo 

capazes de implementar controles complexos com alta confiabilidade e repetibilidade.  

Qualquer conversor CC/CC (chopper) pode ser transformado em conversor CA/CA 

substituindo-se os semicondutores por interruptores em modo bidirecional em tensão 

(Oliveira, 1990 e Fedyczak, 2002). Consultando a literatura localizou-se três formas que os 

conversores CA/CA foram implementados para alimentação de HID:  

 A sugerida por Sincero (2007) a partir do reator criado por Nerone (2000) com 

um capacitor em série com a carga filtrando o nível CC e injetando alta 

frequência na lâmpada podendo assim surgir ressonância acústica. 
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 Chopper CA a partir do conversor Buck implementado com controle discreto 

por microcontrolador de baixo custo (Tomm, 2007). 

 Quem explorou também uma forma de acionar a lâmpada com a frequência da 

rede utilizando um conversor Ćuk CA/CA foi Cheng (2003). Com o circuito da 

Figura 4 os autores obtiveram um rendimento em torno de 84% utilizando uma 

malha de controle por potência medindo somente a tensão da rede e 

multiplicando por uma corrente de referência sincronizada com a rede gerando 

um sinal senoidal de controle necessário ao controle da razão cíclica. A tensão 

em C2 é a soma da tensão da rede com a de saída resultando em um capacitor 

grande e com um estresse de tensão e corrente. O autor injetou altas 

ondulações de alta frequência na lâmpada e não se ateve que a impedância da 

lâmpada é muito dinâmica e varia muito entre fabricantes, com o 

envelhecimento, desgaste de eletrodos, aumento da pressão do Xenônio 

(Xenon), e outros (Groot, 1986), o que causa mudança de desempenho 

chegando ao extremo de não funcionar.  

 
Figura 6 - Circuito do conversor Ćuk. 

 

A topologia chopper Buck possui uma característica de fonte de tensão e as lâmpadas 

HID necessitam visualizar uma fonte de corrente em sua alimentação principalmente durante 

a partida, portanto é importante que o controle seja capaz de controlar a corrente da carga com 

precisão (Oliveira, 1990). A estrutura do conversor Buck empregando interruptores 

bidirecionais em corrente e tensão, conforme apresentado em (Tomm, 2007), apresenta altos 

fatores de crista criando níveis maiores de cintilação luminosa (flicker) devido ao grande 

tempo que a corrente é zero na lâmpada quando a tensão de entrada é inferior a mínima 

necessária a reignição 

Foi tendo em mente a redução da amplitude do flicker é que se tornou necessária a 

aplicação de conversores que sejam capazes de ampliar a tensão de entrada em relação à 

saída, na estrutura CA/CA da Figura 5 no bloco “Conversor”. O conversor Boost tem a 
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característica de somente ser possível controlar tensões superiores à entrada na saída. Devido 

à lâmpada requisitar tensões inferiores e superiores a tensão de estrada este conversor não será 

utilizado, mas sim seus derivados. Nesta produção será estendida a análise para os 

conversores Buck-Boost, Ćuk, SEPIC e ZETA a fim de reduzir os tempos de corrente zero.  

Os conversores que serão abordados serão o Buck-Boost, Ćuk, SEPIC e ZETA não 

isolados e implementados com interruptores bidirecionais modulados por largura de pulso 

(PWM) operando em modo continuo (CCM), com filtro de entrada acoplado no caso do 

Buck-Boost acrescentados ainda de um circuito de ignição. Os conversores foram calculados 

para operar em 33 kHz e alimentar a lâmpada com a frequência de rede utilizando somente 2 

interruptores de potência dentro de pontes de diodos.  

Resultados experimentais serão apresentados para uma lâmpada HPS de 70 W 

alimentada a partir de uma rede de 220 V ±20% e 60 Hz. Protótipos foram montados e 

dimensionados para atender às normas vigentes e possuir características que favoreçam a 

popularização deste tipo de dispositivo no mercado de iluminação pública, podendo também 

ser aproveitado em outras aplicações. Alta eficiência, alto fator de potência e custo compatível 

com o mercado são algumas dessas características. 

O capítulo primeiro apresenta os conversores e as principais equações de projeto com 

as formas de onda ideais. 

No segundo capítulo os elementos auxiliares são abordados e o controle em malha 

fechada desenvolvido. É discutido o estágio de entrada com avaliação do fator de potência e a 

normatização pertinente. 

Com base no projeto das topologias propostas realizado no capítulo 1, é realizada a 

aplicação dos conversores estudados e resultados experimentais são obtidos no capítulo 3. Os 

resultados são apresentados de forma a validar as informações do capítulo 1 utilizando como 

exemplo de cálculo a HPS potência de 70 W com a apresentação das matrizes de estado dos 

modelos dos conversores, equação de controle com respostas simuladas e práticas. 

O sistema inteligente de iluminação proposto vem ao encontro das necessidades 

mundiais de eficientização dos sistemas de iluminação, principalmente Pública. Isso devido à 

grande representatividade destes sistemas no consumo de energia mundial. 
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CAPÍTULO 1                                                     - 
SISTEMAS ELETRÔNICOS BASEADOS 

NOS CONVERSORES CA/CA PARA 

LÂMPADAS DE DESCARGA 

 

1.1  Introdução 

Projetos para reatores eletrônicos com apenas dois interruptores ativos no circuito de 

potência e que não provoquem os efeitos danosos da ressonância acústica não foram 

encontrados na literatura. As lâmpadas de alta pressão possuem coeficiente negativo de 

resistividade e são altamente não lineares quando alimentadas em baixa frequência. Os 

conversores que serão apresentados têm características de saída como fontes de tensão, mas a 

lâmpada para estabilizar seu arco precisa que a fonte apresente características de saída de 

fonte de corrente. Assim, pelo sistema de controle pretende-se modificar a característica 

destes conversores para que eles apresentarem em sua saída características de fonte de 

corrente em uma determinada faixa de operação. 

 Neste capítulo é apresentada a análise detalhada dos conversores, a metodologia do 

projeto para o correto dimensionamento dos principais componentes e as suas limitações. 

Pretende-se abordar neste capítulo os conversores Buck-Boost, Ćuk, SEPIC e ZETA 

implementados com interruptores em quatro quadrantes onde o projeto e controle para estes 

conversores serão realizados visando contemplar a dinâmica da lâmpada trazendo 

contribuições tecnológicas a comunidade cientifica. A não necessidade de um barramento CC 

no circuito de potência faz com que a vida útil do reator seja consideravelmente aumentada 

(Yan, 2006) reduzindo o impacto ambiental. O ripple de alta frequência na lâmpada deve ficar 

abaixo de 5% e com isto não excitar de forma perceptível visivelmente a ressonância acústica 

(Dalla Costa, 2007) o que não ocorre em várias outras topologias propostas de reatores de 

baixo custo (Sincero, 2005).  

 Interruptores para operar em quatro quadrantes, ou seja, capazes de controlar tensão e 

corrente em ambos os sentidos, podem ser obtidos com dois interruptores com capacidade de 

operação em dois quadrantes em série ou introduzindo o interruptor dentro de pontes 

retificadoras. Neste trabalho foi optado pela configuração de interruptores de dois quadrantes 

inseridos no centro de pontes de diodo por apresentarem principalmente menor custo. Na 

configuração com interruptores de dois quadrantes em série se houver pequena diferença 

sincronização entre os sinais de controle e a tensão de entrada pode surgir sobretensões e 
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sobrecorrentes no conversor. O protótipo construído por Cheng (2003) da Figura 6 utiliza esta 

configuração de interruptores em série na obtensão do conversor Ćuk CA/CA. 

Neste capítulo é apresentada a análise detalhada dos conversores, a metodologia do 

projeto para o correto dimensionamento dos principais componentes e as suas limitações. 

 Para projetar os conversores CA/CA parte-se pelo estudo dos conversores CC/CC com 

ou sem filtro de entrada. Envolve-se no projeto 8 das 9 áreas de conhecimento da grande área 

Eletrônica de Potência (Mohan, 2007). A primeira área que se destaca no iniciar o projeto é a 

da teoria de circuitos trazendo os fundamentos de funcionamento dos conversores com suas 

etapas de operação e as equações para dimensionamento dos componentes passivos.  

 Definir os parâmetros de projeto e localizar o pior caso de operação do conversor é 

uma tarefa penosa e depende muito da experiência do projetista em visualizar todas as etapas 

de funcionamento. Esta análise é realizada no capítulo 2 juntamente com os circuitos 

auxiliares indispensáveis ao protótipo cujo visor geral é apresentado na Figura 1.1. 

 

Figura 1.1 – Visão geral do Sistema.  

  Ferramentas de simulação como o PSpice e o PSim® fornecem uma segurança pela 

validação das grandezas de tensão, corrente e potência calculadas. O próximo passo é o 

projeto dos dispositivos físicos interruptores de estado sólido onde se deve primar pela 

relação custo benefício. Tendo a lista de componentes da topologia que se deseja projetar 

parte-se para a simulação computacional para verificação dos dados obtidos nestas etapas 

ainda com a carga sendo uma resistência e a razão cíclica sendo fixa no valor médio apurado. 

Realiza-se então o projeto do sistema de controle e esquematiza-se um esquema de 

funcionamento e para processamento dos sinais definindo ai o conjunto eletrônico necessário 

ao correto funcionamento do reator. Obtendo bons resultados de simulação do conversor se 

agregam a ele elementos adicionais como filtros de entrada, sistemas de medição e controle e 
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simula-se o sistema completo. Por fim deve-se dimensionar os elementos magnéticos e o 

layout da placa sempre tendo-se em mente a redução dos níveis de interferência 

eletromagnética.  

 

1.2  Implementação do Conversor CA/CA utilizando o Conversor Buck-

Boost 

Aplicando a estrutura de inserção dos interruptores controlados dentro de pontes de 

diodos para o conversor Buck-Boost obtém-se o circuito apresentado na Figura 1.2 com o 

filtro de entrada acoplado. Os interruptores não controlados nesta configuração em ponte com 

o interruptor no centro são necessários devido à fonte de entrada ser senoidal e na lâmpada a 

corrente ser senoidal com fase próxima a 180° em relação a tensão de entrada. O filtro de 

entrada formado pelo indutor L1 e C2 é imprescindível neste conversor devido à corrente de 

pico que seria apresentada na entrada ser a soma das correntes de pico da entrada e da saída.  

 

Figura 1.2 - Conversor CA/CA originado com o princípio do conversor Buck-Boost. 

 

Este conversor apresenta como característica principal a inversão de polaridade da 

tensão de entrada utilizando uma mesma referência. Sua vantagem característica está na 

utilização de apenas um núcleo magnético na etapa de redução ou ampliação da tensão de 

saída e assim reduzindo a complexidade no controle dinâmico. Uma característica 

desvantajosa é que tanto a corrente de entrada quanto a corrente de saída são descontínuas 

exigindo capacitores maiores que outras topologias nas mesmas condições. 

Como a tensão de entrada é senoidal com média zero, os capacitores devem possuir 

característica de suportar em seus terminais dupla polaridade, onde se aconselha a utilização 

de capacitores cerâmicos, pois possuem elevada vida útil.  
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A frequência de comutação é muitas vezes a frequência da rede de alimentação, e 

assim é possível de se considerar que em um período de chaveamento as tensões e correntes 

fiquem em torno do valor médio e o dimensionamento dos componentes seja pelo valor de 

pico da onda senoidal. A indutância L1 e a capacitância C2 operam com pequenas ondulações 

na frequência de comutação. 

Após o pulso de ignição a influência do circuito ignitor é desprezível, como mostrado 

no capítulo 2.3, assim a tensão VC1 torna-se a própria tensão aplicada a lâmpada (Vout). 

O projeto do conversor para que opere em condução contínua nos indutores (CCM) é 

importante para que não seja necessária a detecção da passagem da corrente por zero no 

interruptor S2 e para que os capacitores não possuam grandes dimensões e esforços.     

São duas as etapas de operação distintas do conversor dentro de cada semi-ciclo da 

rede. A primeira é quando o interruptor S1 entra em condução (D.Ts) o indutor L2 é submetido 

à tensão VC2 que possui valor médio em um período de comutação igual a tensão Vin(t). A 

corrente em L2 é positiva quando a tensão de entrada Vin(t) é positiva, como apresentado na 

Figura 1.3 e negativa quando a tensão de alimentação é negativa. A lâmpada é alimentada 

pelo capacitor de saída C1. A polaridade da tensão VC1 é inversa a VC2 e possui a mesma 

amplitude da tensão da lâmpada após o pulso de ignição e a saturação do indutor do ignitor.  

 

Figura 1.3 – Circuito básico Buck-Boost CA/CA para o interruptor S1 conduzindo. 

As equações válidas para o circuito da Figura 1.3 são: 

21

1

( )in CL V t VdI

dt L


  

22

2

CL
VdI

dt L
  

(        ) 1.1   

(        ) 1.2   
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1

out outdV I

dt C


  

2 1 2

2

C L L
dV I I

dt C


  

Após o período de condução de S1 aguarda-se o tempo de recuperação reversa dos 

diodos antes de comandar a entrada em condução do interruptor S2, chamado Tempo Morto 

que é apresentado com detalhes no capítulo 2.4. 

A segunda é quando o controlador PWM comanda a retirada de condução do 

interruptor S1 ((1-D).Ts) ocorre que imediatamente após o tempo morto é acionado o 

interruptor S2 e com isto é descarregada a energia de L2 em C1 e na lâmpada. O sentido das 

correntes indicadas na Figura 1.4 é o real quando a tensão da fonte é positiva e quando 

negativa é o reverso. 

 

Figura 1.4 – Circuito básico Buck-Boost CA/CA para o interruptor S2 conduzindo. 
 

As equações instantâneas válidas para o circuito da Figura 1.4 são: 

21

1

( )in CL V t VdI

dt L


  

2

2

outL
VdI

dt L
  

2

1

out L outdV I I

dt C


  

(        ) 1.3   

(        ) 1.4   

(        ) 1.5   

(        ) 1.6   

(        ) 1.7   
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2 1

2

C L
dV I

dt C
  

 

Após o levantamento das equações de cada etapa de funcionamento do conversor 

Buck-Boost CA/CA monta-se a matriz em espaço de estados conforme equação 2.21 que é 

apresentada na equação 1.9. 
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 Utilizando o Matlab verifica-se que a matriz 1.9 é linearmente independente. Resolve-

se pela série de Taylor da equação 1.10 a equação matricial de 1.9, de modo a obter como 

entrada a razão cíclica que é a variável de controle (Verghese, 1996). 
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 Anulam-se os termos que representam a velocidade de fase do sistema no ponto de 

equilíbrio, pois verifica-se que esta é nula por definição (Verghese, 1996). Definindo como

d u   a variação da razão cíclica da planta, ela se torna a matriz da equação 1.11 para 

pequenas perturbações em torno do ponto de equilíbrio. A equação 1.11 então não é mais 

discreta e sim linear, linearizada pelos valores médios no período onde o sistema em regime 

esta operando no modo continuo, e é expressa como GPla na Figura 2.13 e Figura 2.14. 

 

(        ) 1.8   

(      ) 1.9   

(        ) 1.10   
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A tensão de saída instantânea possui média dentro de um período de comutação para 

operação com condução contínua nos indutores (CCM) idealmente regida pela equação 1.12 

quando do conversor operando em regime permanente (Mohan, 2007): 

1

in
out

D V
V

D


 


 

Como a frequência de comutação da saída PWM (fs) é muito superior a da rede de 

alimentação considera-se, desta forma que em um período de chaveamento as tensões e 

correntes fiquem razoavelmente estáveis. A razão de ciclo de trabalho instantânea deste 

conversor deve ser tal que:  

out

in out

V
D

V V





 

  

No instante em que a tensão de saída possui amplitude várias vezes inferior a tensão 

de entrada este conversor possui grande dificuldade de controle. Esta dificuldade para 

obtenção de tensões baixas bem reguladas na saída durante a fase de aquecimento da lâmpada 

será abordado no capítulo 2 devido à precisão que se deve ter na regulação do valor da razão 

cíclica. 

Na Figura 1.5 têm-se as principais formas de onda ideais que são encontradas no 

conversor Buck-Boost CA/CA da Figura 1.2.  

(        ) 1.12   

(        ) 1.13   

(        ) 1.11   
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Figura 1.5 - Formas de corrente e tensão ideais para o conversor Buck-Boost CA/CA. 

As principais equações para projeto do conversor Buck-Boost CA/CA para lâmpada 

HID são (Mohan, 2007): 
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A definição dos termos é realizada na Tabela 2.1. A capacitância C2 e a indutância L1 

em alguns casos podem necessitar alterações a fim que se obtenha o fator de potência mínimo 

exigido por norma que será descrita no capítulo 2. As ondulações de corrente nos indutores 

devem ser minimizadas para assim reduzir os esforços nos capacitores, mas sem onerar o 

custo do reator. Após o cálculo dos valores mínimos de indutância e das correntes de pico e 

eficaz obtém-se o volume do núcleo magnético. Após adequar o valor do volume calculado ao 

valor comercial superior mais próximo, deve-se recalcular a indutância procurando maximizá-

(        ) 1.14   

(        ) 1.15   

(        ) 1.17   

(        ) 1.16   
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la sem que se pronuncie a saturação. A corrente de pico no indutor L2 que é igual à corrente 

de pico nos interruptores tem módulo apresentado por: 

( )

2( ) 2 ( ) ( )

2

.

2. .

in pico Méd

L pico L out pico out pico

s

V D
I I I I

L f
      

O desenvolvimento da equação da corrente eficaz (RMS) no indutor L2 do conversor 

Buck-Boost CA/CA é apresentada na equação 1.19 até 1.22: 
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 No interruptor S1 a corrente eficaz é representada por: 

1( ) 2( ).S RMS L RMS MédI I D  

E complementarmente para S2 tem-se: 

2( ) 2( ). 1S RMS L RMS MédI I D   

 Para o cálculo da potência a ser dissipada nos interruptores S1 e S2 no caso da 

utilização da tecnologia MOSFET a equação simplificada 1.25 foi desenvolvida (Ahmed, 

1999): 

_ ( )
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S rDS on Comut Gatilho

GD
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(        ) 1.18   

(        ) 1.19   

(        ) 1.20   

(        ) 1.21   

(        ) 1.22   

(        ) 1.23   

(        ) 1.25   

(        ) 1.24   
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Nota-se que a escolha de MOSFETs com resistência de condução baixa pode aumentar 

significativamente o rendimento do reator. Por este motivo, o uso de MOSFETs com 

tecnologia CoolMOS
®
 torna-se atrativo. Estes interruptores possuem resistência de condução 

muito menor que os MOSFETs tradicionais, porém, sua capacitância de entrada é elevada. 

A dissipação nos diodos (PD_) é calculada considerando que o tempo morto entre a 

comutação dos interruptores é igual ao tempo de recuperação reversa (trr), que para as 

tecnologias atuais de diodos é o maior tempo a ser considerado. Para cada interruptor tem-se 2 

diodos conduzindo com corrente igual a este, assim, foi desenvolvido em 1.26 as equações 

para avaliação destas perdas de rendimento por dissipação (Ahmed, 1999). O período que 

cada um dos diodos conduz é a metade do ciclo da senóide da rede de alimentação 

justificando a divisão por 2 na equação 1.26. Deste modo, recomenda-se a escolha de diodos 

com baixa tensão de condução e com tempos de recuperação reversa reduzidas. 

_( ) _( )

_ _( )

_

( )
6

2

D Máx D pico s

D D RMS f rr

D Cond Comut

V I f
V I t t

P P P

 
  

    

Onde:  VD_  : Queda de tensão em condução do diodo; 

ID_(Máx)  : Corrente eficaz; 

ID_(pico)  : Corrente de pico; 

tf    : Tempo de entrada em condução; 

trr    : Tempo de recuperação reversa, 

Os tempos de comutação dos interruptores não são fixos e dependem de diversos 

fatores que devem ser previstos e no projeto do conversor devem ser levados em conta. O 

Tempo Morto entre a entrada em condução de um interruptor e outro pode acarretar em 

tensões prejudiciais ao circuito e assim, se deve introduzir em paralelo com o interruptor um 

circuito grampeador de tensão a fim de compensar as mudanças nos tempos de comutação dos 

interruptores. 

A corrente eficaz no indutor L1 do filtro de entrada do conversor Buck-Boost CA/CA é 

descrita por: 

1( )

( ).

out
L RMS

in Mín

P
I

V 


 

(        ) 1.27   

(        ) 1.26   
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Para a obtenção da corrente de pico no indutor L1 é apresentada a seguinte equação, 

com a finalidade de obter todas as incógnitas necessárias ao dimensionamento do volume no 

núcleo magnético: 

( )

1( )

( ).

out pico

L pico

in Mín

P
I

V 


 

Obtidos estes valores de corrente, o núcleo necessário para os indutores L1 e L2 é dado 

pela equação 1.29 onde Ku é o índice de utilização da área de bobinamento e normalmente 

fica em torno de 0,8. A densidade de corrente (J) depende do tipo de material condutor 

aplicado no bobinamento, onde para o cobre deve ser menor de 450 A/cm
2
, surgindo o fator 

10
4
 para converter esta constante para m

2
. Bmax é a densidade de campo máximo no núcleo 

magnético sem os efeitos da saturação que é especificado por fabricantes, mas para ferrites 

comerciais é de 0,25 T. Nos fabricantes de núcleos magnéticos são encontrados tabelados os 

Ae e Aw que são respectivamente a área de corte transversal do núcleo magnético e a área da 

janela disponível. 
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A seleção da forma construtiva do núcleo deve levar em conta, alem da 

disponibilidade no mercado, diversos fatores listados na Tabela 2.3. Para os núcleos planares 

do modelo PQ e IPQ o fluxo disperso é baixo e vibrações nas espiras ou por Magnetoestrição 

que provocam ruído audível são menores. 

 

1.3  Implementação do Conversor CA/CA utilizando o Conversor Ćuk 

 Com o conversor Ćuk aplicando-se a estrutura de inserção dos interruptores 

controlados dentro de pontes de diodos obtém-se o circuito apresentado na Figura 1.6. O 

conversor Ćuk é composto de um conversor Boost na entrada em série com um conversor 

Buck na saída, sendo uma fusão de dois conversores em série. A união em série destes dois 

conversores permite que a entrada e a saída possam operar em CCM e que o ganho estático 

deste conversor seja o mesmo do conversor Buck-Boost. O conversor Buck na saída permite 

que se obtenha uma baixa ondulação de corrente na lâmpada para um valor reduzido das 

capacitâncias quando comparado com o Buck-Boost e SEPIC. 

(        ) 1.28   

(        ) 1.29   
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Figura 1.6 - Conversor CA/CA originado com o princípio do conversor Ćuk. 

