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O consumo de energia elétrica tem aumentado de década para década desde o século passado. Este 

aumento tem levado a uma crescente escassez de recursos energéticos como os combustíveis fósseis 

que, de forma agravante, têm a desvantagem de contribuir para o efeito de estufa, causando problemas 

ao planeta. De forma a atenuar a dependência dos combustíveis fósseis, os veículos elétricos (VEs) 

surgem como uma das principais promessas visando um planeta sustentável e com menores níveis de 

poluição ambiental. 

Para além do paradigma da mobilidade elétrica, o VE representa um papel fulcral como mecanismo de 

suporte à rede elétrica, uma vez que é possível que os sistemas de carregamento de baterias permitam 

uma operação bidirecional. Desta forma, é expectável que o VE seja uma solução e não um problema 

para a rede elétrica, i.e., evitando o seu congestionamento devido ao carregamento simultâneo das 

baterias de vários VEs. De referir que a qualidade de energia elétrica (QEE) deve ser também tida em 

consideração no que concerne os VEs. 

Em termos de otimização dos conversores de eletrónica de potência integrantes de um VE, uma 

abordagem passa por unificar o sistema de tração da máquina elétrica e o sistema de carregamento de 

baterias, dotando o VE de um sistema de carregamento de baterias on-board rápido, para além de reduzir 

ao peso e custo da eletrónica utilizada. Como tal, é possível acionar a máquina elétrica do VE e fazer a 

interface com a rede elétrica para carregamento das baterias utilizando os mesmos conversores. 

Assim sendo, este documento tem como objetivo propor um sistema integrado para tração e 

carregamento de baterias de VEs com possibilidade de interface com redes de corrente alternada (CA), 

monofásicas e trifásicas, e com redes de corrente contínua (CC), utilizando o mesmo equipamento em 

todos os casos. Para além disso, em todos os modos de interface é contemplada operação bidirecional, 

pelo que o sistema proposto não se cinge à operação do VE como uma carga para a rede elétrica mas 

também como mecanismo de suporte, podendo fazê-lo para qualquer um dos tipos de rede elétrica 

mencionados. O sistema proposto nesta tese é inicialmente validado recorrendo a simulações 

computacionais, tendo sido elaborado um protótipo laboratorial e posteriormente validado em bancada. 

Palavras-Chave: Sistemas de Carregamento de Baterias, Sistemas de Tração, Sistemas Integrados, 

Smart Grids, Veículos Elétricos. 
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The consumption of electrical energy has been increasing decade by decade since last century. This 

increase has been leading to a continuous energy resources shortage, as is the case of fossil fuels which, 

in an aggravating way, have the disadvantage of contributing to the greenhouse effect, causing damage 

to the planet. In an effort to alleviate fossil fuels dependency, electric vehicles (EVs) appear as one of the 

most promising agents towards a sustainable planet with lower levels of environmental pollution. 

Besides the electric mobility paradigm, the EV plays a decisive role as a power grid support mechanism, 

since it is possible for battery charging systems to allow bidirectional operation. Hence, it is expected for 

the EV to be part of the solution instead of the problem for the power grid point of view, i.e., avoiding its 

congestion due to simultaneous battery charging of several EVs. It should be referred that electrical power 

quality must be also taken into consideration regarding EVs. 

Regarding the power electronics converters that integrate an EV, conventionally based on a traction 

system to drive the electric machine and a battery charging system that is used for slow battery charging, 

an approach can be performed towards converter optimization, namely by unifying both systems. With 

such approach, it is possible to drive the EV electric machine and perform the interface with the power 

grid for battery charging operation using the same power converters, which not only reduces the weight 

and cost of the employed power electronics but also endows the EV with an on-board fast battery charging 

system. 

In this context, the present document has as main goal the proposal of an integrated system for traction 

and battery charging of EVs with the possibility of interfacing power grids of the alternating current (AC) 

type, namely single-phase and three-phase AC power grids, and with power grids of the direct current 

(DC) type, using the same equipment in all cases. Furthermore, all interface modes allow bidirectional 

operation, therefore not restraining the EV to the operation as a mere load to the power grid but also as 

a support mechanism, being able to behave as such in any of the aforementioned types of power grids. 

The system proposed in this dissertation is initially validated through computational simulations, being 

afterwards designed and assembled an experimental prototype which was then validated in a workbench. 

Keywords: Battery Charging Systems, Electric Vehicles, Integrated Systems, Smart Grids, Traction 

Systems. 
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AFIR Axial Flux Interior Rotor 
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BLDC Brushless Direct Current 

CA Corrente Alternada 

CC Corrente Contínua 
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FOC Field Oriented Control 

G2V Grid-to-Vehicle 

GTO Gate Turn-Off Thyristor 

HVDC High Voltage Direct Current 

IGBT Insulated Gate Bipolar Transistor 

IGCT Integrated Gate-Commutated Thyristor 
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MOSFET Metal Oxide Semiconductor Field-Effect Transistor 
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RMS Root Mean Square 

SCR Silicon Controlled Rectifier 
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SMD Surface Mounted Device 
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A Área de um material de interface m2 

AL Coeficiente de indutância de um núcleo magnético H/N2 

amp Amplitude da tensão medida por uma técnica de sincronização V 

An Amplitude da componente de tensão harmónica n da transformada discreta de Fourier V 

Cbat Capacidade do condensador de interface às baterias F 

Cdc Capacidade do condensador do barramento CC F 

Cf Capacidade do condensador de um filtro passivo F 

CfMAX Capacidade máxima do condensador Cf F 

CMIN Capacidade mínima de um condensador F 

comp Sinal de comparação entre uma onda portadora e uma onda moduladora - 

compx Sinal de comparação x entre uma onda portadora e uma onda moduladora - 

Cx Capacidade do condensador número x F 

D Duty cycle - 

Dx Díodo número x - 

dx Duty cycle aplicado à fase x de um conversor - 

e Erro relativo - 

fg Frequência da tensão da rede elétrica Hz 

fn Frequência nominal Hz 

fp Sinal de sincronismo da técnica de sincronização por PLL baseada na transformada de Clarke V 

fres Frequência de ressonância Hz 

fs Frequência de amostragem Hz 

fsw Frequência de comutação Hz 

h Fator de atenuação das componentes harmónicas das correntes de um filtro LCL - 

i0 Corrente de sequência zero no sistema de coordenadas dq A 

i1 Corrente no enrolamento primário de um transformador A 

i2 Corrente no enrolamento secundário de um transformador A 

ibat Corrente nas baterias A 
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ibatx Corrente na bateria número x A 

ibatx,y Corrente na interface número y da bateria número x A 

icv Corrente no lado do conversor de um filtro LCL A 

id Corrente segundo o eixo d de uma máquina elétrica/componente direta da corrente A 

idc Corrente no barramento CC A 

idcld Corrente na carga conectada no barramento CC A 

iev Corrente produzida por um conversor CA-CC no modo de operação V4G A 

ievx Corrente produzida na fase x por um conversor CA-CC trifásico no modo de operação V4G A 

ig Corrente na rede elétrica CA monofásica ou CC A 

iLbatx Corrente na bobina de interface às baterias número x A 

ild Corrente absorvida por uma carga ou conjunto de cargas A 

ildx Corrente absorvida na fase x por uma carga ou conjunto de cargas A 

iLgx Corrente na bobina da fase x do lado da rede elétrica de um filtro LCL A 

iLx Corrente na bobina L número x A 

Im Componente imaginária da tensão no domínio da frequência V 

in Corrente de neutro A 

In Corrente de pico nominal nos enrolamentos do estator de uma máquina elétrica A 

iq Corrente segundo o eixo q de uma máquina elétrica/componente em quadratura da corrente A 

iref.x Corrente de referência x A 

IRMS Corrente eficaz de um condensador ou de um conversor de potência A 

Is Corrente nos enrolamentos do estator de uma máquina elétrica A 

Isx Corrente num semicondutor S número x A 

ix Corrente na fase x A 

îx Valor estimado para a corrente ix A 

k Ganho das técnicas de sincronização SOGI-FLL e SOGI-PLL - 

kth Condutividade térmica W/mK 

Kx Contactor número x - 

L1 Indutância de dispersão do enrolamento primário de um transformador H 

L2 Indutância de dispersão do enrolamento secundário de um transformador H 

Lbatx Indutância da bobina de interface a baterias número x H 
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Lc Indutância da bobina do lado do conversor de um filtro LCL H 

Lcx Indutância da bobina da fase x do lado do conversor de um filtro LCL H 

Ld Indutância segundo o eixo d de uma máquina elétrica H 

Lg Indutância da bobina do lado da rede elétrica de um filtro LCL H 

Lgx Indutância da bobina da fase x do lado da rede elétrica de um filtro LCL H 

Lq Indutância segundo o eixo q de uma máquina elétrica H 

Lrx Enrolamento da fase x do rotor de uma máquina elétrica de rotor bobinado - 

Lsx Enrolamento da fase x do estator de uma máquina elétrica de rotor bobinado - 

lv Comprimento do vetor de tensão filtrado das técnicas de sincronização por filtragem V 

Lx 
Enrolamento da fase x do estator de uma máquina elétrica - 

Indutância da bobina número x H 

Lxy Enrolamento da fase y do estator de uma máquina elétrica número x - 

m Onda moduladora - 

m1f Componente fundamental de uma onda moduladora - 

m3f Terceiro harmónico de uma onda moduladora - 

ma Índice de modulação em amplitude - 

mf Índice de modulação em frequência - 

mx Onda moduladora número x - 

N Número de amostras da transformada discreta de Fourier/número de espiras de uma bobina - 

N1 Número de espiras do enrolamento primário de um transformador - 

N2 Número de espiras do enrolamento secundário de um transformador - 

nm Velocidade de rotação de uma máquina elétrica rpm 

nMAX Velocidade de rotação máxima de uma máquina elétrica rpm 

nref Velocidade de rotação de referência rpm 

p 
Número de pares de polos por fase de uma máquina elétrica/onda portadora - 

Potência ativa W 

p̃ Componente oscilante da potência instantânea VA 

pbat Potência ativa fornecida pelas baterias W 

PD Potência dissipada W 

pg Potência ativa fornecida pela rede elétrica W 
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pld Potência ativa absorvida por uma carga ou conjunto de cargas W 

pm Potência mecânica desenvolvida por uma máquina elétrica W 

px Onda portadora número x - 

Q Fator de qualidade de um filtro passivo - 

qvg’ Componente fundamental em quadratura da tensão da rede elétrica (monofásica) V 

Re Componente real da tensão no domínio da frequência V 

Rf Resistência de amortecimento de um filtro passivo Ω 

Rres Resistência característica de um filtro passivo Ω 

Rs Resistência dos enrolamentos do estator por fase de uma máquina elétrica Ω 

Rthcd Resistência térmica carcaça-dissipador de um semicondutor ºC/W 

Rthda Resistência térmica dissipador-ambiente de um semicondutor ºC/W 

Rthjc Resistência térmica junção-carcaça de um semicondutor ºC/W 

S Setor da modulação por vetores espaciais - 

sinx Sinal sinusoidal unitário da fase x gerado por uma técnica de sincronização - 

Sx Semicondutor de potência totalmente controlado número x - 

t 
Espessura de um material de interface m 

Instante de tempo contínuo s 

Ta Temperatura ambiente ºC 

Tj Temperatura de junção de um semicondutor ºC 

Tld Binário de uma carga mecânica Nm 

Tm Binário de uma máquina elétrica Nm 

Tm,pm Componente de binário de uma máquina elétrica produzida pelos ímanes permanentes Nm 

Tm,rel Componente de binário de uma máquina elétrica produzida pela relutância magnética Nm 

Ts Período de amostragem s 

Tsw Período de comutação s 

tx Tempo x de aplicação de um vetor de tensão da técnica de modulação por vetores espaciais s 

Txy Enrolamento y do transformador x - 

v0 Tensão de sequência zero no sistema de coordenadas dq V 

v1 Tensão no enrolamento primário de um transformador V 

v2 Tensão no enrolamento secundário de um transformador V 
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vbat Tensão nas baterias V 

vbatx Tensão na bateria número x V 

vbatx,y Tensão na interface número y da bateria número x V 

vcv Tensão produzida por um conversor V 

vcvx Tensão produzida por um conversor na fase x V 

vd Tensão segundo o eixo d de uma máquina elétrica/componente direta da tensão V 

vdc Tensão no barramento CC V 

vdcx Tensão no barramento CC número x V 

vdpb Componente direta da tensão após filtragem passa-baixo V 

VFF Amplitude da tensão composta num sistema polifásico V 

VFFMAX Amplitude máxima da tensão composta produzida por um conversor CA-CC trifásico V 

vg Tensão da rede elétrica CA monofásica ou CC V 

vg’ Componente fundamental da tensão da rede elétrica CA monofásica V 

VGMAX Amplitude da tensão da rede elétrica CA monofásica V 

vgx Tensão simples da fase x da rede elétrica CA trifásica V 

vL Tensão na bobina L V 

VMAX Tensão máxima produzida por um conversor CA-CC V 

VMIN Tensão mínima produzida por um conversor CA-CC V 

Vn Tensão composta de pico nominal dos enrolamentos do estator de uma máquina elétrica V 

vq Tensão segundo o eixo q de uma máquina elétrica/componente em quadratura da tensão V 

vqpb Componente em quadratura da tensão após filtragem passa-baixo V 

VSV Vetor da tensão produzida pela técnica de modulação por vetores espaciais V 

Vx Vetor número x da tensão produzida por um conversor CA-CC trifásico V 

vxn Tensão entre os terminais x e n de um conversor CA-CC V 

vxy Tensão entre as fases x e y de um conversor CA-CC trifásico V 

vα Tensão segundo o eixo α no plano αβ V 

vα’ Tensão segundo o eixo α no plano αβ após derivação V 

vαpb Tensão segundo o eixo α no plano αβ após filtragem passa-baixo V 

vαsv Tensão segundo o eixo α no plano αβ do modelo por vetores espaciais V 

vαsvf Tensão segundo o eixo α no plano αβ após filtragem por vetores espaciais V 
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vβ Tensão segundo o eixo β no plano αβ V 

vβ’ Tensão segundo o eixo β no plano αβ após derivação V 

vβpb Tensão segundo o eixo β no plano αβ após filtragem passa-baixo V 

vβsv Tensão segundo o eixo β no plano αβ do modelo por vetores espaciais V 

vβsvf Tensão segundo o eixo β no plano αβ após filtragem por vetores espaciais V 

ZCf Impedância do condensador Cf Ω 

ZLg Impedância da bobina Lg Ω 

γ 

Ângulo da corrente nos enrolamentos do estator de uma máquina elétrica rad 

Fator de esquecimento do vetor das tensões da rede elétrica da técnica de sincronização por 
filtragem baseada em vetores espaciais/ganho de estimação da frequência angular da técnica 
SOGI-FLL 

- 

Δidc Ripple na corrente idc A 

ΔiLc Ripple na corrente iLc A 

ΔiLg Ripple na corrente iLg A 

Δv Ripple de tensão V 

θ Ângulo de fase da tensão ou corrente/posição angular do rotor de uma máquina elétrica rad 

λd Enlace de fluxo magnético segundo o eixo d de uma máquina elétrica Vs 

λpm Enlace de fluxo magnético criado pelos ímanes permanentes de uma máquina elétrica Vs 

λq Enlace de fluxo magnético segundo o eixo q de uma máquina elétrica Vs 

ξ Saliência de uma máquina elétrica - 

φ Desfasamento entre tensões ou entre tensão e corrente rad 

ω0 Frequência angular central da tensão da rede elétrica rad/s 

ωe Frequência angular elétrica de uma máquina elétrica rad/s 

ωg Frequência angular da tensão da rede elétrica rad/s 

ωm Frequência angular mecânica de uma máquina elétrica rad/s 

ωMAX Frequência angular mecânica máxima de uma máquina elétrica rad/s 
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"If you walk in the footsteps of others, you won't make any of your own." 

--- 

“There are no limits, you are only limited by however far you want to be limited.” 
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 Veículos Elétricos e a sua Integração em Smart Grids 

Atualmente, numa sociedade moderna e industrializada, a energia elétrica é um bem vastamente 

utilizado no quotidiano. Ao longo das últimas décadas, o consumo de energia elétrica tem sofrido, 

globalmente, um aumento desmedido, visando satisfazer os requisitos energéticos da sociedade. Tal 

fenómeno tem levado não só à escassez de recursos energéticos, como os combustíveis fósseis, como 

também ao aumento dos níveis de poluição atmosférica devido à emissão de gases de efeito de estufa, 

desencadeando consequências nefastas para o planeta [1]. 

Neste sentido, devido à consciencialização ambiental cada vez mais presente nas sociedades, os veículos 

elétricos (VEs) são apresentados como uma alternativa, já em expansão, aos tradicionais veículos de 

combustão interna (VCIs). Os VEs são caracterizados pela ausência de emissões de gases poluentes para 

a atmosfera, representando um paradigma de mobilidade sustentável ao nível da utilização. Apesar de 

terem surgido há mais de um século, os VEs apenas começaram a ganhar popularidade na presente 

década, em paralelo com a decrescente tolerância das entidades reguladoras acerca da emissão de 

gases nocivos por parte dos VCIs. É importante destacar que tal crescimento foi apenas possível devido 

aos avanços na área da eletrónica de potência e das tecnologias de baterias eletroquímicas. 

De modo que a energia armazenada nos respetivos sistemas de armazenamento seja utilizada para a 

atuação da máquina elétrica do VE, bem como para efetuar o processo inverso em condições de 

travagem, é necessário, pelo menos, um conversor de eletrónica de potência. Tipicamente, num VE as 

máquinas utilizadas são de corrente alternada (CA) e trifásicas e, por outro lado, o sistema de 

armazenamento de energia armazena energia sob a forma de corrente contínua (CC). Assim sendo, 

basicamente, o sistema de acionamento da máquina elétrica de um VE é constituído por um conversor 

CA-CC bidirecional trifásico. Adicionalmente, de modo a controlar a energia devolvida pela máquina 

elétrica ao sistema de armazenamento de energia em condições de travagem, é utilizado um conversor 

CC-CC entre as baterias e o conversor CA-CC, i.e., ambos partilhando o mesmo barramento CC, como 

ilustrado na Figura 1.1. Este tipo de conversor consiste também nos elementos integrantes de um 
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sistema de carregamento de baterias, pelo que a eletrónica de potência possui um papel fundamental 

tanto no acionamento como no carregamento do sistema de armazenamento de energia dos VEs. De 

referir que, na presente tese, são apenas considerados VEs que possuem exclusivamente baterias como 

elemento armazenador de energia e que são plug-in, i.e., carregam as suas baterias com energia 

proveniente da rede elétrica. 

 
Figura 1.1 – Diagrama de blocos do sistema de tração de um VE. 

