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Bárbara Coelho1, João Antônio Cardoso2, Flábio Alberto Bardemaker Batista3, Carlos 
Henrique Illa Font4 

Resumo: Os conversores eletrônicos de energia têm sido utilizados em grande parte dos equipamentos 
conectados à rede elétrica, por isso, estudos com a intenção de melhorar o desempenho destes equipamentos 
tem sido foco na área de eletrônica de potência. Em busca de uma melhor qualidade de energia, 
equipamentos que operam com alto fator de potência e baixo conteúdo harmônico tem sido desenvolvidos. 
Neste trabalho, duas propostas de conversores Ćuk trifásicos com elevado fator de potência são estudas 
através de simulação digital, a partir de variações de topologias do conversor Ćuk monofásicas propostas em 
trabalhos anteriores. Para essas estruturas, foi projetado um sistema de controle digital com duas malhas de 
controle. A modelagem e a metodologia de projeto dos controladores são apresentadas e os resultados de 
simulação para tensão de entrada de 220 V/60 Hz, potência de saída de 1000 W, frequência de comutação de 
50 kHz e tensão de saída de 100 V, comprovam o funcionamento das estruturas. 
 
Palavras-chave: Correção de Fator de Potência, Qualidade de Energia, Retificadores Ćuk Trifásicos. 
  
Abstract: Power electronic converters have been used in most of the equipment connected to the power grid, 
so studies to improve the performance of these equipment has been focus in the power electronics. For better 
power quality, equipment operating with high power factor and low harmonic content has been developed. 
In this work, two proposed three-phase Ćuk converters with high power factor are studied by digital 
simulation, based on variations of single-phase Ćuk convert topologies proposed in previous works. For 
these structures, a digital control system with two control loops was designed. The modeling and the 
controller design methodology are presented and the simulation results with the input voltage 220 V/ 60 Hz, 
output power of 1000 W, switching frequency of 50 kHz and output voltage of 100 V, prove the operation of 
the structures. 
 
Keywords: Power Factor Correction, Power Quality, Three-phase Ćuk Rectifiers.  
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1 INTRODUÇÃO 

A conversão eletrônica de energia está 
presente em uma grande parte dos equipamentos, 
desse modo, estudos com o intuito de melhorar o 
desempenho destes equipamentos tem sido 
importante na área de eletrônica de potência.  

Estudos de conversores que apresentem 
correção de fator de potência (PFC) com alta 
eficiência tem sido tema de grande relevância para a 
comunidade científica atual (QIAO, 2001; 
SIEBERT, 2002; SINGH, 2004; BATISTA, 2006, 

2013, 2014; FRIEDLI, 2011; TOMASELLI, 2011; 
SOEIRO, 2012, FONT, 2014; LAZZARIN, 2015). 

Os retificadores convencionais apresentam 
distorções nas correntes drenadas da rede e um 
reduzido fator de potência. Por outro lado, nos 
retificadores com elevado fator de potência, o 
comando adequado dos interruptores permite a 
obtenção de correntes de entrada praticamente 
senoidais e em fase com as tensões de alimentação e 
reduzidas taxas de distorção harmônica (THD).  

Com base no trabalho de Anderson (2016), 
no qual foram exploradas topologias monofásicas 
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para o conversor Ćuk PFC, este trabalho busca 
desenvolver e simular o controle digital de 
estruturas mais eficientes que processem maiores 
quantidades de energia - estruturas trifásicas para 
conversores Ćuk PFC. 

2 TOPOLOGIAS DE RETIFICADORES ĆUK 
TRIFÁSICOS 

A partir das nove topologias monofásicas 
trabalhadas por Anderson (2016), chegou-se em 
nove topologias trifásicas, que quando operando 
com PFC, apenas duas apresentaram um 
funcionamento adequado (Figuras 1 e 2). 

Baseado nos requisitos de projeto 
apresentados na tabela 1, os dois conversores foram 
dimensionados. Optou-se por dimensionar os 
componentes das topologias Ćuk de acordo com as 
equações de Costa, 2015, referentes a um retificador 
SEPIC monofásico com PFC 

 
Figura 1 - Retificador Ćuk PFC trifásico -Topologia 1 

 
Figura 2 - Retificador Ćuk PFC trifásico -Topologia 2 

 
Tabela 1 - Requisitos do Projeto 

Tensão eficaz de entrada Vi = 220 V 

Tensão de saída Vo = 100 V 

Potência de saída Po = 1000 W 

Frequência da rede f = 60 Hz 

Frequência de chaveamento fs = 50k Hz 

Variação de tensão de entrada ΔVi = 20% 

Variação de tensão de entrada ΔVo = 5% 

Variação de corrente de entrada ΔIi = 10% 

Variação de corrente de saída ΔIo = 10% 

Tabela 2 – Componentes dimensionados para as 
topologias de retificadores Ćuk trifásico 

Indutores de entrada Li = 3,46 mH 

Indutores de saída Lo = 1,93 mH 

Capacitores de entrada Ci = 1 µF 

Capacitor de saída Co = 8,46 mF 

Resistor de carga Ro = 10 Ω 
 
 As equações para o cálculo do capacitor e 

indutor de entrada e saída utilizadas são dadas pelas 
equações 1, 2, 3 e 4, respectivamente. A tabela 2 
mostra o valor dos componentes obtidos. 