 

Este conversor já foi abordado na literatura Cheng (2003) onde o conversor Ćuk 

CA/CA foi implementado fechando a malha de controle da potência na lâmpada pelo controle 

da razão cíclica D medindo-se apenas a corrente de entrada. Neste trabalho será realizado o 

controle da potência medindo-se a tensão e corrente de saída e calculando-se o seu valor 

eficaz a fim de obter regulação de potência da ordem de 1%. Cheng (2003) apresentou esta 

topologia sem os cuidados com as ondulações de alta frequência (ripple) e com um sistema de 

controle que pode se tornar instável com lâmpadas no fim de sua vida útil. 

A característica que torna mais atrativa esta topologia é a redução do capacitor de 

saída. A indutância de saída L2 pode ser dimensionada de forma a minimizar a capacitância 

C1 possibilitando a partida da lâmpada pela ressonância de C1 e L2 em uma frequência 

particular de comutação. A partida ressonante não foi abordada neste documento devido à 

padronização na análise para todos os conversores. 

A grande desvantagem característica desta topologia reside em que a tensão em C2 é a 

soma da tensão da rede com a de saída resultando em um capacitor de elevada tensão, com 

estresse de tensão e corrente elevados. Outra característica que torna menos atrativa esta 

configuração de circuito é que os interruptores devem suportar a corrente de saída somada a 

corrente de entrada. Os dispositivos interruptores ainda devem suportar a tensão de entrada 

somada a tensão de saída. 

As indutâncias devem ser as maiores possíveis a fim de reduzir os esforços nos 

capacitores, e são passíveis de serem integradas em um mesmo núcleo, o que gera 

sobretensões e por este motivo não será utilizada esta técnica neste trabalho. 

As considerações feitas para o Buck-Boost CA/CA da necessidade de CCM e que a 

tensão VC1 após a ignição torna-se a mesma que Vout são válidas nesta topologia. 
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Durante a condução de S1 o conversor proposto aplica a tensão de entrada a L1, como 

mostra a Figura 1.7 durante o período D.Ts, e a corrente cresce por ambas as indutâncias 

armazenando energia em seus circuitos magnéticos.  

 

Figura 1.7 - Circuito básico Ćuk CA/CA para o interruptor S1 conduzindo. 

 

  As principais equações válidas para esta etapa de funcionamento do circuito 

estão nas equações 1.30 a 1.33: 

1

1

( )inL
V tdI

dt L
  

22

2

C outL V VdI

dt L

 
  

2

1

out L outdV I I

dt C


  

2 2

2

C LdV I

dt C


  

A segunda é quando o controlador comanda a retirada de condução do interruptor S1 

((1-D).Ts) ocorre que imediatamente após o tempo morto é acionado o interruptor S2 e com 

isto o circuito idealizado é o mostrado na Figura 1.8. Nesta etapa a energia de L1 é 

descarregada no capacitor C2 em quanto que a energia de L2 alimenta o capacitor de filtro de 

saída C1 e a lâmpada. 

(        ) 1.30   

(        ) 1.31   

(        ) 1.32   

(        ) 1.33   
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Figura 1.8 - Circuito básico Ćuk CA/CA para o interruptor S2 conduzindo. 

 

 As equações válidas para este circuito estão nas equações 1.34 a 1.37: 

21

1

( )in CL V t VdI

dt L


  

2

2

outL
VdI

dt L


  

2

1

out L outdV I I

dt C


  

2 1

2

C L
dV I

dt C
  

Após o levantamento das equações de cada etapa de funcionamento do conversor Ćuk 

CA/CA monta-se a função de transferência em espaço de estados que é apresentada em 

equação 1.38. 
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(        ) 1.34   

(        ) 1.35   

(        ) 1.36   

(        ) 1.37   

(        ) 1.38   
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Resolvendo pela série de Taylor da equação 1.39 de modo a obter como entrada a 

razão cíclica que é a variável de controle e como saída à corrente na lâmpada a matriz da 

equação 1.40 foi obtida (Verghese, 1996). 

1

2

1 2 1 2 1 1

1

2 2

2
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( ) ..... ( )

n

n n
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f
f x x x f x x x x x

x

f f
x x x x

x x


   



 
    
 

 

E anulando-se os termos que representam à velocidade de fase do sistema no ponto de 

equilíbrio, que é nula por definição define-se d u  e a planta torna-se a matriz da equação 

1.40 para pequenas perturbações em torno do ponto de equilíbrio (Verghese, 1996). 
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A tensão de saída média para CCM idealmente é a mesma do conversor Buck-Boost 

regida pela equação 1.12 quando do conversor operando em regime permanente. A razão de 

ciclo de trabalho instantânea deste conversor deve ser tal que:  

out

in out

V
D

V V



 

Em regime permanente o capacitor C2 é submetido à soma da tensão de saída com a 

tensão de entrada conforme equação 1.42. As ondulações de corrente nos indutores devem ser 

minimizadas para assim reduzir os esforços nos capacitores, mas sem onerar o custo do reator. 

2 ( ) ( )C out Máx in picoV V V   

 

A tensão máxima em C2 é: 

2 2C out CV V V    

Na Figura 1.9 têm-se as principais formas de onda ideais que são encontradas no 

conversor Ćuk CA/CA para lâmpada HID da Figura 1.6 em regime contínuo.  

(        ) 1.43   

(        ) 1.41   

(        ) 1.42   

(        ) 1.39   

(        ) 1.40   
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Figura 1.9 - Formas de corrente e tensão ideais para o conversor Ćuk CA/CA. 

 As principais equações para projeto do conversor Ćuk CA/CA são apresentadas 

iniciando pelo dimensionamento dos seus elementos passivos. A capacitância dos capacitores 

é obtida pelo cálculo das equações 1.44 e 1.45 e os indutores por 1.46 e 1.47 (Mohan, 2007): 

1 2

2

1

8 . s

C
f L


 

 

( )

2

( )

. (1 )

.

out pico Méd Méd

in pico s

I D D
C

V f





 

A menor indutância para haver condução contínua em L1 é: 

2

( )( )

1

. .

2. .

in Mín pico Méd

s out

V D
L

f P


  

A menor indutância para haver condução contínua em L2 é (Rashid, 2001): 

( )

2

( )( )2. .

Méd in pico

s out Mín pico

D V
L

f I


  

Para a obtenção da corrente de pico no indutor L1 é apresentada a equação 1.48, com a 

finalidade de obter todas as incógnitas necessárias ao dimensionamento do volume no núcleo 

magnético (Rashid, 2001): 

(        ) 1.44   

(        ) 1.45   

(        ) 1.46   

(        ) 1.47   
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( )

1( )

1 ( )

.

2. . .

in Mín Méd out
L pico

s in Mín

V D P
I

L f V 
   

O desenvolvimento da equação da corrente eficaz (RMS) no indutor L1 do conversor 

Ćuk CA/CA é apresentada na equação 1.49 até 1.51. Na equação 1.50 é considerado que a 

tensão no capacitor de acoplamento (VC2) possui baixa ondulação e com a tensão de regime 

permanente que é a tensão de entrada (Vin) somada a de saída (Vout). 
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s in Mín

V V t P

V

V t
I dt dt

T L L 

      
                 
   

2

22
.

1( )
0 .
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O desenvolvimento da equação da corrente eficaz (RMS) no indutor L2 do conversor 

CA/CA é apresentada na equação 1.49 até 1.51: 

2 2
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3 2 2 2
2

2( ) 2 2

2

( 4. . 3. )

3 .

in in out out out
L RMS out

s

D V V V V V
I I

L f

   
 

 

Obtidos estes valores de corrente o núcleo magnético é obtido pela equação 1.29. 

Após adequar o valor do volume calculado ao valor comercial superior mais próximo, deve-se 

recalcular a indutância procurando maximizá-la sem que se pronuncie a saturação do núcleo 

(        ) 1.50   

(        ) 1.51   

(        ) 1.48   

(        ) 1.49   

(        ) 1.53   

(        ) 1.54   

(        ) 1.52   
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magnético. Assim, o projetista deve optar por selecionar os indutores com um valor superior 

aos calculados anteriormente para que em hipótese alguma haja condução descontínua e 

energia do capacitor de saída retorne a entrada. 

Após o cálculo dos valores mínimos de indutância e das correntes de pico e eficaz 

obtém-se o volume do núcleo magnético pela equação 1.29. A corrente de pico no indutor L2 

que é igual à corrente de pico nos interruptores tem módulo apresentado por: 

( )

2( ) 2 ( ) ( )

2

.(1 )

2. .

Lamp Mín

L pico L out pico out pico

s

V D
I I I I

L f


      

 No projeto dos interruptores a corrente de pico, eficaz e potência a ser dissipada é 

fator importante. Os interruptores devem suportar capacidade de condução de corrente 

superior a: 

1( ) 2( ) 1( ) 2( )S pico S pico L pico L picoI I I I    

No interruptor S1 a corrente eficaz é representada por: 

1( ) 2( ).S RMS L RMS MédI I D  

E complementarmente para S2 tem-se: 

2( ) 2( ). 1S RMS L RMS MédI I D   

Para o cálculo da potência a ser dissipada nos interruptores S1 e S2 no caso da 

utilização da tecnologia MOSFET a equação simplificada de 1.25 foi desenvolvida: 

_ ( )

2

_ 1( ) ( ) ( ) ( ) _( )( )

S rDS on Comut Gatilho

GD
S S RMS DS on in pico Lamp Máx S pico s Gatilho G s

Gatilho

P P P P

Q
P I r V V I f V Q f

I

  

      
 

Nota-se que a escolha de MOSFETs com resistência de condução baixa pode aumentar 

significativamente o rendimento do reator. Por este motivo, o uso de MOSFETs com 

tecnologia CoolMOS® torna-se atrativo. Estes interruptores possuem resistência de condução 

muito menor que os MOSFETs tradicionais, porém, sua capacitância de entrada é elevada. 

A dissipação nos diodos (PD_) é calculada considerando que o tempo morto entre a 

comutação dos interruptores é igual ao tempo de recuperação reversa (trr), que para as 

tecnologias atuais de diodos é o maior tempo a ser considerado. Assim como para o Buck-

Boost tem-se 2 diodos conduzindo em série com o interruptor com corrente igual a este, 

(        ) 1.59   

(        ) 1.55   

(        ) 1.57   

(        ) 1.58   

(        ) 1.56   
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assim, foi desenvolvido em 1.26 as equações de avaliação (Ahmed, 1999). O período que 

cada um dos diodos conduz é a metade do ciclo da senóide da rede de alimentação 

justificando a divisão por 2 na equação 1.26. Deste modo, recomenda-se a escolha de diodos 

com baixa tensão de condução e com tempos de recuperação reversa reduzidos. 

_( ) _( )

_ _( )

_

( )
6

2

D Máx D pico s

D D RMS f rr

D Cond Comut

V I f
V I t t

P P P

 
  

    

Onde:  VD_  : Queda de tensão em condução do diodo; 

ID_(Máx)  : Corrente eficaz; 

ID_(pico)  : Corrente de pico; 

tf    : Tempo de entrada em condução; 

trr    : Tempo de recuperação reversa, 

Os tempos de comutação dos interruptores não são fixos e dependem de diversos 

fatores que devem ser previstos e no projeto do conversor devem ser levados em conta. O 

Tempo Morto entre o comando da entrada em condução de um interruptor e de outro pode 

acarretar em tensões prejudiciais ao circuito. Esta diferença de tempos exige a introdução em 

paralelo com o interruptor de um circuito grampeador de tensão a fim de limitar a tensão 

quando das mudanças nos tempos de comutação dos interruptores. 

 

1.4  Implementação do Conversor CA/CA utilizando o Conversor SEPIC 

Com o conversor SEPIC (Single Ended Primary Inductance Converter) aplicando-se a 

estrutura de inserção dos interruptores controlados dentro de pontes de diodos obtém-se o 

circuito apresentado na Figura 1.10. O conversor SEPIC é composto por um conversor Boost 

na entrada em série com um conversor Buck-Boost na saída. No conversor SEPIC da Figura 

1.10 tem-se como característica vantajosa que o capacitor C2 deve suportar a tensão de pico 

da entrada mais ondulações (Tomm, 2010). Como a tensão de entrada é senoidal com média 

zero os capacitores devem ser de dupla polaridade onde se aconselha a utilização de 

capacitores cerâmicos, pois possuem elevada vida útil.  

(        ) 1.60   
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Figura 1.10 – Conversor CA/CA originada com o princípio do conversor SEPIC. 

O conversor SEPIC para circuitos CC possuem a vantagem de ter o interruptor 

controlado referenciado ao ponto comum, mas para o circuito CA o interruptor esta dentro de 

uma ponte de diodos e esta vantagem não pode ser utilizada. 

Neste conversor a corrente de saída é recortada o que exige um capacitor de mais alta 

capacidade de armazenamento de energia que o de Tomm, (2007). Em contrapartida não é 

necessário um filtro na entrada para se atender a norma de emissão de interferências elétricas 

conduzidas para a rede elétrica, pois a corrente de entrada é contínua e praticamente em fase 

com a tensão. 

As indutâncias são passíveis de serem integradas em um mesmo núcleo, o que gera 

sobretensões e por este motivo não será utilizada esta técnica neste trabalho. 

As considerações feitas para o Buck-Boost da necessidade de CCM e que a tensão VC1 

após a ignição torna-se a mesma que Vout são válidas nesta topologia. 

A razão D é a parcela de tempo em que estará conduzindo o interruptor S1 do período 

Ts que é a inversa da frequência de trabalho. Durante este período é aplicado no indutor L1 a 

tensão da fonte Vin(t) como mostrado na Figura 1.11, que pode ser positiva ou negativa 

dependendo do semiciclo da rede. A corrente de L2 é também conduzida por S1 carregando o 

capacitor C2 cuja tensão média em regime permanente é a própria tensão de entrada. 
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Figura 1.11 – Circuito básico do SEPIC CA/CA para o interruptor S1 conduzindo. 

As principais equações válidas para esta etapa de funcionamento do circuito estão nas 

equações 1.61 a 1.64: 

1

1

( )inL
V tdI

dt L
  

22

2

CL
VdI

dt L
  

1

out outdV I

dt C


  

2 2

2

C LdV I

dt C


  

No período (1-D)Ts que pode ser vista na Figura 1.12 tem-se a descarga de L1 pelo 

circuito série composto pelo capacitor C2 e a carga com o seu capacitor C1 em paralelo com o 

paralelo ainda do indutor L2 que fica submetido à tensão de saída.  

 

Figura 1.12 – Circuito básico do conversor SEPIC CA/CA para o interruptor S2 conduzindo. 

As equações válidas para esta etapa de funcionamento do circuito estão nas expressões 

1.65 a 1.68: 

(        ) 1.61   

(        ) 1.62   

(        ) 1.63   

(        ) 1.64   
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21
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Após o levantamento das equações de cada etapa de funcionamento do conversor 

SEPIC CA/CA monta-se a função de transferência em espaço de estados que é apresentada na 

equação 1.69. 
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  Resolvendo pela série de Taylor aplicada ao conversor SEPIC CA/CA vista na 

equação 1.70, a matriz da equação 1.69 de modo a obter como entrada a razão cíclica, que é a 

variável de controle, tem-se como saída a corrente na lâmpada na matriz da equação 14 

(Verghese, 1996). 
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(        ) 1.65   

(        ) 1.66   

(        ) 1.67   

(        ) 1.68   

(        ) 1.69   

(        ) 1.70   
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  Anulando-se os termos que representam à velocidade de fase do sistema no ponto de 

equilíbrio, que é nula por definição, define-se d u  e a planta torna-se a matriz dinâmica da 

equação 1.71, para pequenas perturbações em torno do ponto de equilíbrio (Verghese, 1996). 

1

1

22

2

2

1 1
1

2 2
2

1 1 1 2

2

2

2 2

1 1
0 0

(1 )
1

0 0

(1 )
1 1 1

0 0
.

( 2 )
1

0 0 ( 1)

in

L
L

in

LL

out

out
Lamp C

in
C

Lamp

D D
V D

L L
L Di

iD D
V D

iL Li
L D

D D v
v

C C C Z v
V D D

v D D
C Z D

C C









  
  

    
     
    
           
     
               

 

u












 

A tensão de saída instantânea deste conversor idealmente possui a mesma dificuldade 

de controle dos casos anteriores, que é a dificuldade para obtenção de tensões baixas bem 

reguladas na saída durante a fase de aquecimento da lâmpada, devido à precisão que se deve 

ter no valor da razão cíclica: 

.

1

DVin
Vout

D



 

A equação 1.73 é o ganho estático do conversor empregado neste trabalho quando 

deles operando em CCM. 

Vout
D

Vin Vout


  

Na Figura 1.13 têm-se as principais formas de onda que podem ser encontradas no 

conversor SEPIC CA/CA em modo contínuo. 

(        ) 1.72   

(        ) 1.73   

(        ) 1.71   
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Figura 1.13 - Formas de corrente e tensão ideais para o conversor SEPIC CA/CA. 

As principais equações para projeto do conversor SEPIC CA/CA são apresentadas 

iniciando pelo dimensionamento dos seus elementos passivos. A capacitância dos capacitores 

é obtida pelo cálculo das equações 1.74 e 1.75 e os indutores por 1.76 (Mohan, 2007) (Rashid, 

2001): 
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(        ) 1.75   

(        ) 1.74   
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Para a obtenção da corrente de pico no indutor L1 é apresentada a equação 1.77, com a 

finalidade de obter todas as incógnitas necessárias ao dimensionamento do volume no núcleo 

magnético (Rashid, 2001): 

( )( )

1( )

1 ( )

.

2. . .

in Mín pico Méd out
L pico

s in Mín

V D P
I

L f V 
   

A equação da corrente eficaz (RMS) no indutor L1 do conversor SEPIC CA/CA é a 

mesma do conversor Ćuk CA/CA, se considerado que a tensão no capacitor de acoplamento 

(VC2) possui baixa ondulação e com tensão de regime permanente sendo a própria tensão de 

entrada  (Vin): 
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A capacitância C2 e a indutância L1 em alguns casos podem necessitar alterações a fim 

que se obtenha o fator de potência mínimo exigido por norma que será descrita no capítulo 2. 

As ondulações de corrente nos indutores devem ser minimizadas para assim reduzir os 

esforços nos capacitores, mas sempre visando à viabilidade econômica do reator. Após o 

cálculo dos valores mínimos de indutância e das correntes de pico e eficaz obtém-se o volume 

do núcleo magnético. Após adequar o valor do volume calculado ao valor comercial superior 

mais próximo, deve-se recalcular a indutância procurando maximizá-la sem que se pronuncie 

a saturação. A corrente de pico no indutor L2 que é igual à corrente de pico nos interruptores 

tem módulo apresentado por: 
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O desenvolvimento da equação da corrente eficaz (RMS) no indutor L2 do conversor 

SEPIC CA/CA é apresentada na equação 1.80 até a 1.83: 
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(        ) 1.77   

(        ) 1.78   

(        ) 1.79   

(        ) 1.80   

(        ) 1.81   
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2 2 2 22

2( ) 2 2 2

2

( 1)1

3 1 .

in out
L RMS

s in

D V P DD D
I D

L f D D V 

   
   

     

 

 No interruptor S1 a corrente eficaz é representada por: 

1( ) 2( ).S RMS L RMS MédI I D  

E complementarmente para S2 tem-se: 

2( ) 2( ). 1S RMS L RMS MédI I D   

  

Para o cálculo da potência a ser dissipada nos interruptores S1 e S2 no caso da 

utilização da tecnologia MOSFET a equação simplificada de 1.86 foi desenvolvida: 

_ ( )

2

_ 1( ) ( ) ( ) ( ) _( )( )

S rDS on Comut Gatilho

GD
S S RMS DS on in pico Lamp Máx S pico s Gatilho G s

Gatilho

P P P P

Q
P I r V V I f V Q f

I

  

      
 

Nota-se que a escolha de MOSFETs com resistência de condução baixa pode aumentar 

significativamente o rendimento do reator. Por este motivo, o uso de MOSFETs com 

tecnologia CoolMOS
®
 torna-se atrativo. Estes interruptores possuem resistência de condução 

muito menor que os MOSFETs tradicionais, porém, sua capacitância de entrada é elevada. 

A dissipação nos diodos (PD_) é calculada considerando que o tempo morto entre a 

comutação dos interruptores é igual ao tempo de recuperação reversa (trr), que para as 

tecnologias atuais de diodos é o maior tempo a ser considerado. Para cada interruptor tem-se 2 

diodos conduzindo com corrente igual a este, assim, foi desenvolvido em 1.26 as equações 

para avaliação destas perdas de rendimento por dissipação (Ahmed, 1999). O período que 

cada um dos diodos conduz é a metade do ciclo da senóide da rede de alimentação 

justificando a divisão por 2 na equação 1.26. Deste modo, recomenda-se a escolha de diodos 

com baixa tensão de condução e com tempos de recuperação reversa reduzidos. 

(        ) 1.82   

(        ) 1.83   

(        ) 1.84   

(        ) 1.86   

(        ) 1.85   
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_( ) _( )

_ _( )

_

( )
6

2

D Máx D pico s

D D RMS f rr

D Cond Comut

V I f
V I t t

P P P

 
  

    

Onde:  VD_  : Queda de tensão em condução do diodo; 

ID_(Máx)  : Corrente eficaz; 

ID_(pico)  : Corrente de pico; 

tf    : Tempo de entrada em condução; 

trr    : Tempo de recuperação reversa, 

Os tempos de comutação dos interruptores não são fixos e dependem de diversos 

fatores que devem ser previstos e no projeto do conversor devem ser levados em conta. O 

Tempo Morto entre a entrada em condução de um interruptor e outro pode acarretar em 

tensões prejudiciais ao circuito e assim, se deve introduzir em paralelo com o interruptor um 

circuito grampeador de tensão a fim de compensar as mudanças nos tempos de comutação dos 

interruptores. 

As indutâncias são passíveis de serem integradas em um mesmo núcleo, o que gera 

sobretensões e por este motivo não será utilizada esta técnica neste trabalho. Obtidos estes 

valores de corrente, o núcleo necessário para os indutores L1 e L2 é dado pela equação 1.88 

onde Ku é o índice de utilização da área de bobinamento e normalmente fica em torno de 0,8. 

A densidade de corrente (J) depende do tipo de material condutor aplicado no bobinamento, 

onde para o cobre deve ser menor de 450 A/cm
2
, surgindo o fator 10

4
 para converter esta 

constante para m
2
. Bmax é a densidade de campo máximo no núcleo magnético sem os efeitos 

da saturação que é especificado por fabricantes, mas para ferrites comerciais é de 0,25 T. Nos 

fabricantes de núcleos magnéticos são encontrados tabelados os Ae e Aw que são 

respectivamente a área de corte transversal do núcleo magnético e a área da janela disponível. 

4

_ _( ). _( )

max

. .10
. .

. .