Um fator que tem vindo a gerar desconforto relativamente à migração da utilização de VCIs para VEs 

passa pelo tempo necessário para efetuar um reabastecimento, estando este facto associado ao termo 

range anxiety. Enquanto nos VCIs este processo demora escassos minutos, num VE pode demorar várias 

horas. Contudo, é importante referir que os fabricantes de VEs estão apostados no desenvolvimento de 

sistemas de carregamento de baterias, baseados em eletrónica de potência, cada vez mais rápidos com 

vista a equiparar o carregamento das baterias de um VE com o reabastecimento de um VCI. No que 

concerne aos sistemas de carregamento de baterias de VEs, estes podem classificar-se quanto ao tipo 

de conexão, podendo ter uma conexão galvânica ou sem fios (wireless) e, para além disso, podem 

classificar-se segundo o seu posicionamento, agrupando-se em duas categorias, nomeadamente 

on-board (representado na Figura 1.2(a)) ou off-board (representado na Figura 1.2(b)), caso se encontre 

incorporado no VE ou no exterior do mesmo, respetivamente. Geralmente, os sistemas de carregamento 

de baterias on-board apenas permitem potências máximas até 19,2 kW, sendo conectados a redes 

elétricas CA monofásicas ou trifásicas, enquanto os sistemas de carregamento de baterias off-board 

apresentam potências tipicamente próximas de 100 kW, sendo conectados diretamente às baterias de 

um VE e, como tal, em CC [2]. Neste sentido, os denominados carregadores rápidos de baterias têm 

vindo a ganhar popularidade, conseguindo diminuir consideravelmente o tempo necessário para efetuar 

uma carga completa por intermédio da utilização de potências mais elevadas. Até à data, o sistema de 

carregamento de baterias mais rápido suporta potências de até 350 kW e pertence à empresa suíça 

ABB, permitindo repor em 8 minutos 200 km de autonomia para um VE típico [3]. Para além dos níveis 

de potência utilizados, várias topologias de sistemas de carregamento de baterias têm vindo a ser 

estudadas [4]–[10], visando atingir elevadas densidades de potência [11], [12]. 
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(a) (b) 

Figura 1.2 – Diagrama de blocos e posicionamento dos sistemas de carregamento de baterias de VEs:  

(a) On-board; (b) Off-board. 

O processo de carregamento das baterias de um VE envolve uma absorção de energia à rede elétrica, 

pelo que este modo de operação é classificado como grid-to-vehicle (G2V). Visto que a tendência global 

aponta para uma crescente utilização de VEs, é necessário que o carregamento das suas baterias seja 

efetuado de forma racionalizada, uma vez que uma quantidade considerável de VEs conectados em 

simultâneo à rede elétrica pode provocar sobrecarga na mesma e subsequente falha [13]. No entanto, a 

possibilidade de operação bidirecional proporciona novas oportunidades e modos de operação para os 

VEs nas futuras smart grids, conferindo-lhes um papel relevante na rede elétrica. Como tal, é possível 

utilizar os sistemas de carregamento de baterias dos VEs para injetar energia na rede elétrica 

(vehicle-to-grid – V2G), pelo que o VE surge como um elemento de suporte à rede elétrica, estendendo a 

sua operação para além do simples carregamento das baterias [14]–[16]. A Figura 1.3 ilustra o diagrama 

de blocos do sistema de carregamento de baterias de um VE conectado à rede elétrica a operar nos 

modos G2V e V2G, onde é também possível visualizar o fluxo de potência envolvido. 

  
(a) (b) 

Figura 1.3 – Diagrama de blocos e fluxo de potência do sistema de carregamento de baterias de um VE conectado à rede 

elétrica no modo de operação: (a) G2V; (b) V2G. 

Para além dos requisitos referidos, a qualidade de energia elétrica (QEE) é um fator imprescindível a ter 

em consideração. Inúmeros estudos têm vindo a ser efetuados no que diz respeito a prejuízos 

económicos causados por uma baixa QEE, onde se pode verificar que as somas resultantes são bastante 

significativas [17]–[20]. Problemas como subtensões momentâneas (voltage sags), sobretensões 

momentâneas (voltage swells), correntes harmónicas e baixo fator de potência, entre outros problemas 

de QEE, podem traduzir-se em consequências nefastas, nomeadamente prejudicando o correto 

funcionamento de equipamentos elétricos (e.g., transformadores, condensadores, máquinas rotativas), 
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que, por sua vez, pode levar a graves prejuízos económicos. Como tal, nas últimas décadas tem-se 

assistido a um considerável estudo e desenvolvimento de equipamentos capazes de compensar os 

referidos problemas de QEE de forma dinâmica [21], [22]. Perante o conceito de smart grids, a QEE 

adquire uma importância ainda mais acentuada, pelo que esta deve ser tida em consideração na medida 

em que se pretende que características como eficiência e resiliência definam positivamente uma rede 

elétrica num futuro próximo [23]. Neste contexto, foram publicadas soluções utilizando filtros ativos de 

potência paralelos multifuncionais [24], [25]. 

Olhando para a estrutura de um equipamento compensador de problemas de QEE baseado em eletrónica 

de potência, como é o caso de um filtro ativo de potência paralelo, constata-se que este apresenta a 

mesma estrutura do que um sistema de carregamento de baterias de VEs bidirecional no que concerne 

à interface com a rede elétrica, i.e., esta é efetuada em paralelo por intermédio de um conversor CA-CC 

bidirecional. Desta forma, é possível que o sistema de carregamento de baterias do VE opere como filtro 

ativo de potência paralelo, compensando correntes harmónicas e potência reativa da instalação à qual o 

mesmo se encontra conectado. Este modo de operação foi proposto na literatura sob a designação de 

vehicle-for-grid (V4G) [15]. Da mesma forma que um filtro ativo de potência paralelo não necessita de 

fontes de energia no seu barramento CC, o sistema de carregamento de baterias do VE não necessita 

de utilizar energia das baterias para efetuar a compensação de problemas de QEE, o que é uma vantagem 

adicional deste modo de operação. Devido a este desacoplamento em termos das parcelas de potência 

trocadas entre o sistema de carregamento de baterias e a rede elétrica, torna-se possível a operação 

exclusivamente em modo V4G, como se pode visualizar no diagrama de blocos da Figura 1.4(a), ou 

combinada com um dos modos de operação G2V (Figura 1.4(b)) ou V2G (Figura 1.4(c)), i.e., o VE pode 

ser utilizado para compensar problemas de QEE ao mesmo tempo que carrega as suas baterias ou 

providencia energia armazenada nas mesmas à rede elétrica, sendo a única alteração a forma de onda 

da corrente absorvida ou fornecida do lado CA, deixando de ser sinusoidal e passando a conter distorção 

harmónica em função das cargas causadoras dos problemas de QEE. 
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(a) 

  
(b) (c) 

Figura 1.4 – Diagrama de blocos e fluxo de potência do sistema de carregamento de baterias de um VE conectado à rede 

elétrica no modo de operação V4G em exclusivo (a) ou em combinação com o modo de operação: (b) G2V; (c) V2G. 

Para além da compensação de problemas de QEE, e do ponto de vista de uma instalação doméstica, o 

sistema de carregamento de baterias de um VE pode também ser utilizado como sistema de load shift. 

Este conceito é motivado pela diferença no consumo de energia elétrica ao longo do dia, refletindo-se em 

diferenças no preço da mesma que, naturalmente, é mais elevado nas horas de ponta e mais reduzido 

nos períodos de menor consumo. Desta forma, quando conectado a uma instalação doméstica, um VE 

pode operar no modo G2V nos períodos de menor consumo de energia elétrica, armazenando energia 

nas suas baterias a um custo inferior, e no modo V2G nos períodos de consumo mais elevado, vendendo 

energia à rede elétrica a um preço superior à qual havia sido adquirida. Alternativamente, caso a injeção 

de energia na rede elétrica não seja exequível, a rede elétrica a montante pode ser desconectada da 

instalação e o VE pode operar como uma fonte de tensão CA, alimentando a instalação com os valores 

desejados de tensão e frequência. Este modo de operação encontra-se estabelecido na literatura sob a 

designação de vehicle-to-home (V2H) e pode também ser utilizado na eventualidade de falhas no 

abastecimento de energia por parte da rede elétrica, fazendo com que o VE opere como uma fonte de 

alimentação ininterrupta (uninterruptible power supply – UPS) do tipo off-line [26]. A Figura 1.5 ilustra 

um diagrama de blocos do sistema de carregamento de baterias de um VE a operar no referido modo. 

 
Figura 1.5 – Diagrama de blocos e fluxo de potência do sistema de carregamento de baterias de um VE conectado à rede 

elétrica no modo de operação V2H. 
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Tendo em conta os modos de operação referidos (V2G, V4G e V2H), pode constatar-se que um VE dotado 

de um sistema de carregamento de baterias bidirecional permite uma flexibilidade considerável em 

termos de modos de operação, ao contrário de um VE equipado com um sistema de carregamento de 

baterias unidirecional em que apenas opera como carga do ponto de vista da rede elétrica. Assim, um 

VE pode operar como mecanismo de suporte à rede elétrica, tanto em termos de injeção de energia 

como em termos de compensação de problemas de QEE como correntes harmónicas e potência reativa, 

e pode também operar como mecanismo de suporte à instalação na qual se encontra conectado, 

podendo alimentar a mesma de forma isolada da rede elétrica a montante e até operar como UPS.  

Deve ser referido, contudo, que os níveis de potência admissíveis para a operação do VE nos modos 

mencionados são impostos pela potência nominal do seu sistema de carregamento de baterias que, 

sendo on-board, apenas pode apresentar valores até 19,2 kW, como previamente referido. Tendo em 

conta que a maior parte dos sistemas de carregamento de baterias on-board dos VEs atualmente 

existentes no mercado é projetada para valores consideravelmente inferiores ao limite, tipicamente entre 

3 kW e 6 kW, os modos de operação por eles oferecidos apenas podem ser aplicados a instalações de 

baixa potência, como é o caso de uma instalação doméstica. 

Uma alternativa que tem vindo a ser investigada em relação à estrutura típica dos conversores de 

eletrónica de potência presentes num VE, como ilustrado na Figura 1.6, passa pela unificação dos 

conversores utilizados para a tração da máquina elétrica e para o seu sistema de carregamento de 

baterias, sendo os sistemas resultantes geralmente designados na literatura como integrated battery 

chargers. Apesar dos desenvolvimentos recentes na mobilidade elétrica, a primeira publicação acerca 

desta temática data de 1985 [27]. Tendo em conta que o modo de tração da máquina e o modo de 

carregamento de baterias constituem processos não-concorrentes nos VEs, i.e., o sistema de 

armazenamento de energia de um VE nunca pode ser carregado por intermédio de uma fonte de 

alimentação externa (modo de travagem regenerativa excluído) através de uma conexão galvânica 

estando o VE em andamento, é possível utilizar os conversores originalmente estabelecidos para o 

sistema de tração da máquina para operarem como sistema de carregamento de baterias on-board, 

conectando-os a uma fonte de alimentação externa quando a máquina não estiver a ser utilizada. Esta 

abordagem permite reduzir significativamente a eletrónica de potência utilizada num VE sem sacrificar 

modos de operação, revelando-se uma vantagem para o sistema em termos de peso e volume. 

Para além das vantagens em termos de peso e volume, uma vez que o sistema de tração de um VE é 

dimensionado para potências bastante superiores às projetadas para os convencionais sistemas de 
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carregamento de baterias on-board, a abordagem integrada permite o estabelecimento de um sistema 

de carregamento de baterias on-board rápido em vez de lento. Isto significa que não só o carregamento 

de baterias pode ser efetuado de forma rápida sem recorrer a qualquer sistema carregamento de baterias 

off-board como também os modos de operação V2G, V4G e V2H podem ser aplicados com maiores níveis 

de potência, podendo ser utilizados em instalações industriais. Desta forma, o VE pode ser utilizado para 

prestar suporte a instalações de potência mais elevada, operando como compensador de problemas de 

QEE, como sistema load shift, como fonte de alimentação isolada e até como UPS off-line em instalações 

tanto domésticas como industriais. 

 
Figura 1.6 – Diagrama de blocos dos sistemas de eletrónica de potência convencionais utilizados em VEs. 

A abordagem integrada pode apresentar diferentes vertentes, das quais se destacam essencialmente 

duas: utilizar os enrolamentos do estator da máquina elétrica como bobinas de acoplamento à rede 

elétrica (Figura 1.7(a)) ou utilizar bobinas externas para efetuar a interface com a rede elétrica 

(Figura 1.7(b)). Ambas as vertentes apresentam as suas vantagens e inconvenientes, sendo evidente que 

a utilização dos enrolamentos da máquina tem a vantagem de dispensar bobinas adicionais. No entanto, 

para máquinas elétricas com os níveis de potência utilizados em VEs, os enrolamentos do estator 

apresentam valores reduzidos de indutância, tornando a sua utilização como bobinas de acoplamento à 

rede elétrica apenas praticável com frequências de comutação muito elevadas (várias centenas de kHz), 

frequências estas que não são compatíveis com a tecnologia de semicondutores de potência que mais 

se adequa aos sistemas de tração de VEs. Outra questão reside no facto de ser necessário travar 

mecanicamente o rotor ou desacoplar a máquina elétrica do VE (como é o caso de uma embraiagem) 

dependendo do tipo de máquina elétrica utilizada, uma vez que a energização dos enrolamentos do 

estator, dependendo do arranjo destes, pode criar um campo magnético rotativo que, por sua vez, cria 

binário e provoca o movimento rotativo da máquina. Tal deve ser tido em conta especialmente no caso 

de máquinas de indução, que são assíncronas e, como tal, conseguem arrancar com mais facilidade do 

que tipos de máquina como a síncrona. Por outro lado, a utilização de bobinas externas implica maior 
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peso e volume para o sistema, mas possibilita uma operação mais viável e uniforme para os conversores 

de potência entre os diferentes modos de operação. De referir que as vertentes analisadas de sistemas 

integrados para tração e carregamento de baterias podem ser aplicadas a qualquer tipo de máquina 

elétrica, pelo que na literatura é também possível encontrar abordagens apropriadas para tipos de 

máquinas em específico, como é analisado em secção oportuna nesta tese. 

  
(a) (b) 

Figura 1.7 – Diagrama de blocos de um sistema integrado para tração e carregamento de baterias de VEs utilizando como 

bobinas de acoplamento à rede elétrica: (a) Enrolamentos da máquina elétrica; (b) Bobinas externas. 

Apesar das suas vantagens, a utilização de sistemas integrados para tração e carregamento de baterias 

de VEs envolve alguns detalhes que podem inviabilizar a sua implementação prática. A abordagem 

unificada é motivada pela redução do número de conversores de potência, o que diminui o volume, peso 

e custo da solução final; no entanto, de modo a permitir a reconfiguração do sistema consoante o modo 

de operação desejado, é comum utilizar-se contactores que, para os níveis de potência envolvidos, 

possuem um custo considerável, bem como peso e volume, pelo que a motivação principal para a 

unificação dos sistemas de tração e de carregamento de baterias acaba por ser comprometida. Para 

além disso, a própria utilização de bobinas externas (quando os enrolamentos do estator da máquina 

elétrica não são utilizados) leva a um maior peso, volume e, naturalmente, custo, uma vez que estas 

bobinas devem estar dimensionadas para as correntes nominais da máquina elétrica caso se pretenda 

tirar o maior proveito possível no modo de carregamento de baterias tendo em conta a potência nominal 

dos conversores. Neste sentido, foram publicados artigos efetuando uma análise económica 

relativamente à utilização de sistemas integrados para tração e carregamento de baterias de VEs e à 

utilização de sistemas convencionais separados [28]–[30], onde se concluiu que, apesar de mais 

dispendiosa, a utilização de sistemas integrados é mais apelativa sob o ponto de vista do rácio 

performance/custo, uma vez que é possível o funcionamento com modos de operação em contexto de 

smart grids em níveis de potência consideravelmente superiores. 

No que diz respeito aos modos de operação que um sistema de carregamento de baterias bidirecional 

(ou um sistema integrado para tração e carregamento de baterias) possibilita e que foram previamente 

analisados nesta secção, um denominador comum a todos eles é o facto de pressuporem uma interface 
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entre o VE e uma instalação elétrica, esteja esta previamente energizada (rede elétrica) ou estando 

desconectada da rede elétrica a montante, sendo alimentada de forma isolada pelo VE. No entanto, um 

VE pode ser conectado diretamente a outro VE para efetuar trocas de energia, modo de operação ao qual 

se dá o nome de vehicle-to-vehicle (V2V). Este modo de operação foi inicialmente proposto na literatura 

sem considerar a ligação direta entre VEs, basicamente consistindo na ligação de dois ou mais VEs a um 

ponto comum (agregador), onde os fornecedores de energia operam em modo V2G e os absorvedores 

em G2V [31]–[33], tendo sido, em função disso, propostos vários métodos de otimização tendo em conta 

o preço da energia [34]–[38]. Na literatura pode também ser encontrada a implementação deste modo 

de operação para aplicações militares, em que os VEs que não estejam em missão podem ser utilizados 

para formar uma microgrid em alternativa à utilização de geradores a diesel [39]. Apesar de este tipo de 

operação V2V contribuir para reduzir a demanda de energia da rede elétrica, a sua implementação não 

é propriamente eficiente. Considerando que o sistema de carregamento de baterias de cada VE é 

composto por dois conversores de potência (CA-CC de interface à rede elétrica e CC-CC de interface às 

baterias, como previamente abordado), a transferência de energia desde as baterias de um VE até às 

baterias do outro VE atravessa quatro estágios de conversão, pelo que o rendimento final é 

comprometido. Como exemplo, se cada conversor possuir um rendimento de 90%, o rendimento total 

será 0,94, ou seja, apenas 65,6%, o que é um valor extremamente baixo quando tanto o elemento 

fornecedor como o elemento recetor de energia operam em CC com níveis de tensão não muito díspares. 

Como tal, uma transferência de energia diretamente entre VEs permite obter eficiências superiores, 

descartando a inversão e retificação desnecessárias na ausência de um elemento agregador. Para além 

disso, a conexão direta entre VEs é vantajosa em áreas remotas, onde não existem postos de 

carregamento, e em casos em que as baterias de um VE estejam completamente descarregadas, 

impossibilitando-o de se deslocar até a um posto de carregamento. A abordagem direta do modo de 

operação V2V é analisada em [40], [41] e posta em prática e reportada na literatura pela primeira vez 

em [42]. 

 Enquadramento 

Tendo em conta a crescente imposição de restrições à emissão de dióxido de carbono no setor dos 

transportes na atualidade, a massificação de VEs e veículos híbridos é algo ao qual se tem vindo a assistir 

e que se espera que cresça continuamente. De facto, praticamente todos os grandes fabricantes de 

automóveis da atualidade possuem pelo menos um modelo híbrido ou elétrico na sua oferta, denotando 

o esforço levado a cabo pelos próprios fabricantes de automóveis em mudar um paradigma de 
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motorização que os acompanha desde a sua fundação, sendo que a maior parte destes fabricantes existe 

há várias décadas ou até mesmo um século. Convém referir, contudo, que os VEs não são isentos da 

emissão de dióxido de carbono para a atmosfera, pelo que não é clara a proveniência da energia 

necessária tanto para o seu fabrico como para o carregamento das suas baterias. Assim, é importante 

que o crescimento de uma frota eletrificada seja acompanhado de uma maior utilização de fontes de 

energia renovável e de uma menor queima de combustíveis fósseis, justificando assim a sustentabilidade 

tão prometida pelos VEs. 