 

𝐶𝑖 =
𝑉𝑜 ∙ 𝐷𝑚𝑎𝑥

𝑅.𝛥𝑉𝑖.𝑉𝑖!"#$. 𝑓𝑠
 [1] 

𝐶𝑜 =
2.𝑃𝑜.𝑇ℎ𝑜𝑙𝑑

𝑉𝑜! − (0,9.𝑉𝑜)!
 [2] 

𝐿𝑖 =
𝑉𝑖!"#$ ∙ 𝐷𝑚𝑖𝑛
𝛥𝐼𝑖. 𝐼𝐿𝑖!"#$. 𝑓𝑠

 [3] 

𝐿𝑜 =
𝑉𝑖!"#$ ∙ 𝐷𝑚𝑖𝑛
𝛥𝐼𝑜. 𝐼𝐿𝑜!"#$. 𝑓𝑠

 [4] 

 
Onde 𝐷𝑚𝑎𝑥 é a razão cíclica máxima, 𝐷𝑚𝑖𝑛 

a razão cíclica mínima, R a resistência de carga, 
𝑇ℎ𝑜𝑙𝑑 o tempo que o capacitor consegue fornecer 
energia para a carga mesmo com a fonte desligada 
(nesse caso foi utilizado 𝑇ℎ𝑜𝑙𝑑 igual a 8 ms), 𝑉𝑖!"#$ 
a tensão de pico da entrada, 𝐼𝐿𝑖!"#$ a corrente 
máxima no indutor de entrada 𝐼𝐿𝑜!"#$ a corrente 
máxima no indutor de saída.  

Nota-se que em algumas estruturas de 
retificadores Ćuk encontra-se dois capacitores ou 
indutores no caminho de uma mesma corrente, 
nesses casos deve se dobrar o valor da capacitância 
e diminuir pela metade o valor da indutância. 

 

3 PROJETO DOS CONTROLADORES 
DIGITAIS 

Para o desenvolvimento dos controladores 
digitais para retificador Ćuk trifásico, foram 
empregados os mesmos procedimentos do caso 
monofásico. 

3.1 Modelagem dos retificadores 

Na modelagem foi usado como base as 
etapas de operação do conversor Ćuk original, 
operando como conversor CC-CC, e depois, 
adaptando-se ao retificador Ćuk operando como 
conversor CA-CC. Para isso, foram definidos os 
parâmetros de cada fase para o conversor CC-CC 
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equivalente. Estes parâmetros são apesentados na 
tabela 3. 

Tabela 3 – Especificações do conversor Ćuk 
monofásico CC-CC 

Tensão de entrada eficaz Vief = 127 V 

Tensão de entrada de pico Vipico = 179,6 V 

Tensão de saída Vo = 100 V 

Potência de saída Po = 333 W 

Frequência de chaveamento fs = 50 kHz 

Período do chaveamento Ts = 20 µs 

Duty cycle D = 0,3576 

Indutor de entrada L1 = 3,46 mH 

Indutor de saída L2 = 1,93 mH 

Capacitor de entrada C1 = 1 µF 

Capacitor de saída C2 = 2,82 mF 

Resistor de carga RL = 30 Ω 
 

 
Figura 3 – Etapas de operação do conversor Ćuk 

CC-CC em CCM 

 A partir desses valores, foram obtidos os 
modelos no espaço de estados, considerando as 
etapas de operação apresentadas na figura 3 e 
definidas as funções de transferência para o projeto 
dos controladores das malhas de corrente e tensão. 

3.1.1 Etapa de operação (0, DTs) 

Essa etapa é separada em duas malhas. A 
malha de entrada, que é a de tensão do indutor L1, é 
retirada a equação 5 e a segunda malha que é a de 
tensão no indutor L2, a equação 6. Analisando os 
nós do circuito nessa etapa, é obtido as correntes 
nos capacitores C1 e C2 de acordo com as equações 
7 e 8, respectivamente. 