L pico L RMS

e w

u

L i i
A A

K J B


 

A seleção da forma construtiva do núcleo deve levar em conta, alem da 

disponibilidade no mercado, diversos fatores listados na Tabela 2.3. Para os núcleos planares 

do modelo PQ e IPQ o fluxo disperso é baixo e vibrações nas espiras ou por Magnetoestrição 

que provocam ruído audível são menores. 

 

  

(        ) 1.87   

(        ) 1.88   
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1.5  Implementação do Conversor CA/CA utilizando o Conversor ZETA 

Com o conversor PWM dual ao SEPIC intitulado ZETA aplicando-se a estrutura de 

inserção dos interruptores controlados dentro de pontes de diodos obtém-se o circuito 

apresentado na Figura 1.14. O conversor ZETA é composto por um conversor Buck-Boost na 

entrada em série e integrado com um conversor Buck na saída. No conversor ZETA da Figura 

1.14 tem-se como característica vantajosa que o capacitor C2 deve suportar a tensão de pico 

da saída mais ondulações. Como a tensão de entrada é senoidal com média zero os capacitores 

devem ser de dupla polaridade onde se aconselha a utilização de capacitores cerâmicos, pois 

possuem elevada vida útil. 

 

Figura 1.14 - Conversor CA/CA originado com o princípio do conversor ZETA. 

A característica que torna mais atrativa esta topologia é a redução do capacitor de 

saída. A indutância de saída L2 pode ser dimensionada de forma a minimizar a capacitância 

C1 possibilitando a partida da lâmpada pela ressonância de C1 e L2 em uma frequência 

particular de comutação. A partida ressonante não foi abordada neste documento devido à 

padronização na análise para todos os conversores. 

As considerações feitas para o Buck-Boost CA/CA da necessidade de CCM e que a 

tensão VC1 após a ignição torna-se a mesma que Vout são válidas nesta topologia. O ganho 

estático deste conversor é o mesmo do conversor Buck-Boost. 

Uma desvantagem é que a corrente de entrada é descontínua e com pico igual à soma da 

corrente do indutor L2 com o L1 e sendo assim, necessita filtro de EMI de maiores dimensões.  

O conversor possui duas etapas ativas distintas. A primeira é durante a condução de S1 o 

conversor aplica a tensão de entrada a L1. A tensão em L2 é a tensão de entrada somada a 

diferença entre as tensões VC2 e Vout, que em regime permanente e a corrente cresce por 
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ambas as indutâncias armazenando energia em seus circuitos magnéticos. Para a etapa de 

operação que o interruptor S1 conduz, durante o período D.Ts, tem-se o circuito da Figura 

1.15. 

 

Figura 1.15 - Circuito básico ZETA CA/CA para o interruptor S1 conduzindo. 

 

  As principais equações válidas para esta etapa de funcionamento do circuito 

estão nas equações 1.89 a 1.92: 

1

1

( )inL
V tdI

dt L
  

22

2

in C outL V V VdI

dt L

 
  

2

1

out L outdV I I

dt C


  

2 2

2

C LdV I

dt C


  

A segunda é quando o controlador comanda a retirada de condução do interruptor S1 

((1-D).Ts) ocorre que imediatamente após o tempo morto é acionado o interruptor S2 e com 

isto o circuito idealizado é o mostrado na Figura 1.16. Nesta etapa de funcionamento do 

circuito a energia de L1 é descarregada no capacitor C2 em quanto que a energia de L2 

alimenta o capacitor de filtro de saída C1 e a lâmpada. 

(        ) 1.89   

(        ) 1.90   

(        ) 1.91   

(        ) 1.92   
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Figura 1.16 - Circuito básico ZETA CA/CA para o interruptor S2 conduzindo. 

 

 As equações válidas para o circuito da Figura 1.16 estão nas equações 1.93 a 1.96: 

21

1

CL VdI

dt L


  

2

2

outL
VdI

dt L


  

2

1

out L outdV I I

dt C


  

2 1

2

C L
dV I

dt C


 

Após o levantamento das equações de cada etapa de funcionamento do conversor 

Buck-Boost CA/CA monta-se a função de transferência em espaço de estados que é 

apresentada na equação 1.97. As variáveis em letra minúscula são variáveis que tem suas 

grandezas variando com a frequência de entrada. 

1

1

22

2

2

1

1

1

2 2

2

1 1

2 2

1
0 0 0

1
0 0

1 1
0 0

. 0

01
0 0
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out
Lamp C

C

C

out

Lamp

D

L D
i
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iL Li D
v

Lv
v

C C Z v

v D D

C C

v
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(        ) 1.93   

(        ) 1.94   

(        ) 1.95   

(        ) 1.96   

(        ) 1.97   
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A base mais comum para projeto de controladores é a linearização de seu modelo no 

estado de espaços médio de um ciclo de trabalho. O modelo linearizado é válido para as 

pequenas perturbações sobre as quantidades médias nos seus valores nominais (regime 

permanente) das condições de operação. Estes valores podem ser calculados a partir da 

equação 1.97 arbitrando o estado derivativo como sendo zero, e substituindo todas as 

variáveis de estado por seus valores nominais. O vetor de estado de equilíbrio é então visto na 

matriz 1.99: 

1

___
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1

1
___

2 22
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2
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1 1
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L D
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  Resolvendo pela série de Taylor da equação 1.10 aplicada em 1.100 de modo a obter 

como entrada a razão cíclica que é a variável de controle e como saída à corrente na lâmpada 

a matriz da equação 1.101 foi obtida. 

1

2 2

1 2 2 1 2 2 1 1

1

2 2 2 2

2 2

( , , , ) ( , , , ) ( )

( ) ( ) ( )

L

L out C

L L out C L L out C L L

L I

L L out out C C

L out CI V V

f
f i i v v f I I V V i I

i

f f f
i I v V v V

i v v


   



  
     
  

 

E anulando-se os termos que representam à velocidade de fase do sistema no ponto de 

equilíbrio, que é nula por definição, defini-se d u  e a planta torna-se a matriz da equação 

1.101 para pequenas perturbações em torno do ponto de equilíbrio. A equação 1.101 é 

nominada de GPla na Figura 2.13 e Figura 2.14. 

(          ) 1.100   

(        ) 1.98   

(        ) 1.99   
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Na Figura 1.17 têm-se as principais formas de onda que são encontradas no conversor 

ZETA. 

 
Figura 1.17 - Formas de corrente e tensão ideais para o conversor ZETA. 

As principais equações para projeto do conversor ZETA CA/CA são apresentadas 

iniciando pelo dimensionamento dos seus elementos passivos. A capacitância dos capacitores 

é obtida pelo cálculo das equações 1.102 e 1.103 e os indutores por 1.104. 

1 2

2

1

8 . s

C
f L


 

 
(          ) 1.102   

(          ) 1.101   



57 

( )

2

( )

.

.

out RMS Méd

Lamp Máx s

I D
C

V f



 

A definição das variáveis esta na Tabela 2.1. As indutâncias são passíveis de serem 

integradas em um mesmo núcleo, o que gera sobretensões e por este motivo não será utilizada 

esta técnica neste trabalho. A menor indutância para haver condução contínua é: 

2

( )

1 2

( )( ) ( )

( . )

. .

Méd in pico

cr cr

out Mín pico Lamp Máx s

D V
L L

I V f
   

A equação 1.104 é válida para pequenas ondulações no capacitor de acoplamento. 

Após o cálculo dos valores mínimos de indutância e das correntes de pico e eficaz (RMS) 

obtém-se o volume do núcleo magnético. Após adequar o valor do volume calculado ao 

valor comercial superior mais próximo, deve-se recalcular a indutância procurando 

maximizá-la sem que se pronuncie a saturação. O pico de corrente nos indutores para o 

conversor ZETA CA/CA é dado por: 

2

( ) ( )

1( ) 1 ( )

1

.

2. . 1

in pico Méd out RMSMéd
L pico L in pico

s Méd

V D ID
I I I

L f D 

 
     

 
 

( )

2( ) 2 ( ) ( )

2

.

2. .

in pico Méd

L pico L out pico out pico

s

V D
I I I I

L f
      

A corrente de pico no indutor L1 somada com L2 resulta na corrente de pico nos 

interruptores que tem módulo definido por: 

_( ) 1( ) 2( )S pico L pico L picoI I I 
 

O desenvolvimento da equação da corrente eficaz no indutor L1 do conversor ZETA 

CA/CA é apresentada na equação 1.108 até 1.110 (Tomm, 2011): 

22 2
1 ( )0

1( )
1

Ts

L out RMS

L RMS

I dt ID
I

Ts D 

   
       


 

22 2
.

1( )
0 .

1 1

. ( )1

.

D Ts Ts
in out out

L RMS
D Ts

out

V t V t P
I dt dt

Ts L L V 

      
        
       
   

(          ) 1.103   

(          ) 1.104   

(          ) 1.108   

(          ) 1.109   

(          ) 1.106   

(          ) 1.105   

(          ) 1.107   
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 2 3 2 3 22
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1( ) 2 2 2 2
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. .

2. . 3. .

Lamp Máx Méd in pico Méd Lamp MáxLamp
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V D V D VP
I

V L f

 
   

Obtidos estes valores de corrente utilizando a razão cíclica média o núcleo necessário 

para o indutor L1 é dado pela equação 1.29 com demais dados sendo os mesmos do conversor 

Buck-Boost CA/CA do capítulo 1.2. 

 
O desenvolvimento da equação da corrente eficaz (RMS) no indutor L2 do conversor 

CA/CA é apresentada na equação 1.111 até 1.113 (Tomm, 2011): 
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0 .
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Obtidos estes valores de corrente de pico e eficaz o núcleo magnético para o indutor 

L2 é obtido pela equação 1.29 no capítulo 1.2. Após adequar o valor do volume calculado ao 

valor comercial superior mais próximo, deve-se recalcular a indutância procurando maximizá-

la sem que se pronuncie a saturação do núcleo magnético. Assim, o projetista deve optar por 

selecionar os indutores com um valor superior aos calculados anteriormente para que em 

hipótese alguma haja condução descontínua e energia do capacitor de saída retorne a entrada. 

Para a obtenção da corrente eficaz e perdas nos interruptores para este conversor as 

equações 1.56 até 1.60 com suas considerações são válidas. 

 

 

1.6 Conclusão 

Analisando os conversores propostos, tem-se que todos apresentam a característica de 

que, em regime permanente, a tensão de saída é proporcional à razão cíclica (D) de condução 

do interruptor S1 e a tensão de entrada como mostra a Tabela 1.1. 

 

(          ) 1.110   

(          ) 1.112   

(          ) 1.113   

(          ) 1.111   
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Tabela 1.1 - Função de transferência média 

Buck 
Vout

D
Vin


 

Buck-Boost, Ćuk 
Vout

D
Vin Vout


  

SEPIC, ZETA 
Vout

D
Vin Vout


  

 

A Tabela 1.2 apresenta os principais pontos relevantes para a escolha da topologia 

pelo projetista de reatores eletrônicos para HPS, sendo que para o conversor Buck a análise e 

projeto pode ser vista em Tomm (2007). 

Tabela 1.2 - Comparação Entre as Topologias Propostas 

Topologias 

Propostas 

Tensão 

máxima nos 

interruptores 

Corrente máxima 

nos interruptores 
Snubber? 

Corrente 

Máxima 

Capacitores 

Filtro de 

entrada 

acoplado? 

Partida 

ressonante 

possível? 

Buck Vin Iout+IL2 Sim IL2 Necessário Sim 

Buck-

Boost Vin+Vout Iout+IL2 Sim 
( )

2

.

2. .

in pico Máx

out

V D
I

L f


 
Necessário 

Não 

Ćuk Vin+Vout Iin+Iout+IL1+IL2 Não Iout+IL Desnecessário Sim 

SEPIC Vin+Vout Iin+Iout+IL1+IL2 Não Iout+IL Desnecessário Não 

ZETA Vin+Vout Iin+Iout+IL1+IL2 Não Iout+IL Necessário Sim 

 

  



60 

  



61 

 

CAPÍTULO 2                                                     - 
PROJETO DO SISTEMA ELETRÔNICO 

 

 

 

2.1  Introdução 

 Neste capítulo é apresentado o projeto dos elementos auxiliares ao conversor principal 

de potência e seus parâmetros de projeto. 

 É estabelecido um novo método de projeto do circuito ignitor e um sistema de controle 

completo e complexo para contemplar todas as etapas necessárias ao acionamento de 

lâmpadas de alta pressão. 

 O controlador da potência da lâmpada para o sistema de potência é desenvolvido e 

apresentado os principais elementos de projeto para a implementação por microcontrolador de 

baixo custo. 

  

2.2  Parâmetros de Projeto 

 O reator deve alimentar uma lâmpada de 70 W de alta pressão respeitando o diagrama 

quadrilateral da Figura 2.1 estabelecido na norma NBR662 (ABNT, 1997), que apresenta que 

a mínima tensão de funcionamento em regime permanente da lâmpada na potência de 70 W 

de 76,5 V e a máxima é de 130,2 V. Nesta etapa deste trabalho irá se considerar a tensão de 

saída perfeitamente quadrada e assim, a tensão eficaz igual ao valor de pico, mas a corrente 

eficaz sendo uma perfeita senóide deve-se multiplicar o valor eficaz pelo coeficiente √ . Com 

estes valores moldou-se a Tabela 2.1 que apresenta o pior caso para projeto dos reatores Buck-

Boost, Ćuk, SEPIC e ZETA não isolados onde para o conversor Buck é apresentado o projeto 

em Tomm, (2007). 
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Figura 2.1 - Trapézio de limites de tensão e potência para Lâmpada de 70 W em Vapor de Sódio de Alta Pressão 

(ABNT, 1997). 

 

 A corrente de pico máxima que os conversores devem suportar é 150% dá corrente 

máxima da lâmpada para a duração do período de aquecimento não exceder a 7 minutos. 

 

    (    )  √ 
 

    
       

  

No caso da lâmpada HPS de 70 W de alta tensão a corrente de pico que os conversores terão 

que suportar é: 

 

    (   )  
  

    
            

 

    (    )  √ 
  

    
             

  

O limite de tensão de entrada da rede senoidal em 60 Hz é: 

 

   (    )  √                 

 

 A tensão de saída pode ser considerada quadrada, portanto o valor de pico é igual ao 

valor eficaz que para a lâmpada operando a 70 W por norma é 130,2 V. Com o envelhecer da 

lâmpada sua tensão de funcionamento padrão vai sendo acrescida pelo desgaste dos eletrodos 

(2. 1) 

 

(2. 3) 

 

(2. 4) 

 

(2. 2) 
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e pela mudança da propriedade do gás do bulbo que ao ultrapassar a tensão máxima de 

trabalho prevista na norma a lâmpada deve ser desligada. 

A técnica de modulação por largura de pulso (PWM – Pulse Width Modulation) será 

utilizada em todos os conversores. Análise de técnicas de modulação especiais e por 

ressonâncias bem como de comutação suave nos interruptores foram brevemente analisadas e 

são boas sugestões para trabalhos futuros (Rashid, 2001). 

 Para os conversores analisado neste trabalho a razão cíclica média aplicada ao 

interruptor ativo é de: 

 

out

méd

in out

V
D

V V



 

 

 A tensão de entrada sendo senoidal e a de saída quadrada com média igual a tensão 

máxima tem-se para 275 pontos de cálculo: 
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(2. 7) 

 

 De posse destes valores e outros retirados da NBR662 (ABNT, 1997), moldou-se a 

Tabela 2.1. A frequência de operação foi definida de modo a não produzir ruído audível e 

minimizar as perdas dissipativas da comutação.  

 

 

 

(2. 5) 
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Tabela 2.1 - Parâmetros de Projeto 

Tensão de máxima de pico na entrada Vin(pico) = 373 V 

Tensão de mínima eficaz na entrada Vin(Mín) = 176 V 

Tensão de mínima de pico na entrada Vin(Mín)(pico) = 248 V 

Tensão mín. de estado estacionário na lâmp. VLamp(Mín) = 76,5 V 

Tensão máx. de estado estacionário na lâmp. VLamp(Máx) = 130,2 V 

Tensão máxima de saída Vout(Máx) = VBO = 250 V 

Tensão mínima do pulso de ignição  Vign(Mín) = 1800 V 

Tensão máxima do pulso de ignição Vign(Máx) = 2500 V 

Tempo máx de elevação do pulso de ignição tign = 1µs 

Razão cíclica média DMéd = 0,4 

Razão cíclica mínima DMín = 0,1 

Razão cíclica máxima DMáx = 0,9 

Potência nominal da lâmpada       70 W 

Potência máx de pico no aquecimento da 

lâmpada 
    (    )   210 W 

Corrente eficaz da lâmpada     (   )   0,92 A 

Corrente de pico da lâmpada     (    )   2,4 A 

Corrente no pico mínima da lâmpada     ( í )(    )   0,76 A 

Ondulação de tensão máxima   = 0,05 

Frequência de comutação - 1/Ts s = 33000 Hz 

Rendimento estimado do conversor η = 0,9 

Frequência da rede de alimentação rede = 60 Hz 

Densidade de Corrente máx. p/ o cobre J = 450 A/cm² 
 

 

2.3  Ignitor 

O processo de ignição ocorre quando a mistura gasosa contida no tubo de descarga 

passa de um estado não condutivo a um estado condutivo através da aplicação de um pulso de 

alta tensão. Este pulso deve possuir amplitude, largura e tempo de elevação adequado (Groot 

e Van Vliet, 1986). As características do pulso de tensão segundo a norma NBR IEC 662 para 

uma lâmpada HPS de 70 W com ignitor externo (encontradas na página 1120-1 da norma) 
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encontram se listadas na Tabela 2.1. O ignitor é o dispositivo que deve fornecer o pulso de 

alta tensão para a lâmpada. 

O projeto do ignitor, além de levar em conta a geração do pulso de alta tensão, deve 

considerar a influência de seus componentes na operação em regime permanente do reator. 

Devido à conexão em série da lâmpada e do circuito ignitor, a corrente circula por ambos 

durante o regime permanente. 

Dos diversos métodos utilizados para ignição de lâmpadas HPS, destacam-se três: 

ignição por pulso, ignição ressonante e ignição CC (Da Costa, 2008). 

A ignição ressonante consiste em utilizar um circuito série ressonante para gerar o 

pulso de alta tensão na lâmpada. Conforme mostra a Figura 2.2, este método necessita apenas 

de dois elementos passivos, o indutor Lrig e o capacitor Crig, os quais, em muitos casos, já 

fazem parte do circuito do reator. Esta é uma grande vantagem, quando comparada com o 

número de componentes necessários na ignição por pulso de tensão, porém os elementos 

ressonantes devem suportar tensões elevadas (Siegger et al., 2005).  

 

Figura 2.2 – Circuito de ignição ressonante (Da Costa, 2008). 

 

Durante o processo de ignição, o circuito ressonante é excitado pelo conversor para 

que a alta tensão necessária seja gerada. Para a produção em larga escala de reatores 

utilizando este método de ignição, deve-se garantir que a sintonia das frequências de 

ressonância seja precisa com a detecção desta frequência pelo microcontrolador, ou poderá 

ocorrer a produção de reatores que não tenham capacidade de realizar a ignição da lâmpada. 

Além disso, a frequência de ressonância deve ser elevada, de modo a minimizar os volumes 

de Lrig e Crig. 

A ignição por pulso foi a escolhida como padrão para todos os conversores deste 

trabalho. O circuito proposto para elevar a tensão entre os terminais da lâmpada a níveis que o 

gás se ionize formando um arco elétrico é apresentado na Figura 2.3, que apresenta um 

enrolamento em série com a lâmpada utilizando como transformador elevador. 
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Figura 2.3 - Circuito básico para pulso de tensão sobreposta para ignição. 

 

O ignitor é constituído de um capacitor de poliéster C3, o qual é carregado através do 

conversor e da resistência R1 até a tensão de disparo VBO do SIDAC.  

O SIDAC é um dispositivo de chaveamento de baixo custo, bidirecional e controlado 

por tensão fixa que dispensa circuitos de gatilho, suas características principais estão listadas 

na Tabela 2.2 e a forma da tensão versus a corrente em seus terminais é esboçada na Figura 

2.4. Nesta aplicação o valor da tensão de disparo VBO deve ser superior à tensão de arco da 

lâmpada e inferior à tensão em circuito aberto do reator. Uma vez acesa, a tensão da lâmpada 

impede que a tensão do capacitor C3 atinja o limiar de condução do SIDAC, inibindo a 

geração de novos pulsos. A resistência R1 deve ser suficientemente grande a fim de que após 

o disparo e descarga do SIDAC ele não continue em condução causando perda de energia em 

R1.  

Tabela 2.2 - Propriedades do SIDAC MKP1V240 

V BO(Mín) 220 V 

V BO(Máx) 250 V 

  (   ) 0,1 A 

   (   )(    ) ±80 A 

 

O catálogo do fabricante informa que a corrente máxima que faz o SIDAC código 

MKP1V240 da Semiconductor Components Industries
®
 sair de condução (IH) é 100 mA da 

onde obtém-se que o resistor deve ser de: 

 
( )

1

250
2,5

0,1

BO Máx

H

V
R k

I
     (2. 8) 
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Resultados práticos mostraram que a dissipação de potência no resistor R1 é menor 

que 0,25 W para um pulso por ciclo. 

Desta forma, nos terminais da lâmpada impõe-se um pulso de alta tensão superposto à 

tensão de saída do conversor (vide ilustração na Figura 2.3). A posição relativa do pulso em 

relação ao valor de pico da tensão senoidal da entrada do conversor deve ser o mais breve 

possível para que haja o rápido aquecimento da lâmpada no primeiro semiciclo e assim, 

reduzindo a quantidade de pulsos necessários até que a tensão de reignição esteja abaixo da 

máxima suportada na saída do conversor, e assim, justificando o cálculo e a utilização da 

menor resistência possível de carga do capacitor. 

O SIDAC entra em condução, descarregando o capacitor C3 sobre o enrolamento 

primário do transformador, cujo número de espiras é apenas uma fração do número de espiras 

do secundário. Esta fração é chamada de “a” e é calculada por:  

 
ign(Mín) ( )

( )

V -V  1800 220
7,2

V  220

BO Mín

Mín

BO Mín

a


    (2. 9) 

 
ign(Máx) ( )

( )

V -V  2500 250
9

V  250

BO Máx

Máx

BO Máx

a


    (2. 10) 

A melhor escolha é a de maior relação de espiras, pois devido às perdas dissipativas 

no núcleo e as capacitâncias de saída, uma menor tensão resultante será aplicada à lâmpada, 

mas não pode ser ultrapassada, pois quando a lâmpada não estiver presente no receptáculo a 

tensão não pode ser superior à da norma. 

 
Figura 2.4 - Forma da tensão e corrente do dispositivo SIDAC (Correa, 2000). 