Em termos de interface com a rede elétrica, os sistemas integrados para tração e carregamento de 

baterias propostos na literatura possuem normalmente um tipo de interface, sendo tipicamente com 

redes elétricas CA monofásicas (associado a carregamento lento de baterias) ou com redes elétricas CA 

trifásicas (associado a carregamento rápido de baterias), existindo também topologias capazes de fazer 

interface com redes elétricas CC, como é analisado em secção oportuna na presente tese. Algumas 

propostas permitem até a interface com dois tipos de redes elétricas (contudo nem sempre possibilitando 

operação bidirecional), mas nunca com os três tipos referidos. Neste contexto, esta tese visa propor, 

como o seu título indica, um sistema integrado para tração de carregamento de baterias de VEs com 

interface universal com a rede elétrica, em que o termo “universal” diz respeito a redes elétricas CA 

monofásicas, CA trifásicas e CC. Pretende-se, por isso, utilizar um único equipamento com características 

multifuncionais, sendo que, para além de ser capaz de fazer interface aos três tipos de redes elétricas 

mencionados, deve também controlar a máquina elétrica de um VE, uma vez que se trata de um sistema 

integrado para tração e carregamento. Pretende-se também que todos os modos de interface incluam 

operação bidirecional, sendo possível a aplicação de modos de operação em contexto de smart grids 

para redes elétricas quer CA (monofásicas e trifásicas) quer CC, tanto em instalações de baixa potência, 

como é o caso de instalações domésticas, como em instalações de potências mais elevadas, como é o 

caso de instalações industriais. 

 Motivações 

A motivação primordial desta tese passa por concentrar múltiplos modos de operação num único sistema 

de eletrónica de potência, visando elevar os sistemas de carregamento de baterias bidirecionais e os 

sistemas integrados para tração e carregamento de baterias de VEs a um patamar superior em termos 

de flexibilidade, quer a nível qualitativo (por intermédio de uma maior possibilidade de redes elétricas à 
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qual o sistema pode ser conectado), quer a nível quantitativo (permitindo a operação com potências 

reduzidas ou com potências elevadas em função da instalação à qual o sistema se encontra conectado). 

A interface com redes elétricas CC, em particular, é motivada pelo crescimento destas nos últimos anos 

tendo em conta os paradigmas de produção distribuída de energia, smart grids e microgrids, pelo que 

se pretende que o sistema integrado proposto preveja a conexão a este tipo emergente de redes elétricas. 

De facto, paralelamente ao âmbito desta tese foram efetuadas publicações de cariz apologista de redes 

elétricas CC e casas inteligentes (smart homes) também CC, tendo em [43] sido analisada a eficiência 

no fornecimento de energia em CC em detrimento de CA a cargas não-lineares tipicamente utilizadas no 

quotidiano, e em [44] tendo sido efetuada uma estimação da poupança energética e, consequentemente, 

monetária a nível nacional caso se adaptasse as cargas não-lineares para serem alimentadas em CC. De 

um ponto de vista da eletrónica de potência, em [45] é efetuado um estudo comparativo sobre três 

possibilidades de interface entre uma casa inteligente CC e a rede elétrica CA monofásica considerando 

isolamento galvânico. Para além disso, a possibilidade de interface do sistema a redes elétricas CC 

permite também a interface com outro tipo de fonte de energia que opere em CC, como é o caso de 

baterias, células de combustível ou painéis solares fotovoltaicos. Apesar de estes sistemas não fazerem 

parte do âmbito desta tese, é pertinente referir que o sistema integrado nela proposto permite uma 

eventual expansão nesse sentido, aumentando ulteriormente a sua multifuncionalidade. 

Como referido anteriormente, a implementação prática da abordagem direta do modo de operação V2V 

foi inicialmente reportada na literatura em [42]. Tendo em conta que esta publicação data de 2018, 

posterior ao início da elaboração da presente tese, identificou-se uma oportunidade de contribuir para a 

investigação na transferência de energia diretamente entre VEs sob o ponto de vista da eletrónica de 

potência, tendo sido efetuadas as publicações [46], [47]. Em [46] é apresentada a transferência de 

energia diretamente entre dois VEs através do barramento CC partilhado pelo conversor CA-CC de 

interface à rede elétrica e pelo conversor CC-CC de interface às baterias, permitindo que um VE forneça 

ou receba energia independentemente de a tensão das suas baterias ser superior ou inferior à do outro 

VE. Por outro lado, em [47] são analisadas todas as possibilidades válidas de interface entre dois VEs, 

utilizando como pontos de conexão possíveis os terminais CA, os terminais do barramento CC e os 

terminais das baterias. Aquando da primeira publicação, a literatura relativa ao modo de operação V2V 

de forma direta era escassa, tendo sido posteriormente publicadas novas contribuições por outros 

investigadores a nível mundial, onde também se inclui a transferência de energia sem fios entre VEs 
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[48]–[51]. De referir que a publicação [46] é citada por vários artigos a nível internacional sobre a 

temática V2V, dos quais se destacam as publicações em revista [52]–[58]. 

Face ao mencionado, espera-se que o sistema integrado proposto nesta tese contribua para o avanço da 

tecnologia utilizada na mobilidade elétrica, mais diretamente a nível nacional mas tendo também em 

vista a propagação do conhecimento adquirido a nível internacional, como efetivamente tem já acontecido 

em relação ao modo de operação V2V de forma direta, e espera-se que contribua para mitigar a constante 

range anxiety que se faz sentir acerca dos VEs. 

 Objetivos e Contribuições 

Tendo em conta os aspetos mencionados, esta tese visa propor um sistema integrado para tração e 

carregamento de baterias de VEs. Ao contrário dos sistemas integrados mencionados na secção anterior, 

o sistema proposto tem a particularidade de poder ser utilizado com redes elétricas CA, quer monofásicas 

quer trifásicas, e redes elétricas CC, sendo utilizado sempre o mesmo equipamento. Deste modo, 

atribuiu-se à tese o título “Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos 

Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica”. Os objetivos para esta tese são os seguintes: 

• Estudo do estado da arte de sistemas de acionamento de máquinas elétricas e de sistemas de 

carregamento de baterias, nomeadamente abordando as tecnologias de máquinas elétricas aplicáveis 

a VEs e os conversores de eletrónica de potência que constituem os sistemas de tração e de 

carregamento de baterias. São abordadas apenas topologias bidirecionais, i.e., suportando os modos 

de tração e de travagem regenerativa, no caso dos sistemas de tração, e os modos de operação G2V 

e V2G, no caso dos sistemas de carregamento de baterias. Nesta última categoria apenas são 

analisadas topologias capazes de operar com características elevadas de QEE, i.e., permitindo a 

operação com fator de potência unitário e baixa distorção harmónica. São também estudadas 

topologias de conversores de eletrónica de potência utilizadas em sistemas integrados para tração e 

carregamento de baterias de VEs; 

• Desenvolvimento de modelos de simulação de conversores de eletrónica de potência e respetivos 

sistemas de controlo tendo em vista sistemas de tração, sistemas de carregamento de baterias e a 

unificação de ambos. Este objetivo tem o intuito de validar topologias e algoritmos de controlo sem 

incorrer em prejuízos materiais e/ou humanos, bem como tornar o projeto de hardware e software 

mais previsível; 
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• Desenvolvimento de um protótipo de sistema integrado para tração e carregamento de baterias de 

VEs com interface universal com a rede elétrica. A intenção é que o protótipo apresente uma potência 

nominal próxima da potência dos VEs tipicamente existentes na circulação rodoviária (e.g., entre 

50 kW e 100 kW) e que permita a conexão a redes elétricas CA nacionais de baixa tensão, quer 

monofásicas (230 V, 50 Hz) e trifásicas (400 V, 50 Hz), bem como a redes elétricas CC. O protótipo 

deve permitir operação bidirecional em todos os modos de operação, tanto no modo de interface com 

a máquina elétrica como nos modos de interface com as redes elétricas referidas. 

Tendo em conta os objetivos propostos, espera-se que o presente trabalho se reflita em contribuições 

originais, inovadoras e relevantes para o avanço da tecnologia utilizada nos sistemas de tração e de 

carregamento de baterias de VEs. As contribuições propostas no âmbito deste trabalho encontram-se 

listadas abaixo: 

• Partilha dos sistemas de tração e de carregamento de baterias de VEs, com possibilidade de interface 

com três tipos de redes elétricas (CA monofásica, CA trifásica e CC) e capacidade de devolução de 

energia à rede elétrica; 

• Compensação de problemas de QEE como corrente harmónicas e fator de potência, tanto em 

instalações domésticas (monofásicas) como industriais (trifásicas), por parte do sistema integrado do 

VE; 

• Transferência de energia diretamente entre VEs (vehicle-to-vehicle – V2V) sem qualquer necessidade 

de conexão a um ponto agregador e evitando estágios de conversão de energia desnecessários. 

 

 Organização da Tese 

Tratando-se de uma tese de doutoramento na área de eletrónica de potência, o presente documento 

expõe conteúdos de diversos tipos, desde temas de cariz mais teórico, como o estudo do estado da arte 

acerca de máquinas elétricas e conversores de potência, a temas mais teórico-práticos, como o 

dimensionamento de conversores de potência e a apresentação de simulações computacionais, e 

também a temas de cariz prático, nomeadamente a descrição do protótipo desenvolvido e os respetivos 

resultados experimentais obtidos. Como tal, a presente tese encontra-se dividida em sete capítulos, cuja 

divisão é seguidamente elucidada. 
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No Capítulo 1, denominado “Introdução”, é apresentado o tema de investigação no qual a presente tese 

se insere, nomeadamente a integração de VEs na rede elétrica, sendo de seguida enquadrado no sistema 

que se propõe, onde são também referidas as motivações e os objetivos. 

No Capítulo 2, denominado “Máquinas Elétricas para Veículos Elétricos”, é efetuado um estudo do estado 

da arte sobre máquinas elétricas e a sua aplicabilidade em VEs. Inicialmente são apresentados os quatro 

principais tipos de máquinas elétricas, nomeadamente a máquina síncrona, máquina CC, máquina de 

indução e máquina de relutância, sendo posteriormente estudados outros tipos de máquinas elétricas 

que podem ser derivados ou não dos quatro principais tipos. São definidos os critérios de seleção para 

a máquina elétrica utilizada no sistema proposto, sendo a mesma apresentada também neste capítulo, 

bem como o seu modelo matemático. Neste capítulo são também apresentados os principais algoritmos 

de controlo para regulação dos valores de velocidade ou binário em máquinas elétricas. 

No Capítulo 3, denominado “Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos 

Elétricos”, é apresentado um estudo do estado da arte acerca de topologias de conversores CA-CC e 

CC-CC bidirecionais, bem como de sistemas integrados para tração e carregamento de baterias de VEs, 

como é o caso do sistema proposto nesta tese. São também apresentados os algoritmos de controlo 

necessários à implementação de sistemas de carregamento de baterias, nomeadamente técnicas de 

sincronização com redes elétricas CA, técnicas de controlo de corrente e técnicas de modulação a aplicar 

aos semicondutores de potência. 

No Capítulo 4, denominado “Sistema Integrado Proposto e Simulações Computacionais”, é apresentado o 

sistema proposto, bem como as possibilidades delineadas até ser atingida a solução final. É também 

apresentado o dimensionamento do sistema e dos seus componentes, como o filtro passivo de interface 

com a rede elétrica e os condensadores do barramento CC. Seguidamente são apresentadas simulações 

computacionais de cada um dos quatro tipos de interface separadamente e, dentro de cada um dos 

tipos, são analisados cada um dos elementos-chave em separado antes de se proceder à simulação 

integral do tipo de interface. 

No Capítulo 5, denominado “Desenvolvimento do Sistema Integrado Proposto”, é descrito o processo de 

implementação do sistema proposto nesta tese, sendo dividido em duas partes principais. A primeira parte 

é relativa ao sistema de controlo, onde são essencialmente descritos os sensores de tensão, de corrente 

e de posição do rotor da máquina elétrica, bem como a unidade de processamento utilizada para realizar 

o controlo do sistema integrado proposto em tempo real. A segunda parte é relativa ao andar de potência, 
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onde são apresentados os semicondutores de potência utilizados, o respetivo circuito de acionamento, 

os componentes passivos (bobinas e condensadores), o dissipador de calor, o acoplamento à rede 

elétrica e as baterias. Por fim, é apresentada a integração dos dois sistemas num único, dando origem 

ao protótipo final. 

No Capítulo 6, denominado “Resultados Experimentais”, são apresentados os resultados experimentais 

obtidos em laboratório com o protótipo desenvolvido. Tal como efetuado para as simulações 

computacionais, os resultados encontram-se divididos pelos quatro tipos de interface, sendo também 

apresentados resultados parciais dos blocos necessários a cada modo de operação antes de se validar 

os mesmos na totalidade. 

Por fim, no Capítulo 7, denominado “Conclusão”, é efetuado um balanço sobre o trabalho de investigação 

efetuado ao longo da presente tese, sendo também apresentadas sugestões de trabalho futuro visando 

melhorar o trabalho desenvolvido. 
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 Introdução 

Qualquer meio de transporte necessita de um mecanismo responsável por garantir a sua locomoção, 

sendo que, no caso dos VEs, este mecanismo consiste numa ou várias máquinas elétricas. Os requisitos 

ao nível de máquinas para aplicações de mobilidade elétrica possuem um carácter mais restrito do que 

outros tipos de aplicações, como por exemplo as industriais, onde peso e volume podem não ser 

características críticas. Contudo, o mesmo não acontece no âmbito da mobilidade elétrica, onde se 

pretende potências desde centenas de W a várias centenas de kW em máquinas de peso e tamanho 

consideravelmente reduzidos. Como tal, as máquinas tipicamente utilizadas em VEs possuem 

modificações em pormenores construtivos relativamente às máquinas utilizadas na indústria ou na 

geração de energia hídrica e eólica, por exemplo. Assim sendo, este capítulo visa abordar os mais 

relevantes tipos de máquinas elétricas existentes na literatura, bem como a predisposição de serem 

aplicados a VEs e as diferenças em relação às máquinas do mesmo tipo que os originaram. São 

abordados os quatro principais tipos de máquinas elétricas, nomeadamente as máquinas síncronas, as 

máquinas CC, as máquinas de indução e as máquinas de relutância. Para além disso, são também 

analisados outros tipos de máquinas elétricas, podendo ser ou não derivados dos quatro principais tipos 

de máquinas referidos. Inicialmente são analisados os referidos tipos de máquinas elétricas em versões 

de fluxo radial, sendo seguidamente analisados para as versões de fluxo axial. São também abordadas 

algumas tecnologias emergentes de máquinas elétricas menos convencionais, que se encontram ainda 

numa fase embrionária mas que possuem um forte potencial de aplicação no âmbito da mobilidade 

elétrica. De referir que, neste capítulo, apenas são analisadas máquinas elétricas rotativas, não sendo 

por isso analisadas máquinas lineares. Após o estudo dos diferentes tipos de máquinas elétricas é 

apresentada e justificada a máquina selecionada, sendo também apresentado o seu modelo matemático. 

Por fim, são apresentados os algoritmos de controlo mais comummente utilizados para regular os valores 

de velocidade, binário e potência desenvolvidos por uma máquina elétrica. 
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 Máquina Síncrona de Ímanes Permanentes 

As máquinas síncronas, na sua versão mais clássica, são vastamente utilizadas em aplicações de grande 

potência (acima de 1 MW), operando principalmente como geradores em plantas de produção de 

energia. No passado eram também utilizadas para ajustar o fator de potência ou estabilizar a tensão em 

subestações, i.e., operando como compensadores síncronos. No entanto, devido ao desenvolvimento na 

área de eletrónica de potência, nomeadamente nos condicionadores ativos para melhoria da QEE, os 

compensadores síncronos caíram em desuso. Como tal, as máquinas síncronas são utilizadas 

principalmente para operarem como geradores e não como motores. 

Uma máquina síncrona é composta por um estator e um rotor, sendo que a designação atribuída a este 

tipo de máquina deriva do facto de a velocidade de rotação do rotor estar sincronizada com a frequência 

das tensões aplicadas (ou geradas) no estator. Os enrolamentos do estator são distribuídos por três fases 

de forma sinusoidal, podendo ter dois ou mais polos por fase. Por outro lado, o rotor de uma máquina 

síncrona possui um enrolamento de campo que necessita de ser excitado através de uma fonte de 

energia CC para produzir o fluxo magnético necessário à operação da máquina, independentemente do 

funcionamento como motor ou gerador. A ligação entre a fonte CC e o enrolamento de campo é efetuada 

por intermédio de escovas e anéis deslizantes, acarretando custos de manutenção acrescidos para este 

tipo de máquina. Outra desvantagem da máquina síncrona é a incapacidade de arrancar por si mesma, 

uma vez que a produção de binário constante apenas ocorre se a velocidade de rotação do rotor estiver 

sincronizada com as tensões de alimentação. A estrutura básica de uma máquina síncrona pode ser 

vista na Figura 2.1(a). 

Os inconvenientes supracitados tornariam impraticável a utilização de máquinas síncronas para 

aplicações em VEs. De forma a evitar a utilização de escovas, foram propostas abordagens que utilizavam 

um enrolamento de campo alimentado por uma ponte retificadora colocada no rotor, classificada como 

excitação CC brushless [59]. No entanto, uma alternativa à utilização de um enrolamento de campo no 

rotor passa pela utilização de ímanes permanentes, originando a designação de máquina síncrona de 

ímanes permanentes (permanent magnet synchronous machine – PMSM), representada na 

Figura 2.1(b). Neste tipo de máquinas, o fluxo magnético é criado por ímanes permanentemente 

magnetizados, descartando a necessidade de uma fonte de alimentação CC e os respetivos anéis 

deslizantes e escovas. Tal característica contribui para um aumento não só da fiabilidade como também 

da densidade de potência nas PMSMs em relação às tradicionais máquinas síncronas com excitação CC, 
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tornando viável a sua aplicação em VEs. Outras designações para este tipo de máquina incluem brushless 

alternating current (BLAC) e permanent magnet alternating current (PMAC) [60], [61]. 