 

𝐿1
𝑑𝑖!!(𝑡)
𝑑𝑡

= 𝑉𝑖(𝑡) [5] 

𝐿2
𝑑𝑖!!(𝑡)
𝑑𝑡

= −𝑉!! 𝑡 + 𝑉!!(𝑡) [6] 

𝐶1
𝑑𝑉!!(𝑡)
𝑑𝑡

= 𝐼!! 𝑡  [7] 

𝐶2
𝑑𝑣!!(𝑡)
𝑑𝑡

= −𝐼!! 𝑡 −
1
𝑅𝐿

.𝑉!!(𝑡) [8] 

 
Com base nessas equações, pode-se montar 

a equação em espaço de estados de acordo com o 
modelo geral empregado a metodologia do fator 𝐾 
(PACHECO, 2013 e ERICKSON, 1997), exposto 
nas equações 9 e 10. 
 

𝐾. 𝑥 𝑡 = 𝐴!. 𝑥 𝑡 + 𝐵!. 𝑢(𝑡) [9] 

𝑦 𝑡 = 𝐶!. 𝑥 𝑡 + 𝐸!. 𝑢(𝑡) [10] 

 
Onde:  
• 𝑥 𝑡  = Vetor de estados; 
• 𝑢(𝑡) = Vetor de entrada independentes; 
• 𝑦 𝑡  = Vetor de variáveis de saída; 
• 𝐾 = Matriz de capacitâncias e indutâncias; 
• 𝐴,𝐵,𝐶 e  𝐸 = Matrizes com constantes de 

proporcionalidade. 
 

Partindo dessas equações monta-se o 
modelo de espaço em estados (equações 11 e 12). 

 
𝐿1
0
0
0

  

0
𝐿2
0
0

  

0
0
𝐶1
0

  

0
0
0
𝐶2

.

𝚤!!(𝑡)
𝚤!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)

=

0
0
0
0

        

0
0
1
−1

      

0
−1
0
0

  

0
1
0

−1 𝑅𝐿

.

𝑖!!(𝑡)
𝑖!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)

+

1
0
0
0

.𝑉!(𝑡)   

[11] 

𝑖!!(𝑡)
𝑖!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)

= 1 0
0 0     0 0

0 1 .

𝑖!!(𝑡)
𝑖!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)
𝑣!(𝑡)

+ 0 0
0 0     0 0

0 0 .𝑉𝑖(𝑡) 

[12] 

 

3.1.2 Etapa de operação (DTs, T) 

Nessa etapa são obtidas as equações 13, 14, 
15 e 16. 

 

𝐿1
𝑑𝑖!!(𝑡)
𝑑𝑡

= −𝑉!! 𝑡 + 𝑉𝑖(𝑡) [13] 

𝐿2
𝑑𝑖!!(𝑡)
𝑑𝑡

= 𝑉!!(𝑡) [14] 

𝐶1
𝑑𝑉!!(𝑡)
𝑑𝑡

= 𝐼!! 𝑡  [15] 
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𝐶2
𝑑𝑣!!(𝑡)
𝑑𝑡

= −𝐼!! 𝑡 −
1
𝑅𝐿

.𝑉!!(𝑡) [16] 

 
Com isso é possível montar a equação em 

espaço de estados (equações 17 e 18). 
 

𝐾. 𝑥 𝑡 = 𝐴!. 𝑥 𝑡 + 𝐵!. 𝑢(𝑡) [17] 

𝑦 𝑡 = 𝐶!. 𝑥 𝑡 + 𝐸!. 𝑢(𝑡) [18] 

 
Baseando-se nessas equações obtêm-se o 

modelo de espaço em estados (equações 19 e 20). 
 

𝐿1
0
0
0

  

0
𝐿2
0
0

  

0
0
𝐶1
0

  

0
0
0
𝐶2

.

𝚤!!(𝑡)
𝚤!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)

=

0
0
1
0

        

0
0
0
−1

      

−1
0
0
0

  

0
1
0

−1 𝑅𝐿

.

𝑖!!(𝑡)
𝑖!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)

+

1
0
0
0

.𝑉!(𝑡)   

[19] 

𝑖!!(𝑡)
𝑖!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)

= 1 0
0 0     0 0

0 1 .

𝑖!!(𝑡)
𝑖!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)
𝑣!!(𝑡)

+ 0 0
0 0     0 0

0 0 .𝑉𝑖(𝑡) 

[20] 

 
3.1.3 Função de transferência usando equação de 
espaço de estados 

Usando as equações obtidas anteriormente, 
enconta-se para cada período de comutação, as 
matrizes médias. No conjunto de equações 21 “D” é 
a razão cíclica, onde a etapa (0, DTs) é representada 
por “D” e a etapa (DTs, Ts) por “(1 - D)”. 

 
𝐴 = 𝐷.𝐴! + 1 − 𝐷 .𝐴!
𝐵 = 𝐷.𝐵! + 1 − 𝐷 .𝐵!
𝐶 = 𝐷.𝐶! + 1 − 𝐷 .𝐶!
𝐸 = 𝐷.𝐸! + 1 − 𝐷 .𝐸!