 Foi fixado o capacitor do ignitor em 47 nF - 400 V poliéster, pois conforme BISWAS 

(2008) os 0,76 mJ é o ideal para partida de lâmpadas até 250 W. Níveis inferiores não 
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garantem que a capacitância dos fios e da própria lâmpada reduza a tensão entregue a lâmpada 

pelo pulso. Experimentações práticas comprovaram que quando da troca por valores 

inferiores a 47 nF não se atende a norma NBR IEC 662 (ABNT, 1997), quando da colocação 

de um capacitor de 20 pF em paralelo com a lâmpada e não houve a ignição satisfatória. 

 O menor núcleo magnético para atender a norma NBR IEC662 (ABNT, 1997) deve 

apresentar um pulso durante um período de 1,95 ± 0,05 μs com diferença de potencial de no 

mínimo 900 V na lâmpada e pico mínimo de 1800 V em 1 μs, previsto para que a transição da 

fase luminescente para o arco termoiônico seja rápida. 

Pela equação da descarga do capacitor sobre a indutância do primário tem-se que a 

indutância do primário (Lp) do transformador de ferrite do ignitor deve possuir o valor de: 

( ) ( )

( )

3

1ign Mín BO Mín

BO Mín ign

p

V V
V seno t

a L C

 
   

 
 

   (2. 11) 

1800 220 1
220 1

9 47p

seno
L n


 

   
 
   

   (2. 12) 

24,7pL H       (2. 13) 

 Fator importante para a escolha do SIDAC é a corrente de pico a ser suportada dada 

pela equação abaixo: 

( )

3

250
10,9

24,7

47

Disp Máx

Máx

p

V
i A

L

nC


       (2. 14) 

 De posse da indutância do primário calcula-se a do secundário: 

2

2(9) 24,7 2

s p

s

L a L

L mH

 

 
    (2. 15) 

Para a escolha do núcleo fixando no máximo em 18 espiras no primário para que no 

secundário haja uma quantidade de espiras não muito grande é calculado por: 

6 2 2
. 24,7 10,9

30.10 30
. 18 0,5

p Máx

Máx

L i
Ae m mm

N B

 
   


   (2. 16) 

Comparando-se as formas geométricas dos núcleos comercias obteve-se a Tabela 2.3 e 

optou-se pelo núcleo NEE para o protótipo. 
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Tabela 2.3 – Comparativo de diversas formas construtivas de Núcleos de Ferrite 

Forma do 
Núcleo 

Núcleo E; 
NEE; NEEI 

Toroidal 
Pot Core; 

RM Core 

Double 

slab 
PQ; IPQ Ec; ETD 

Dissipação 
térmica 

Excelente Boa Ruim Boa Boa Boa 

Dificuldade de 
bobinamento 

Baixa Alta Média Média Média Baixa 

Custo de 
bobinamento 

Baixo Alto Baixo Baixo Baixo Baixo 

Custo Núcleo Baixo Muito Baixo Boa Alto Alto Médio 

Dispersão de 
fluxo 

Alta Média Baixíssima Média Baixa Alta 

Montagem em 
PCB 

Fácil Difícil Fácil Fácil Fácil Simples 

Imagem do 
modelo 

   
 

  

 

 Pela tabela do fabricante de núcleos (Thornton, 2008) tem-se que o núcleo necessário 

é o NEE-25/10/6-1700-IP12R cuja área efetiva Ae é de 39,29 mm². A corrente eficaz do fio 

do primário do transformador de pulso é próxima a zero devido a corrente de 9,2 A estar 

presente no máximo em apenas um pulso por ciclo da rede por poucos micro-segundos. Com 

o propósito de calcular a capacidade de condução de corrente em pequenos intervalos, foi 

assumido que o intervalo de duração do mesmo seja pequeno (< 5 s), de modo que o calor 

gerado pelo fluxo de potência do pulso de corrente fique armazenado no condutor, não 

havendo, portanto troca de calor com o meio ambiente. A corrente de pulso permissível para 

uma dada seção de condutor durante um determinado tempo pode ser obtida pela equação 

abaixo que foi obtida por valores médios entre fabricantes.  

21
_

2

log
f

Pico Máx

i

K TK A
I

K Tt





    (2. 17) 

Onde: 

K1 - 340 para condutores de cobre e de 220 para condutores de alumínio; 

K2 - 234,5 para condutores de cobre e de 228,1 para condutores de alumínio; 

A - seção do condutor (mm2); 
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t - tempo de duração do pulso; 

Ti - temperatura do condutor antes do pulso (ºC); 

Tf - temperatura final do condutor (ºC). 

Tabelando esta equação acima para cobre com temperatura inicial de 90 °C a bitola do 

fio é determinada pela Tabela 2.4 e fornece a corrente que pode ser suportada para elevação 

da temperatura do fio esmaltado em 10 °C em pulso de um semi-ciclo da rede, em função da 

bitola do fio. Todas as referências pesquisadas sobre cálculo do ignitor não levavam em conta 

esta característica e chegavam a dimensões maiores de núcleos (Correa, 2000; André, 2004). 

Pela tabela tem-se que o fio 32 AWG atende a corrente de pico da descarga do capacitor do 

ignitor que é bem inferior ao utilizado por Correa (2000). 

 

Tabela 2.4 - Corrente máxima do Cobre para pulso 

Bitola (AWG) Corrente em Ampères 

 40 2,14 

38 3,42 

36 5,43 

34 8,60 

32 13,68 

30 21,77 

28 34,64 

26 55,03 

 

 A bitola do fio do secundário é obtida pela corrente eficaz no pior caso de 

funcionamento contínuo da lâmpada que é  

( )

21,37
0,003

450

out RMS

Ls

Ls

I
S

J

S cm



 

    (2. 18) 

 Pela tabela NBR14219 (ABNT, 1998) o fio deve ser o 22 AWG. 
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Figura 2.5 – Resultado Prático do ignitor proposto - Tensão na lâmpada (500 V/div.). 

 

Posteriormente, foi realizado o ensaio do sistema operando sem a lâmpada e com 

capacitor de 20 pF no seu suporte, o resultado pode ser visto na Figura 2.6. 

 
Figura 2.6 – Resultado Prático do ignitor proposto - Tensão no suporte sem lâmpada (500 V/div.). 

Nota-se que na Figura 2.6 a tensão de pico foi superior à Vign(Mín)=1800V e inferior a 

Vign(Máx)=2500V, com isto conclui-se que o sistema de ignição proposto atende a norma NBR 

IEC 662. 

2.4  Sistema de Controle para Lâmpada HID 

2.4.1 Definição dos Requisitos de Controle do Sistema para Lâmpada HID 

O objetivo do Sistema de Controle é fornecer tensões de saída (Vout(t)) entre 10 e 250 V 

(Vout(Máx)) com a entrada (Vin(t)) entre 180 (Vin(Mín)) a 264 Vac, com controle de corrente, 

tensão e potência atuando na planta de modo a manter a carga com correntes abaixo da 

máxima (    (    )), respeitando o trapézio de limites de tensão e potência. 
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Para lâmpada HPS de 70 W que é foco deste trabalho a Figura 2.1 apresenta o trapézio 

de limites de tensão e potência, como foi visto na sessão 2.2. Para Lâmpadas de vapor 

metálico em ambientes que não exigem partida instantânea a metodologia de projeto 

apresentada para os conversores apresentados pode ser aplicada com pequenas modificações 

no ganho da malha de controle da potência. 

O controle deve ser predominantemente por corrente que deve possuir uma forma 

senoidal sem harmônicas de alta ordem como mostrado na Figura 2.7 que foi amostrado de 

um reator eletromagnético comercial que servirá como uma das referências para o 

desenvolvimento do reator eletrônico. 

 
Figura 2.7 - Tensão (50 V/div.) e corrente (1A/div.) da lâmpada em reator eletromagnético. 

 

A tensão presente na lâmpada quando operando com reator magnético tem sua 

amplitude elevada após o pico da senóide devido a condutividade térmica do sódio ser bem 

superior que dos demais vapores que são utilizados na lâmpada HPS (mercúrio e xenônio). 

Quando mais próxima a corrente esta de um formato quadrangular a fração molar de 

xenônio e mercúrio na lâmpada HPS torna mais ativa na descarga e a tensão neste ponto tende 

a se reduzir como mostrado na Figura 2.8. Assim quando o decréscimo da corrente é mais 

rápido que o resfriamento do plasma, a condutividade não diminui na mesma proporção que a 

corrente, provocando uma queda na tensão da lâmpada. Nessa região de operação o plasma 

não entra em equilíbrio. 

Corrente 

Tensão 
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Figura 2.8 - Tensão (50 V/div.) e corrente (1A/div.) da lâmpada em reator eletrônico. 
 

Para que se possa fazer o controle do conversor da melhor forma possível 

contemplando o “damping” do filtro de entrada que está em uma frequência próxima a de 

chaveamento do conversor tornou-se necessário levantar seu modelo dinâmico e o seu 

comportamento frente aos pequenos desvios em seus parâmetros e também com relação às 

variações de carga e tensão de entrada. As funções de transferência e controle de cada 

conversor será visto nos capítulos seguintes, e neste capítulo, somente o controle de potência 

e o esquema para controle por microcontrolador. 

As formas de onda da Figura 2.7 foram buscadas neste trabalho pelo sistema de 

controle, e obteve-se formas de onda da qualidade da Figura 2.8. Na Figura 2.8 tem-se a 

corrente senoidal e, portanto, possui somente o componente fundamental de frequência em 

seu conteúdo harmônico quando submetido à transformada rápida de Fourier (FFT). Já a 

tensão, possui grande conteúdo harmônico e, portanto, quando calculada a correlação cruzada 

das duas ondas, resultará no eixo real somente potência ativa na frequência fundamental. As 

potências reativas em altas frequências entregues a lâmpada não manifestam ressonância 

acústica (Yan, 2004). 

Durante o primeiro semiciclo de acionamento da lâmpada (Partida) o controlador deve 

calcular a razão cíclica aplicada ao conversor de modo a se obter a tensão necessária ao 

disparo do SIDAC e logo após (Aquecimento) limitar a corrente em até 200% para que não 

haja desgaste excessivo dos eletrodos, a Figura 2.9 traz o diagrama destas etapas. 

A primeira etapa do controle da potência ocorre quando potência medida atinge 150% 

da nominal buscando-se atingir um rápido aquecimento da lâmpada até a tensão de saída 

eficaz seja a mínima nominal (VLamp(Mín)) prevista por norma e apresentada do diagrama 
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quadrilateral da Figura 2.1. Esta etapa tem duração indefinida de tempo devido a forte 

influência da temperatura externa à lâmpada, mas por norma, deve possuir tempo máximo de 

7 minutos.  

 
Figura 2.9 - Etapas para acionamento de HID. 

Quando obtida a tensão eficaz mínima do diagrama quadrilateral deve-se reduzir a 

potência para seu valor nominal com erro máximo por norma de ±25 % mas pretende-se nesta 

tese limitar o erro em ±1%. 

Pela complexidade do controle da lâmpada torna-se imprescindível o uso de 

microcontrolador, que possua no mínimo dois canais no conversor Analógico para Digital 

(A/D) a fim de obter os níveis de tensão e corrente na lâmpada e duas saídas de PWM 

centralizadas para controle do tempo morto como mostrado na Figura 2.10. A determinação 

da duração do intervalo de Tempo morto é a soma dos tempos de recuperação reversa dos 

diodos com o tempo de carga das capacitâncias de junção. O tempo necessário para carga das 

capacitâncias de junção é dependente da corrente no circuito e sendo assim o 

microcontrolador deve alterar o Tempo morto conforme a variação da corrente. Quanto maior 

a corrente no circuito menor é o Tempo morto. O ajuste fino deste da curva do Tempo morto 

foi realizado interativamente em bancada, sendo que para correntes inferiores a 1 A o 

intervalo é de 200 µs e 150 µs para os demais casos. Para simplificar o controle do sistema 

também é desejável que se meça a tensão de entrada a fim de facilitar o sincronismo da 

referência de corrente e proteger o sistema de sub/sobretensões. 
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Figura 2.10 – Tempo morto obtido com o sistema de centralização do PWM. 

2.4.2 Modelamento do Controle do Sistema para Lâmpada HID 

A representação das etapas exigidas pela lâmpada para seu correto funcionamento para 

implementação em microcontrolador de baixo custo é apresentada na Figura 2.11. O sistema 

de controle da potência na lâmpada da Figura 2.11 inicia depois de detectada a partida, e com 

o passar da tensão de entrada por zero tem-se a rampa para a regulação da potência de saída 

até 150% da nominal. Quando obtida a tensão mínima do diagrama quadrilátero da Figura 2.1 

a potência é reduzida a nominal. 
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Figura 2.11 - Estratégia de controle por microcontrolador. 

Desta forma em regime permanente é estabelecida uma malha rápida de controle de 

corrente (na frequência de comutação) e outra a cada semiciclo da rede para controle da 

potência. 

A fim de minimizar o impacto da ignição sobre a planta as variáveis de atraso do 

controlador são inicializadas com valores altos na saída do bloco “INICIALIZAÇÃO”. Na 

Figura 2.11 é apresentado o limitador de corrente em 200% da nominal. O transitório de 

partida ocorre no primeiro semiciclo do acionamento dos conversores independentemente de 

ele ser positivo ou negativo, e assim garante-se que o pulso de ignição não ocorrerá sempre 

num mesmo sentido ocasionando o desgaste desigual dos eletrodos. 

Com o intuito de se obter 1% de erro de potência calculou-se o erro de corrente em 

0,5% na tensão (eVout) e na corrente (eIout). Da equação 2.19 e 2.20 obtém-se a mínima 

resolução do conversor de níveis analógicos para digitais (A/D). 
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Destas equações retira-se que a resolução mínima do conversor deve ser de 10 bits e 

os cálculos realizados com os valores amostrados não devem possuir precisão menor que 

estes 10 bits o que torna de difícil utilização microcontroladores com unidades aritméticas 

(ALU) de 8 bits. O controle dos reatores em malha fechada deve possuir velocidade acima de 

10 vezes a maior dinâmica da planta a fim de manter sempre a corrente na lâmpada senoidal 

na frequência da rede (Verghese, 1996). O conversor que possui as dinâmicas mais elevadas é 

o conversor Buck-Boost em 3 kHz como será demonstrado no Capítulo 3.1. Assim a taxa de 

amostragem do conversor A/D para o canal referencial do controle deve ser de 33 kHz com o 

PWM ( fs ) nesta mesma frequência. Esta taxa de aquisição deve ser acrescentada das 

solicitações dos outros canais de medição quando da multiplexação do conversor A/D. O 

microcontrolador deve ser capaz de processar o sistema de controle.  

O sistema de malha fechada deve ser assintoticamente estável. Portanto, as seguintes 

condições, para o sistema modelado, são requeridas:  

1. O sistema deve ser completamente controlável ou estabilizável por retroação 

de estados, (condição necessária).  

2. O sistema deve ser completamente observável, (condição suficiente).  

 Em relação ao ponto 1, a condição de controlabilidade é um requerimento mais 

importante do que o de estabilidade, devido a que um sistema incontrolável pode sempre ser 

estabilizado, se estados incontroláveis são estáveis. Ainda, se os estados não são diretamente 

mensuráveis, o sistema deve ser observável (Verghese, 1996). 

O enfoque será restrito à análise das dinâmicas tendo como referências apenas uma 

entrada e uma saída com função de transferência expressa com quantidade superioras ou 

iguais de pólos e zeros. Denotando a entrada do sistema por u(t) e sua saída por y(t), podemos 

representá-lo, alternativamente, através das equações de estado que o modelo da planta em 

espaço de estados é: 
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x Ax Bu

y Cx Eu

 

        

(2. 21) 

 

 O controle para os sistemas propostos foram obtidos através de modelo invariante no 

tempo (LTI), ou seja, sua respostas de operação não dependem do tempo, da Figura 2.12 para 

pequenos sinais em modo contínuo com os conversores operando no ponto médio de 

operação. A função de transferência do controlador é obtida através da análise interativa de 

Routh-Hurwitz utilizando o programa Matlab. 

 

Figura 2.12 - Modelo clássico de controle LTI. 

A obtenção do controlador através do ponto de operação médio se mostrou mais 

adequada ao sistema proposto do que por métodos não lineares como o Fuzzy. Assim para 

compensar erros de elevada amplitude é proposto o modelo da Figura 2.13 para compensar 

fortes transientes como o da reignição onde é exigida respostas do controlador na ordem de 

um milissegundo. A duração do intervalo de reignição é limitada para evitar que o plasma 

esfrie demasiadamente necessitando de um pulso de tensão elevado para reignição da 

lâmpada. 

 
Figura 2.13 - Modelo do sistema de controle da planta medindo a corrente com resistor. 
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 O compensador KRei foi acrescentado ao sistema para reduzir o tempo de reignição da 

lâmpada quando da passagem da tensão de entrada por zero, pois o compensador GCon não 

possuía velocidade suficiente para erros superiores a 100, e assim, quando o erro for superior 

a 100 a planta é controlada acrescentando um ganho KRei com valor igual a 3. 

 O fator multiplicador da corrente de referência (KPow) é limitado a 1 e incrementado a 

um passo de 1/64 ou decrementado a um passo de 1/128. O sinalizador de sobretensão (FSob) 

atua diretamente sobre o controlador da razão cíclica impedindo a entrada em condução do 

interruptor S1. 

A tensão de entrada é retificada em meia onda e condicionada por divisor resistivo 

resultando em ganho de 0,005 para que quando a tensão de entrada for superior a 20% da 

tensão nominal de funcionamento do sistema se obtenha 1812 após a conversão A/D de 12 

bits e assim inibir a entrada em condução do interruptor S1 e manter conduzindo S2. A tensão 

de entrada condicionada realiza o sincronismo da função de controle. 

 A obtenção dos níveis de corrente por resistor em série com a carga (Shunt) pode 

acarretar em dissipações de potência consideravelmente altas as exigências de mercado. O 

sensor de campo magnético por efeito Hall do fabricante Allegro
®

 MicroSystems, Inc., com o 

código ACS712ELCTR-05B-T possui baixo custo e possibilitou a redução desta perda de 

potência no circuito de controle. Para utilização desta tecnologia foi elaborado o diagrama da 

Figura 2.14 para controle em malha fechada da Lâmpada. 

 
Figura 2.14 - Modelo do sistema de controle da planta medindo a corrente por efeito Hall. 

 

 Foi introduzido ao sistema um circuito de sincronia de elo travado em fase (PLL - 

Phase Locked Loop) a fim de permitir o funcionamento do reator em redes de 45 até 65 Hz. 
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Na análise prévia foi assumido que a malha foi ajustada de modo a ter exatamente frequência 

de 60 Hz no sinal de entrada. A faixa de controle do sistema digital de captura de eventos do 

microcontrolador determina a faixa de frequências que o PLL pode operar. Uma vez ajustado 

e funcionando modo "amarrado", a faixa de frequências (no modo LOCK-IN ou Tracking) na 

qual o PLLVin irá seguir o sinal de entrada, defini-se o intervalo correto de valores da senóide 

de referência pelo ganho na integral da Figura 2.14. 

 Finalmente, fixo-se a estrutura do controlador e calculamos a melhor alocação para 

seus pólos e zeros, a fim de respeitar o desempenho durante o transitório. Por fim, o ajuste do 

ganho estático permitiu definir o comportamento em regime. 

2.4.3 Implementação do Sistema de Controle para Lâmpada HID 

 Na implementação por controle por microcontrolador a entrada IRef são 550 valores de 

um semi-ciclo positivo de uma senóide com amplitude de 2048 multiplicada por um 

coeficiente do controlador da potência (KPow), que é subtraído da corrente condicionada da 

saída (KSun) e enviado a função de controle (GCon) , de modo a controlar a razão cíclica 

(PWM) dos interruptores ativos e assim manter a saída com corrente senoidal mesmo com as 

deslinearidades da tensão da lâmpada quando operando a 60 Hz.  

 A escolha de um tipo de microcontrolador específico dentro de determinadas famílias 

se torna uma tarefa um tanto quanto difícil, lembrando sempre o fator primordial em se 

tratando de reator eletrônico, o custo. Dentro de diversas possibilidades foi escolhido o 

microcontrolador que melhor se adaptasse as necessidades do projeto, o qual possuísse baixo 

custo, tamanho reduzido, compactação e fácil reprodução em larga escala, fácil aplicabilidade, 

número reduzido de componentes externos para o seu funcionamento e disponibilidade de 

uso. 

 A escolha consiste em determinar as tarefas as quais o microcontrolador terá que 

executar, qual o custo, se possui recursos dentro do componente, minimizando componentes 

externos, qual disponibilidade, suporte para o desenvolvimento, robustez, tamanho e 

facilidade de uso (Michel, 2002). Assim o microcontrolador necessário ao sistema deve ser 

capaz de ler a variável de controle no seu conversor analógico digital e calcular a função em 

30 s. 

Foram testados 4 controladores digitais para esta aplicação, o primeiro foi o 

MC68HC908QY4 que apresentou resultados de precisão insuficiente pois possui núcleo de 8 

bits e para cálculos com precisão acima de 16 bits ele se torna extremamente lento. O segundo 
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foi o DSP56F801 que apresentou bons resultados, mas baixa imunidade a ruídos provenientes 

do circuito de potência resultando em constantes reinicializações de programa. O terceiro 

circuito integrado para controlar o sistema proposto foi o DSP56F802 que possui um 

conversor A/D com muitas particularidades e não funcionou no protótipo. Com a grande 

redução de custos que a Freescale
®
 apresentou no ultimo ano para microcontroladores de 32 

bits tornou-o aplicável para sistemas onde é exigido baixo custo de produção. A série Coldfire 

V1 são microcontroladores com acumulador em 32 bits e desempenho acima de 25 MIPS que 

apresenta custos em torno de dois dólares o que o tornou ideal para esta aplicação. 

Consultando os modelos de microcontroladores existentes e verificando que existe um 

número elevado de operações matemáticas restritas aos mesmos 30 s foi escolhido para 

implementação o microcontrolador do fabricante Freescale (2007) da linha com baixos custos 

ColdFire V1 de 32 bits e 25 MIPS e centenas de dispositivos internos mostrados na Figura 

2.15, o que garante a redução do número de componentes na placa e do custo final do sistema, 

trazendo a possibilidade da utilização de funções de controle complexas. 
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Figura 2.15 – Diagrama de blocos do microcontrolador ColdFire V1 (Freescale, 2007). 

O bloco “Analog Comparator” da Figura 2.15 do microcontrolador é utilizado como 

proteção para limitar a corrente do interruptor S1, A corrente é adquirida por transformador de 

pulso, filtrada e tratada de modo que ao ultrapassar 4 A é grada uma interrupção desabilitando 

o PWM. Nisto é comandando a retirada de condução de S1 e forçada a entrada em condução 

de S2 por 66 µs. O sensor de corrente é um transformador de pulso com retificador de onda 

completa com um offset de 0.6 V acrescentado de um filtro passa baixa de segunda ordem 

sintonizado entorno 38 kHz para filtrar os fortes picos de corrente do processo de comutação 

dos transistores. 