Os ímanes permanentes são estudados há praticamente um século [62], [63] e são utilizados em PMSMs 

há várias décadas [64], [65]. No entanto, no início da década de 1980 surgiram ímanes permanentes 

baseados em neodímio-ferro-boro [66] e em adições de disprósio [67], com características superiores 

aos ímanes baseados em ferrite, níquel ou cobalto. Como tal, as PMSMs começaram a ganhar a 

popularidade que possuem atualmente durante esta década [68]–[74]. Também nesta década ganhou 

popularidade uma alternativa na construção destas máquinas, nomeadamente colocando os ímanes no 

interior do rotor em vez de à sua superfície [75]. 

  
(a) (b) 

Figura 2.1 – Estrutura de uma máquina síncrona com excitação por: (a) Enrolamento de campo; (b) Ímanes Permanentes. 

Apesar das vantagens das PMSMs, os metais raros como o neodímio e o disprósio utilizados nos ímanes 

permanentes têm sofrido consideráveis aumentos de preço, sendo que a sua disponibilidade se cinge 

praticamente à China e a própria exportação dos mesmos é limitada. Deste modo, alternativas à 

utilização de metais raros têm vindo a ser estudadas, bem como alternativas à utilização dos próprios 

ímanes permanentes [76]–[78]. Apesar disso, as PMSMs são o tipo de máquina elétrica mais utilizado 

em VEs, desde modelos mais citadinos, tais como o Nissan Leaf, Hyundai Kawai, Kia e-Niro e BMW i3 

[79], [80], a modelos de maior performance, tais como o Polestar 2 [81], Porsche Taycan [82] e Rimac 

C-Two [83]. O mesmo se aplica a veículos híbridos, tais como o Toyota Prius, Honda Insight [84], BMW 

Série 3 e Série 5 e [85], [86] e Porsche Panamera [87]. A máquina síncrona com excitação por 

enrolamento de campo é também aplicada em VEs, nomeadamente em modelos do fabricante Renault 

como o Fluence e o Zoe [79], [88]. 

10%

10%
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 Máquina BLDC 

Numa época em que a eletrónica de potência ainda não se encontrava propriamente desenvolvida, as 

máquinas CC eram vastamente utilizadas em aplicações para controlo de velocidade ou de binário, 

apresentando um custo e complexidade de controlo reduzidos. Este tipo de máquinas é usado em 

potências desde alguns W até MW, sendo utilizado em máquinas laminadoras, tração de locomotivas, 

aplicações de robótica e até mesmo brinquedos, por exemplo. 

Tal como as máquinas síncronas, as máquinas CC são compostas por um estator e um rotor, sendo que 

a principal diferença reside no facto de a tensão ser aplicada (ou gerada) no rotor, nomeadamente no 

enrolamento de armadura, ao passo que o campo magnético é gerado no estator. A principal 

desvantagem deste tipo de máquinas, à semelhança das máquinas síncronas com excitação CC, é a 

presença de escovas. Para além disso, as máquinas CC possuem um comutador mecânico que tem 

como função forçar a corrente que atravessa o rotor a tomar constantemente a mesma direção do 

binário, funcionando como um retificador mecânico. Tal como as escovas, o comutador requer 

manutenção periódica. Em relação ao estator, este pode ser constituído quer por um enrolamento de 

campo (Figura 2.2(a)) quer por ímanes permanentes (Figura 2.2(b)), analogamente à constituição do 

rotor de uma máquina síncrona. Quando composta por um enrolamento de campo, a máquina CC pode 

classificar-se como sendo de excitação série, paralela ou composta, sendo que a primeira oferece melhor 

performance a baixas velocidades e a segunda a altas velocidades. A máquina CC de excitação composta 

combina as excitações série e paralelo e, como tal, combina as performances de ambas. Por outro lado, 

quando composta por ímanes permanentes, a máquina CC é também designada por máquina CC de 

excitação independente, uma vez que o campo magnético criado não depende das ligações dos 

enrolamentos. 

  
(a) (b) 

Figura 2.2 – Estrutura de uma máquina CC convencional com excitação por: (a) Enrolamento de campo;  

(b) Ímanes Permanentes. 
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No entanto, também nas máquinas CC é possível descartar a utilização das escovas e do comutador 

mecânico, dando origem às designações de máquina eletronicamente comutada (electronically 

commutated machine – ECM) ou máquina CC sem escovas (brushless direct current – BLDC). Este tipo 

de máquinas possui enrolamentos no estator e ímanes permanentes no rotor, contrariamente às 

máquinas CC convencionais. De facto, as máquinas BLDC são bastante semelhantes às PMSMs (daí a 

designação adicional BLAC para as últimas). Apesar de se tratar de uma máquina CC, os seus 

enrolamentos do estator são distribuídos por três fases, tal como nas BLAC. A principal diferença entre 

ambos os tipos de máquinas consiste no arranjo dos enrolamentos do estator, sendo sinusoidalmente 

distribuídos nas BLAC e uniformemente distribuídos nas BLDC. Esta diferença construtiva faz com que 

a forma de onda das forças contraelectromotrizes seja sinusoidal nas BLAC e trapezoidal nas BLDC, 

sendo a corrente retangular nas últimas [60], [61]. Em [89] é investigada a excitação de máquinas BLAC 

com correntes retangulares, o que permite reduzir a frequência de comutação utilizada no sistema de 

acionamento. Contudo, o binário pulsante é notório, principalmente para baixas velocidades. 

Tal como as PMSMs, as máquinas BLDC existem há mais de meio século [90]–[95]. As primeiras versões 

possuíam o estator à volta do rotor (máquina inrunner ou com rotor interior), como se verifica na maior 

parte das máquinas elétricas. Não obstante, em máquinas BLDC é comum utilizar o estator por dentro 

do rotor (máquina outrunner ou com estator interior) [96]. Na Figura 2.3 é possível visualizar a estrutura 

básica das versões referidas para a máquina BLDC. À semelhança das PMSMs, as máquinas BLDC são 

um objeto de estudo com constantes melhorias, quer a nível estrutural quer a nível de controlo, dadas 

as suas vantagens em relação às máquinas CC convencionais [97]–[104]. 

  
(a) (b) 

Figura 2.3 – Estrutura de uma máquina BLDC com: (a) Rotor interior (inrunner); (b) Estator interior (outrunner). 

A máquina CC pode ser encontrada em veículos híbridos como a primeira geração do Citroën Berlingo 

[84], onde é utilizada a versão clássica desta máquina, mas é mais comummente aplicada em trotinetes, 

bicicletas e motociclos elétricos, nomeadamente a máquina BLDC [105]–[109]. Na literatura pode 
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também ser encontrada a aplicação de um sistema de tração diferencial baseado em duas máquinas 

BLDC para uma cadeira de rodas elétrica [110]. 

 Máquina de Indução 

A máquina de indução, também denominada máquina assíncrona, é responsável por cerca de 35% da 

energia elétrica consumida globalmente [111]. A sua simplicidade e robustez tornam-na na máquina 

predileta em aplicações industriais, podendo ser alimentada diretamente pela rede elétrica sem qualquer 

auxiliar de arranque, ao contrário das máquinas síncronas. Para além disso, a sua capacidade de 

sobrecarga é notável, podendo operar em condições de carga de 150% [112]. As máquinas de indução 

podem classificar-se em diversos tipos, o principal sendo a máquina de indução trifásica com rotor em 

gaiola de esquilo. Existem também versões monofásicas, tipicamente utilizadas em aplicações de menor 

potência (até alguns kW), versões com rotor bobinado, usadas em aplicações de potência elevada 

(centenas de MW) e também versões com alimentação dupla, bastante utilizadas como geradores na 

produção de energia eólica. 

A invenção da máquina de indução não é devida apenas a uma pessoa, mas sim a várias, apesar de 

estar inicialmente associada a Nikola Tesla. As primeiras máquinas de indução surgiram no final do 

século XIX e no início do século XX encontravam-se já estabelecidas, principalmente a versão com rotor 

em gaiola de esquilo, apesar de a versão de rotor bobinado ter surgido primeiro [112]. 

As máquinas de indução são constituídas por um estator e um rotor, sendo o estator muito semelhante 

ao das máquinas síncronas, contendo um número par de polos por cada uma das três fases de 

alimentação e os respetivos enrolamentos obedecendo a uma distribuição sinusoidal. Por outro lado, a 

construção do rotor varia consoante o tipo de máquina de indução. No caso da máquina de indução de 

rotor bobinado, este é composto por enrolamentos que, uma vez que se encontram na parte rotativa da 

máquina, necessitam de escovas e anéis deslizantes na sua construção. A estes enrolamentos podem 

ser conectadas resistências de modo a variar a velocidade da máquina, o que é útil no momento de 

arranque para reduzir a corrente consumida pela mesma. De forma semelhante, as máquinas de indução 

duplamente alimentadas possuem enrolamentos no rotor, mas neste caso devem ser energizados, daí a 

designação de dupla alimentação. Tipicamente, o estator destas máquinas é conectado à rede elétrica, 

enquanto o rotor é conectado a um sistema de acionamento alimentado pela rede. Uma vantagem destas 

máquinas é o facto de o sistema de acionamento não necessitar de ser dimensionado para a potência 

nominal da máquina, já que a maior parte da energia é envolvida no estator. Outra vantagem consiste 
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na regulação do fator de potência, sendo possível utilizar o enrolamento do rotor para trocar potência 

reativa com a rede elétrica. Tal como as máquinas de indução de rotor bobinado, as máquinas de indução 

duplamente alimentadas têm a desvantagem de necessitar de escovas e anéis deslizantes, já que têm 

enrolamentos na sua parte rotativa. 

Contrariamente às máquinas de indução de rotor bobinado e de dupla alimentação, as máquinas de 

indução com rotor em gaiola de esquilo não possuem polos ou enrolamentos no rotor. Tal como o nome 

indica, estas possuem um rotor cilíndrico, sendo as extremidades compostas por anéis e interligadas por 

barras condutoras. Deste modo, o rotor encontra-se permanentemente curto-circuitado, ou seja, é 

possível induzir correntes consideravelmente elevadas com tensões induzidas relativamente baixas. Na 

Figura 2.4 encontra-se esquematizado um esboço simplificado das barras condutoras deste tipo de rotor. 

 
Figura 2.4 – Configuração das barras condutoras do rotor em gaiola de esquilo utilizado nas máquinas de indução. 

O funcionamento de uma máquina de indução é baseado no princípio de indução eletromagnética, ou 

seja, as tensões aplicadas nos enrolamentos do estator induzem correntes no rotor sem quaisquer 

ímanes ou conexão galvânica. Tal verifica-se devido ao campo magnético rotativo originado no estator, 

que atravessa o rotor de forma radial. As correntes induzidas no rotor possuem um movimento axial, 

dando origem a uma força que, devido ao movimento de rotação do rotor, se traduz num binário. Este 

binário é produzido devido ao movimento relativo entre os campos magnéticos do estator e do rotor, pelo 

que se ambos tiverem a mesma velocidade de rotação não serão geradas quaisquer correntes no rotor 

e, consequentemente, não será produzido binário. Deste modo, o rotor de uma máquina de indução é 

como que arrastado pelo campo magnético rotativo do estator, possuindo uma velocidade de rotação 

inferior à deste para a sua correta operação. A este fenómeno dá-se o nome de deslizamento, que pode 

ser definido como o rácio entre a velocidade de deslizamento e a velocidade de sincronismo da máquina, 

sendo que a velocidade de deslizamento é dada pela diferença entre a velocidade de sincronismo e a 

velocidade do rotor. Assim sendo, um deslizamento de 0 corresponde a uma velocidade do rotor nula, 

ao passo que um deslizamento de 1 corresponde a uma velocidade do rotor igual à velocidade de 

sincronismo da máquina. Em ambos os casos, o binário produzido é nulo, pelo que este é diretamente 

proporcional ao deslizamento para pequenos valores deste. Apesar disso, também é possível operar com 

deslizamento negativo, ou seja, a velocidade do rotor ser superior à velocidade de sincronismo, o que se 
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traduz na operação como gerador, sendo que o binário é também negativo. Este facto constitui o motivo 

pelo qual as máquinas de indução são também designadas por máquinas assíncronas. A estrutura básica 

das máquinas de indução pode ser vista na Figura 2.5. 

  
(a) (b) 

Figura 2.5 – Estrutura de uma máquina de indução: (a) Com rotor em gaiola de esquilo;  

(b) Com rotor bobinado/duplamente alimentado. 

Para além das versões anteriormente apresentadas, na literatura pode encontrar-se a implementação de 

ímanes permanentes em máquinas de indução [113]–[115]. Nesta abordagem, ímanes permanentes 

são colocados no interior de um rotor em gaiola de esquilo, proporcionando melhorias em termos de 

fator de potência, eficiência e densidade de potência. Uma vez que as máquinas de indução não possuem 

qualquer mecanismo exclusivamente utilizado para criar o campo magnético necessário à sua operação, 

os enrolamentos do estator necessitam de absorver uma parcela adicional de corrente para efetuar a 

magnetização, o que se traduz num fator de potência e eficiência inferiores em relação às PMSMs. Na 

literatura pode também encontrar-se casos de conversão de máquinas de indução em PMSMs, 

basicamente substituindo o rotor e mantendo o estator original [116], [117]. 

Em relação às versões tradicionais das máquinas síncronas e máquinas CC, as máquinas de indução 

com rotor em gaiola de esquilo possuem a vantagem de não necessitar de energizar partes rotativas, 

como é o caso do enrolamento de campo presente no rotor das máquinas síncronas e do enrolamento 

de armadura presente no rotor das máquinas CC. Para além disso, não possuem ímanes permanentes 

como as PMSMs e as máquinas BLDC, sendo que tal apresenta vantagens e inconvenientes.  

A ausência de ímanes permanentes é vantajosa devido aos motivos previamente referidos, 

nomeadamente devido à utilização de metais raros. No entanto, como referido, as máquinas de indução 

não diferenciam a magnetização da alimentação dos enrolamentos propriamente dita, reduzindo o fator 

de potência. A própria gaiola de esquilo também possui perdas devido às correntes que a atravessem, 

pelo que, numa aplicação visando um VE, tal facto traduz-se numa maior quantidade de energia requerida 
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às baterias, conferindo às máquinas de indução um rendimento inferior ao das suas rivais [60], [61], 

[118]. 

O principal exemplo de sucesso de aplicação da máquina de indução em VEs é protagonizado pelo 

fabricante Tesla, Inc. que, até ao lançamento do VE Model 3, utilizava exclusivamente máquinas de 

indução com rotor em gaiola de esquilo nos seus VEs, nomeadamente os modelos Roadster, Model S e 

Model X. Para além dos modelos do fabricante Tesla, Inc., a máquina de indução pode ser encontrada 

em VEs como o Toyota RAV4, Ford Focus Electric, Mini E e, mais recentemente, Audi e-tron [79], [80]. 

Este tipo de máquina elétrica é também usado em veículos híbridos como o Renault Kangoo, BMW X5 e 

Chevrolet Silverado [84]. 

 Máquina de Relutância 

As máquinas de relutância constituem uma das tecnologias mais recentes de máquinas elétricas, sendo 

também considerada a tecnologia mais simples neste âmbito. A aplicabilidade deste tipo de máquinas 

deve-se consideravelmente ao desenvolvimento da eletrónica de potência e dos sistemas de controlo 

digital. Dentro desta categoria encontram-se as máquinas de passo, vastamente utilizadas desde relógios 

analógicos a aplicações de robótica, máquinas de relutância síncrona (Synchronous Reluctance 

Machine – SynRM) [119] e máquinas de relutância comutada (Switched Reluctance Machine – SRM) 

[120]. 

Contrariamente às máquinas previamente apresentadas, o princípio de operação das máquinas de 

relutância baseia-se na relutância magnética. Esta grandeza é análoga à resistência em circuitos 

elétricos, ou seja, corresponde à oposição sofrida pelas linhas de campo ao longo de um circuito 

magnético. Desta forma, este tipo de máquinas apresenta uma característica que as restantes máquinas 

não possuem, nomeadamente o facto de ter binário de retenção (ou binário de relutância), sendo que 

tal se verifica devido aos diferentes valores de relutância existentes para as diferentes linhas de campo 

magnético. Como tal, estas máquinas são também designadas por máquinas de relutância variável. 

Apesar de as máquinas de relutância serem constituídas por um estator e um rotor, a sua construção 

difere daquela das máquinas anteriormente apresentadas. Em relação ao rotor, não são utilizados 

quaisquer ímanes ou enrolamentos, advindo na sua construção simples. O rotor é, então, construído em 

ferro leve, possuindo polos salientes. Por outro lado, o estator contém os enrolamentos a ser energizados, 

estando distribuídos por três fases e podendo ter dois ou mais polos por fase, tal como verificado nas 
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máquinas síncronas, de indução e BLDC. De facto, o estator de uma SynRM é semelhante aos referidos, 

diferindo no rotor que, geralmente, é cortado em secções de forma a criar guias e barreiras de fluxo 

magnético. Por outro lado, nas SRMs e máquinas de passo, tanto o estator como o rotor possuem polos 

salientes, sendo que o estator possui um número de polos superior ao do rotor para evitar o bloqueio do 

mesmo numa determinada posição. Como tal, os dois últimos tipos de máquinas partilham a mesma 

construção e diferem essencialmente no controlo aplicado: enquanto as máquinas de passo são 

operadas de forma a que o rotor apenas altere a sua posição periodicamente (sob a forma de passos), 

as SRMs são controladas de forma a que o rotor tenha um movimento o mais contínuo possível [60], 

[61]. Na Figura 2.6 pode ver-se a estrutura básica das máquinas de relutância do tipo SynRM e SRM. 

  
(a) (b) 

Figura 2.6 – Estrutura de uma máquina de relutância: (a) SynRM; (b) SRM. 

Tendo em conta os aspetos referidos, as máquinas de relutância aliam a eficiência das máquinas 

síncronas, uma vez que não possuem deslizamento, à ausência de ímanes permanentes, como verificado 

nas máquinas de indução, para além do facto de a sua construção ser mais simples do que ambos os 

tipos referidos de máquinas. Contudo, as suas principais desvantagens são o ruído audível e o ripple no 

binário produzido, que consegue ser atenuado com algumas abordagens como aumentar o número de 

polos, mas nunca ficando tão reduzido como nas tecnologias de máquinas mais tradicionais. Algumas 

melhorias têm sido propostas, como segmentar o estator através da utilização de núcleos em forma de 

C [121], [122] ou em forma de E [123], [124], segmentar o rotor [125] e minimizar o ripple através do 

próprio sistema de controlo relativo ao binário aplicado [126]–[128], no caso das SRMs, e utilizar 

enrolamentos fracionariamente concentrados [129], enrolamentos multicamada [130] ou enrolamentos 

com configurações estrela-triângulo combinadas [131], no caso das SynRMs. 

Tal como se verifica nas máquinas de indução, podem ser adicionados ímanes permanentes às máquinas 

de relutância. Esta abordagem proporciona dois graus de liberdade para a produção de binário, 

nomeadamente pela relutância magnética e pelos ímanes permanentes. A adição de ímanes 
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permanentes pode ser estudada em [132], [133] para SRMs e em [134], [135] para SynRMs, tratando-se 

de uma abordagem especialmente estudada para esta última, dando origem aos termos permanent 

magnet assisted synchronous reluctance ou synchronous reluctance permanent magnet (SRPM). 