  [21] 

  
Quando as entradas CC são aplicadas ao 

sistema, ou seja, 𝑑 𝑡 = 𝐷 e 𝑢 𝑡 = 𝑈, o conversor 
opera em regime permanente quando a derivada dos 
elementos ẋ 𝑡  são zero. Chegando assim a equação 
22. 

 
0 = 𝐴.𝑋 + 𝐵.𝑈
𝑌 = 𝐶.𝑋 + 𝐸.𝑈 [22] 

 
Em regime permanente, tem sua solução 

apresentada na equação 23. 
 

𝑋 = −𝐴!! + 𝐵.𝑈
𝑌 = (−𝐶.𝐴!!.𝐵 + 𝐸).𝑈  [23] 

 

Segundo (ERICKSON, 1997) tem-se a 
necessidade de se perturbar e linearizar o sistema. 

 
𝑥 𝑡 = 𝑋 + 𝑥 𝑡
𝑢 𝑡 = 𝑈 + 𝑢 𝑡
𝑦 𝑡 = 𝑌 + 𝑦 𝑡

𝑑 𝑡 = 𝐷 + 𝑑 𝑡 → 𝑑! 𝑡 = 1 − 𝐷 − 𝑑 𝑡
↓

𝑈 ≫ 𝑢 𝑡
𝐷 ≫ 𝑑 𝑡
𝑋 ≫ 𝑥 𝑡
𝑌 ≫ 𝑦 𝑡

 [24] 

 
Com o modelo CC do conversor, aplica-se a 

metodologia apresentada em (ERICKSON, 1997) 
para se obter o modelo CA de pequenos sinais. 
Assim, como a matriz K não é singular e invertível, 
as equações são apresentadas nas equações 25 e 26. 

 
𝑥 𝑡 = 𝐴!. 𝑥 𝑡 + 𝐵!. 𝑢! 𝑡  [25] 
𝑦 𝑡 = 𝐶!. 𝑥 𝑡 + 𝐸!. 𝑢! 𝑡  [26] 

 
A equação 27 apresenta a matriz linearizada 

𝐴!. 
  

𝐴! = 𝐾!!.𝐴 [27] 
 
A equação 28 apresenta a matriz linearizada 

𝐵!.  
 

𝐵! = [𝐾!!.𝐵.𝐾!! (𝐴! − 𝐴! .𝑋 + 𝐵! − 𝐵! .𝑈}] [28] 
 

A equação 29 apresenta a matriz linearizada 
𝐶!.     

 
𝐶! = 𝐶 [29] 

 
A Equação 30, apresenta a matriz 

linearizada 𝐸!.  
 

𝐸! = [𝐸 (𝐶! − 𝐶! .𝑋 + 𝐸! − 𝐸! .𝑈}] [30] 
 
Com as matrizes linearizadas, é possível 

obter as funções de transferência de acordo com a 
equação 31, retirada de Ogata (2003) e Pacheco 
(2013).  

 
𝐺 𝑠 = 𝐶. (𝑠𝐼 − 𝐴)!!.𝐵 + 𝐸  [31] 
 
A equação 32 apresenta a função de 

transferência no plano 𝑠, que é a relação da corrente 
de entrada 𝐼!!(𝑠) com a razão cíclica aplicada 𝑑(𝑠).  
 

𝐺𝑖 𝑠 =
𝐼!! 𝑠
𝑑 𝑠

= 
 

[32] 
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80,81. 10!. 𝑠! + 964,3. 10!. 𝑠! + 15,01. 10!". 𝑠 + 356,7. 10!"

𝑠! + 11,9. 𝑠! + 185,7. 10!. 𝑠! + 2,21. 10!. 𝑠 + 22,08. 10!"
 

 

 
Figura 4 – Resposta a perturbação na FT de corrente, 

no MATLAB e no PSIM, respectivamente 

 
Figura 5 – Resposta a perturbação na FT de corrente, 

no MATLAB e no PSIM, respectivamente 

A equação 33 é a relação entre a tensão de 
saída 𝑉!(𝑠) e a corrente de entrada 𝐼!!(𝑠).  

 

𝐺𝑣 𝑠 =
𝑉𝑜(𝑠)
𝐼!!(𝑠)

= [33] 

51,77. 10!. 𝑠! − 34,36. 10!". 𝑠 +  9,61. 10!"

80,81. 10!. 𝑠! + 964,3. 10!. 𝑠! + 15,01. 10!". 𝑠 + 356,7. 10!"
 

Para se verificar se as funções de 
transferências se comportam realmente como a 
planta, foram-se aplicadas perturbações de mesma 
proporção nas funções de transferência usando o 
MATLAB e no conversor por meio do software 
PSIM. A figura 4 apresenta um transitório na planta 
de corrente, podendo perceber um comportamento 
semelhante entre a simulação do conversor e a 
função de transferência. Ocorrendo o mesmo para a 
planta de tensão na figura 5. 