A tensão de entrada condicionada pelo divisor resistivo (KVin) é mostrada na resulta 

em 4,85 níveis do conversor A/D  por volt na entrada (Figura 2.14). As aquisições das 
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grandezas analógicas são acondicionadas em variáveis globais por interrupções do programa 

principal de forma cíclica. 

 

Figura 2.16 – Tensão de entrada (Vin) entregue ao conversor A/D. 

Devido às rápidas dinâmicas do sistema há rápidas e largas variações na razão cíclica 

aplicada aos interruptores, o que impossibilita a utilização de transformadores de pulso no 

condicionamento dos sinais de controle provenientes do Microcontrolador para os 

interruptores. A opção por acoplamento óptico é inevitável para esta planta devido aos fortes 

transitórios da saída de condução dos diodos do conversor, o que impossibilita a utilização de 

amplificadores diferenciais comerciais nesta etapa. 

A medição de corrente é feita por um sensor de efeito Hall, modelo ACS712ELCTR-

05B-T do fabricante Allegro® MicroSystems, Inc., que tem a capacidade de 20A e com saída 

em tensão. A relação de ganho e a linearidade do sensor podem ser visto na Figura 2.17.  

 
Figura 2.17 – Curva de sensitividade característica do Sensor Hall. 
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Por tratar-se de corrente alternada, o sensor tem saída com deslocamento em nível CC 

(offset) da metade da tensão de alimentação como mostra a Figura 2.18. O microcontrolador 

opera apenas com tensões positivas, neste caso é necessário adicionar compensar no software 

deslocamento do sinal proveniente do sensor Hall. Detalhe da tensão no A/D sem o offset é  

mostrado na Figura 2.19, onde grande parte do ruído nas comutações são da ponteira do 

osciloscópio. O valor ideal da tensão de compensação para o ajuste é 2,5V que reflete no 

registrador do conversor A/D de 12 bits no numero 2047 quando o “Band Gap” de 1,2V está 

em 958. A compensação de offset é ajustada por média de 2
16

 amostras antes de elevar a razão 

cíclica de funcionamento a tempos que propiciem pulso no circuito ignitor. Considerando o 

ganho do sensor Hall no conversor A/D de 12 bits tem-se no registrador 151 ±4 níveis por 

Ampère na faixa de interesse que é até ±2 A. 

 
Figura 2.18 – Tensão na Saída do sensor Hall (traço superior – 0,5 V/div.) e Corrente de Saída (traço inferior – 

0,5 A/div., 20 µs/div.). 

 
Figura 2.19 – Detalhe da Tensão com filtro CC na Saída do sensor Hall (traço superior – 0,1 V/div.) e Corrente 

de Saída (traço inferior – 0,5 A/div., 40 µs/div.). 
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O software foi implementado e testado onde a resposta da saída PWM centralizado é 

visualizada na Figura 2.20 com 100 ns de Tempo Morto. 

 
Figura 2.20 – Resposta Experimental do Tempo morto obtido com o sistema de controle PWM centralizado – 

Tensão de Gatilho de S1 (traço superior – 1 V/div.) e S2 (traço inferior – 1 V/div., 4 µs/div.) na saída do 

Microcontrolador. 

 

2.5 Fonte Auxiliar de Alimentação 

Visando um baixo custo na fonte de alimentação auxiliar e necessitando de baixas 

capacitâncias parasitas nos enrolamentos das fontes de alimentação dos drivers de comando 

dos interruptores foi projetado o circuito da Figura 2.21 para alimentar o microcontrolador 

com seus periféricos e o driver dos interruptores totalizando potência inferior a 1,5 W: 
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Figura 2.21 – Circuito auxiliar de alimentação do sistema. 

 

O circuito da Figura 2.21 possui baixas dissipações de potência e alta confiabilidade 

por apresentar quantidade reduzida de componentes. Na fonte proposta existem três níveis de 

tensão, o Vch1 e o Vch2 se encontra em torno de 14 V contínuos em relação ao seu 

referencial, mas isolado da rede elétrica, para alimentação dos circuitos de gatilho dos 

interruptores. Por possuírem um numero reduzido de espiras e distanciado do enrolamento 

primário possui baixas dissipações de potência (<0.01 W) por correntes parasitas que 

influenciariam na comutação dos interruptores principais que estão inseridos dentro de pontes 

de diodos. 

  Os dados de projeto do conversor flyback da fonte auxiliar estão listados na Tabela 2.5 

juntamente com os dados relevantes da folha de dados do fabricante (datasheet) do NCP. 
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Tabela 2.5 – Dados de Projeto do circuito auxiliar e da folha de dados do NCP 

Ondulação de entrada β = 20% 

Razão Cíclica máxima DFly(Máx) = 0,45 

Frequência de chaveamento Fsw = 100 kHz 

Rendimento η = 0.7 

Potência da Saída auxiliar Paux = 1,5 W 

Tensão na saída (out) Vcc= 5 Vcc 

Tensão na saída ch1 e ch2 Vch1 = Vch2 = 14 Vcc 

INCP(Máx)(pico) 450 mA 

 

2.5.1 Cálculo das indutâncias 

A indutância do primário é obtida por: 

( )( )

1

( )( )

(1 )in Mín pico

aux

sw NCP Máx pico

V
L

F I

 



    (2. 22) 

3

248 0,8
4,4

100 10 0,45
pL mH


 

 
   (2. 23) 

 

2.5.2 Capacitor de Barramento 

A energia armazenada no capacitor em cada ciclo é dada por: 

1,5
0,0357

0,7 60

aux
in

rede

P
W J

f
 

 
   (2. 24) 

Lembrando que não foi utilizado 2 vezes a frequência da rede devido a retificação ser 

em meia onda para assim ser possível referenciar todos os componentes ao mesmo ponto. A 

expressão para o cálculo do capacitor é obtida em relação a energia de entrada e pela variação 

da tensão admitida como esboçado em 2.25: 

2 2 2 2

min

0.0357
1,6

(1 (1 ) 248 (1 (1 0,2) )

in
in

W
C F

V



  

    
  (2. 25) 

 

Arredondando para cima o valor calculado para ajustá-lo a valores comerciais, e foi 

encontrando o valor de capacitor comercial de: 

2,2inC F       (2. 26) 
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2.5.3 Cálculo dos capacitores dos filtros de saída 

( )( ) 1 max

1 3

0,45 0,22 0,45
4,455 4,7

100 10 5 0,02

NCP Máx pico

aux

sw cc

I N D
C F F

F V
 



   
   

    
 (2. 27) 

 

2.5.4 Capacitores dos enrolamentos de saída (Vch1 e Vch2) 
 

( )( ) 1 max

1, 2 3

0.45 1.6 0.45
1

100 10 14 0.2

NCP Máx pico

ch ch

sw out

I N D
C F

F V




   
  

    
  (2. 28) 

 

2.5.5 Cálculo dos diâmetros dos fios 

 

Para o Enrolamento Primário tem-se: 

( )

( ) ( )( )

0,45
0,45 0,17

3 3

FLY Máx

p RMS NCP Máx pico

D
I I A      (2. 29) 

( ) 6 2

2
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       (2. 30) 

Pela tabela NBR14219 (ABNT, 1998) o fio deve ser o 31 AWG. 

 

2.5.6 Cálculo do Snubber de tensão para o enrolamento primário 
 

O Resistor do circuito grampeador de tensão (Snubber) é calculado pela equação 2.31 

fornecida pelo fabricante do NCP: 

clamp clamp out f sec

101 clamp 2

leak p sw

2 · V  · (V - (V V ) · N)
R R   

L  · I  ·F


     (2. 31) 

101 6 3 2 3

2 120 (120 20)
R 78

766.8 10 0.1 (236 10 ) 100 10
k

 

  
  

     
  (2. 32) 

 

Arredondando o valor calculado, e encontrando um valor de resistor comercial, 

obtemos: 

101R 68k       (2. 33) 
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Para o capacitor do Snubber tem-se: 

ripple ( )V 373 0.2 75in picoV V        (2. 34) 

7 3 3

 120
   177

 · 75 91 10 100 10

clamp

clamp

ripple clamp sw

V
C C pF

V R F
   

   
 (2. 35) 

Arredondando para cima os valores calculados, e encontrando valores de capacitores 

comerciais, obtemos: 

pF220Cclamp   

O diodo utilizado foi o sugerido pela folha de dados do fabricante (datasheet) do NCP 

que é o diodo MUR160. 

2.5.7 Escolha do núcleo magnético 

max
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IIL
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(2. 36) 

3 3 3
4 44,4 10 450 10 170 10

10 0.094
0.4 450 0.2

e wA A cm
      

   
    

(2. 37) 

  O núcleo que atende a esta medida é o Núcleo E30/15/7-IP6 da Thornton. 

Na Figura 2.22 tem-se o protótipo da fonte auxiliar, que foi otimizada e compactada 

quando comparada com Tomm (2007) no protótipo do conversor Buck-Boost CA/CA da 

Figura 3.5. 

 

Figura 2.22 – Protótipo da fonte auxiliar de alimentação do sistema. 

A regulação das tensões é conseguida diretamente na saída da fonte “out” em 5 VCC. A 

Tabela 2.6 lista os componentes do circuito auxiliar de alimentação dos conversores. 
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Tabela 2.6 - Lista de componentes do circuito auxiliar 

 
Descrição 

 
Quant. 

Indutor Acoplado 

Núcleo E30/15/7-IP6 
 

1 

L1 - 150 Espir. AWG 31 
 

L2 - 33 Espir. AWG 28 
 

L3 - 90 Espir. AWG 31 
 

L4 - 90 Espir. AWG 31 
 

Capacitores Tântalo 

2.2u 400 V 1 

2,2u 25 V 1 

1u 25 V 2 

4,7u 10 V 1 

Capacitores Poliest. 220p 400 V 1 

Circ. Integrado NCP1013 1 

Transistor BC337 1 

Diodos 
UF4007 5 

1N4148 1 

Resistor 

68k 1/2W 1 

2k2 1/8W 1 

470 1/8W 1 

 

2.6  Estágio de Entrada 

O filtro de entrada é imprescindível nos conversores Buck-Boost e ZETA para manter 

os níveis de interferência eletromagnética conduzida, na linha de alimentação, dentro dos 

padrões internacionais. Para os outros conversores ajustes dos elementos do circuito de 

potência podem ser necessários para o atendimento as normas.  

O filtro de EMI necessário a todos os conversores é definido na norma CISPR-22 que 

determina os limites de ruído gerados nas frequências compreendias entre 150 kHz e 30 MHz. 

Ruídos nestas frequências acima dos limites estabelecidos podem causar efeitos danosos a 

outros equipamentos quando presentes na linha de alimentação. A adequação do reator as 

normas de EMI normalmente é a ultima etapa do projeto, mas deve-se desde o princípio tomar 

diversos cuidados com as trilhas do circuito principalmente quanto a disposição e a forma dos 

cantos dela. Muitas vezes a adequação é um processo interativo de tentativa e erro. No artigo 

de Mainali (2010) encontram-se vários métodos de redução e filtragem de EMI, o método 

mais usual é mostrado na Figura 2.23. O Ruído de modo diferencial é fortemente influenciado 

pelo modo com que os indutores são bobinados e pelo numero de camadas, as capacitâncias 

parasitas entre as camadas de bobinamento deve ser minimizada ao máximo. 
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Figura 2.23 – Filtro de EMI. 

O ruído de EMI pela norma IEC 61000-3-2 não influi diretamente no Fator de 

Potência (FP) que é o cosseno do angulo que é a relação entre a potência ativa e a potência 

aparente consumidas por um dispositivo ou equipamento, independentemente das formas que 

as ondas de tensão e corrente se apresentem, dividido pela raiz quadrada da soma do valor 1 

com a taxa de distorção harmônica da potência. 

O FP pode ser escrito como: 

TDH
FP




1

)cos( 1
     (2. 38) 

 

Define-se a Taxa de Distorção Harmônica (TDH) como sendo a relação entre o valor 

RMS das componentes harmônicas da corrente e a fundamental: 

1

2

2
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I
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      (2. 39) 

Inerentemente neste conversor, a tensão e a corrente são em fase, pois os valores de 

indutância do circuito para a frequência da rede na faixa de 60 Hz são extremamente baixos. 

Portando para avaliar o filtro de entrada deve-se focar na TDH, a qual influi no fator de 

potência (FP). 

É evidente a relação entre o FP e a distorção da corrente absorvida da linha. Neste 

sentido, existem normas internacionais que regulamentam os valores máximos das 

harmônicas de corrente que um dispositivo ou equipamento pode injetar na linha de 

alimentação. A Norma IEC 61000-3-2 traz os limites para emissão de harmônicas de corrente 

(<16 A por fase). Esta norma, incluindo as alterações feitas pela emenda 14, de janeiro de 
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2001, refere-se às limitações das harmônicas de corrente injetadas na rede pública de 

alimentação. 

Esta norma deve ser aplicada a equipamentos elétricos e eletrônicos que tenham uma 

corrente de entrada de até 16 A por fase, conectados a uma rede pública de baixa tensão 

alternada, de 50 ou 60 Hz, com tensão fase-neutro entre 220 e 240 V. Para tensões inferiores, 

os limites não foram estabelecidos, pois esta legislação tem aplicação principalmente na 

comunidade européia, onda as tensões fase-neutro encontra-se na faixa especificada. 

Os equipamentos são classificados em 4 classes: 

 Classe A: Equipamentos com alimentação trifásica equilibrada: aparelhos de 

uso doméstico, excluindo os classe D; ferramentas, exceto as portáteis; 

“dimmers” para lâmpadas incandescentes; equipamentos de áudio e todos os 

demais não incluídos nas classes seguintes. 

 Classe B: Ferramentas portáteis. 

 Classe C: Dispositivos de iluminação. 

 Classe D: Computadores pessoais, monitores de vídeo e aparelhos de televisão 

e similares. A potência ativa de entrada deve ser igual ou inferior a 600 W, 

medida esta feita obedecendo às condições de ensaio estabelecidas na norma 

(que variam de acordo com o tipo de equipamento). 

Os valores de cada harmônica são obtidos após a passagem do sinal por um filtro 

passa-baixas de primeira ordem com constante de tempo de 1,5 s. Aplica-se à transformada 

discreta de Fourier (DFT), com uma janela de medição entre 4 e 30 ciclos da fundamental, 

com um número inteiro de ciclos. Calcula-se a média aritmética dos valores da DFT durante 

todo período de observação. Este período varia de acordo com o tipo de equipamento, tendo 

como regra geral um valor que permita a repetibilidade dos resultados. 

A medição da potência ativa é feita de maneira análoga, devendo-se, no entanto, tomar 

o máximo valor que ocorrer dentro do período de observação. Este é o valor que um 

fabricante deve indicar em seu produto (com uma tolerância de +/- 10%), conjuntamente 

como fator de potência (para classe C). Caso o valor medido seja superior ao indicado, deve-

se usar o valor medido. 

Para cada harmônica medida da forma descrita, o valor deve ser inferior a 150% do 

limite da Tabela I, em qualquer situação de operação do reator. 
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As correntes harmônicas com valor inferior a 0,6% da corrente de entrada (medida 

dentro das condições de ensaio), ou inferiores a 5 mA não são consideradas. 

Foi definida a corrente harmônica parcial de ordem ímpar, para componentes entre a 

21
a
 e a 39

a  
como sendo: 

     (2. 40) 

Para a componente de ordem 21 ou superior (ímpar), o valor individual para cada uma 

delas pode exceder o limite em mais 50%, desde que a corrente harmônica parcial de ordem 

ímpar medida não exceda o valor teórico (obtido com os valores da tabela), nem excedam o 

limite individual de 150% do valor da tabela. 

A Tabela I indica os valores máximos para os harmônicos de corrente, no fio de fase 

(não no de neutro). 

 

Tabela 2.7 - Limites para os harmônicos de corrente da Classe C 
Ordem do Harmônico (n) 2ª  3ª  5ª  7ª  9ª  11ª  13ª  15ªn39ª  

% da fundamental 2 30
.
FP 10 7 5 3 3 3 

 

2.7  Conclusão 

Neste capítulo foi apresentado os principais dados e circuitos para confecção e análise 

dos protótipos dos conversores em apreciação.  

Os parâmetros de projeto são o ponto inicial que devem ser definidos com base nos 

objetivos visando o atendimento das normas vigentes. 

O circuito ignitor é parte fundamental no processo de implementação e deve primar 

pelo atendimento as normas vigentes em primeiro lugar, redução de custos, compactação e 

confiabilidade, assim como todo trabalho de engenharia deve estar pautado. 

O sistema de controle foi projetado com base nos modelos de operação da lâmpada e 

variações paramétricas em microcontrolador de baixo custo. 

Na fonte auxiliar foi utilizada tecnologia de ponta para contribuir com a elevação do 

nível de confiabilidade do sistema. 

O filtro de entrada acoplado foi abordado para ser utilizado nos conversores em que 

ele é indispensável para se obter o atendimento aos limites de injeção de Harmônicos na 

corrente de alimentação. 
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CAPÍTULO 3                                                     - 
CONTROLADOR PARA OS SISTEMAS 

ELETRÔNICOS E IMPLEMENTAÇÃO 

  

  

Neste capítulo é realizado um exemplo de cálculo para comprovação da metodologia 

de projeto mostrada no capítulo 1. Inicia-se com o dimensionamento dos conversores 

propostos para a utilização como reator eletrônico de uma lâmpada de vapor de sódio de 70 W 

±1% a partir da rede senoidal de 220 V ±20% e posteriormente é obtida a função de controle 

para manter o erro entre a corrente de saída e a referência nula utilizando as técnicas vistas no 

capítulo 2. 

As equações características de cada topologia são apresentadas, de acordo com o 

apresentado no capítulo 1 tendo em vista os parâmetros de projeto do capítulo 2, além da 

avaliação da influência de alguns distúrbios e limitações impostas por cada conversor 

utilizado para a obtenção das metas. 

 Para uma boa regulação na potência da lâmpada e uma boa rejeição dos distúrbios 

provenientes da tensão de alimentação e da variação rápida da impedância da lâmpada o 

controle deve ser em malha fechada, como mostrado no capítulo 2, observando o diagrama 

quadrilátero e mantendo a corrente senoidal. 

  

3.1 Projeto do conversor Buck-Boost CA/CA para Lâmpada HPS de 70 W 

  

 A fim de comprovar as equações apresentadas no capítulo 1 aqui é introduzido o 

projeto completo do conversor CA/CA baseado no conversor Buck-Boost. É apresentado ao 

leitor um exemplo de aplicação da metodologia do projeto proposto no capítulo 1 para a 

lâmpada mais utilizada na iluminação pública, que é a vapor de sódio de alta pressão (HPS) 

de 70 W (Marchezan, 2007). Lembrando que a lâmpada é alimentada na frequência da rede 

elétrica, para assim evitar a ocorrência destrutiva da ressonância acústica. O conversor ainda 

deverá possuir alto rendimento, alto fator de potência e baixo custo. É abordado o projeto dos 

elementos passivos do circuito, a função de transferência e a equação de controle requerida na 

estratégia de controle por Microcontrolador da Figura 2.11. Ao fim é mostrada a resposta do 

sistema, e resultados práticos. 
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Inicia-se pela abordagem do dimensionamento do indutor de entrada com os valores 

da Tabela 2.1 advinda da equação 1.16 apresentada na equação 3.1. 

 

( )( )

1

( )

248 0,4
1

2,8 33000

in Mín pico Méd

out Pico s

V D
L mH

I f

 
  

 
 

Para a obtenção do volume de núcleo magnético necessário ao indutor do protótipo 

deve-se possuir o valor de pico e eficaz (RMS) da corrente que o percorre. Para o indutor L1 

do filtro de entrada do conversor Buck-Boost a corrente de pico e eficaz tem seus valores 

definidos pelas equações  

( )

1( )

( )

210
0,94

. 248 0,9

out pico

L pico

in Mín

P
I A

V 
  


 

1( )

( )

70
0,31

. 248 0,9

out
L RMS

in Mín

P
I A

V 
  


 

 

O núcleo magnético que deve ser utilizado no indutor L1 é calculado pela equação 

3.11 que substituindo as incógnitas pelos seus respectivos valores obtêm-se: 

4 4
1 1( ). 1( ) 4

max

. .10 0,001 0,94 0,31 10
. 0,032

. . 0,8 450 0,25

L pico L RMS

e w

u

L I I
A A cm

K J B

  
  

 
 

 

A resposta obtida na equação 3.4 leva a escolha do núcleo Thornton® (2008) 2xNEE-30/15/7 

IP12R. com Área Efetiva (Ae) de 60 mm² e comprimento médio de espiras no carretel (lméd) 

de 56 mm.  A quantidade de espiras é definida por: 

1 1( )

1 6

0,001 2,1
140

. 60 10 0,25

L pico

L

Máx

L I
N

Ae B 

 
  

 
 

A bitola do fio de cobre esmaltado que deve ser utilizado em L1 é: 

2( ) 2

1

0,31
0,00069 28

450

L RMS

L

I
S cm AWG

J
   

 

A dissipação de potência devido ao efeito Joule no cobre de L1 é: 

2 2
1( ) 1

1

1

0,31 0,000178 0,056 140
0,17

0,00081

L RMS CU méd L

L

L

I l n
P W

S

     
  

 

(        ) 3.1   

(      ) 3.4   

(        ) 3.3   

(        ) 3.2   

(      ) 3.5   

(        ) 3.6   

(        ) 3.7   
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O cálculo da corrente eficaz da equação 1.22 torna-se complexa por envolver a 

frequência de chaveamento e muitas variáveis. A Figura 3.1 apresenta o impacto da variação 

da razão cíclica média na corrente eficaz do indutor L2 para uma determinada potência de 

saída, tensão de entrada, indutância e frequência. 

 

 
Figura 3.1 – Variação da corrente eficaz em L2 em função da razão cíclica média. 