Apesar das suas desvantagens, as máquinas de relutância constituem uma tecnologia promissora no 

âmbito da mobilidade elétrica, facto corroborado pela investigação considerável da qual têm sido alvo 

nos últimos anos [136]–[145]. O VE Tesla Model 3 é um exemplo de aplicação da máquina SRPM, sendo 

combinada com uma máquina de indução nas versões dual motor para aliar a eficiência da primeira à 

performance da segunda [146]. Apesar de comercialmente referirem possuir PMSMs, os VEs BMW i3/i8 

e Jaguar I-Pace utilizam rotores salientes, possuindo, na prática, máquinas do tipo SRPM [147]. De facto, 

o fabricante BMW tem introduzido saliência no rotor das suas PMSMs de forma a proporcionar binário 

de relutância para além do binário criado por ação dos ímanes permanentes, seguindo um pouco o 

caminho inverso da introdução de ímanes permanentes em SynRMs [148]. Tal reforça a ideia de que a 

combinação das PMSMs e das SynRMs pode ser mais vantajosa do que a utilização de PMSMs por si 

só. Em relação a SRMs, um exemplo de aplicação é o veículo híbrido Holden ECOmmodore [84], havendo 

também patentes ativas em relação a este tipo de máquina elétrica pelos grupos automóveis Jaguar 

Land Rover [149] e Toyota Motor Corp [150]. Em 2020, a BMW anunciou um investimento numa 

empresa especializada em SRMs [151]. 

 Outros Tipos de Máquinas Elétricas 

Para além dos quatro tipos base apresentados de máquinas elétricas, existem máquinas que não se 

enquadram em nenhuma das categorias abordadas. De facto, as máquinas em questão combinam 

características intrínsecas de mais do que um tipo elementar de máquina. Esta abordagem combinatória 

pode ser utilizada com diversas finalidades, tais como criar máquinas com performance melhorada, de 

menor custo ou reduzir a utilização de ímanes permanentes e os seus inconvenientes associados ou até 

mesmo eliminá-la, como é o caso das configurações de máquinas magnetless. Para além destas 

abordagens relativamente recentes, são também abordadas tecnologias mais estabelecidas e empregues 

em aparelhos utilizados no quotidiano. 

2.6.1 Máquina Universal 

Uma máquina universal é, basicamente, uma máquina CC de excitação série modificada para operar 

tanto em CC como em CA, daí a designação de universal. É uma máquina bastante utilizada em 
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aparelhos domésticos, como aspiradores, máquinas de lavar e secadores de cabelo, muito devido à sua 

simplicidade e flexibilidade, sendo capaz de operar a altas velocidades de rotação (até 12000 rpm) [61]. 

A Figura 2.7 ilustra a estrutura básica deste tipo de máquina. 

Apesar de se tratar de uma máquina estabelecida há várias décadas [152]–[154], no presente século 

ainda é efetuada investigação sobre a mesma [155]–[163]. Estas máquinas ganharam popularidade 

devido ao facto de conseguirem operar a alta velocidade com uma alimentação monofásica, pelo que as 

alternativas como as máquinas síncronas ou as máquinas de indução estavam limitadas pela frequência 

da tensão de alimentação. Atualmente, graças aos variadores eletrónicos de velocidade (VEVs), as 

referidas alternativas não sofreriam do mesmo problema, mas a eletrónica de potência adjacente às 

máquinas universais vence pela simplicidade, podendo utilizar-se apenas um tríodo para corrente 

alternada (triode for alternating current – TRIAC) e o respetivo controlo de fase para regular a velocidade 

(através da tensão) ou o binário (através da corrente) da máquina. Tal como nas máquinas CC 

tradicionais, a presença de escovas limita a aplicabilidade destas máquinas a baixas potências [61], 

porém tratando-se paradoxalmente de um tipo de máquina elétrica bastante utilizado em locomotivas 

[164], [165]. 

 
Figura 2.7 – Estrutura de uma máquina universal. 

2.6.2 Máquina de Histerese 

A máquina de histerese é um tipo de máquina síncrona que funciona devido a histerese e correntes 

parasitas, fenómenos vulgarmente indesejáveis em elementos magnéticos. Enquanto o estator destas é 

semelhante ao das restantes máquinas síncronas, o rotor é basicamente um cilindro de baixa espessura 

construído a partir de material com elevada retentividade magnética, tipicamente aço e cobalto. Esta 

propriedade faz com que as perdas por histerese nestes materiais sejam consideráveis quando sujeitas 

a CA. Na Figura 2.8 pode ver-se a estrutura básica de uma máquina de histerese, onde a simplicidade 

do rotor é notória. 
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Figura 2.8 – Estrutura de uma máquina de histerese. 

Apesar das suas propriedades invulgares, uma máquina de histerese opera de forma semelhante a uma 

máquina de indução e a uma máquina síncrona. No arranque, este tipo de máquina comporta-se de 

forma semelhante a uma máquina de indução com rotor em gaiola de esquilo, uma vez que o rotor tenta 

acompanhar o campo magnético girante produzido no estator. O binário desenvolvido no rotor deve-se 

às perdas por histerese no mesmo. À medida que estas perdas aumentam, o rotor fica cada vez mais 

magnetizado, funcionando como uma espécie de íman permanente. Graças à retentividade magnética, 

o rotor consegue atingir a velocidade de sincronismo, deixando de funcionar como uma máquina de 

indução e passando a funcionar como uma máquina síncrona [166]. 

Estas máquinas são utilizadas em aplicações de baixa potência e apresentam a vantagem de não sofrer 

quaisquer oscilações quando lhes é aplicada ou retirada carga, sendo que as perdas por histerese 

amortecem tais transitórios [167]. Para além disso, de modo a reduzir a corrente no estator e aumentar 

o binário produzido, pode sobrexcitar-se a máquina enquanto o rotor não atinge a velocidade de 

sincronismo ou efetuar uma sobrexcitação de curta duração (e.g., um ciclo da frequência de 

alimentação), dotando a máquina com características semelhantes às de uma PMSM [168]. A 

performance de uma máquina de histerese com ímanes permanentes contidos no rotor foi alvo de 

investigação na década de 1980, nomeadamente utilizando ferrite [169] e neodímio-ferro-boro [170]. Em 

[171] é possível analisar um circuito equivalente para este tipo de máquina utilizando ímanes 

permanentes, e em [172] é apresentado um design para máquinas de histerese com ímanes 

permanentes tendo em vista a sua aplicação em VEs. Apesar de se tratar de um tipo de máquina 

relativamente desconhecido, a sua simplicidade e robustez, baixa corrente de arranque e binário 

praticamente independente da velocidade fizeram recentemente ressurgir o interesse pelas máquinas de 

histerese, tanto para versões sem ímanes permanentes [173]–[178] como para versões com ímanes 

permanentes [179]–[181]. 
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2.6.3 Máquina Brushless Duplamente Alimentada 

O princípio inerente às máquinas brushless duplamente alimentadas remonta à conexão de máquinas 

de indução em cascata. Este procedimento era utilizado em locomotivas, laminadoras e ventoinhas para 

obter várias velocidades de operação, tendo sido patenteado por Steinmetz [182] e pela empresa 

Siemens & Halske (atual Siemens) [183] separadamente no final do século XIX. Nos primórdios do século 

XX, este princípio foi aplicado a máquinas de indução de rotor bobinado, onde os anéis deslizantes da 

primeira máquina (ligada à rede elétrica) eram conectados ao estator da segunda máquina [184], [185]. 

Na década de 1970 surgiram as primeiras máquinas a emular o funcionamento de duas máquinas de 

indução em cascata (self-cascaded), já utilizando o termo brushless, com rotor em gaiola de esquilo 

[186] e com rotor bobinado [187]. Dada a sua superioridade, o design de rotores em gaiola de esquilo 

tendo em conta as máquinas brushless duplamente alimentadas foi também alvo de investigação [188]. 

Ainda na década de 1970 foi proposta uma configuração de máquina brushless self-cascaded, também 

baseada em máquinas de indução, capaz de recuperar a energia proveniente do deslizamento com 

auxílio de um conjunto retificador-inversor, estando os enrolamentos de um dos estatores ligados à rede 

elétrica e os restantes ao retificador [189]. 

Apesar de as máquinas brushless duplamente alimentadas serem inicialmente estudadas com base em 

máquinas de indução, também na década de 1970 começaram a ser aplicadas com características das 

máquinas de relutância. Em [190] é apresentada uma máquina de indução cageless, possuindo um rotor 

sem quaisquer enrolamentos ou gaiola de esquilo, semelhante ao rotor das SynRMs. O estator era 

composto por dois conjuntos de enrolamentos, o principal sendo alimentado por tensões sinusoidais e o 

secundário podendo ser curto-circuitado ou energizado com CC, fazendo a máquina operar como 

máquina de indução ou como máquina síncrona, respetivamente. Era também possível energizar o 

segundo conjunto de enrolamentos com tensões CA de frequência diferente da utilizada nos 

enrolamentos principais, permitindo variar a velocidade de rotação. Apesar de não se tratar de uma 

máquina de relutância, esta máquina deu origem à máquina de relutância duplamente alimentada, 

operando de forma semelhante ao modo síncrono da máquina previamente referida, ou seja, contendo 

no estator um enrolamento de excitação CC para além dos enrolamentos convencionais [191]. A 

operação com velocidade variável de máquinas semelhantes com um rotor constituído por polos salientes 

foi analisada em [192] com enrolamentos de campo CA e, mais tarde, em [193] com CC. 

Assim sendo, a categoria de máquinas brushless duplamente alimentadas engloba dois tipos de 

máquinas, nomeadamente as máquinas de indução brushless duplamente alimentadas (Figura 2.9(a)) 
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e as máquinas de relutância brushless duplamente alimentadas (Figura 2.9(b)). A versão tradicional da 

máquina de indução duplamente alimentada partilha as características das máquinas referidas à exceção 

do facto de não ser brushless, tal como a precursora máquina de indução em cascata. Uma vantagem 

destas máquinas é o facto de o seu sistema de acionamento não necessitar de ser dimensionado para 

a potência total da máquina, sendo que o enrolamento principal (também denominado enrolamento de 

potência) lida com a maior porção da energia envolvida, tendo o enrolamento secundário (também 

denominado enrolamento de controlo) conectada a eletrónica de potência. 

  
(a) (b) 

Figura 2.9 – Estrutura de uma máquina brushless duplamente alimentada: (a) Indução; (b) Relutância. 

Tal como as máquinas de indução duplamente alimentadas, as máquinas brushless duplamente 

alimentadas são capazes de emular a operação de três tipos de máquinas diferentes: máquina de 

indução convencional, curto-circuitando o enrolamento secundário; máquina síncrona, alimentando o 

enrolamento secundário com tensão CC; máquina de indução duplamente alimentada, quando ambos 

os conjuntos de enrolamentos são energizados de forma semelhante. A operação como máquina de 

indução quando o enrolamento secundário é curto-circuitado dota este tipo de máquina de um nível 

acrescido de tolerância a falhas, permanecendo em funcionamento mesmo que haja falha no sistema 

de acionamento [194], [195]. Ambas as variantes brushless desta categoria de máquinas têm sido alvo 

de interesse na última década, sendo uma alternativa às tradicionais máquinas de indução duplamente 

alimentadas utilizados na conversão de energia eólica [196]–[198]. Para além disso, é possível utilizar o 

sistema de acionamento para controlar o fator de potência da máquina [199], [200]. De entre as versões 

brushless duplamente alimentadas, a versão de relutância adquire especial destaque por não apresentar 

perdas no rotor para além das magnéticas. Uma comparação entre os dois tipos de máquinas, que 

diferem essencialmente no rotor, é efetuada em [201], verificando-se que a versão de indução vê o seu 

binário afetado pelas componentes harmónicas relativas aos números de polos dos enrolamentos do 

estator. Apesar de o rotor em gaiola de esquilo oferecer melhor performance no arranque e na operação 
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como máquina de indução, o rotor axialmente laminado da versão de relutância oferece melhores 

resultados para as operações síncrona e duplamente alimentada para variação de velocidade. Não 

obstante, versões com rotores híbridos foram propostas em [202]–[204], contendo pormenores 

construtivos dos rotores de indução e de relutância. 

Recentemente, novas versões e melhorias para as máquinas brushless duplamente alimentadas têm 

vindo a ser propostas [205]–[209]. Uma vez que se trata de uma tecnologia promissora de máquina 

elétrica, ainda em crescimento, vários desafios têm de ser ultrapassados tendo em vista a sua 

disseminação, nomeadamente no que concerne à eficiência, densidade de potência, densidade de 

binário, ripple de binário e o próprio processo de fabrico em relação às suas concorrentes diretas, como 

é o caso da tradicional máquina de indução duplamente alimentada recorrendo a escovas e anéis 

deslizantes. Os referidos desafios, juntamente com uma revisão exaustiva acerca das máquinas 

brushless duplamente alimentadas, são investigados em [210]. 

2.6.4 Máquina CC de Dupla Saliência 

As máquinas CC de dupla saliência combinam características das máquinas BLDC e das SRMs. Esta 

tecnologia foi inicialmente proposta em [211] utilizando ímanes permanentes num estator composto por 

polos salientes, tal como numa SRM, sendo o rotor também semelhante ao destas máquinas 

(Figura 2.10(a)). No entanto, de modo a visar uma abordagem magnetless, pode efetuar-se uma 

mudança aparentemente retrógrada, nomeadamente substituindo os ímanes permanentes por um 

enrolamento de campo (Figura 2.10(b)). Esta mudança é conveniente pois os elementos em questão 

encontram-se no estator e não no rotor, ao contrário das tradicionais máquinas síncronas e CC. Como 

tal, não é necessário providenciar energia a partes rotativas, descartando a necessidade de utilizar 

escovas. 

A excitação CC requerida por este enrolamento permite um melhor controlo do fluxo magnético da 

máquina do que nas máquinas que utilizam ímanes permanentes, o que é uma vantagem para operação 

em altas velocidades de rotação ou situações de maior binário requerido. Contudo, as máquinas CC de 

dupla saliência com enrolamento de campo apresentam um volume e peso superiores às suas análogas 

de ímanes permanentes devido ao cobre adicional utilizado para o enrolamento de campo, bem como 

uma eficiência menor devido às perdas no mesmo. Este tipo de máquinas é também designado por 

máquina brushless de dupla saliência duplamente alimentada (o termo não deve ser confundido com 

máquina brushless de relutância duplamente alimentada, analisado na secção anterior), uma vez que o 
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estator possui dois tipos de enrolamentos [212], [213]. O seu funcionamento como gerador é estudado 

em [214] para aplicações automóveis. Em [215] é proposta uma categoria de máquinas denominada 

máquinas de relutância de fluxo variável, tendo uma estrutura semelhante às máquinas de dupla 

saliência mas diferindo na disposição dos enrolamentos de campo. Este tipo de máquinas oferece melhor 

performance em termos de ripple de binário, ruído audível e flexibilidade de construção em termos do 

número de polos do estator e do rotor comparativamente às SRMs e máquinas CC de dupla saliência 

[216]–[219]. Para além das versões analisadas, é também possível obter configurações de máquinas 

CC de dupla saliência com excitação híbrida, ou seja, possuindo ímanes permanentes e excitação CC 

simultaneamente, como representado na Figura 2.10(c) [220], [221]. Uma versão híbrida com dois 

estatores é proposta em [222]. 

   
(a) (b) (c) 

Figura 2.10 – Estrutura de uma máquina CC de dupla saliência com excitação por: (a) Ímanes Permanentes;  

(b) Enrolamento de campo; (c) Híbrida. 

2.6.5 Máquina CC de Fluxo Comutado 

Este tipo de máquinas é bastante semelhante ao previamente apresentado, tendo como principal 

diferença a possibilidade de estabelecer um fluxo magnético bipolar. Esta tecnologia foi proposta em 

[223] sob a designação de máquina de inversão de fluxo, tratando-se de uma versão monofásica e, tal 

como a primeira proposta de máquina CC de dupla saliência, era provida de ímanes permanentes como 

elemento criador de fluxo magnético, como visível na Figura 2.11(a). 

Este tipo de máquinas caracteriza-se por baixos valores de indutância e inércia, favorecendo a 

implementação em aplicações de alta velocidade. Tal como nas máquinas CC de dupla saliência, o fluxo 

magnético nas máquinas CC de fluxo comutado possui uma forma de onda triangular, com a diferença 

de possuir valor médio nulo ao longo de uma rotação completa do rotor. No entanto, o fluxo magnético 

nas primeiras acaba por anular-se nas posições do rotor mais distantes dos ímanes permanentes, não 

produzindo força magnetomotriz. Nas máquinas de fluxo comutado, o fluxo magnético inverte a sua 

polaridade em vez de simplesmente se anular, pelo que a força magnetomotriz adquire uma forma de 
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onda quadrada, i.e., com apenas dois níveis em vez de três. Deste modo, as máquinas CC de fluxo 

comutado são capazes de operar nos quatro quadrantes de conversão de energia (cujos eixos são 

constituídos pelo fluxo magnético e pela força magnetomotriz), ao contrário das máquinas CC de dupla 

saliência que operam apenas em dois. 

Tal como os tipos de máquinas previamente analisados, as máquinas CC de fluxo comutado contam 

também com uma variante magnetless, possuindo um enrolamento de campo em vez de ímanes 

permanentes (Figura 2.11(b)) [224]. Os prós e contras verificados para o tipo de máquinas analisado 

anteriormente em relação ao seu análogo com ímanes permanentes mantêm-se válidos para a máquina 

CC de fluxo comutado. Para além disso, este tipo de máquinas consiste numa solução de baixo custo, 

quer em termos da máquina em si quer do seu sistema de acionamento [225]. A controlabilidade da 

corrente de campo traduz-se numa vantagem adicional, sendo que este tipo de máquinas é passível de 

operar quer como uma máquina BLDC quer como uma máquina BLAC, dependendo da forma de onda 

do fluxo magnético produzido [213], [226]. Esta propriedade permite a implementação de uma caixa de 

velocidades eletrónica, uma vez que a operação como BLAC favorece alto binário a baixa velocidade 

(mudança baixa), enquanto a operação como BLDC favorece baixo binário a alta velocidade (mudança 

elevada) [227]. Tal como nas máquinas CC de dupla saliência analisadas na secção anterior, é possível 

a utilização de configurações híbridas, ou seja, utilizando ímanes permanentes e um enrolamento de 

campo, como visível na Figura 2.11(c) [228]. De referir que a disseminação de máquinas de dupla 

saliência com ímanes permanentes no estator deu origem à utilização de PMSMs com a mesma 

abordagem [229], [230]. 

   
(a) (b) (c) 

Figura 2.11 – Estrutura de uma máquina CC de fluxo comutado com excitação por: (a) Ímanes Permanentes;  

(b) Enrolamento de campo; (c) Híbrida. 