 
3.2 Projeto do controlador digital de corrente 

Foi projetado um controlador para a malha 
de corrente, sendo considerado o filtro passa baixa 
utilizado na amostragem, desse modo, para obter a 
função de transferência de corrente, foi multiplicada 
a equação 32, que é o 𝐺𝑖 𝑠 , pela função de 
transferência do filtro de corrente 𝐺!" 𝑠  (equação 
34), obtendo a equação 35. 

𝐺!" 𝑠 =
𝑉𝑜𝑓(𝑠)
𝑉𝑖𝑓(𝑠)

=
!

!".!"

𝑠 + !
!".!"

=
66,67𝑒!

𝑠 + 66,67𝑒!
 [34] 

 

𝐺𝑝! 𝑠 = [35]  

5,39. 10!. 𝑠!  +  64,28. 10!". 𝑠!  +  1,00. 10!". 𝑠 +  23,78. 10!"

𝑠! + 66,68. 10!. 𝑠! + 186,5. 10!. 𝑠! + 12,39. 10!". 𝑠! + 169,3. 10!". 𝑠 + 1,47. 10!"
 

 
Como foi pretendido trabalhar com controle 

digital, foi necessário discretizar a função de 
transferência 𝐺𝑝! 𝑠 , passando-a para o domínio Z. 
Para isso, definiu-se um período de amostragem 
(𝑇!), o escolhido para este caso foi 40 µs, esse valor 
foi escolhido pois ele é a metade da frequência de 
chaveamento (𝑓! = 25 𝑘𝐻𝑧), e o processador 
consegue calcular as equações de controle antes que 
uma nova interrupção seja solicitada. A equação 36, 
apresenta a função de transferência da planta de 
corrente. 

 
𝐺𝑝! 𝑧 = [36] 

1,128. 𝑧! − 0,463. 𝑧! − 2. 𝑧! + 1,181. 𝑧! + 0,873. 𝑧 − 0,718
𝑧! − 3,58. 𝑧! + 4,914. 𝑧! − 2,944. 𝑧! + 0,468. 𝑧 + 0,143

 

 
Para projetar o controle, usou-se as funções de 

transferência com transformada W (OGATA, 1995 
e UNITRODE, 1984), para que isso ocorra a 
variável 𝑧 é substituída por uma relação com 𝑤. 
Essa relação é apresentada na equação 37. 

 

𝑧 =
1 + !!

!
𝑤

1 − !!
!
𝑤

 [37] 

 
A equação 38, apresenta o compensador 

escolhido para ser usado nesse projeto, o qual 
apresenta dois polos e dois zeros. 

 

𝐶! 𝑤 = 𝐾!"
𝑤 + 𝑣!! . 𝑤 + 𝑣!!

𝑤. 𝑤 + 𝑣!
 [38] 

 
No projeto do controle de corrente, foi 

escolhido como frequência de corte um valor dez 
vezes menor que a frequência de comutação dos 
semicondutores (𝑓𝑠), o qual é apresentado nas 
equações 39 e 40. 

 

𝑓𝑐! =
𝑓𝑠
10

= 5000 𝐻𝑧 [39] 

𝜔𝑐! = 2.𝜋. 𝑓𝑐! = 31415 𝑟𝑎𝑑/𝑠 [40] 
 
Usando o diagrama de bode, foi 

dimensionado este compensador analisando sua 
resposta em frequência.  

Desse modo, alocou-se um polo em uma 
frequência maior que a frequência de corte do 
sistema, atenuando os sinais de alta frequência. O 
outro posicionou-se na origem, garantindo erro nulo 
para entrada do tipo degrau.  
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Os zeros aumentam a margem de fase e o 
ganho nas baixas frequências, desse modo, eles 
foram alocados entre os polos da planta. Nas 
equações 41 a 46, são apresentadas as frequências 
do polo fora da origem e a dos zeros, onde as 
frequências calculadas dos polos da planta são 
𝑓𝑝𝑜𝑙𝑜1 e 𝑓𝑝𝑜𝑙𝑜2. 

 

𝑓𝑧! =  
𝑓𝑝𝑜𝑙𝑜1 + 𝑓𝑝𝑜𝑙𝑜2

2
= 1,11 𝑘𝐻𝑧 [41] 

𝜔𝑧! =  2.𝜋. 𝑓𝑧! = 6985 𝑟𝑎𝑑/𝑠 [42] 

𝑓𝑧! =  
𝑓𝑝𝑜𝑙𝑜1 + 𝑓𝑝𝑜𝑙𝑜2

2
= 1,11 𝑘𝐻𝑧 [43] 

𝜔𝑧! =  2.𝜋. 𝑓𝑧! = 6985 𝑟𝑎𝑑/𝑠 [44] 
𝑓𝑝 =  1,5. 𝑓𝑐! = 7,5 𝑘𝐻𝑧 [45] 

𝜔𝑝 =  2.𝜋. 𝑓𝑝 = 47124 𝑟𝑎𝑑/𝑠 [46] 
 

Para corrigir as distorções nas frequências de 
corte dos zeros e do polo do controlador, que 
ocorrem quando a transformada 𝑤 é realizada, são 
usadas as equações de 47 a 51. A frequência de 
amostragem é chamada de 𝑓! e o seu período de 𝑇!. 