 

 No indutor do Buck-Boost calcula-se a menor indutância nas condições da Tabela 2.1 

para haja condução contínua (CCM) a frequência de 33 kHz conforme equação 1.18: 

 

( )( )

2( )

( )( )

(1 ) 248 0,4 (1 0,4)
1,25

2 2 0,72 33000
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V D D
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I f

     
  

     

 

 Assim deve-se selecionar cada indutor com um valor superior a 1,25 mH, portanto 

uma boa escolha é 2 mH e o interruptor deve suportar corrente superior a: 

 

( )

1( ) 2( ) 2( ) ( )

2

. 373.0,4
2,8 3,9

2. . 2.0,002.33000

in pico Méd

S pico S pico L pico out pico

V D
I I I I A

L f
      

  

Para o cálculo do fio que deve ser utilizado no indutor L2 é definido pela corrente 

eficaz que ele é submetido no pior caso que é obtido pela equação 3.10: 

2

2 2
2 2 2

2( ) 2 2 2

1
0,4 373

0,4 0,4 1 70 (0,4 1)33000 0,4 1,56
3(0,002) 1 0,4 0,4 373

L RMSI A

 
   

    
  

 (        ) 3.10   

(      ) 3.9   

(      ) 3.8   
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O núcleo magnético que deve ser utilizado no indutor L2 é calculado pela equação 1.9 

que substituindo as incógnitas pelos seus respectivos valores obtêm-se: 

4 4
2 2( ). 2( ) 4

max

. .10 0,002 2,1 1,56 10
. 0,7

. . 0,8 450 0,25

L pico L RMS

e w

u

L I I
A A cm

K J B

  
  

 
 

 O núcleo de ferrite necessário é um par do NEE30/15/14 IP12R conforme catálogo da 

empresa Thornton® (2008) com Área Efetiva (Ae) de 122 mm² e comprimento médio de 

espiras no carretel (lméd) de 67 mm.  A quantidade de espiras é definida por: 

2 2( )

2 6

0,002 2,1
138

. 122 10 0,25

L pico

L

Máx

L I
N

Ae B 

 
  

 
 

A bitola do fio de cobre esmaltado que deve ser utilizado em L2 é: 

2( ) 2

2

1,56
0,003 22

450

L RMS

L

I
S cm AWG

J
   

 

A dissipação de potência devido o efeito Joule no cobre de L2 é: 

2 2
2( ) 2

2

2

1,56 0,000178 0,067 138
1,33

0,003

L RMS CU méd L

L

L

I l n
P W

S

     
  

 

O capacitor de entrada e saída mínimo é determinado pela equação 3.15 e 1.9 a fim de 

formar a Tabela 3.1. 

1

( )

. 0,76 0,4
1,4

. . 0,05 130,2 33000
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Lamp Máx s

i D
C F

V f





  

 
 

5,2 F  

A capacidade de bloqueio de tensão do transistor S1 deve ser a mesma de S2 que tem q 

ser superior a soma da tensão de saída com a da entrada. Nesta soma se obtém 560 V, mas por 

segurança deve-se utilizar um dispositivo interruptor de no mínimo 800 V, para que durante a 

comutação entre um interruptor e outro se tenha boa margem de cálculo no dimensionamento 

do snubber grampeador de tensão. Transistores de efeito de campo Metal-Óxido-

Semicondutor de potência (MOSFETs – Metal-Oxide Semiconductor Field Effect Transistor) 

para esta tensão tem custo elevado, portanto uma alternativa para a indústria seria o uso de 

Transistores bipolares de porta isolada (IGBTs) que comprometem o rendimento por sua 

corrente de cauda. 

( )

2
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2. .(1 ) 2.0,92.(1 0,4)

. . ,05.130,2.33000
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(        ) 3.11   

(        ) 3.12   

(        ) 3.13   

(        ) 3.14   

(        ) 3.15   

(        ) 3.16   
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 No interruptor S1 a corrente eficaz é representada por: 

1( ) 2( ). 1,56. 0,4 0,92S RMS L RMS MédI I D A    

A tecnologia CoolMOS
® 

 reduziu as perdas dos interruptores em até 10 vezes as 

perdas de comutação e em até 2 vezes a de condução quando comparado aos interruptores 

tradicionais. Para o cálculo da potência a ser dissipada no interruptor utilizando o componente 

CoolMOS
®
 da empresa Infineon Technologies AG

®
 cujo código é SPP04N80C3 que é regida 

pelas mesmas equações da tecnologia MOSFET a equação simplificada de 1.25 é aplicada em 

3.18: 

2

1 1( ) ( ) ( ) ( ) 1( )

9
2 9

1
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11 10
0,92 1,3 (373 250) 3,9 33000 15 20 10 33000 1,55
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Q
P I r V V I f V Q f

I
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Se utilizado o interruptor tradicional da International Rectifier
®

 com o código 

IRFBE30 que tem custo em torno da metade do CoolMOS
®
 as perdas no dispositivo são 

praticamente 3 vezes maiores como pode ser visto na equação 3.19: 

9
2 9

1

45 10
0,92 3 (373 250) 3,9 33000 15 78 10 33000 4,38

2
SP W




           

No interruptor S2 a corrente eficaz é obtida por: 

2( ) 2( ). 1 1,56. 1 0,4 1,21S RMS L RMS MédI I D A      

Para o cálculo da potência a ser dissipada no interruptor S2 no caso da utilização de 

CoolMOS
® 

 a equação simplificada de 1.25 foi aplicada e tem resultado expresso ao fim da 

equação 3.21: 
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Na ponte de diodos do interruptor S1 a potência dissipada utilizando os diodos 

MUR480 é:  
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2
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Na segunda ponte de diodos, onde o interruptor S2 encontra-se envolvido, a potência 

dissipada em cada um dos diodos é:  
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A Tabela 3.1 reuniu os valores calculados e o transistor escolhido. O total calculado de 

perdas nos dispositivos somam 11,96 W no pico de potência de saída (Pout(pico) = 210 W) que 

resulta em rendimento teórico de 94,6 %. Se somado 1 W do sistema de controle e 1 W dos 

Snubbers o rendimento cai para 93,7% que esta acima do previsto (η) de 90%. Para melhor 

visualização dos resultados teóricos é apresentado o gráfico da Figura 3.2. 

 

 

 

Figura 3.2 – Distribuição das perdas no sistema projetado. 
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Tabela 3.1 - Componentes Especificados para o Conversor Buck-Boost 

C1, C2 – Poliéster 400 V 1.47 F, 5,22 F 

L1, L2 – núcleos NEE-30/15 1 mH, 2 mH 

MOSFET S1, S2 SPP04N80C3 

Diodos MUR480 

 

3.4.1 Controlador para o conversor Buck-Boost CA/CA 

 

 Após o dimensionamento dos componentes passivos de potência do conversor Buck-

Boost CA/CA listados na Tabela 3.1, a função de transferência em espaço de estados do 

conversor que é apresentada na equação 1.9 é aplicada no modelo da Figura 2.14. Discretizou-

se a planta no dobro da frequência de chaveamento, a fim de que todas as componentes de 

interesse se façam presentes no modelo, e se dimensionou os ganhos para condicionar a 

tensão medida pelo conversor analógico para digital (A/D) as grandezas do sistema. 

Utilizando o sistema de controle da Figura 2.14 com os ganhos descritos no capítulo 2.4 e a 

função de transferência do controlador da equação 3.26, a resposta ao degrau mostrada na 

Figura 3.3 é obtida e torna a planta estável em malha fechada.  

 

1 2

1 2

1 1

50 64( )
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G z
z z

 

 




 

 

 

 

(        ) 3.26   
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Figura 3.3 - Resposta simulada do sistema ao degrau unitário. 

 

3.4.2 Resultados Experimentais 

 

 Para a confecção da placa de circuito impresso foram reunidos os sistemas de controle 

e potência como é apresentado na Figura 3.4 sempre visando obtenção de baixo custo final do 

reator. 



103 

 
Figura 3.4 - Circuito completo para confecção da placa de circuito impresso. 

 

 

 

 Após a confecção do circuito impresso, o protótipo foi montado com os componentes 

da Tabela 3.2 que é mostrado na Figura 3.5. A potência dos resistores não indicados é ¼ W. 

 

 

 

 

 

 

 



104 

Tabela 3.2 - Lista de Componentes 

Componente Valor Quant. Componente Valor Quant. 

Sensor de 

efeito Hall 

ACS712ELCTR-

05B-T 1 MOSFET SPP04N80C3 2 

Cap. Tântalo 1 uF – 10 V 2 Resistor 100 kΩ 3 

Cap. Tântalo 10 uF – 25 V 1 Resistor 680 Ω 1 

Capacitor elet. 10 uF – 10 V 6 Resistor 390 Ω 1 

Capacitor Cer. 10 pF – 1000 V 1 Resistor 470 kΩ 2 

Capacitor pol. 1 uF – 400 V 2 Resistor 1.2 kΩ 1 

Capacitor pol. 0.1 uF – 250 V 4 Resistor 1 kΩ 10 

Capacitor pol. 2,2 uF – 400 V 2 Resistor 2.2 kΩ 1 

Capacitor pol. 47 nF 400 V 1 Resistor 470 Ω 1 

Capacitor pol. 1 nF -250 V 5 Resistor 150 Ω 2 

Capacitor pol. 220 pF – 400 V 1 Resistor 0,33 Ω 1 

Capacitor pol. 10 uF – 10 V 3 Resistor 1 Ω 2 

Capacitor pol. 47 uF – 25 V 2 Resistor 39 kΩ 2 

Capacitor pol. 100 nF – 250 V 1 Resistor 4,7 kΩ 2 

CI NCP1011 1 Resistor 91 kΩ - ½ W 1 

CI HCPL 3120 2 SIDAC MKP1V240 1 

CI MCF51AC128C 1 Trafo ignitor 
NEE-25/10/6 

1700-IP12R 
1 

Diodo uf4007 6 Transistor BC337-40 4 

Diodo MUR140 3 Transistor BS170 2 

Diodo MUR160 1 Indutor Acoplado Espessura Quant. 

Diodo MUR4100 8 

Núcleo E30/15/7-

IP12 

 

1 

Diodo 1N4148 9 L1 - 150 Espir. AWG 31 

 Diodo Zenner 2v5 2 L2 - 33 Espir. AWG 28 

 Diodo Zenner BZX55C15 2 L3 - 90 Espir. AWG 31 

 Fusível 1 A 1 L4 -90 Espir. AWG 31 
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Figura 3.5 - Protótipo do sistema com o conversor Buck-Boost. 

 

A fim de comparação, um reator eletromagnético para o mesmo tipo de lâmpada teve 

o custo pesquisado e a média dos valores obtidos será expresso aqui por 1 pu. Pesquisando 

junto a distribuidores internacionais o custo de todos os componentes listados na Tabela 3.2 

foi obtido que comprados em lotes de mais de 10.000 unidades, contabiliza-se um total de 1,5 

pu. Tais valores são apresentados apenas a título de comparação, pois podem variar em 

função de diversos fatores: cotação do dólar, preço dos componentes, negociação de compra 

em grande quantidade dos reatores eletromagnéticos, etc. Uma alternativa ao MOSFET 

SPP04N80C3 de 1,3 Ω com custo na base de 0,1 pu é o FQP6N80C de 1,95 Ω que tem custo 

médio internacional na base de 0,05 pu. 

Outros custos ainda devem ser adicionados à topologia antes que esta possa se tornar 

um produto comercializável. Desta forma, estima-se que o preço final do reator eletrônico 

proposto neste trabalho deva ser aproximadamente o triplo do preço de um reator 

eletromagnético convencional. Porém os benefícios que o reator eletrônico acrescentaria ao 

sistema de iluminação pública justificam o custo elevado, principalmente se acrescentado a 

ele funções especiais como comunicação com uma central (Denardin, 2009). 

A Figura 3.6 apresenta a distribuição do custo total em função dos tipos de 

componentes. Nota-se que a maior parte do custo deve-se aos capacitores. O motivo é a 
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preferência, quando possível, por capacitores de polipropileno ao invés de eletrolíticos, como 

tentativa de aumento da vida útil do reator. 

O grande número de indutores presentes na topologia faz com que estes representem a 

segunda categoria com maior porcentagem no custo total. 

 

 

Figura 3.6 - Distribuição do custo dos componentes da topologia proposta. 

 

A topologia proposta e o reator convencional foram também pesados em uma balança 

comum, apenas para mostrar a diferença significativa de peso. O reator proposto pesou 

aproximadamente 296 g, enquanto o reator eletromagnético pesou aproximadamente 2 kg (Da 

Costa, 2008). O reator eletrônico pesado é o mesmo da Figura 3.5, não possuindo carcaça 

protetora. 

As formas de onda mostradas da Figura 3.7 apresentam a tensão dreno-fonte do 

MOSFET S1 durante a partida utilizando o esquema de controle da Figura 2.13 com picos de 

tensão entorno de 400 V. O esquema de controle da Figura 2.14 foi aplicado e o resultado dele 

é a tensão e corrente apresentados na Figura 3.8 para o interruptor S1 e Figura 3.9 para S2. Na 

Figura 3.10 a tensão e corrente de saída antes do ignitor proposto também durante a partida do 

sistema. Esta aquisição é oriunda de um osciloscópio Agilent de 200 milhões de amostras por 

segundo e denotam o comportamento do protótipo testado durante o transitório de partida. 

Microcontrolador 
13% 

Indutor L1 
6% 

Indutor L2 
7% 

MOSFETs 
10% 

ACS712 
6% 

Mur4100 x 8 
5% 

HCPL3120 x 2 
20% 

Capacitores 1u 
7% 

Capacitores 2u2 
18% 

Demais 
8% 

Distribuição do Custo do conversor 

Microcontrolador

Indutor L1

Indutor L2

MOSFETs

ACS712

Mur4100 x 8

HCPL3120 x 2

Capacitores 1u

Capacitores 2u2

Demais



107 

 
Figura 3.7 - Tensão (traço superior - 100 V/div) e Corrente (traço inferior  - 1 A/div. , 5 ms) no MOSFET S1 

durante a partida do sistema 
 

 
Figura 3.8 - Tensão (traço superior - 200 V/div.) e Corrente (traço inferior - 500 mA/div., 40 μs) no interr. S1. 

 

 
Figura 3.9 - Tensão (traço superior - 200 V/div.) e Corrente (traço inferior - 500 mA/div., 100 μs) no interr. S2. 
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Figura 3.10 - Tensão (traço superior - 100 V/div.) e corrente (traço inferior - 1 A/div., 10 ms) na lâmpada 

durante a partida do sistema. 

 

Na Figura 3.8 pode se observado que sem uma boa regulação do tempo morto e bom 

dimensionamento do Snubber a tensão sobre os interruptores é superior a 600 V. A tensão no 

interruptor S2 da Figura 3.9 com tempos de comutação bem ajustados e Snubber apresenta 

tensões da ordem de apenas 500 V. A Figura 3.12 até Figura 3.15 foram obtidas com a 

lâmpada operando em regime, ou seja, adquiridas com o reator funcionando em regime. Na 

Figura 3.11 é apresentado o detalhe do controlador atuando na regulação da razão cíclica. 

 

 

Figura 3.11 - Tensão (traço superior - 200 V/div.) e Corrente (traço inferior - 500 mA/div., 20 μs) no interruptor 

S1 no intervalo de reignição. 
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Aplicando o sistema de controle da Figura 2.14 a resposta da tensão e corrente na 

lâmpada tem as formas apresentadas na Figura 3.12. A potência de entrada apurada é 78,3 W 

e a de saída 69,2 W que resulta em rendimento global por volta de 88%. 

 

 

Figura 3.12 - Tensão (traço superior - 200 V/div.) e Corrente (traço sobre o superior - 500 mA/div.) na entrada; 

Tensão (traço inferior - 100 V/div.) e Corrente (traço sobre o superior – 1 A/div., 4 ms) na saída do sistema.  

 

Na Figura 3.13 o eixo das ordenadas é logaritmo para melhor apresentar os valores 

obtidos, a potência da lâmpada foi normatizada em 70 W e a linha tracejada representa os 5% 

máximos de ripple admissível ao não pronunciamento da ressonância acústica. 

 
Figura 3.13 – Espectro harmônico da potência normalizada na lâmpada. 

 

A Figura 3.14 e Figura 3.15 apresentam a análise em frequência da corrente de entrada 

que gerou a Tabela 3.3 que atende os requisitos da norma IEC 61000-3-2 classe C. Na Figura 
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3.15 foi retirada a frequência fundamental a fim de que seja melhor visualizando o conteúdo 

harmônico. Como resultado da análise dos dados no Mathcad
®
 da corrente de entrada, a TDH 

total é de 13,941% calculados com a equação 2.38. O FT é de 0,99 para este conversor 

conforme equação 2.37. 

 

 

Figura 3.14 – Espectro harmônico em Hz da Corrente de entrada normalizada. 

 

 

Figura 3.15 – Espectro harmônico da Corrente de entrada normalizada em detalhe. 
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Tabela 3.3 – Amplitude das componentes harmônicas da corrente de entrada 

Ordem do Harmônico Valor Eficaz (mA)  
Valor Relativo a 

Fundamental (%)  
Norma (%)  

2 0  2  2  

3 25  14,12  30.0,96 = 28,8  

5 15  8,47  10  

7 5  2,82  7  

9 3  1,69  5  

11 1  0,56  3  

13 4  2,26  3  

15 2  1,13  3  

17 1  0,56  3  

19 3  1,69  3  

21 1  0,56  3  

23 3  1,69  3  

25 1  0,56  3  

27 1  0,56  3  

29 0  0  3  

31 1  0,56  3  

33 0  0  3  

35 0  0  3  

37 1  0,56  3  

39 0  0  3  

 

Com o aumento da frequência de chaveamento torna-se possível diminuir os 

parâmetros do filtro de saída, resultando em um sinal de controle mais suave, ideais para o 

período de partida da lâmpada. Ainda, com o aumento da frequência de amostragem pela 

aplicação do microcontrolador CoodFire foi verificada uma diminuição dos efeitos das 

simplificações realizadas para a obtenção do modelo discreto da planta sobre o desempenho 

do controlador. 

 

3.2 Projeto do conversor Ćuk CA/CA para Lâmpada HPS de 70 W 

  

  O projeto do capítulo 1.3 aqui é aplicado à lâmpada HPS com potência 

nominal de 70 W. É apresentado ao leitor um exemplo de aplicação da metodologia do 

projeto proposto e metodologia para obtenção da equação de controle. 

Com os parâmetros de projeto da Tabela 2.1 inicia-se o projeto com a menor 

indutância nestas condições para ocorrer condução contínua na frequência de 33 kHz e assim 

não haver refluxo de energia no sistema, como mostrado no capítulo 1. As equações para 

dimensionamento dos elementos passivos das equações 1.44 a 1.47 serão aplicadas neste. 
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2 2
( ) ( )

1

( ) ( )

. . 373 130,2 0,9
2,3 2,5

2. . ( ) 2 33000 70 (373 130,2)

in pico Lamp Máx

s out in pico Lamp Máx

V V
L mH mH

f P V V

  
   

     
 

( )

2

( )( )

(1 ) (1 0,4) 373
4,46 5

2. . 2 33000 0,76

Méd in pico

s out Mín pico

D V
L mH mH

f I

   
   

 
 

 

Assim, deve-se selecionar o indutor L1 com um valor superior a 2,3 mH, portanto uma 

boa escolha é 2,5 mH como a seta indica. A equação 3.28 é válida para pequenas 

ondulações no capacitor de acoplamento. Selecionando o indutor de entrada em 2,5 mH a 

indutância ligada ao ponto de saída será igualada a 5 mH. Para a obtenção do volume de 

núcleo magnético necessário ao indutor do protótipo deve-se possuir o valor de pico e 

eficaz (RMS) da corrente que o percorre. Para o indutor L1 do conversor Ćuk CA/CA a 

corrente de pico e eficaz tem seus valores definidos pelas equações 3.29 e 3.31. 

( )( ) ( )

1( )

1 ( )

. 248 0,4 210
1,93

2. . . 2 0,0025 33000 176 0,9

in Mín pico Méd out pico

L pico

s in Mín

V D P
I A

L f V 


    

  
 

4 2 2 2 2 2 2

( ) 1

1( ) 2 2 2

1 ( )

(2 1) 3 (1 )

3 (1 )

in pico s Méd Méd out Méd

L RMS

in pico Méd

V T D D L P D
I

L V D





         


    
 

2

4 2 2 2 2 2 2

1( ) 2 2 2

1
373 0,9 0,4 (2 0,4 1) 3 (0,0025) 70 (1 0,4)

33000 1,82
3(0,0025) 373 0,9 (1 0,4)

L RMSI A

        

 
  

 

O núcleo magnético que deve ser utilizado no indutor L1 é calculado pela equação 

1.29 que substituindo as incógnitas pelos seus respectivos valores obtêm-se: 

4 4
1 1( ). 1( ) 4

max

. .10 0,0025 1,93 1,82 10
. 0,97

. . 0,8 450 0,25

L pico L RMS

e w

u

L I I
A A cm

K J B

  
  

 
 

 O núcleo de ferrite necessário é um par do NEE-30/15/14 IP12R com Área Efetiva 

(Ae) de 122 mm² e comprimento médio de espiras no carretel (lméd) de 67 mm. A bitola do fio 

de cobre esmaltado que deve ser utilizado para L1 é: 

1( ) 2

1

1,82
0,004 21

450

L RMS

LS cm A
J

I
WG     

O numero de espiras para L1 é: 

(        ) 3.27   

(        ) 3.29   

(        ) 3.31   

(        ) 3.32   

(        ) 3.28   

(        ) 3.33   

(        ) 3.30   
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( )

1 4

. 0,4 373
151

. . 1,2 10 0,25 33000

Méd in pico

L

e s

D V
N espiras

A B f x 


  

  
 

A dissipação devido ao efeito Joule no cobre de L1 é obtida por: 

2 2
1( ) 1

1

1

1,82 0,000178 0,067 151
1,45

0,004105

L RMS CU méd L

L

L

I l n
P W

S

     
    

Para o indutor L2 do conversor Ćuk CA/CA a corrente de pico e eficaz tem seus 

valores definidos pelas equações 3.36 e 3.37. 