2.6.6 Máquina de Relutância Vernier 

A máquina de relutância vernier foi proposta em [231] como sendo uma máquina síncrona não-excitada 

(ou de relutância), utilizando o princípio de vernier. Este princípio, que deu origem ao instrumento de 
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medição homónimo utilizado com uma escala móvel para efetuar leituras de frações da menor divisão 

existente numa escala fixa, faz com que um pequeno deslocamento do rotor de uma máquina deste tipo 

se traduza num deslocamento considerável nos eixos de permeância, i.e., a grandeza inversa da 

relutância e análoga à condutância em circuitos elétricos. 

Neste tipo de máquinas, o rotor gira a uma frequência inferior à frequência do campo magnético criado 

pelos enrolamentos do estator, sendo que o binário desenvolvido é tanto maior quanto maior for o rácio 

entre a frequência do campo magnético e a frequência de rotação do rotor. Como tal, esta máquina 

funciona como uma caixa de velocidades magnética, sendo indicada para aplicações de elevado binário 

a baixa velocidade. À semelhança das máquinas CC de dupla saliência e de fluxo comutado, estas 

possuem polos salientes tanto no estator como no rotor. Através do espaçamento utilizado nos polos do 

estator e do rotor é possível manipular a relação de transmissão da máquina. Esta razão é dada pelo 

quociente entre o espaçamento dos polos do estator e a diferença entre os espaçamentos dos polos do 

estator e do rotor. Alternativamente, a razão pode ser calculada pelo quociente entre o número de polos 

do rotor e a diferença entre o número de polos do rotor e do estator. Deste modo, a relação de 

transmissão resulta em valores negativos quando o estator possui mais polos do que o rotor, originando 

um movimento de rotação no sentido contrário ao do campo magnético criado, pelo que é comum nestas 

máquinas que o rotor contenha um número mais elevado de polos do que o estator. Outra característica 

deste tipo de máquinas é o facto de a velocidade de rotação do rotor não depender do número de polos 

do estator, dependendo apenas da frequência de alimentação e do número de polos do rotor. 

Apesar da sua construção simples e capacidade de produzir binários elevados a baixas velocidades, esta 

máquina possui uma baixa eficiência devido à velocidade relativa entre o campo magnético e o rotor, 

bem como um fator de potência reduzido (entre 0,2 e 0,4) devido à componente predominantemente 

reativa da corrente dos enrolamentos [213]. Segundo o seu inventor [231], uma máquina de relutância 

vernier deve ser projetada para uma velocidade máxima de cerca de 200 rpm e deve possuir um elevado 

rácio binário-inércia, permitindo assim arrancar sem qualquer meio auxiliar, uma vez que se trata de 

uma máquina síncrona. De salientar o facto de a publicação datar da década de 1960, pelo que o 

acionamento de máquinas elétricas ainda se encontrava numa fase rudimentar. 

Ao contrário dos dois tipos de máquinas CC de dupla saliência analisados, a versão magnetless 

corresponde à versão original da máquina de relutância vernier, como representado na Figura 2.12(a). 

Uma máquina deste tipo utilizando ímanes permanentes foi proposta em [232], mais de trinta anos após 

a primeira versão. Nesta abordagem são colocados ímanes permanentes tanto no estator como no rotor, 
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como se pode constatar na Figura 2.12(b), sendo que esta máquina supera tanto as PMSMs como as 

máquinas de relutância vernier em termos de produção de binário, considerando que os diferentes tipos 

de máquinas possuem as mesmas características [233]. Uma versão de excitação dupla foi proposta em 

[234], conjugando as vantagens construtivas das versões com e sem ímanes permanentes. A máquina 

em questão era composta por dois estatores, tendo sido mais tarde proposta uma versão de ímanes 

permanentes com dois rotores [235]. Em relação às restantes versões da máquina de relutância vernier, 

a abordagem com dois rotores oferece uma maior densidade de binário devido à existência de dois 

entreferros (air gaps), bem como perdas no cobre inferiores àquelas da versão duplamente excitada. De 

salientar o facto de a dupla excitação a que este tipo de máquinas se refere se deve à existência de dois 

conjuntos de enrolamentos no estator, pelo que uma versão de máquina de relutância vernier com 

ímanes permanentes e um enrolamento de campo foi efetivamente proposta em [236]. A Figura 2.12(c) 

mostra um esquema básico da referida abordagem. 

   
(a) (b) (c) 

Figura 2.12– Estrutura de uma máquina de relutância vernier: (a) Sem excitação; (b) Com excitação por ímanes 

permanentes; (c) Com excitação por ímanes permanentes e enrolamento de campo. 

O desenvolvimento de caixas de velocidade magnéticas que empregam ímanes permanentes não é uma 

temática recente [237], [238], podendo ser aplicadas juntamente com PMSMs, resultando numa 

estrutura com dois rotores a operar a velocidades de rotação diferentes [239]. Contudo, o princípio da 

máquina de relutância vernier deu origem a um procedimento antidogmático no design de PMSMs, 

estabelecendo uma relação de transmissão através da relação entre os números de polos no estator e 

no rotor. Este último é montado no exterior, estando separado do estator por um conjunto de segmentos 

estacionários em ferro. Estes segmentos permitem a modulação do fluxo magnético criado, pelo que os 

autores denominaram este tipo de máquina como PMSM de fluxo modulado, revelando uma maior 

capacidade de ventilação e, por conseguinte, maior densidade de binário que as PMSMs convencionais 

e com caixa de velocidades magnética integrada [240]. Este tipo de máquina encontra-se esquematizado 

na Figura 2.13. Uma análise detalhada de máquinas de fluxo modulado é efetuada em [241]. Em [242] 

é empregue uma máquina de relutância vernier com ímanes permanentes e fluxo modulado, contendo 
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dois estatores e dois rotores, a operar como uma transmissão continuamente variável eletrónica 

(electronic continuously variable transmission – ECVT) em veículos híbridos plug-in. Recentemente, o 

princípio de fluxo modulado tem sido também aplicado em máquinas brushless duplamente alimentadas 

[243]–[245]. Para além disso, o princípio utilizado nas máquinas de relutância vernier pode ser também 

aplicado com características de fluxo comutado [246]. Uma versão semelhante a esta é denominada 

máquina de relutância vernier híbrida, utilizando ímanes permanentes apenas no estator [247]. 

 
Figura 2.13 – Estrutura de uma máquina de fluxo modulado baseada numa PMSM. 

Recentemente, melhorias adicionais têm vindo a ser propostas em relação às máquinas de relutância 

vernier utilizando ímanes permanentes, tais como dispor os ímanes de forma radial ao longo do rotor, 

permitindo aumentar o fator de potência para valores superiores a 0,9 [248], e utilizar ímanes em forma 

de V, tirando partido das componentes harmónicas do fluxo magnético e diminuindo o ripple de binário 

[249]. Em relação ao posicionamento dos ímanes permanentes em máquinas de relutância vernier, uma 

comparação é efetuada em [250] em termos de ripple de binário, utilização de ímanes permanentes e 

distribuição da densidade de fluxo magnético, constatando-se uma melhor performance em termos de 

binário quando os ímanes são colocados no rotor, mas uma menor utilização dos mesmos quando 

montados superficialmente no estator, tal como na máquina de relutância vernier de fluxo comutado. 

2.6.7 Máquina de Relutância Vernier Duplamente Alimentada 

Para além das variantes investigadas para a máquina de relutância vernier, de modo a aumentar o fator 

de potência deste tipo de máquinas pode ser utilizada uma configuração duplamente alimentada, i.e., 

utilizando um enrolamento de campo adicional, como representado na Figura 2.14. Este enrolamento 

pode ser colocado tanto no rotor como no estator, tendo a desvantagem de necessitar de escovas e anéis 

deslizantes no primeiro caso e de requerer um circuito magnético, distribuição térmica e fabrico mais 

sofisticados no segundo caso. Para além disso, este enrolamento de campo pode ser alimentado tanto 

com CA como CC, originando os termos máquina CA de relutância vernier ou máquina CC de relutância 
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vernier, respetivamente. Apesar da nomenclatura, ambas as variantes consistem em máquinas CA, 

operando com correntes polifásicas sinusoidais [213]. 

 
Figura 2.14 – Estrutura de uma máquina de relutância vernier duplamente alimentada. 

A abordagem de alimentação dupla começou por ser utilizada nas máquinas brushless de relutância 

duplamente alimentadas, como previamente analisado em [192], [193], visando uma solução alternativa 

às tradicionais máquinas de indução duplamente alimentadas com escovas e anéis deslizantes. Esta 

abordagem foi aplicada a máquinas de relutância vernier em [251] quer com excitação CC quer CA, 

verificando-se uma melhor performance para o segundo caso. Adicionalmente, estas abordagens 

serviram de base ao desenvolvimento de máquinas síncronas sem ímanes permanentes, utilizando um 

enrolamento de campo no estator [252], [253]. O fator de potência nas máquinas CC de relutância 

vernier é analisado em [254], onde é estudada a influência de pormenores construtivos e da corrente de 

campo no mesmo. A influência da configuração do enrolamento de campo em máquinas CC de relutância 

vernier é analisada em [255] e uma comparação entre este tipo de máquinas e as SynRMs é efetuada 

em [256], verificando-se uma melhor performance em termos de fator de potência e binário médio para 

as SynRMs, mas uma melhor performance em termos de ripple de binário e capacidade de sobrecarga 

(para a utilização de enrolamentos concentrados em vez de distribuídos) para as máquinas CC de 

relutância vernier. 

2.6.8 Máquina de Ímanes Permanentes com Memória 

A grande maioria das PMSMs utilizadas atualmente possui ímanes permanentes de neodímio-ferro-boro, 

caracterizados por um elevado nível de magnetização, i.e., elevada retentividade magnética (grandeza 

que mede o fluxo magnético retido num dado material após deixar de lhe ser aplicado um campo 

magnético externo) e elevada coercividade magnética (grandeza que mede a capacidade de um material 

em resistir a um campo magnético externo sem ficar desmagnetizado). Estas características constituem 

as principais vantagens das PMSMs em relação a outros tipos de máquinas elétricas, bem como as 
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principais vantagens dos ímanes permanentes de neodímio-ferro-boro relativamente a outras tecnologias, 

tais como a ferrite. No entanto, em situações de operação a elevadas velocidades em PMSMs, de modo 

a diminuir o fluxo magnético na máquina estabelecido pelos ímanes permanentes (operação denominada 

por enfraquecimento de campo (field weakening ou flux weakening)), são requeridas correntes nos 

enrolamentos do estator que serão tanto mais elevadas quanto mais intensa for a magnetização dos 

ímanes permanentes. Para além disso, estas correntes necessitam de ser aplicadas constantemente 

para se obter a magnetização desejada na máquina elétrica, pelo que, para operação prolongada nesta 

zona de funcionamento, a máquina operará com correntes elevadas durante tempo considerável. 

A fim de contornar os inconvenientes das PMSMs com ímanes permanentes de neodímio-ferro-boro no 

que diz respeito à zona de operação de enfraquecimento de campo, na literatura foi proposto um tipo de 

máquinas elétricas denominado máquinas de ímanes permanentes com memória [257]. Este tipo de 

máquinas possui esta designação devido ao facto de “memorizar” o fluxo magnético pretendido nos seus 

ímanes permanentes, estes sendo baseados em tecnologias de menores níveis de magnetização, tais 

como alumínio-níquel-cobalto. Similarmente à operação dos gravadores de cassetes, através da aplicação 

de um pulso de corrente de curta duração nos enrolamentos do estator é possível variar a magnetização 

dos ímanes permanentes, não sendo necessário aplicar corrente continuamente para manter a 

magnetização pretendida, ao contrário do que se verifica nas máquinas convencionais contendo ímanes 

permanentes. Para além disso, esta magnetização é independente da componente do fluxo magnético 

criada devido à produção de binário na máquina. 

As máquinas de ímanes permanentes com memória podem ser construídas de duas formas, cada uma 

permitindo um tipo de operação relativamente à sua magnetização, nomeadamente a operação com 

fluxo variável e com alteração de polos. A operação com fluxo variável consiste na configuração mais 

comum, permitindo uma alteração uniforme do fluxo magnético criado pelos ímanes permanentes. Por 

outro lado, a operação com alteração de polos permite que o fluxo magnético seja anulado apenas em 

determinados ímanes permanentes, permitindo alterar o número de polos efetivamente em utilização na 

máquina. Esta abordagem, inicialmente apresentada em [258], é vantajosa na medida em que um 

número elevado de polos é favorável para a operação a baixa velocidade e elevado binário, ao passo que 

um número reduzido de polos favorece a operação a elevada velocidade e baixo binário. 

Para além das máquinas de ímanes permanentes com memória com apenas um conjunto de 

enrolamentos, baseadas nas PMSMs, na literatura foi também proposta uma versão com um 

enrolamento de campo, baseada na máquina CC de dupla saliência com excitação híbrida [259]–[261]. 
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Em [262], [263] é proposto um tipo de máquina de ímanes permanentes designada por memória dual 

ou memória híbrida, combinando características das máquinas de ímanes permanentes com memória 

previamente referidas (com excitação CA e CC) e das máquinas CC de dupla saliência com excitação 

híbrida. Este tipo de máquinas contém ímanes permanentes de alumínio-níquel-cobalto e 

neodímio-ferro-boro, os primeiros funcionando para efeitos de sintonização do fluxo magnético, tal como 

nas máquinas de ímanes permanentes com memória, e os segundos funcionando como mecanismo 

auxiliar na criação de fluxo magnético, contribuindo para aumentar a densidade de binário e a eficiência 

da máquina. Por sua vez, o princípio de memória dual ou híbrida dá origem a dois tipos de configurações, 

nomeadamente série e paralelo, sendo que a configuração dual original consiste numa ligação magnética 

em paralelo entre ímanes permanentes adjacentes de tipos diferentes. Esta ligação apresenta um efeito 

de acoplamento cruzado entre ambos os tipos de ímanes permanentes, sendo que a magnetização de 

cada tipo de íman interfere na magnetização do outro. Para colmatar este fenómeno surgiu a ligação 

série de ímanes permanentes adjacentes de tipos diferentes, pelo que esta configuração é comummente 

denominada híbrida série [264], [265]. Uma configuração combinando ambas as abordagens série e 

paralelo é proposta em [266]. De referir que as configurações de alteração de polos também podem ser 

aplicadas em máquinas de ímanes permanentes de memória dual, inclusive sendo mais comum a 

utilização de configurações de alteração de polos neste tipo de máquina do que nas máquinas com 

apenas um tipo de íman permanente [267]–[270]. A colocação de ímanes permanentes de forma 

superficial no rotor é analisada em [271], verificando-se boa performance para aplicações de elevada 

velocidade, e a sua colocação no estator ao invés de no rotor é investigada em [272]–[274]. Em [275] é 

apresentada uma configuração que emprega três tipos diferentes de ímanes permanentes, 

nomeadamente neodímio-ferro-boro, alumínio-níquel-cobalto e samário-cobalto, o que permite reduzir o 

custo total de material magnético empregue na máquina em relação às configurações com dois tipos de 

ímanes permanentes, bem como reduzir o risco de desmagnetização dos ímanes permanentes de 

alumínio-níquel-cobalto. O princípio de memória em ímanes permanentes pode ser aplicado a máquinas 

CC de fluxo comutado, tanto de excitação unicamente por ímanes permanentes [276] como híbrida 

[277], a máquinas de relutância de fluxo variável [278] e a PMSMs de fluxo modulado [279]. Em termos 

gerais, as máquinas de ímanes permanentes com memória ainda se encontram em expansão na 

literatura, tratando-se de uma tecnologia promissora para aplicações de tração, como é o caso dos VEs 

[280]–[284]. 
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 Máquinas Elétricas de Fluxo Axial 

As análises previamente efetuadas para os diferentes tipos de máquinas elétricas pressupõem que o 

fluxo magnético criado nas mesmas é sempre estabelecido de uma forma radial relativamente ao 

movimento do rotor, pelo que as máquinas foram analisadas como sendo máquinas de fluxo radial.  

No entanto, existem também as denominadas máquinas de fluxo axial, onde o fluxo magnético é 

estabelecido de uma forma axial em relação ao movimento do rotor, ao contrário da forma radial 

tradicional. Este facto faz com que as máquinas de fluxo axial adquiram a forma de um disco, sendo que 

o diâmetro do estator corresponde à parte ativa responsável pelo desenvolvimento de binário na máquina. 

Na Figura 2.15 pode ver-se as diferenças básicas construtivas entre as máquinas de fluxo radial e de 

fluxo axial. 

  
(a) (b) 

Figura 2.15 – Estrutura básica de uma máquina elétrica em relação à direção do fluxo magnético produzido:  

(a) Radial; (b) Axial. 

De facto, as primeiras máquinas elétricas a surgir na História eram de fluxo axial. O disco de Faraday, 

ou gerador unipolar, cuja existência conta praticamente com dois séculos, era uma máquina de fluxo 

axial. O assunto também despertou o interesse de Nikola Tesla, explorando a utilização desta máquina 

em versões CA [285]. No entanto, o fabrico destas máquinas era um obstáculo, pelo que as máquinas 

de fluxo radial ganharam popularidade sobre as máquinas de fluxo axial. Estas apenas viram a sua 

popularidade emergir depois de 1983 graças à utilização de ímanes permanentes baseados em 

neodímio-ferro-boro [286]. 

As diferenças entre as duas tecnologias de máquinas elétricas relativamente à direção do fluxo magnético 

produzido resultam em volumes e pesos consideravelmente inferiores para as máquinas de fluxo axial 

em relação às máquinas de fluxo radial para as mesmas características, i.e., as máquinas de fluxo axial 

possuem uma densidade de potência superior. Tal constitui uma vantagem em aplicações de mobilidade 

elétrica, mas não é a única: a sua forma discal cria a oportunidade de implementação de máquinas 

in-wheel, ou seja, máquinas embutidas na própria roda do VE. Esta abordagem elimina elementos 
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mecânicos do sistema de tração tais como diferenciais, uma vez que é possível obter um controlo de 

tração total, sendo a potência transmitida a cada roda do VE de forma independente, e caixas redutoras, 

uma vez que a máquina gira à mesma velocidade da própria roda do VE. Deste modo, para além de 

permitir uma redução de custos e da complexidade construtiva em VEs, esta abordagem permite também 

uma melhoria da eficiência energética global do sistema de tração dos mesmos, uma vez que os 

componentes mecânicos representam os elementos menos eficientes de um sistema de tração de VEs. 

As máquinas de fluxo axial são, portanto, bastante populares no âmbito da mobilidade elétrica [213], 

[287]. 

As máquinas de fluxo axial não constituem, por si só, um tipo de máquinas elétricas: apenas são uma 

tecnologia alternativa às máquinas de fluxo radial. Desta forma, a tecnologia de fluxo axial pode ser 

utilizada em PMSMs, máquinas de indução, máquinas CC e máquinas de relutância, bem como aos 

outros tipos de máquinas revistos, como analisado nas seguintes subsecções. 