 

𝑓𝑣!" =  
𝑓!
𝜋
. 𝑡𝑎𝑛 𝜋

𝑓𝑐!
𝑓!

= 5,78 𝑘𝐻𝑧 [47] 

𝑣!" =  2.𝜋. 𝑓𝑣!" = 36327 𝑟𝑎𝑑/𝑠 [48] 

𝑣!! =  2. 𝑓!. 𝑡𝑎𝑛
𝜔!!
2. 𝑓!

= 7030 𝑟𝑎𝑑/𝑠 [49] 

𝑣!! =  2. 𝑓!. 𝑡𝑎𝑛
𝜔!!
2. 𝑓!

= 7030 𝑟𝑎𝑑/𝑠 [50] 

𝑣! =  2. 𝑓!. 𝑡𝑎𝑛
𝜔!
2. 𝑓!

= 68819 𝑟𝑎𝑑/𝑠 [51] 

 
O ganho do controlador é obtido pela 

equação 52, com base na frequência de corte que se 
pretende obter. 

 

𝐾!" =
1

(!!!!!).(!!!!!)
!.(!!!!).

.𝐺𝑝!(𝑤)
!!!!"

= 0,9874 
[52] 

 
Calculando a margem de fase do 

controlador de corrente é obtido 80,78°. A função 
de transferência é retornada para o domínio Z, com 
o objetivo de analisa-la via diagrama de bode. 
Utilizando a relação apresentada na equação 37. As 
equações de 53 a 57, apresentam os cálculos e a 
equações de 58, apresenta a função de transferência 
do controlador. 
 

𝑎 =
𝐾!"
2
.
𝑣!!.𝑇! + 2 . (𝑣!!.𝑇! + 2)

𝑣!.𝑇! + 2
 [53] 

𝑏 =
𝑣!!.𝑇! − 2
𝑣!!.𝑇! + 2

 [54] 

𝑐 =
𝑣!!.𝑇! − 2
𝑣!!.𝑇! + 2

 [55] 

𝑑 =
𝑣!.𝑇! − 2
𝑣!.𝑇! + 2

 [56] 

𝐶!(𝑧) =
𝑎 . 𝑧!  +  𝑎. (𝑏 + 𝑐) . 𝑧 +  (𝑎. 𝑏. 𝑐)

𝑧!  −  𝑑 − 1 . 𝑧 +  𝑑
 [57] 

𝐶! 𝑧 =
𝑈(𝑧)
𝐸(𝑧)

=
0,5406. 𝑧!  −  0,8146. 𝑧 +  0,3069

𝑧!  −  0,8416. 𝑧 −  0,1584
 [58] 

 
O diagrama de bode para a função de 

transferência de malha aberta em corrente é 
apresentado na figura 6, podendo se notar que a 
margem de fase e a frequência de corte apresentam 
valores bem próximos aos definidos para 
controlador. 

A equação 59, apresenta a equação 
recursiva do controlador. 
 
𝑢 𝑘 = 0.540579. 𝑒 𝑘 − 0.814596. 𝑒 𝑘 − 1

+  0.306877. 𝑒 𝑘 − 2
+ 0.841616. 𝑢 𝑘 − 1
+ 0.158384. 𝑢 𝑘 − 2  

[59] 

 
A equação 60 apresenta a função de 

transferência de malha fechada para o controle de 
corrente onde a resposta a um degrau unitário é 
apresentada na figura 7. 

 
Figura 6 – Diagrama de bode do controlador de 

corrente 
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Figura 7 – Resposta ao degrau unitário para malha 

fechada de corrente 

𝐹𝑇𝑀𝐹! 𝑧 =
𝐺𝑝! 𝑧 .𝐶! 𝑧

1 + 𝐺𝑝! 𝑧 .𝐶! 𝑧
 [60] 

 
Analisando a figura 7, mesmo que a entrada 

característica do conversor na prática não seja um 
degrau, pode se tirar algumas conclusões. Para uma 
variação abrupta de referência, o sistema consegue, 
em menos de 1 ms, estabilizar-se, ou seja, para uma 
variação mais suave como uma senóide de um 
período de 16,6 ms, o comportamento sistema será 
satisfatório.  