( )

2( ) ( )

2

.(1 ) 76,5 (1 0,4)
2,4 2,54

2. . 2 0,005 33000

Lamp Mín Méd

L pico out pico

s

V D
I I A

L f

  
    

 
 

2 2

3 2 2 2

2( ) 2

1 1
0,4 (373 4 373 76,5 3 76,5 ) 373

33000 33000 1,075
3(0,005)

L RMSI A

        

   

O núcleo magnético que deve ser utilizado no indutor L2 é calculado pela equação 

1.29 que substituindo as incógnitas pelos seus respectivos valores obtêm-se: 

4 4
2 2( ). 2( ) 4

max

. .10 0,005 2,54 1,075 10
. 1,5

. . 0,8 450 0,25

L pico L RMS

e w

u

L I I
A A cm

K J B

  
  

 
 

 O núcleo de ferrite necessário é um par do NEE-40/17/12 IP6 com Área Efetiva (Ae) 

de 148 mm² e comprimento médio de espiras no carretel (lméd) de 78 mm. A bitola do fio de 

cobre esmaltado que deve ser utilizado para L2 é: 

2( ) 2

2

1,075
0,0024 23

450

L RMS

LS cm A G
I

W
J

     

O numero de espiras para L2 é: 

( )

2 4

(1 ). (1 0,4) 130,2
64

. . 1,48 10 0,25 33000

Méd Lamp pico

L

e s

D V
N espiras

A B f x 

  
  

  
 

As perdas devido o efeito Joule no cobre de L2 é obtida por: 

2 2
2( ) 2

2

2

1,075 0,000178 0,078 64
0,37

0,002582

L RMS CU méd L

L

L

I l n
P W

S

     
    

Os interruptores devem suportar a corrente de L1 somada a de L2. Os interruptores 

devem suportar capacidade de corrente superior a: 

(        ) 3.34   

(        ) 3.40   

(        ) 3.39   

(        ) 3.35   

(        ) 3.41   

(        ) 3.36   

(        ) 3.37   

(        ) 3.38   
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1( ) 2( ) 1( ) 2( ) 1,93 2,54 4,5S pico S pico L pico L picoI I I I A       

 No interruptor S1 e em sua ponte de diodos a corrente eficaz depende da razão cíclica 

média do sistema e é obtida pela equação 3.43: 

1( ) 1( ) 2( )( ). (1,82 1,075). 0,4 1,83S RMS L RMS L RMS MédI I I D A      

A capacidade de bloqueio de tensão dos interruptores é a de entrada somada a tensão 

de saída com suas ondulações. Para o cálculo da potência a ser dissipada no interruptor 

utilizando o componente CoolMOS
®
 da empresa Infineon Technologies AG

®
 cujo código é 

SPP08N80C3 que suporta correntes eficazes de até 8 A a equação simplificada 1.59 é 

aplicada em 3.44: 

9
2 9

1

21 10
1,83 0,65 (373 250) 4,5 33000 15 40 10 33000 3,2

2
SP W




           

No interruptor S2 e em sua ponte de diodos a corrente eficaz é obtida por: 

2( ) 1( ) 2( )( ). 1 2,9. 1 0,4 2,25S RMS L RMS L RMS MédI I I D A       

Para o cálculo da potência a ser dissipada no interruptor S2 no caso da utilização do 

CoolMOS
®
 SPP08N80C3 a equação simplificada de 1.25 foi aplicada e tem resultado 

expresso ao fim da equação 3.46: 

9
2 9

2

21 10
2,25 0,65 (373 250) 4,5 33000 15 40 10 33000 4,26

2
SP W




           

Na ponte de diodos do interruptor S1 a potência dissipada é deduzida na equação 1.26 

e aplicada aqui para diodos MUR480:  

 

9 9

1

1,85 4,5 33000
1,53 1,83 (75 10 100 10 )

6 1,4
2

DP W

  
    

   

Na segunda ponte de diodos, onde o interruptor S2 encontra-se envolvido, a potência 

dissipada em cada um dos diodos é:  

 

9 9

2

1,85 4,5 33000
1,53 2,25 (75 10 100 10 )

6 1,12
2

DP W

  
    

   

(        ) 3.43   

(        ) 3.44   

(        ) 3.45   

(        ) 3.46   

(        ) 3.47   

(        ) 3.48   

(        ) 3.42   
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 A Tabela 3.4 reuni os valores calculados e o transistor escolhido. O total calculado de 

perdas nos dispositivos somam 15 W no pico de potência de saída (Pout(pico) = 210 W) que 

resulta em rendimento teórico de 93,3 %. Se somado 1 W do sistema de controle e 1 W dos 

Snubbers o rendimento cai para 92,4% que esta acima do previsto (η) de 90%. 

A capacitância de saída é encontrada por: 

1 2 2

2

1 1
0,38 0,47

8 . 8 0,05.33000 0,006s

C F F
f L

 


   
   

 

 A capacidade de isolação de tensão do capacitor C1 deve suportar a tensão de saída 

mais o ripple se a partida não for ressonante. O capacitor de acoplamento C2 deve ser capaz 

de suportar a tensão de entrada mais a tensão de saída somada com a tensão de ondulação do 

capacitor C2 e assim para considerar desprezível esta parcela de tensão nas equações 

considera-se a mesma ondulação da saída no cálculo desta capacitância. Seu valor de 

capacitância é calculado por: 

( )

2

( )

. (1 ) 2,4 0,4 (1 0,4)
0,9 1

. 373.0,05.33000

out pico Méd Méd

in pico s

I D D
C F F

V f
 



   
   


 

O ripple no capacitor C2 não necessariamente de necessita ser proporcional ao de 

saída, ele só foi tomado aqui como o mesmo para definição de um valor inicial que pode ser 

ajustado por simulação ou na prática até que se atinja a melhor relação de sobretenção/custo. 

 

Tabela 3.4 - Componentes Especificados para o Conversor Ćuk 

C1, C2 – Poliéster 800 V 0,47 F, 1 F 

L1, L2 – núcleos NEE-30/15/14 2,5 - 5 mH 

MOSFET S1, S2 SPP08N80C3 

Diodos MUR480 

 

 

3.2.1 Controlador para o conversor Ćuk CA/CA 

Após o dimensionamento dos componentes passivos de potência do conversor Ćuk na 

Tabela 3.4, a função de transferência do conversor é obtida pela equação 1.38 para valores em 

torno do valor médio quando aplicada no modelo da Figura 2.14. Levando-se em conta que o 

modelo usado para o projeto não contempla os elementos parasitas (Resistência de indutores, 

(        ) 3.50   

(        ) 3.49   
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capacitores, interruptores, trilhas, etc...) é importante verificar o desempenho em malha 

fechada através de resultados experimentais. 

Com o modelo da planta da Figura 2.14 discretizou-se a planta no dobro da frequência 

de chaveamento. O divisor resistivo da tensão de entrada para o A/D foi acrescentado de 

filtro, de modo a obter o mesmo atraso do filtro de quarta ordem que o conversor Ćuk 

apresenta. Sendo assim, este atraso não precise ser compensado por filtro digital e com isto 

diminuindo o tempo de processamento. O atraso deve ser da ordem de 34 s para a rede de 60 

Hz e é obtido através de um capacitor de 100 nF em paralelo com o resistor de 2,2 k do 

divisor resistivo da tensão de entrada. A impedância da lâmpada neste ponto foi considerada 

como uma resistência pura de 184 Ω. A planta discretizada com o amostrador de ordem zero é 

representada pela seguinte matriz: 

61
2

22

2

2

0.00580,988 0,007 4,1 10 0,001

0,00570,008 0,9405 0,0015 0,0006

0,18810,168 62,42 0,8038 0,0217

0,01722,6 14,79 0,0012 0,9835

L
L

LL

out
out

C

C

i
i

ii

v
v

v

v











 
        
     

               
     

      
  

1

2

2

1
0 0 0

184

L

L

out

out

C

u

i

i
i

v

v


 
 
 
 



 
 

        
 
 

 

O controlador digital em malha fechada para esta planta foi obtido utilizando a 

ferramenta SISO Design do programa Matlab onde interativamente são colocados pólos e 

zeros no sistema.  

O controlador da equação 3.52 aplicado à planta possui a resposta ao degrau mostrada 

na Figura 3.16 a fim de tornar a planta estável em malha fechada. A fim de minimizar o 

impacto da ignição sobre a planta as variáveis de atraso do controlador são inicializadas com 

valores altos no bloco “GCon” da Figura 2.14. 

2

1 39

52 2048( )
8 16 8

c

z

G z
z z




 

 

(        ) 3.51   

(        ) 3.52   
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Figura 3.16 - Resposta simulada do sistema ao degrau unitário. 

O laço de controle da Figura 2.11 realiza o cálculo do erro da corrente de saída sendo 

sincronizada com a tensão de entrada filtrada e multiplicada pelo ganho como mencionado no 

capítulo 2. 

Na Figura 3.17 tem-se a resposta do sistema em simulação utilizando o software 

PSpice com o modelo da lâmpada construído por Yan (2004) onde não há na potência da 

lâmpada harmônicas acima de 1 kHz com nível acima de 5% que poderiam causar 

ressonância acústica. 

 

Figura 3.17 - Resposta simulada do sistema. 

   A Figura 3.18 mostra o resultado de simulação do espectro da potência na lâmpada 

com de ¼ da capacitância do conversor Buck-Boost onde o ripple de alta frequência na 

potência ficou abaixo dos 5% e assim não excita a níveis destrutivos a ressonância acústica. 

           Time

12.5ms 25.0ms 37.5ms

V(R1:2) -I(R1)*10

-100V

0V

100V

-180V

180V

Corrente * 10 

Tensão 

Amostras 

Iout (A) 
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Figura 3.18 - FFT da potência entregue a lâmpada da simulação. 

 

3.2.2 Resultados Experimentais 

 

Para a confecção da placa de circuito impresso foi reunido os sistemas de controle e 

potência como é apresentado na Figura 3.4 sempre visando obtenção de baixo custo final do 

protótipo. 

 

Figura 3.19 - Protótipo do sistema com o conversor Ćuk. 

           Frequency

0Hz 10KHz 20KHz 30KHz 40KHz 47KHz

W(Ro)

10mW

100mW

1.0W

10W

100W



119 

 

O custo deste reator variou muito pouco do Buck-Boost, pois o valor do capacitor de 

saída foi reduzido, mas o indutor L1 teve considerável aumento. 

Quanto ao peso do protótipo, ele se manteve muito próximo do Buck-Boost. 

Foi testado o sistema com e sem lâmpada, na Figura 3.20 a tensão no interruptor S1 em 

cada caso. A Figura 3.21 apresenta a tensão e corrente na entrada e na saída logo após a 

partida da lâmpada, no período de aquecimento. A corrente de pico de saída (Iout(pico)) 

projetada para 2,4 A foi alcançada na Figura 3.21. 

 

    
(a)                                                                       (b) 

Figura 3.20 – Partida: (a) Tensão (250 V/div.) em S1 com lâmpada; (b) Tensão (250 V/div.) em S1 sem lâmpada. 

 

 

Figura 3.21 - Tensão (traço superior - 200 V/div.) e Corrente (traço sobre o superior - 500 mA/div.) na entrada 

do sistema; Tensão (traço inferior - 100 V/div.) e Corrente (traço sobre o superior – 1 A/div., 4 ms) na saída do 

sistema. 
 

 A envoltória da corrente e tensão no indutor de entrada do conversor Ćuk (L1) é 

apresentada na Figura 3.22 e em detalhe para o indutor ligado a saída (L2) na Figura 3.23. 

O capacitor de acoplamento (C2) possui o formato de tensão apresentado na Figura 

3.24. Aplicando o sistema de controle da Figura 2.14 a resposta da tensão e corrente em 

regime permanente na lâmpada tem as formas apresentadas na Figura 3.25. A potência de 

entrada apurada é 78,8 W e a de saída 70,3 W que resulta em rendimento global por volta de 

89%. A THD da corrente de entrada é de 5% e o FP apurado é de 0,99. 
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Figura 3.22 - Tensão (traço superior - 200 V/div) e Corrente (traço inferior  - 1 A/div. , 2 ms) no indutor L1. 

 

 
Figura 3.23 - Tensão (traço superior - 100 V/div) e Corrente (traço inferior  - 1 A/div. , 20 µs) no indutor L2. 

 

 
Figura 3.24 - Tensão (100 V/div) no capacitor de acoplamento C2. 
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Figura 3.25 - Tensão (traço superior - 50 V/div) e Corrente (traço inferior  - 1 A/div. , 4 ms) na lâmpada. 

 

 

3.3 Projeto do conversor SEPIC CA/CA para Lâmpada HPS de 70 W  

Neste ponto é introduzido o projeto completo do conversor SEPIC CA/CA aplicado a 

lâmpada HPS de potência nominal de 70 W, para apresentar ao leitor a viabilidade e validade 

da metodologia de projeto proposto no capítulo 1. Lembrando que a lâmpada é alimentada na 

frequência da rede elétrica, para assim evitar a ocorrência destrutiva da ressonância acústica. 

O conversor ainda deverá possuir alto rendimento, fator de potência unitário e baixo custo. É 

abordado o projeto dos elementos passivos do circuito, a função de transferência e a equação 

de controle com a respectiva equação de controle por Microcontrolador. Ao fim é mostrada a 

resposta do sistema, e resultados práticos. 

 Os limites e pontos de operação são os mesmos dos conversores anteriores e estão 

listados na Tabela 2.1. Assim, calcula-se a menor indutância nestas condições para haver 

condução contínua a 33 kHz. 

2 2
( )

1 2

( )( ) ( )

. 0,1 373
4,3

. . 0,76 184,2 33000

Mín in pico

cr cr

out Mín pico out pico s

D V
L L mH

I V f


   

   

A equação 3.53 é válida para pequenas ondulações no capacitor de acoplamento (C2). 

Para a integração dos núcleos magnéticos deve-se levar em conta a sobretensão provocada 

pela tensão refletida, o que pode afetar a grande vantagem deste conversor sobre o 

conversor Ćuk CA/CA que é a presença de apenas a tensão de entrada sobre o capacitor de 

acoplamento C2. Para a obtenção do volume de núcleo magnético necessário ao indutor do 

(        ) 3.53   
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protótipo deve-se possuir o valor de pico e eficaz (RMS) da corrente que o percorre. Para o 

indutor de entrada (L1) e saída (L2) do conversor SEPIC CA/CA a corrente de pico e eficaz 

tem seus respectivos valores definidos pelas equações 3.54 e 3.56. 

( )( ) ( )

1( )

1 ( )

. 248 0,4 210
1,7

2. . . 2 0,0043 33000 176 0,9

in Mín pico Méd out pico

L pico

s in Mín

V D P
I A

L f V 


    

  
 

4 2 2 2 2 2 2

( ) 1 ( )

1( ) 2 2 2

1 ( )

(2 1) 3 (1 )

3 (1 )

in pico s Méd Méd out pico Méd

L RMS

in pico Méd

V T D D L P D
I

L V D





         


      

2

4 2 2 2 2 2 2

1( ) 2 2 2

1
373 0,9 0,4 (2 0,4 1) 3 (0,0043) 210 (1 0,4)

33000 1,23
3(0,0043) 373 0,9 (1 0,4)

L RMSI A

        

 
  

 

O núcleo magnético que deve ser utilizado no indutor L1 é calculado pela equação 

1.29 que substituindo as incógnitas pelos seus respectivos valores obtêm-se: 

4 4
1 1( ). 1( ) 4

max

. .10 0,0043 1,68 1,23 10
. 0,98

. . 0,8 450 0,25

L pico L RMS

e w

u

L I I
A A cm

K J B

  
  

 
 

 O núcleo de ferrite necessário ao indutor L1 é um par do NEE-30/15/14 IP12R com 

Área Efetiva (Ae) de 122 mm² e comprimento médio de espiras no carretel (lméd) de 67 mm. A 

bitola do fio de cobre esmaltado que deve ser utilizado para L1 é: 

1( ) 2

1

1,23
0,0027 22

450

L RMS

LS cm A G
I

W
J

     

O numero de espiras para L1 é: 

( )

1 4

. 0,4 373
151

. . 1,2 10 0,25 33000

Méd in pico

L

e s

D V
N espiras

A B f x 


  

  
 

A dissipação devido ao efeito Joule no cobre de L1 é obtida por: 

2 2
1( ) 1

1

1

1,23 0,000178 0,067 151
0,84

0,003255

L RMS CU méd L

L

L

I l n
P W

S

     
    

Para o indutor L2 do conversor SEPIC CA/CA a corrente de pico e eficaz tem seus 

valores definidos pelas equações 3.61 e 3.62. 

(        ) 3.54   

(        ) 3.55   

(        ) 3.56   

(        ) 3.59   

(        ) 3.57   

(        ) 3.58   

(        ) 3.60   
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( )

2( ) ( )

2

.(1 ) 76,5 (1 0,4)
2,4 2,56

2. . 2 0,0043 33000

Lamp Mín Méd

L pico out pico

s

V D
I I A

L f

  
    

 
 

2 2

3 2 2 2

2( ) 2

1 1
0,4 (373 4 373 76,5 3 76,5 ) 373

33000 33000 1,6
3(0,0043)

L RMSI A

        

   

O núcleo magnético que deve ser utilizado no indutor L2 é calculado pela equação 

1.29 que substituindo as incógnitas pelos seus respectivos valores obtêm-se: 

4 4
2 2( ). 2( ) 4

max

. .10 0,0043 2,56 1,6 10
. 1,97

. . 0,8 450 0,25

L pico L RMS

e w

u

L I I
A A cm

K J B

  
  

 
 

 O núcleo de ferrite necessário ao indutor L2 é um par do NEE-40/17/12 IP6 com Área 

Efetiva (Ae) de 148 mm² e comprimento médio de espiras no carretel (lméd) de 78 mm. A 

bitola do fio de cobre esmaltado que deve ser utilizado para L2 é: 

2( ) 2

2

1,6
0,0036 21

450

L RMS

LS cm A G
I

W
J

     

O numero de espiras para L2 é: 

( )

2 4

(1 ). (1 0,4) 130,2
64

. . 1,48 10 0,25 33000

Méd Lamp pico

L

e s

D V
N espiras

A B f x 

  
  

  
 

A energia dissipada em calor devido ao efeito Joule no cobre de L2 é obtida por: 

2 2
2( ) 2

2

2

1,075 0,000178 0,078 64
0,91

0,002582

L RMS CU méd L

L

L

I l n
P W

S

     
    

Os interruptores devem suportar a corrente de L1 somada a de L2. Os interruptores 

devem suportar capacidade de corrente superior a: 

1( ) 2( ) 1( ) 2( ) 1,68 2,56 4,2S pico S pico L pico L picoI I I I A       

 No interruptor S1 e em sua ponte de diodos a corrente eficaz depende da razão cíclica 

média do sistema e é obtida pela equação 3.76: 

1( ) 1( ) 2( )( ). (1,23 1,62). 0,4 1,81S RMS L RMS L RMS MédI I I D A      

A capacidade de bloqueio de tensão dos interruptores é a de entrada somada a tensão de 

saída com suas ondulações. No conversor SEPIC CA/CA o transistor também deve suportar 

capacidade de bloqueio de 800 V bem como o do Buck-Boost. O Capacitor de acoplamento 

(        ) 3.65   

(        ) 3.64   

(        ) 3.66   

(        ) 3.61   

(        ) 3.62   

(        ) 3.63   

(        ) 3.68   

(        ) 3.67   
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fica submetido à corrente de saída mais a corrente de ondulação e deve possuir uma alta 

qualidade se não apresentará defeito em poucos meses de trabalho. Para o cálculo da potência 

a ser dissipada no interruptor utilizando o componente CoolMOS
®
 da empresa Infineon 

Technologies AG
®
 cujo código é SPP08N80C3, que suporta correntes eficazes de até 8 A, a 

equação simplificada 1.59 é aplicada em 3.77: 

9
2 9

1

21 10
1,81 0,65 (373 250) 4,2 33000 15 40 10 33000 3,1

2
SP W




           

No interruptor S2 e em sua ponte de diodos a corrente eficaz é obtida por: 

2( ) 1( ) 2( )( ). 1 2,86. 1 0,4 2,21S RMS L RMS L RMS MédI I I D A       

Para o cálculo da potência a ser dissipada no interruptor S2 no caso da utilização do 

CoolMOS
®
 SPP08N80C3 a equação simplificada de 1.25 foi aplicada e tem resultado 

expresso ao fim da equação 3.46: 

9
2 9

2

21 10
2,21 0,65 (373 250) 4,6 33000 15 40 10 33000 4,1

2
SP W




           

Na ponte de diodos do interruptor S1 a potência dissipada é deduzida na equação 1.26 

e aplicada aqui para diodos MUR480:  

 

9 9

1

1,85 4,2 33000
1,53 2,21 (75 10 100 10 )

6 1,39
2

DP W

  
    

   

Na segunda ponte de diodos, onde o interruptor S2 encontra-se envolvido, a potência 

dissipada em cada um dos diodos é:  

 

9 9

2

1,85 4,6 33000
1,53 2,21 (75 10 100 10 )

6 1,7
2

DP W

  
    

   

 A Tabela 3.4 reuni os valores calculados e o transistor escolhido. O total 

calculado de perdas nos dispositivos somam 13,5 W no pico de potência de saída (Pout(pico) = 

210 W) que resulta em rendimento teórico de 94%. Se somado 1 W do sistema de controle e 1 

W dos Snubbers o rendimento cai para 93,1% que esta acima do previsto (η) de 90%. 

 Já o capacitor de saída deve possuir: 

(        ) 3.69   

(        ) 3.70   

(        ) 3.71   

(        ) 3.72   

(        ) 3.73   
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( )

1

( )

. 2,4 0,1
1,9 2,2

. 76,5 0,05 33000

out pico Mín

Lamp Mín s

I D
C F F

V f
 




   

  
 

 O capacitor C1 deve suportar a tensão de saída acrescentada do ripple. O capacitor de 

acoplamento C2 deve ser capaz de suportar a tensão de entrada somada a ondulação. Seu valor 

é calculado por: 

( )

2

( )

. (1 ) 2,4 0,4 (1 0,4)
0,94 1

. 373.0,05.33000
s

out pico Méd Méd

in pico

I D D
C F F

V f
 



   
   


 

Tabela 3.5 - Componentes Especificados para o Conversor SEPIC 

C1, C2 – Poliéster 400 V 2,2 F, 0,4 F 

L1, L2 – núcleos NEE-30/15/14 9 mH 

MOSFET S1, S2 SPP06N80C3 

Diodos MUR680 

 

 

3.3.1 Controlador para o Conversor SEPIC CA/CA 

 

  O controle para o sistema proposto foi obtido pelo modelo LTI da Figura 2.14 

aplicado ao conversor SEPIC CA/CA com os componentes especificados listados na Tabela 

3.5, e ainda, com os ganhos descritos no capítulo 2.4 e a função de transferência dinâmica em 

espaço de estados da matriz 1.71. 

 Discretizou-se a planta no dobro da frequência de chaveamento com o controlador da 

equação 3.76, obteve-se o a resposta ao degrau mostrada na Figura 3.26 que torna a planta 

estável em malha fechada.  A tensão de entrada condicionada que é amostrada pelo conversor 

A/D possui um atraso de modo a obter o mesmo atraso do filtro de quarta ordem que o 

conversor SEPIC CA/CA apresenta, para que este atraso não tenha que ser compensado por 

filtro digital. O atraso deve ser da ordem de 200 s para a rede de 60 Hz e é obtido através de 

um capacitor de 270 nF em paralelo com o resistor de 1.2 k do divisor resistivo da tensão de 

entrada. A fim de minimizar o impacto da ignição sobre a planta as variáveis de atraso do 

controlador são inicializadas com valores altos na saída do bloco “Inicialização” da Figura 

2.11. 

(        ) 3.74   

(        ) 3.75   
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c

z
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z z




   

 

Figura 3.26 - Resposta simulada do sistema ao degrau unitário. 

   

3.3.2 Resultados Experimentais 

 

A fim de comprovar os resultados apresentados, foi montado e testado o protótipo da 

Figura 3.27 com resultados de tensão e corrente de entrada e saída mostrados na Figura 3.28.  

O rendimento apurado foi de 89,1%. Como resultado da análise dos dados obtidos no 

osciloscópio da corrente de entrada, a TDH total é de 27,4% calculados com a equação 2.38 

com os limites da norma IEC 61000-3-2 sendo atendidos, como mostra a Figura 3.29. O FT é 

de 0,92 para este conversor conforme calculo da equação 2.37. Na Figura 3.28 tem-se a tensão 

e corrente do sistema operando com cintilação (flicker) imperceptível e onde não há na 

corrente da lâmpada harmônicas de alta ordem que poderia causar ressonância acústica.  