2.7.1 Máquina Síncrona de Ímanes Permanentes de Fluxo Axial 

Tal como nas versões de fluxo radial, o estator de uma PMSM de fluxo axial é constituído por 

enrolamentos e o rotor por ímanes permanentes, neste caso sendo montados de forma superficial. Para 

além da sua versão mais básica, contendo apenas um estator e um rotor, denominada single-sided, 

existem também, com considerável popularidade, versões que utilizam dois rotores e um estator 

(configuração TORUS) ou dois estatores e um rotor (configuração AFIR – axial flux interior rotor), ambas 

se enquadrando na designação de double-sided. Na Figura 2.16 pode ver-se a estrutura básica destas 

duas configurações. Para além disso, ambas as configurações podem ser classificadas como slotted ou 

non-slotted, caso possuam ou não possuam ranhuras no(s) estator(es), respetivamente. Uma 

comparação entre estas quatro possibilidades para PMSMs de fluxo axial é efetuada em [288] em termos 

de ripple de binário, sendo também comparadas com a tradicional versão de fluxo radial. Os melhores 

resultados desta publicação foram obtidos com as versões non-slotted TORUS, ao passo que o ripple de 

binário mais elevado foi constatado na versão de fluxo radial. De acordo com [289], a utilização de 

PMSMs de fluxo radial é vantajosa para veios longos, ou seja, para comprimentos axiais da máquina 

superiores ao diâmetro externo do estator. É também verificado que a densidade de binário nas PMSMs 

de fluxo axial aumenta com o número de polos, sendo preferível a sua utilização em relação às versões 

de fluxo radial para baixos comprimentos axiais e números de polos superiores a 10. As PMSMs de fluxo 

axial podem também diferir num outro pormenor relativo à construção do estator, podendo ser 
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constituído por um núcleo ferromagnético ou simplesmente não possuir qualquer núcleo, designando-se 

por configuração coreless [286], [290]–[292]. Contudo, uma desvantagem destas máquinas é o ruído 

audível proveniente de vibrações, fenómeno que é estudado em [293], [294]. A problemática e possíveis 

soluções para o ripple de binário em PMSMs de fluxo axial é estudada em [295]. 

  
(a) (b) 

Figura 2.16 – Estruturas double-sided de uma PMSM de fluxo axial: (a) TORUS; (b) AFIR. 

2.7.2 Máquina CC de Fluxo Axial 

As máquinas BLDC de fluxo axial têm uma construção muito semelhante às PMSMs do mesmo tipo, 

apenas diferindo nas formas de onda das forças contraelectromotrizes e, consequentemente, nas 

correntes dos enrolamentos do estator, que possuem as mesmas características que as máquinas 

correspondentes de fluxo radial. Como tal, também este tipo de máquina BLDC pode ser dividido em 

single-sided ou double-sided, o(s) estator(es) podendo ser slotted ou non-slotted, com núcleo 

ferromagnético ou coreless. As máquinas BLDC de fluxo axial são favoráveis a aplicações de aviação 

devido à sua eficiência e densidade de potência [296]. Segundo [297], as máquinas BLDC de fluxo axial 

são especialmente atrativas para sistemas de geração de energia eólica, VEs e ventoinhas. Uma 

comparação entre máquinas BLDC de fluxo radial e fluxo axial é efetuada em [298], concluindo que os 

últimos são superiores em termos de eficiência e que é conveniente possuírem um elevado número de 

polos e serem operados a altas frequências. 

2.7.3 Máquina de Indução de Fluxo Axial 

Tal como na abordagem de fluxo radial, o estator das máquinas de indução de fluxo axial é composto 

por enrolamentos, podendo ou não possuir ranhuras, tal como as versões slotted e non-slotted das 

PMSMs de fluxo axial. No entanto, não possuem uma gaiola de esquilo como sendo o rotor, dada a 

construção discal dos mesmos. Em contrapartida, o rotor é constituído por dois anéis de diâmetros 

diferentes, um no interior e o outro no exterior, estando ambos interligados por barras condutoras, 

resultando numa disposição radial ao invés de axial. A semelhança construtiva com os rotores em gaiola 
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de esquilo das máquinas de indução de fluxo radial faz com que seja também usado o termo “gaiola” 

para designar o referido tipo de rotor. O esquema básico de uma máquina de indução de fluxo axial 

encontra-se representado na Figura 2.17. Este tipo de máquina abrange as configurações single-sided, 

se existir apenas um estator e um rotor, e double-sided, podendo compreender dois estatores e um rotor 

ou dois rotores e um estator, tal como nas PMSMs [287], [299]. A configuração com dois rotores 

apresenta a vantagem de operar como um diferencial eletromagnético quando cada rotor possui um veio 

independente, o que é vantajoso em VEs [300]. Esta configuração de máquina de indução com duplo 

rotor difere da inicialmente proposta, apresentada em 1969, em que os rotores partilhavam o mesmo 

veio [301]. 

 
Figura 2.17 – Estrutura de uma máquina de indução de fluxo axial. 

2.7.4 Máquina de Relutância de Fluxo Axial 

Como previamente referido, um dos tipos de máquinas elétricas mais consideravelmente investigados 

nos últimos anos são as máquinas de relutância. Acrescidos da sua versão de fluxo axial, representada 

na Figura 2.18, as SRMs constituem uma das principais opções para a indústria automóvel. Uma 

desvantagem das SRMs de fluxo axial consiste na força exercida pelo rotor sobre o estator, uma vez que 

ambos se encontram dispostos paralelamente. Apesar disso, este inconveniente pode ser resolvido 

tornando a estrutura da máquina simétrica, ou seja, utilizando dois rotores e um estator ou dois estatores 

e um rotor, similarmente às possibilidades verificadas para os tipos de máquinas de fluxo axial 

previamente apresentados, passando a existir duas forças exercidas axialmente que se cancelam [213]. 

Dada a sua importância, várias técnicas têm sido investigadas de modo a aumentar a performance das 

SRMs de fluxo axial [302]–[306]. Em termos de aplicabilidade, em [307] é apresentada uma SRM de 

fluxo axial com dois rotores para scooters híbridas. 
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Figura 2.18 – Estrutura de uma SRM de fluxo axial. 

2.7.5 Outros Tipos de Máquinas Elétricas de Fluxo Axial 

Tal como os quatro tipos básicos de máquinas elétricas, as máquinas analisadas na secção 2.6 também 

possuem a sua versão de fluxo axial, pelo que cada uma destas é abordada na presente secção. 

A máquina de histerese, como previamente referido, tem vindo a ganhar interesse nos últimos anos. 

Como tal, também para este tipo de máquina foram desenvolvidas versões de fluxo axial, sendo 

privilegiadas versões sem qualquer núcleo no estator (abordagem coreless) [308] ou com núcleo slotless 

[309]. Em [310] é proposta uma máquina de fluxo axial com dois rotores, sendo um deles baseado na 

máquina de histerese e o outro na SRM. A combinação de rotores radiais e axiais em máquinas de 

histerese é proposta em [311]. Em [312] é efetuada uma análise de máquinas de histerese de fluxo axial 

tendo em conta a saturação do laço de histerese. 

Também a máquina brushless de relutância duplamente alimentada conta com uma versão de fluxo 

axial, proposta em [313] com dois estatores e um rotor com polos salientes em forma de diamante. Uma 

versão melhorada desta máquina é proposta em [314] utilizando polos com forma sinusoidal, revelando 

melhores características de força contraelectromotriz, binário médio e ripple de binário. 

Em [315] é proposta uma máquina CC de dupla saliência de fluxo axial com enrolamento de campo para 

aplicações de veículos híbridos com range-extender, sendo utilizado uma máquina deste tipo em cada 

uma das rodas traseiras. É efetuada uma análise de custo da referida máquina e comparada com 

máquinas semelhantes de fluxo radial, tais como a própria máquina CC de dupla saliência com 

enrolamento de campo, a máquina CC de dupla saliência com ímanes permanentes e a SRM, sendo que 

a máquina proposta na publicação não é a que representa a solução de menor custo, mas é a que 

oferece mais binário por unidade monetária. A versão de ímanes permanentes de fluxo radial oferece 

ligeiramente mais binário por peso e volume do que a versão proposta de fluxo axial, mas o seu preço 

fica quase duplicado devido aos ímanes permanentes. 
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A primeira versão de fluxo axial da máquina de fluxo comutado é reportada na literatura em [316], 

utilizando ímanes permanentes e dois estatores. A influência da estrutura dos estatores para este tipo 

de máquina é estudada em [317], tendo em conta o binário médio, o ripple de binário e a forma de onda 

da força contraelectromotriz consoante a disposição formada pelos ímanes permanentes, polos e 

ranhuras. Uma versão da mesma máquina empregando dois rotores e um estator é proposta em [318]. 

Uma versão híbrida desta máquina é proposta em [319], contendo ímanes permanentes e um 

enrolamento de campo, afirmando tratar-se de um design tolerante a falhas devido a um valor de 

indutância própria por fase mais elevado do que na topologia não híbrida. Esta versão é composta por 

dois estatores laminados em forma de E, sendo posteriormente proposta uma versão melhorada da 

mesma topologia utilizando lâminas em forma de U [320]. Uma versão semelhante à apresentada em 

[318] utilizando ímanes permanentes de ferrite e rotores deliberadamente desalinhados é proposta em 

[321], apresentando uma capacidade acrescida de tolerância a falhas devido ao isolamento 

eletromagnético entre fases criado por enrolamentos concentrados. Em [322] é afirmado que a 

performance em termos de ripple de binário é aumentada em 100% utilizando uma configuração de 

máquina de fluxo comutado com ímanes permanentes em dois rotores, estes sendo segmentados e 

possuindo polos salientes dispostos de forma intercalada com os ímanes. Em [323] é proposta uma 

versão magnetless desta máquina, sendo comparada com outras versões de fluxo comutado em [324], 

nomeadamente com as versões correspondentes de fluxo radial magnetless e utilizando ímanes 

permanentes. Apesar de a última oferecer densidades mais elevadas de potência e binário em relação 

às versões magnetless, a versão de fluxo axial tem uma performance semelhante em termos de produção 

de binário, tendo ainda um custo inferior e flexibilidade de controlo superior devido à utilização de um 

enrolamento de campo. Uma versão monofásica de máquina de fluxo comutado de fluxo axial é também 

proposta em [325], utilizando ímanes permanentes. 

Em relação às máquinas de relutância vernier, a primeira abordagem de fluxo axial foi proposta em [326] 

com dois estatores e ímanes permanentes dispostos radialmente no rotor. Outras variantes de fluxo axial 

com ímanes permanentes foram propostas, tais como utilizando dois rotores e um estator com ímanes 

no rotor [327], [328] e com ímanes no estator e no rotor [329], e utilizando três estatores e dois rotores 

[330], [331]. Uma versão utilizando um estator, dois rotores axiais e um rotor radial é proposta em [332]. 

A PMSM de fluxo modulado, que tem um funcionamento semelhante às máquinas de relutância vernier 

na medida em que ambas funcionam como caixas de velocidades magnéticas, teve a sua versão de fluxo 

axial pouco depois da primeira de fluxo radial, oferecendo não só maior densidade de binário do que a 

primeira versão como também um processo de fabrico mais simples [333]. No entanto, segundo [334], 
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o seu fator de potência é inferior. Este tipo de máquina numa configuração de dupla alimentação é 

proposto em [335], visando aplicações de conversão de energia eólica, operando como uma ECVT que, 

como tal, dispensa a utilização de caixas de velocidades mecânicas. Este âmbito de aplicação serviu 

também de motivação para uma versão multifásica de uma PMSM de fluxo modulado, utilizando 

simultaneamente abordagens de fluxo radial e axial, englobando três estatores e três rotores de modo a 

aliar as vantagens das máquinas tipicamente empregues como geradores de energia eólica, i.e., as 

PMSMs de acionamento direto e as máquinas de indução duplamente alimentadas [336]. 

As máquinas de ímanes permanentes com memória também possuem versões de fluxo axial, ainda que 

de forma pouco pronunciada até à data. Na literatura podem ser encontradas maioritariamente 

configurações duais/híbridas baseadas na máquina de fluxo comutado com excitação híbrida, tanto para 

versões híbridas paralela single-sided [337] como para versões híbridas série com dois estatores e um 

rotor (AFIR) [338]–[342]. Em [343] é investigado o comportamento desta última máquina sob o ponto 

de vista do laço de histerese. 

 Máquinas Elétricas de Fluxo Transverso 

Para além das máquinas elétricas de fluxo radial e axial, existem também as máquinas de fluxo 

transverso. Neste tipo de máquinas, o fluxo magnético é estabelecido de forma perpendicular em relação 

ao movimento do rotor, sendo o núcleo do estator formado por lâminas C ou E espaçadas entre si que 

são atravessadas perpendicularmente pelo enrolamento de cada fase, pelo que este arranjo deve ser 

replicado pelo número de fases utilizado. A primeira máquina elétrica construída utilizando este tipo de 

fluxo foi patenteada em 1904 [344], no entanto sem ver aplicação prática. Posteriormente, em 1934, foi 

patenteada uma versão trifásica [345], cuja aplicação prática apenas surgiu mais tarde em comboios 

baseados em levitação magnética. O conceito de fluxo transverso em máquinas elétricas foi introduzido 

na literatura em 1971 [346], sendo aplicado a máquinas lineares, mas apenas foi aplicado a máquinas 

elétricas rotativas com ímanes permanentes em 1986 [347], desde então tendo vindo a ganhar interesse 

na literatura. 

Em relação às máquinas elétricas de fluxo radial e axial, as máquinas elétricas de fluxo transverso 

apresentam uma maior densidade de binário, tendo, contudo, um maior ripple do mesmo e um fator de 

potência mais baixo. A sua utilização é mais conveniente para aplicações de baixa velocidade e elevado 

binário, como é o caso de aplicações de acionamento direto, tais como máquinas in-wheel para VEs e 

sistemas de conversão de energia eólica [348]–[352], ou como caixas de velocidades magnéticas [353]–
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[356]. Na literatura pode ser encontrado um exemplo de aplicação de máquinas de fluxo transverso pela 

Rolls Royce para fins militares [357]. 

As máquinas de fluxo transverso são principalmente aplicadas em PMSMs [358]–[367], podendo ser 

também encontradas na literatura aplicações em SRMs [368]–[375], máquinas de fluxo comutado 

[376]–[380] e máquinas de relutância vernier [381], [382], bem como várias técnicas e designs que 

têm vindo a ser propostos para colmatar os inconvenientes de ripple de binário e baixo fator de potência 

inerentes a este tipo de máquinas [383]–[392]. Um dos tipos de design mais estudados é a utilização 

de polos em forma de garra (claw pole), uma abordagem já existente nas máquinas elétricas que operam 

como geradores na indústria automóvel [393]–[396] e que, quando aplicada a máquinas elétricas de 

fluxo transverso, proporciona uma melhor utilização dos ímanes permanentes, aumentando a densidade 

de binário da máquina [397]–[405]. Contudo, os exemplos de aplicação de máquinas de fluxo transverso 

mais proeminentes na literatura são relativos a máquinas lineares que, como referido no início deste 

capítulo, não são objeto de estudo do mesmo. 

 Tecnologias Emergentes de Máquinas Elétricas 

Nesta secção são apresentadas tecnologias de máquinas elétricas menos convencionais do que as 

previamente apresentadas, tratando-se de abordagens que têm vindo a ganhar popularidade 

recentemente, apesar de algumas delas já existirem há mais de meio século. São apresentados três tipos 

de máquinas elétricas, nomeadamente as máquinas elétricas baseadas em supercondutividade, as 

máquinas elétricas baseadas em transmissão de energia sem fios e as máquinas eletrostáticas. Estes 

três tipos de máquinas elétricas são considerados emergentes e potencialmente relevantes na revisão 

de literatura acerca de máquinas elétricas efetuada em [406]. 

2.9.1 Máquinas Elétricas Baseadas em Supercondutividade 

A supercondutividade é uma propriedade elétrica de um material que se traduz na eliminação total do 

seu valor de resistência elétrica quando arrefecido abaixo de uma determinada temperatura, denominada 

temperatura crítica [407]. Este fenómeno foi descoberto em 1911 pelo físico H. K. Onnes. Mais tarde, 

em 1933, os físicos W. Meissner e R. Ochsenfeld verificaram que um supercondutor apresentava uma 

forte tendência para repelir um campo magnético externo, desde que este campo magnético não 

excedesse um denominado valor crítico. Este fenómeno foi cunhado com o termo efeito de Meissner 

[408]. 
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O surgimento da supercondutividade aplicada a máquinas elétricas remonta à década de 1960, sendo 

estudada a aplicação de supercondutores no enrolamento de campo para excitação CC de máquinas 

síncronas [409], bem como nos enrolamentos do estator [410]. Uma vez que a supercondutividade 

permite uma resistência nula em CC mas não em CA, eliminando perdas por efeito de Joule apenas em 

CC, a sua aplicação revelou-se mais vantajosa em enrolamentos de campo para excitação CC em 

máquinas síncronas [411]–[414] e no enrolamento de armadura de máquinas CC [415]–[417]. 

Apesar das vantagens proporcionadas pelo uso de supercondutores em máquinas elétricas nas décadas 

de 1960 e 1970, o facto de as temperaturas de transição em causa se aproximarem bastante do zero 

absoluto (4 K nas publicações previamente referidas), sendo obtidas com hélio líquido, constituía uma 

desvantagem, devido ao elevado custo e complexidade do sistema de refrigeração deste fluído para 

operar à temperatura desejada. Esta desvantagem pôde ser mitigada com a descoberta de 

supercondutores de temperatura elevada (high temperature semiconductor) por J. G. Bednorz e K. A. 

Müller, investigadores da IBM, em 1986 [418]. Nesta publicação, o supercondutor em causa possuía 

uma temperatura de transição de aproximadamente 30 K, tratando-se de um progresso significativo na 

época e que reforçou o interesse neste âmbito de investigação, não tardando a ser descobertos materiais 

supercondutores para temperaturas mais elevadas. A utilização de materiais supercondutores com 

temperaturas de transição superiores a 77 K possibilita o uso de nitrogénio líquido como elemento 

refrigerador, consideravelmente menos dispendioso do que hélio líquido, pelo que a supercondutividade 

se trata de um tópico sob contínua investigação. De facto, o atual record de temperatura de transição 

num supercondutor é de 250 K (-23 ºC), alcançado em 2019, no entanto sob condições de pressão 

elevada [419]. O atual record de temperatura de transição num supercondutor em condições de pressão 

ambiente é de cerca de 133 K (-140 ºC), desde 1993 [420]. 