Com o objetivo de obter um ponto de 
operação semelhante ao que se espera ter na prática, 
na função de transferência de malha fechada de 
corrente, foi aplicado uma entrada em senóide com 
a frequência de 60 Hz, utilizando a função lsim do 
software MATLAB. Na figura 8, percebe-se que o 
sinal de saída, representado pelos asteriscos, 
acompanha o sinal de entrada, representado pela 
linha contínua. 

3.3 Projeto do controlador digital de tensão 

Usando os mesmos métodos para calcular a 
malha de corrente, foi projetado o controlador para 
a malha de tensão. O controlador escolhido foi um 
proporcional integral (PI), apresentado na equação 
61. (TOMASELI, 2001, OGATA, 1995, BUSO e 
MATTAVELLI, 2006). 

𝐶! 𝑤 = 𝐾!" .
(𝑤 + 𝑣!")

𝑤
 [61] 

 
A equação 62, apresenta a função de 

transferência da planta de tensão no domínio Z. Foi 
usada a equação 37, já usada anteriormente, para 
transformá-la para o domínio 𝑤. 
 

𝐺! 𝑧 =
𝑉!(𝑧)
𝐼!!(𝑧)

= [62] 

8,78. 𝑧!  +  0,04318. 𝑧
𝑧!  −   0,6728. 𝑧!  +   9,053. 10!!". 𝑧 +   1,209. 10!!"

 

 
A frequência de amostragem (𝑓𝑎!) do 

controlador de tensão foi definida como a mesma da 
rede (60 𝐻𝑧), gerando um período de amostragem 
(𝑇𝑎!) de 16,67 𝑚𝑠. 

 

 
Figura 8 – Resposta do sistema para uma 

entrada senoidal de 60 Hz 

 Definindo a frequência de corte do 
controlador para 4 vezes menor do que a frequência 
da rede, têm -se 𝑓𝑐! = 15 𝐻𝑧 ou 
𝜔𝑐! = 94,25 𝑟𝑎𝑑/𝑠. 

Este valor foi escolhido por ser menor que a 
de amostragem da malha de tensão e por apresentar 
uma boa resposta dinâmica nas análises por 
simulação.  

As equações 63 e 64, apresentam a 
frequência do zero do controlador PI. 
 

𝑓𝑧! =  
1

2.𝜋.𝑅𝑜.𝐶𝑜
= 1,89 𝑘𝐻𝑧 [63] 

𝜔𝑧! =  2.𝜋. 𝑓𝑧! = 11,90 𝑟𝑎𝑑/𝑠 [64] 
 

Usando os mesmos métodos das equações 
49, 50 e 51, para conseguir as frequências 
corrigidas. A frequência de corte corrigida ficou em 
𝑣!" = 120 𝑟𝑎𝑑/𝑠  e a frequência do zero corrigida 
em 𝑣!" = 11,94 𝑟𝑎𝑑/𝑠.  

O ganho do controlador de tensão para a 
frequência de corte calculada, tem de ser 𝐾!" =
0,1366, usando o modelo apresentado 
anteriormente na equação 52. 

A equação 65, apresenta a função de 
transferência do controlador de volta ao domínio Z. 
 

𝐶!(𝑧) =  
𝐼𝑟𝑒𝑓(𝑧)
𝐸!(𝑧)

=
0,1502. 𝑧 −  0,123

𝑧 −  1
 [65] 

 
Calculando-se a margem de fase do 

controlador é obtido 50,11°. Com o objetivo de 
verificar que o controlador apresenta os valores de 
frequência de corte e margem de fase calculados, 
usou-se uma análise da função de transferência de 
malha aberta via diagrama de bode, apresentado na 
figura 9. 
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A equação 66, apresenta a equação 

recursiva do controlador de tensão, de modo que ela 
possa ser implementada no processador digital de 
sinais. 

 
Figura 9 – Diagrama de bode do controlador de 

tensão 

4 RESULTADOS DE SIMULAÇÃO 

O PSIM, software de simulação usado para 
simular o conversor, permite que seja inserido no 
circuito um bloco de programação C. Desse modo, é 
possível obter a validação das equações recursivas 
de controle projetadas anteriormente. 

Para o funcionamento do bloco de 
programação para uso em controladores digitais é 
necessário realizar uma leitura das referências 
desejadas e executar a ação de controle num período 
T, simulando assim uma interrupção. A figura 10 
mostra o fluxograma simplificado do controlador 
programado em linguagem C no PSIM. 

Para que a corrente de entrada esteja em fase 
com a tensão de entrada, foi usado um circuito de 
sincronismo, onde quando a tensão de entrada é 

positiva envia um para o bloco e quando negativa 

envie zero. E para que a corrente de entrada seja 
senoidal, foi utilizada uma tabela 417 pontos, que 
apresenta um período de uma senóide modulada em 
60 Hz, com pico a pico de 1.  