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

1.2

1.4

tempo (ms)

C
o
rr

e
n
te

 d
e
 s

a
íd

a
 (

A
)

(        ) 3.76   



127 

 
Figura 3.27 - Fotografia parcial do protótipo (etapa de potência) do conversor SEPIC e ao lado o Ignitor. 

 

 
Figura 3.28 - Resposta do sistema, tensão de entrada (traço superior - 200 V/div.) e corrente (traço ciano – 0,5 

A/div.); Tensão de saída (traço azul - 40 V/div.) e corrente (traço verde - 1 A/div., 2 ms) na lâmpada. 

 

      Vout (50 V/div.) 

       Iout (1 A/div.) 

         Iin (0.5 A/div.) 

 

      Vin (200 V/div.) 
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Figura 3.29 – Espectro harmônico da Corrente de entrada normalizada em detalhe. 

 

Na Figura 3.30 o eixo das ordenadas é logaritmo para melhor apresentar os valores 

obtidos, a potência da lâmpada foi normatizada em 70 W e a linha tracejada representa os 5% 

máximos de ripple admissível ao não pronunciamento da ressonância acústica. 

 
Figura 3.30 – Espectro harmônico da potência na lâmpada. 
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Figura 3.31 - Resposta do sistema a variação da tensão de entrada, tensão de entrada (traço inferior - 200 V/div.) 

e corrente (traço superior - 1 A/div., 100 ms) na lâmpada. 

 

3.4  Projeto do conversor ZETA CA/CA para Lâmpada HPS de 70 W 

 O conversor ZETA CA/CA apresentado no primeiro capítulo será neste 

subcapítulo aplicado às severas condições de funcionamento exigidas pela lâmpada vapor de 

sódio de alta pressão com potência nominal de 70 W. É apresentado ao leitor um exemplo de 

aplicação da metodologia do projeto proposto e metodologia para obtenção da equação de 

controle. Inicia-se pelo cálculo da menor indutância conforme os valores obtidos na Tabela 

2.1 para condução contínua a 33 kHz e assim não haver refluxo de energia no sistema, como 

mostrado no capítulo 1. As equações para dimensionamento dos elementos passivos da 

equação 1.104 é aplicada neste como mostra a equação 3.77. As indutâncias deste conversor 

devem ser as maiores possíveis, e são passíveis de serem integradas em um mesmo núcleo, 

mas a integração gera sobretensões e por este motivo não será utilizada esta técnica neste 

trabalho. 

2 2
( )

1 2

( )( ) ( )

( . ) (0,4 373)
3,4

. . 0,76 130,2 33000

Méd in pico

cr cr

out Mín pico Lamp Máx s

D V
L L mH

I V f


   

 
 

 

 Para a obtenção do volume de núcleo magnético necessário ao indutor do protótipo 

deve-se possuir o valor de pico e eficaz (RMS) da corrente que o percorre. Para o indutor L1 e 

L2 do conversor ZETA CA/CA a corrente de pico e eficaz tem seus valores definidos pelas 

(        ) 3.77   

 Vin(200 V/div.) 

  Iout ( 1 A/div.) 
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equações 3.78 e 3.79. A equação 3.79 é válida para pequenas ondulações no capacitor de 

acoplamento. 

2 2

( ) ( )

1( )

1

. 373 0,4 0,4 0,92
1,12

2. . 1 2 0,0034 33000 1 0,4 0,9

in pico Méd out RMSMéd
L pico

s Méd

V D ID
I A

L f D 

    
       

     

 

( )

2( ) ( )

2

. 373 0,4
2,4 3,1

2. . 2 0,0034 33000

in pico Méd

L pico out pico

s

V D
I I A

L f


    

 
 

Os interruptores são calculados para o pior caso e assim, devem suportar capacidade 

de corrente superior a que é obtida como resultado na equação 3.80: 

1( ) 2( ) 1( ) 2( ) 1,12 3,1 4,2S pico S pico L pico L picoI I I I A       

 Se os indutores estiverem operando em regime continuo e a potência prevista de 

dissipação no conversor ser de 7,8 W tem-se: 

 2 3 2 3 22
( ) ( ) ( )

1( ) 2 2 2 2

( ) 1

. .

2. . 3. .

Lamp Máx Méd in pico Méd Lamp MáxLamp

L RMS

in Mín s

V D V D VP
I

V L f

 
 

 

 2 3 2 3 22

1( ) 2 2 2 2

130,2 0,4 176 0,4 130,270
0,87

2 176 0,9 3 0,0034 33000
L RMSI A

   
  

   
 

O núcleo magnético que deve ser utilizado no indutor L1 é calculado pela equação 

1.29 que substituindo as incógnitas pelos seus respectivos valores obtêm-se: 

4 4
1 1( ). 1( ) 4

max

. .10 0,0034 1,12 0,87 10
. 0,38

. . 0,8 450 0,25

L pico L RMS

e w

u

L I I
A A cm

K J B

  
  

 
  

O núcleo de ferrite necessário ao indutor L1 é um par do NEE-30/15/14 IP12R com 

Área Efetiva (Ae) de 122 mm² e comprimento médio de espiras no carretel (lméd) de 67 mm. A 

bitola do fio de cobre esmaltado que deve ser utilizado para L1 é: 

1( ) 2

1

0,87
0,002 24

450

L RMS

LS cm A
J

I
WG     

O numero de espiras para L1 é: 

( )

1 4

. 0,4 373
151

. . 1,2 10 0,25 33000

Méd in pico

L

e

D V
N espiras

A B f x 


  

  
 

A dissipação devido ao efeito Joule no cobre de L1 é obtida por: 

(        ) 3.78   

(        ) 3.81   

(        ) 3.83   

(        ) 3.82   

(        ) 3.79   

(        ) 3.80   

(        ) 3.85   

(        ) 3.84   
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2 2
1( ) 1

1

1

0,87 0,000178 0,067 151
0,78

0,002

L RMS CU méd L

L

L

I l n
P W

S

     
    

Para o indutor L2 do conversor ZETA CA/CA a corrente eficaz tem seu máximo valor 

definidos pela equação 3.87 com resultado expresso em 3.88. 

2 2 3 2 3 2

( ) ( ) ( ) ( )

2( ) 2 2

2

. .

2 3. .

out pico out pico Méd in pico Méd out pico

L RMS

s

I V D V D V
I

L f

 
 

 

3 2 3 22

2( ) 2 2

130,2 0,4 373 0,4 130,22,4
1,89

2 3 0,0034 33000
L RMSI A

   
  

 
 

O núcleo de ferrite necessário conforme o catálogo da empresa Thornton para o 

indutor L1 e o L2 é o E30/15/14 – IP6 com Área Efetiva (Ae) de 122 mm² e comprimento 

médio de espiras no carretel (lméd) de 67 mm. A bitola do fio de cobre esmaltado que deve ser 

utilizado para L2 é: 

2( ) 2

2

1,89
0,004 21

450

L RMS

LS cm A
J

I
WG     

O numero de espiras para L2 é: 

( )

2 4

(1 ). (1 0,4) 130,2
64

. . 1,48 10 0,25 33000

Méd Lamp pico

L

e

D V
N espiras

A B f x 

  
  

  
 

A dissipação de energia devido o efeito Joule no cobre de L2 é obtida por: 

2 2
2( ) 2

2

2

1,89 0,000178 0,067 64
0,35

0,004

L RMS CU méd L

L

L

I l n
P W

S

     
    

A tensão dos interruptores é a de entrada somada a tensão de saída.  Concluindo, 

obteu-se que para o conversor ZETA CA/CA que os interruptores também devem ser de 800 V 

bem como para o conversor Buck-Boost CA/CA. No interruptor S1 a corrente eficaz depende 

da razão cíclica média do sistema e é obtida pela equação 3.43: 

1( ) 1( ) 2( )( ). (0,87 1,89). 0,4 1,72S RMS L RMS L RMS MédI I I D A    
 

Para o cálculo da potência a ser dissipada no interruptor utilizando o componente 

CoolMOS
®
 da empresa Infineon Technologies AG

®
, cujo código é SPP08N80C3 que suporta 

correntes eficazes de até 8 A, a equação simplificada 1.59 é aplicada em 3.98: 

(        ) 3.86   

(        ) 3.87   

(        ) 3.88   

(        ) 3.90   

(        ) 3.89   

(        ) 3.91   

(        ) 3.92   
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9
2 9

1

21 10
1,72 0,65 (373 250) 4,2 33000 15 40 10 33000 2,8

2
SP W




           

No interruptor S2 e em sua ponte de diodos a corrente eficaz é obtida por: 

2( ) 1( ) 2( )( ). 1 2,9. 1 0,4 2,14S RMS L RMS L RMS MédI I I D A       

Para o cálculo da potência a ser dissipada no interruptor S2 no caso da utilização do 

CoolMOS
®
 SPP08N80C3 a equação simplificada de 1.25 foi aplicada e tem resultado 

expresso ao fim da equação 3.95: 

9
2 9

2

21 10
2,14 0,65 (373 250) 4,2 33000 15 40 10 33000 3,88

2
SP W




           

Na ponte de diodos do interruptor S1 a potência dissipada é deduzida na equação 1.26 

e aplicada aqui para diodos MUR480:  

 

9 9

1

1,85 4,2 33000
1,53 0,87 (75 10 100 10 )

6 0,67
2

DP W

  
    

   

Na segunda ponte de diodos, onde o interruptor S2 encontra-se envolvido, a potência 

dissipada em cada um dos diodos é:  

 

9 9

2

1,85 4,2 33000
1,53 2,14 (75 10 100 10 )

6 1,64
2

DP W

  
    

   

A Tabela 3.4 reuni os valores calculados e o transistor escolhido. O total calculado de 

perdas nos dispositivos somam 11,3 W no pico de potência de saída (Pout(pico) = 210 W) que 

resulta em rendimento teórico considerando só os principais elementos que foram estudados 

de 94,9 %. Se somado 1 W do sistema de controle e 1 W dos Snubbers o rendimento cai para 

94% que esta acima do previsto (η) de 90%. 

O capacitor de acoplamento fica submetido à corrente de saída e deve possuir alta 

qualidade, se não, apresentará defeito em poucos meses de trabalho.  

A tensão de pico no capacitor C2 é igual à tensão de saída somada a ondulação. A tensão 

máxima que os capacitores do conversor devem suportar é: 

 

1( ) 2( ) ( ) 1 2 250 250 0,05 263C pico C pico out Máx CV V V V V        (        ) 3.98   

(        ) 3.93   

(        ) 3.94   

(        ) 3.95   

(        ) 3.96   

(        ) 3.97   
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 Já o capacitor de saída deve possuir: 

1 2 2

2

1 1
0,68

8 . 8 0,05.33000 0,0034s

C F
f L




  
   

 

 O capacitor de acoplamento C2 é calculado por: 

( )

2

( )

. 0,92 0,4
1,4 1,47

. 130,2 0,05 33000

out RMS Méd

Lamp Máx s

I D
C F F

V f
 




   

  
 

 

Tabela 3.6 - Componentes Especificados para o Conversor ZETA 

C1, C2 – Poliéster 400 V 0,22 F, 2,2 F 

L1, L2 – núcleos NEE-30/15/14 10 mH 

MOSFET S1, S2 SPP04N80C3 

Diodos MUR480 

 

3.4.1 Controlador para o conversor ZETA CA/CA 

Será apresentado aqui o desenvolvimento da função de transferência do controlador 

para o conversor ZETA CA/CA. 

Na implementação por controle por Microcontrolador a entrada Vref é uma senóide que 

controla a corrente de saída de modo a manter a saída senoidal mesmo com as deslinearidades 

da lâmpada operando a 60 Hz como carga. Após o dimensionamento dos componentes 

passivos de potência do conversor ZETA na Tabela 3.6 a função de transferência do conversor 

é obtida pela equação 1.97 para valores em torno do valor médio.  

Com este modelo da planta discretizou-se a planta no dobro da frequência de 

chaveamento e dimensionou-se o filtro de entrada da tensão de modo a obter o mesmo atraso 

do filtro de quarta ordem que o conversor ZETA apresenta para que este atraso não tenha de 

ser compensado por filtro digital. O atraso deve ser da ordem de 180 s para a rede de 60 Hz 

e é obtido através de um capacitor de 270 nF em paralelo com o resistor de 1 k do divisor 

resistivo da tensão de entrada. A impedância da lâmpada neste ponto foi considerada como 

uma resistência pura de 184 Ω. A planta discretizada é representada pela seguinte matriz no 

modelo de sistema de equação de estados da equação 2.21: 

(        ) 3.99   

(          ) 3.100   
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 O controlador digital em malha fechada para esta planta foi obtido utilizando a 

ferramenta SISO Design do programa Matlab onde interativamente são colocados pólos e 

zeros no sistema. A Figura 3.32 apresenta em azul os pólos e zeros da planta e em vermelho 

do controlador nesta ferramenta. 

 
Figura 3.32 – Localização dos pólos do controlador obtida pela Ferramenta (Toolbox) do Matlab. 

(          ) 3.101   
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Figura 3.33 – Resposta de ganho e fase do sistema. 

 

 O controlador na equação 3.102 aplicado à planta possui a resposta ao degrau 

mostrada na Figura 3.34 a fim de tornar a planta estável em malha fechada. A fim de 

minimizar o impacto da ignição sobre a planta as variáveis de atraso do controlador são 

inicializadas com valores altos na saída do bloco “Inicialização” da Figura 2.11. 

2

1 39

52 2048( )
8 16 8

c

z

G z
z z




 

 

 
 

Figura 3.34 - Resposta simulada do sistema ao degrau unitário (15,2 µs/Amostra). 

Amostras 

Iout (A) 

(          ) 3.102   
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O laço de controle da Figura 2.11 realiza o cálculo do erro da corrente de saída sendo 

sincronizada com a tensão de entrada filtrada multiplicada pelo ganho como mencionado no 

capítulo 2. 

 

3.4.2 Resultados Experimentais 

Um protótipo foi construído com a confecção da placa de circuito impresso onde foi 

reunido os sistemas de gatilho dos MOSFETs (Driver) e potência como é apresentado na 

Figura 3.35. 

O rendimento apurado para o protótipo do conversor ZETA foi de 87,3%. Como 

resultado da análise dos dados obtidos no osciloscópio da corrente de entrada, a TDH total é 

de 28,6% calculados com a equação 2.38 com os limites da norma IEC 61000-3-2 sendo 

atendidos. O FT é de 0,91 para este conversor conforme calculo da equação 2.37. A resposta 

do sistema da Figura 3.36 apresenta a tensão e corrente do sistema operando com baixa 

cintilação (flicker) e onde não há na corrente da lâmpada harmônicas de alta ordem que 

poderia causar ressonância acústica.  

 

 
Figura 3.35 – Imagem da etapa de potência do protótipo para o conversor ZETA CA/CA. 
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Figura 3.36 – Resposta da Tensão (traço superior - 100 V/div.) e corrente (traço inferior - 1 A/div., 10 ms) na 

lâmpada com o sistema do conversor ZETA CA/CA. 

 

3.5 Conclusão 

Os resultados experimentais e de simulação apresentados neste capítulo 

comprova a análise teórica do capítulo 1 e 2. 

Os quatro conversores foco deste trabalho foram padronizados pelos 

parâmetros de projeto do capítulo 2 e foram comparados na Tabela 3.7 afim de auxiliar o 

projetista na adoção de uma das topologias. Dos conversores analisados o conversor Ćuk foi o 

que obteve melhores características. 

Tabela 3.7 – Tabela comparativa dos resultados obtidos 

 η THD FP 

Buck-Boost 88% 13,94% 0,99 

Ćuk 89% 5,03% 0,99 

SEPIC 89,1% 27,4% 0,92 

ZETA 87,3% 28,6% 0,91 
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CONCLUSÃO  

 

 Foram abordados os conversores Buck-Boost, Ćuk, SEPIC e ZETA implementados 

com interruptores operando em quatro quadrantes a fim de torná-los conversores CA/CA. O 

controle por microcontrolador de baixo custo foi elaborado trazendo ao sistema robustez 

compactação e fácil reprodução em larga escala.  

Várias técnicas, propostas na literatura, foram estudadas para garantir a não excitação 

da ressonância acústica, definindo-se a técnica de alimentar a lâmpada sob forma de onda de 

corrente senoidal em baixa frequência como sendo a mais confiável por ser a mesma aplicada 

por reatores eletromagnéticos e, por isso, amplamente utilizados no mercado. 

A não necessidade de um barramento CC no circuito de potência faz a vida útil do 

reator seja consideravelmente aumentada (Yan – 2006). A ondulação de alta frequência 

(ripple) na potência da lâmpada ficou abaixo de 5% e com isto não é excita de forma 

perceptível a ressonância acústica (Dalla Costa – 2007) o que pode não ocorre em várias 

outras topologias propostas de reatores de baixo custo (Sincero – 2005). 

Os tempos para obtenção da tensão de reignição foram reduzidos levando a níveis de 

cintilação luminosa (flicker) da lâmpada consideravelmente reduzidos comparando-se com 

Tomm (2007) com estes conversores que tem a capacidade de elevar a tensão de saída acima 

da tensão de entrada. Portanto a forma de onda da tensão na lâmpada ficou mais próxima da 

retangular com um possível aumento da vida útil e melhora do conforto visual da iluminação. 

 O trabalho desenvolvido apresentou a aplicação de conversores ainda não explorados 

para lâmpadas de alta pressão, que só foi possível desenvolvendo uma metodologia adequada 

de projeto e controle. Uma nova metodologia de cálculo do circuito de ignição da lâmpada foi 

apresentada e apresentou melhores resultados com um custo inferior ao apresentado em outros 

trabalhos. 

 Concluiu-se que o conversor Buck-Boost CA/CA é o que possibilita menores 

dimensões físicas na implementação e menor sobrecorrente nos interruptores 

comparativamente com os outros conversores. Suas desvantagens frente aos outros 

conversores é a não possibilidade de partir a lâmpada de forma ressonante, capacitor de saída 

de valor elevado, maior dificuldade no controle por possuir dinâmicas mais rápidas e a 

imprescindível presença de grampeadores de tensão nos transistores. 
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 O conversor Ćuk CA/CA é o que apresenta os menores valores de capacitância no 

circuito de potência e grande facilidade para implementação de partida da lâmpada de forma 

ressonante. A grande desvantagem se encontra na alta tensão que é submetido o capacitor C2 e 

o grande volume necessário de magnéticos. 

 As vantagens do reator eletrônico implementado com o conversor SEPIC CA/CA são 

a possibilidade de integração dos dois indutores em um só núcleo, a corrente de entrada 

possui baixa ondulação e a tensão média do capacitor C2 é a tensão de entrada do sistema. O 

ponto desfavorável é o capacitor de saída possui valor elevado como no caso do conversor 

Buck-Boost o que torna este conversor de difícil controle, principalmente durante a reignição, 

não sendo possível a partida da lâmpada por ressonância de C1 com L2. 

 Para o conversor ZETA CA/CA as vantagens são a redução da corrente nos 

interruptores, a tensão média que o capacitor de acoplamento é submetido que é somente a 

tensão de saída, há possibilidade de partida ressonante e a capacitância de saída é baixa assim 

como no conversor Ćuk. A desvantagem esta na corrente de entrada recortada na frequência 

de comutação dos interruptores exigindo um filtro de grandes dimensões na entrada para 

atender a normas de EMI conduzido para a rede elétrica. 

 A montagem dos protótipos foi visando baixo custo e alta confiabilidade para 

viabilizar futura industrialização. Os reatores atingirão o objetivo de um baixo custo com um 

fator de potência praticamente unitário e ótima regulação da potência entregue à lâmpada. A 

partida é rápida e segura com um tempo de aquecimento inferior aos reatores 

eletromagnéticos, resultando em um nível de iluminação inicial superior. O conversor que 

possibilitou maior compactação foi o implementado com o conversor Buck-Boost que 

também apresentou maiores margens de controle.  

 O protótipo apresentou ondulações baixas de alta frequência na potência da lâmpada e, 

portanto, não excitou perceptivelmente a ressonância acústica nas lâmpadas de diferentes 

horas de funcionamento disponíveis no laboratório. 

 O microcontrolador utilizado possui 64 pinos, mas é utilizado somente 9 pinos no 

circuito de potência e controle da lâmpada, sendo assim, para trabalhos futuros pode-se 

implementar comunicação com outros dispositivos e outras tarefas.  

 Na Europa o uso de dispositivos interruptores utilizando a tecnologia CoolMOS
®
 vem 

aumentando pois possuem perdas bem inferiores ao utilizado neste projeto. O custo dos 

interruptores CoolMOS
®

 esta caindo rapidamente na Europa viabilizando para esta aplicação 
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sua utilização.  

 O rendimento teórico máximo para 70 W é de entorno de 92% considerando apenas as 

perdas dos interruptores do circuito de potência. Para o reator eletromagnético o rendimento é 

em torno de 83% para as melhores marcas. O rendimento pode ser melhorado com a 

utilização de 4 interruptores controlados ao invés de 2 no circuito de potência. Foi avaliado a 

retirada dos 8 diodos no protótipo do conversor Ćuk, mas com as tecnologias empregadas não 

foi obtido significante incremento no rendimento. 

 Dessa forma, este trabalho procurou contribuir para o desenvolvimento de reatores 

eletrônicos em iluminação com altos rendimentos (podendo chegar acima de 92% para 

potências acima de 70 W) para lâmpadas de alta pressão aumentando sua vida útil através da 

regulação de potência e redução de custos gerais. Porém, antes que o reator possa ser 

comercializado, ainda há um grande esforço a ser realizado pela indústria: certificações e 

testes de qualidade devem ser realizados e também proteções contra descargas elétricas 

devem ser adotadas, uma vez que a aplicação a que se destina este trabalho é a iluminação de 

vias públicas. Todo este esforço resulta em uma elevação do custo do produto, que acabará 

por possuir um custo mais elevado que o dos reatores eletromagnéticos convencionais. Apesar 

disso, este trabalho mostra-se como um grande avanço para a popularização de reatores 

eletrônicos para lâmpadas HPS em iluminação pública, principalmente em função das 

potenciais melhorias que a utilização deste reator pode trazer aos sistemas de iluminação 

pública. 

Como continuação deste trabalho, sugere-se a agregação de outras funções ao reator 

eletrônico e ao sistema de iluminação pública, através da utilização de outras funcionalidades 

do microcontrolador. A implementação de protocolos de comunicação de rede, a transmissão 

do consumo energético de cada ponto de iluminação, e a integração do relé fotoelétrico com 

dimerização em determinados horários ao reator são apenas algumas das funções que 

poderiam ser acrescidas à topologia proposta. Por fim, pode-se dizer que este trabalho abre 

novas possibilidades para que os sistemas de iluminação pública atuais sejam utilizados de 

forma mais racional e inteligente. 
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