Para tornar esse controle de um conversor 
monofásico em trifásico, foi usado apenas uma 
tabela, no entanto, como na rede trifásico cada fase 
tem uma defasagem de 120°, a corrente de 
referência foi multiplicada por um valor diferente 
da tabela, ou seja, enquanto na primeira fase a 
corrente é multiplica pelo primeiro valor da tabela, 
a da segunda é multiplicada pelo 139 e a da terceira 
é multiplicada pelo 228, conseguindo assim com 
que as correntes estejam defasadas entre si em 120°. 

A figura 11, apresenta o bloco de 
programação usado para se fazer o controle do 
conversor. E a figura 12, presenta as tensões de e as 
correntes de entrada em cada fase. 

 
 

 
Figura 10 – Fluxograma simplificado do controle 

digital aplicado na simulação 

Figura 11 - Bloco de programação do PSIM 
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Figura 12 – Tensão e corrente de entrada em cada 

fase 
 

 

As formas de onda de tensão e corrente nas 
chaves e diodo de saída para as topologias 1 e 2 
podem ser analisadas nas figuras 13 e 14, 
respectivamente.  

A figura 15 apresenta a corrente no indutor 
de entrada, nos indutores de saída, tensão nos 
capacitores de entrada e no de saída, as duas 
topologias apresentam os mesmos resultados. 
Verifica-se uma forma de onda praticamente 
senoidal para a corrente e em fase com a tensão. 

Nestas simulações tais estruturas 
apresentaram um fator de potência de cerca de 0,99, 
ficando com uma taxa de distorção harmônica 
(THD) na corrente de entrada em aproximadamente 
4,3%. 

 

 
Figura 13 - Tensão e corrente na chave e diodo de 

saída, Topologia 1 

 
Figura 14 - Tensão e corrente na chave e diodo de 

saída, Topologia 2 

. 

 
Figura 15 – Corrente no indutor de entrada, nos 

indutores de saída, tensão nos capacitores de entrada 
e saída – Topologia 1 e 2. 

 
Para se fazer os cálculos dos índices de 

desempenho das topologias, foram utilizadas as 
equações 67 até a 70.  Onde os primeiros fatores a 
serem calculados são os de utilização dos 
interruptores e dos diodos, apresentados 
respectivamente nas equações 67 e 68. Quanto 
maior o valor desses fatores, menor é a potência 
comutada pelos semicondutores. 

 

𝑢! =  
𝑃𝑜

𝑉!!"#$ ∙ 𝐼!!"#$!
 [67] 

𝑢! =  
𝑃𝑜

𝑉!!"#$ ∙ 𝐼!!"#$!
 [68] 

 
Outros fatores a serem calculados são os de 

perdas por condução nos interruptores e nos diodos, 
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que são apresentados, respectivamente, nas 
equações 69 e 70.  

Esses fatores indicam a eficiência, quanto 
maior o seu valor, menor a eficiência da estrutura. 

 

𝑝! =  
𝐼!!"#$!

𝐼𝑜
 [69] 

𝑝! =  
𝐼!!"#$!

𝐼𝑜
 [70] 

 

Comparando os índices de desempenho das 
topologias 1 e 2 monofásicas, apresentadas por 
Anderson (2016) (tabela 3), com as suas 
equivalentes trifásicas (tabela 4), pode-se notar que 
não houveram muitas mudanças.  

Os índices de desempenho para duas 
topologias trifásicas, ficaram bem próximos, 
indicando uma viabilidade técnica semelhante para 
suas implementações. 

 

Tabela 3 – Índices de desempenhos das topologias 
monofásicas. 

Topolodias 𝑢! 𝑢! 𝑝! 𝑝! 

1 0,1034 0,0403 0,820 2,628 

2 0,0499 0,0387 1,264 2,264 

Tabela 4 – Índices de desempenhos das topologias 
trifásicas. 

Topologias 𝑢! 𝑢! 𝑝! 𝑝! 

1 0,0848 0,0345 0,690 2,432 

2 0,0426 0,0321 0,673 2,141 
 

5 CONCLUSÃO 
O trabalho apresenta o estudo inicial de 

retificadores Ćuk trifásicos com elevado fator de 
potência. Nele também foi apresentado uma 
metodologia e projeto de controladores digitais para 
os retificadores propostos. 

São apresentados os resultados de 
simulação, onde verifica-se que os retificadores 
estudados apresentam elevado fator de 
potência, reduzida taxa de distorção harmônica das 
correntes de entrada e controle da tensão de saída. 

Como continuidade do trabalho, é 
pretendido obter os resultados experimentais do 
conversor, com o objetivo de mostrar que as operam 
com elevado fator de potência e reduzida taxa de 
distorção harmônica para as correntes de entrada, 
conforme apresentado nas simulações. 
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