O advento dos supercondutores de temperatura elevada viu o seu interesse de aplicação direcionado 

para as máquinas elétricas durante o final da década de 1980 [421], [422], aparecendo as primeiras 

implementações no início da década de 1990, tais como no enrolamento de campo para excitação CC 

em máquinas síncronas e máquinas CC [423]–[425], nos enrolamentos do estator em PMSMs [426] e 

como blindagem do fluxo magnético, permitindo orientar o mesmo na direção desejada [427], [428]. 

Esta última abordagem é vantajosa na medida em que permite evitar a utilização de ímanes 

permanentes, pelo que se encontra em constante estudo [429]–[436]. Para além de máquinas síncronas 

e máquinas CC, na literatura pode também encontrar-se a aplicação de supercondutores de temperatura 

elevada em máquinas de indução, onde a sua utilização nas barras constituintes do rotor em gaiola de 
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esquilo permite que uma máquina deste tipo opere à velocidade de sincronismo ao longo de mais de 

metade da sua carga nominal, para além de permitir valores superiores de binário e potência para um 

dado valor de deslizamento comparativamente a uma máquina de indução convencional com as mesmas 

características [437], [438]. 

Para além de máquinas síncronas e de indução, na literatura podem ser encontrados outros exemplos 

de aplicação de máquinas elétricas com supercondutores de temperatura elevada. Estes incluem 

máquinas de relutância, tanto do tipo SynRM [439], [440] como do tipo SRM [441], [442], máquinas de 

histerese [443], [444], máquinas de relutância brushless duplamente alimentadas [445], máquinas CC 

de dupla saliência [446], máquinas brushless de dupla saliência duplamente alimentadas [447], [448], 

máquinas CC de fluxo comutado [449], [450], máquinas de relutância vernier sem ímanes permanentes 

[451], [452] e com ímanes permanentes, com o elemento supercondutor utilizado nos enrolamentos do 

estator [453], como concentrador de fluxo magnético [454] e no enrolamento de campo de máquinas 

de relutância vernier com ambos os tipos de excitação (ímanes permanentes e enrolamento de campo) 

[455]. Na literatura pode também encontrar-se a aplicação de supercondutores de temperatura elevada 

em máquinas de fluxo axial, tais como PMSMs com [456] e sem [457] núcleo ferromagnético, máquinas 

síncronas com enrolamento de campo [458], máquinas de indução com [459] e sem [460] núcleo 

ferromagnético, máquinas de histerese [461] e máquinas CC de fluxo comutado [462], [463]. Pode 

também encontrar-se exemplos de aplicação de supercondutores de temperatura elevada em máquinas 

de fluxo transverso [464]–[467]. 

As máquinas elétricas baseadas em supercondutores de temperatura elevada oferecem, para além de 

uma maior eficiência, uma maior densidade de potência quando comparadas com as tecnologias 

convencionais de máquinas elétricas para as mesmas características de operação, pelo que têm 

demonstrado especial interesse em âmbitos de aplicação como sistemas de conversão de energia eólica 

e sistemas de tração aeronáutica [468]–[472]. 

2.9.2 Máquinas Elétricas Baseadas em Transmissão de Energia Sem Fios 

Uma abordagem que tem vindo a ganhar atenção nos últimos anos é a transmissão de energia sem fios 

(wireless power transfer) [473]–[482]. Um sistema de transmissão de energia sem fios é constituído por 

um primário, tratando-se do lado transmissor de energia, e um secundário, tratando-se do lado recetor 

de energia, não existindo qualquer conexão galvânica ou sequer física entre o primário e o secundário. 

O princípio de transmissão de energia sem fios foi inicialmente idealizado e demonstrado por Nikola 
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Tesla, no final do século XIX, nas suas experiências com CA de alta frequência [483]. Contudo, a 

transferência de energia sem fios apenas viu progressos e, consequentemente, aplicação prática 

recentemente. 

No âmbito da mobilidade elétrica, esta abordagem é principalmente associada aos sistemas de 

carregamento de baterias de VEs, mas podem também ser encontradas aplicações, ainda que de forma 

um pouco menos pronunciada, aos sistemas de tração dos mesmos. A abordagem sem fios é 

especialmente vantajosa em máquinas que necessitam de energizar partes rotativas, permitindo eliminar 

o uso de escovas, tais como máquinas síncronas com enrolamento de campo [484]–[486], máquinas 

CC [487], máquinas de indução de rotor bobinado [488] e máquinas de indução duplamente alimentadas 

[489]. Na literatura pode também ser encontrada a utilização de transformadores rotativos para efetuar 

a transferência de energia sem fios nestes tipos de máquinas elétricas [490]–[495], inclusive em 

máquinas de fluxo transverso para substituir a utilização de ímanes permanentes [496]. 

Em [497] é proposta uma PMSM in-wheel wireless para VEs com o intuito de colmatar os inconvenientes 

causados por eventuais danos nos cabos de potência e sinal que fazem interface com uma máquina 

in-wheel. Nesta publicação, a energia proveniente das baterias (primário, chassis do VE) é transferida 

sem fios para a máquina elétrica (secundário, cada roda do VE). Este sistema é acrescido de 

ultracondensadores do lado secundário em [498]. Em [499] é proposto um sistema de acionamento 

sem fios para carros elétricos urbanos que circulam sobre carris (coloquialmente designados por 

“elétricos”), sendo que a transmissão de energia sem fios constitui uma alternativa à tradicional 

catenária. Em [500] é apresentado um sistema de acionamento sem fios para uma máquina de indução 

monofásica, sendo utilizado um conversor CC-CA no primário e um conversor CA-CA no secundário 

responsável por desmodular a tensão transmitida sem fios. 

Nos sistemas previamente referidos, tanto o primário como o secundário contêm conversores de potência 

controlados, pelo que a conveniência de usar transmissão de energia sem fios no acionamento de 

máquinas elétricas é maior quando este tipo de conversores se encontra apenas no primário. Em [501] 

é apresentado um sistema de acionamento sem fios para máquinas CC de excitação separada, existindo 

um primário constituído por um conversor CC-CA e dois secundários, cada um deles apenas constituído, 

em termos de conversores de potência, por um conversor CA-CC em ponte completa a díodos, sendo 

um secundário destinado ao enrolamento de armadura e o outro destinado ao enrolamento de campo. 

A transferência de energia é efetuada baseada numa multiplexação por divisão de tempo, estando cada 

um dos secundários sintonizados para frequências diferentes, permitindo que uma única tensão aplicada 
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ao primário seja desacoplada nas tensões desejadas para o enrolamento de armadura e para o 

enrolamento de campo. No entanto, uma vez que o enrolamento de armadura da máquina CC possui 

uma ponte retificadora conectada a montante, apenas é possível obter um sentido de rotação. Em [502] 

é apresentado um sistema semelhante com cariz bidirecional, possuindo dois secundários com conversor 

CA-CC em ponte completa a díodos conectado ao enrolamento de armadura, um deles estando 

conectado com polaridade invertida para permitir a rotação da máquina no sentido inverso. Em [503], 

[504] são apresentados sistemas com um primário e três secundários para acionamento de uma SRM, 

estando cada secundário associado ao enrolamento de uma fase da máquina elétrica. Esta configuração 

é utilizada em [505] numa SRM in-wheel para VEs, podendo ser também utilizada para controlar três 

máquinas CC de forma seletiva [506]. 

2.9.3 Máquinas Eletrostáticas 

Apesar das diferenças verificadas entre si, todas as máquinas elétricas previamente analisadas neste 

capítulo partilham uma característica, nomeadamente o facto de se basearem na interação de correntes 

elétricas e campos magnéticos para produzirem força eletromagnética que, quando aplicada a sistemas 

rotativos, dá origem a um binário eletromagnético. No entanto, uma das tecnologias emergentes de 

máquinas elétricas presentes na literatura não tira partido de campos magnéticos mas sim de campos 

elétricos para a produção de binário, ao que estas máquinas são designadas por máquinas eletrostáticas. 

O princípio eletrostático associado a máquinas elétricas rotativas não é recente, sendo utilizado desde a 

primeira metade do século XX para aplicações de elevada tensão e baixa corrente [507]–[511]. Contudo, 

o seu âmbito de aplicação reduzido, bem como o elevado volume e a elevada tensão com que 

necessitavam de operar quando comparado com as máquinas elétricas convencionais, i.e., magnéticas, 

fizeram cair as máquinas eletrostáticas em desuso ao nível macro, sendo, no entanto, aplicadas no 

âmbito da microeletrónica desde a década de 1980 [512], [513]. Porém, desde a publicação de uma 

patente em 2011 [514] que a investigação sobre máquinas eletrostáticas ao nível macro tem sido 

reavivada. Nesta patente, a máquina apresentada é composta por dois estatores e um rotor, ambos em 

forma de disco e posicionados de forma similar a uma máquina elétrica de fluxo axial do tipo AFIR, com 

o rotor posicionado entre os dois estatores. Tanto o estator como o rotor são construídos em material 

isolante mas possuem segmentos condutores igualmente espaçados, sendo que o número destes 

segmentos difere no estator e no rotor. O conjunto assemelha-se às placas paralelas pelas quais um 

condensador é formado, sendo que o valor da capacidade entre os estatores e o rotor varia inversamente 
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com a velocidade de rotação deste. De referir que a máquina proposta não utiliza ímanes permanentes, 

material ferromagnético nem enrolamentos de cobre. 

Em [515] é proposta uma máquina de elastância variável. A elastância é a grandeza inversa da 

capacidade em circuitos elétricos e a sua grandeza análoga nos circuitos magnéticos é a permeância, 

que, por sua vez, é a grandeza inversa da relutância, como referido anteriormente neste capítulo.  

Ou seja, uma máquina eletrostática de elastância variável é dual da máquina magnética de relutância 

variável, como é o caso da SRM e da SynRM. A máquina eletrostática proposta é, tal como na patente 

previamente referida, composta por dois estatores e um rotor, sendo que, desta feita, estes possuem 

múltiplos pinos metálicos dispostos axialmente em vez de segmentos inseridos superficialmente.  

O estator é constituído por um material isolante, ao passo que o rotor é constituído por um material 

condutor. Desta forma, os pinos inseridos no rotor encontram-se todos ao mesmo potencial, enquanto 

os do estator estão isolados entre si e podem ser associados numa configuração arbitrária, como por 

exemplo, para formar uma configuração trifásica. A aplicação de tensão num dado conjunto de pinos do 

estator faz com que seja criado um binário no rotor de modo a reduzir a elastância entre esses mesmos 

pinos, analogamente ao facto de a aplicação de corrente num dado enrolamento do estator de uma SRM 

ou SynRM fazer com que seja criado um binário no rotor de modo a reduzir a relutância do caminho 

magnético formado. Para além disso, uma máquina de elastância variável pode classificar-se como sendo 

de elastância síncrona (análoga à SynRM) ou de elastância comutada (análoga à SRM), diferindo 

essencialmente na configuração dos pinos do estator, que pode ter as suas fases distribuídas (elastância 

síncrona) ou concentradas (elastância comutada) e, dessa forma, apresentar uma capacidade que varia 

em função do ângulo mecânico de forma sinusoidal ou trapezoidal, respetivamente [516]. Em [517] são 

apresentados designs de máquinas de elastância comutada de fluxo radial e fluxo axial, bem como 

materiais sustentáveis para a construção deste tipo de máquinas. 

Em [518], [519] são apresentados modelos das máquinas eletrostáticas do tipo síncrono e de indução, 

já investigadas na década de 1960 [520], e é também apresentada uma máquina eletrostática síncrona 

com características superiores às máquinas do mesmo tipo previamente apresentadas na literatura, 

possuindo maior densidade de binário, quer específica quer volumétrica, bem como um menor custo 

nos materiais utilizados em relação às máquinas magnéticas. A máquina em questão possui excitação 

CC no rotor, sendo dual da máquina síncrona com enrolamento de campo para excitação CC, mas tanto 

o estator como o rotor são construídos por placas de circuito impresso (printed circuit board – PCB), daí 

o menor custo, peso e volume em relação às máquinas eletrostáticas previamente propostas, 
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proporcionando âmbitos de aplicação desta tecnologia ao nível macro em vez de se cingir apenas ao 

nível micro. A performance de máquinas eletrostáticas em função da sua geometria é analisada em 

[521]. 

Para além da sua construção, o design de uma máquina eletrostática também deve ter em conta o 

material utilizado entre o estator e o rotor, analogamente ao entreferro nas máquinas magnéticas e 

similarmente ao dielétrico utilizado num condensador, já que a energia é transferida de forma capacitiva. 

O próprio ar pode ser utilizado como dielétrico, mas a performance das máquinas eletrostáticas pode ser 

melhorada caso se utilize materiais de rigidez dielétrica e/ou permissividade superior. Em [522] é 

efetuada uma análise de líquidos dielétricos a utilizar nestes tipos de máquinas, sendo verificados 

melhores resultados para determinados líquidos do que com o vácuo em termos de binário produzido 

para a mesma tensão aplicada. Alternativamente, em vez de líquidos podem ser utilizados gases como 

dielétrico [523]. 

Outra característica dual entre as máquinas magnéticas e as máquinas eletrostáticas é a produção de 

forças contrárias pelo rotor que são tanto maiores quanto maior for a sua velocidade de rotação e a 

excitação utilizada, sendo que as forças em questão consistem em forças contraelectromotrizes nas 

máquinas magnéticas (i.e., sob a forma de tensões) e forças contramagnetomotrizes nas máquinas 

eletrostáticas (i.e., sob a forma de correntes). Assim, da mesma forma que a maioria dos sistemas de 

acionamento utilizados em máquinas magnéticas são baseados em conversores fonte de tensão, em 

máquinas eletrostáticas é mais comum a utilização de conversores fonte de corrente nos seus sistemas 

de acionamento [524]–[526]. 

Apesar da sua longa existência, as máquinas eletrostáticas apenas começaram recentemente a revelar 

características interessantes para poderem ser capazes de competir com as convencionais máquinas 

magnéticas, visto poderem ser construídas com materiais mais leves e menos dispendiosos do que 

ímanes permanentes, cobre e materiais ferromagnéticos, podendo até ser construídas em PCBs, como 

o caso da máquina apresentada em [520], ou impressoras 3D, como o caso das máquinas apresentadas 

em [516], [521], [523]. No entanto, apesar de os valores de tensão necessários à sua operação terem 

vindo a baixar, ainda são relativamente elevados comparativamente aos valores de tensão nas máquinas 

magnéticas, estando em alguns (menor que 10) kV. Por outro lado, as correntes envolvidas são reduzidas 

(centenas de mA), pelo que o mercado de semicondutores de potência para implementação de sistemas 

de acionamento não se encontra otimizado para tal conjugação. Para além disso, os valores de binário 

produzido ainda são relativamente baixos (inferiores a 10 Nm), bem como as potências (inferiores a 
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1 kW). Não obstante as adversidades, as máquinas eletrostáticas são vistas como potenciais candidatas 

a aplicações de acionamento direto [406], como é o caso das máquinas in-wheel para VEs. 

 Máquina Elétrica Selecionada 

Nesta secção é apresentada a máquina elétrica selecionada no âmbito desta tese de doutoramento, bem 

como o modelo matemático da mesma. A seleção da máquina teve em conta vários fatores, tendo sido 

estipuladas determinadas restrições, quer visando a máquina e a sua integração num VE, quer visando 

o sistema de tração, como pode ser analisado mais detalhadamente em seguida. 

Uma vez que a máquina elétrica utilizada tem em vista a sua aplicação num VE, foi considerado um 

intervalo de potência compatível com alguns dos VEs ligeiros de passageiros mais acessíveis atualmente 

disponíveis no mercado, tais como o Nissan Leaf (primeira geração com 80 kW, segunda geração com 

110 kW), o Hyundai Ioniq (100 kW) ou o Renault Zoe (entre 66 kW e 100 kW). Como tal, foi definido um 

intervalo compreendido entre 50 kW e 100 kW para a potência nominal da máquina elétrica. 

Para além da adequação da gama de potência, é conveniente que as máquinas elétricas utilizadas em 

VEs possuam densidades de potência minimamente significativas. Para tal, foram analisadas as 

densidades de potência das máquinas elétricas utilizadas em alguns VEs e veículos híbridos atualmente 

disponíveis do mercado, pelo que estas oscilam tipicamente entre 1 kW/kg e 5 kW/kg [527], [528]. 

Tendo mais uma vez em conta os VEs mais acessíveis atualmente disponíveis no mercado, foi definido 

um valor mínimo de 1 kW/kg para a densidade de potência da máquina elétrica. 

Como se verifica em qualquer elemento magnético, para uma dada potência, o seu tamanho físico será 

tanto menor quanto maior for a frequência utilizada. Este princípio pode também ser aplicado às 

máquinas elétricas, no entanto com limitações, uma vez que para frequências demasiado elevadas a 

performance da máquina é limitada pelas características magnéticas dos materiais utilizados no estator 

e/ou no rotor, bem como por questões mecânicas e de refrigeração [529]–[533]. Para além disso, é 

necessário ter em conta que o sistema de tração da máquina deve ser capaz de sintetizar correntes com 

frequência fundamental igual à frequência nominal da máquina, sendo que, no caso de uma máquina 

que opere com correntes sinusoidais, estas devem possuir baixa distorção harmónica. Por conseguinte, 

de forma a sintetizar correntes de frequência fundamental mais elevada e, simultaneamente, mantendo 

a mesma qualidade nas formas de onda produzidas, o sistema de tração da máquina necessita de operar 

a uma frequência mais elevada. Assim sendo, é necessário obedecer a uma relação de compromisso 
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para a frequência de operação da máquina. Mais uma vez foram consultados valores nominais de 

velocidade e frequência de máquinas elétricas utilizadas em VEs atualmente disponíveis no mercado, 

sendo mais facilmente encontrada informação sobre a velocidade de rotação das mesmas, variando 

entre 6000 rpm e 18000 rpm [527], [528]. Deste modo, foi estipulada uma velocidade nominal superior 

a 6000 rpm para a máquina elétrica. 

Tendo em conta o valor considerável de potência (entre 50 kW e 100 kW), foi dada primazia a máquinas 

elétricas com tensões nominais relativamente elevadas de modo a atenuar o stress de corrente envolvido 

nos semicondutores de potência do sistema de tração. Uma vez que o sistema desenvolvido nesta tese 

é integrado, tendo as funções de sistema de tração e de sistema de carregamento, e como o mesmo 

deve ser capaz de ser conectado a redes elétricas trifásicas (400 V, 50 Hz na Europa), foi dada 

preferência a valores de tensão nominal para a máquina elétrica próximos de (mas não superiores a) 

400 V. Para além disso, foi também atribuída preferência a máquinas elétricas trifásicas de modo a não 

aumentar o número de fases utilizadas no sistema integrado. 

Tendo em conta as restrições referidas, bem como o custo e a disponibilidade no mercado, foi 

selecionada uma máquina do tipo SRPM do fabricante MC Motor com potência nominal de 75 kW. Na 

Tabela 2.1 podem ser vistas as principais características elétricas e mecânicas da máquina elétrica 

selecionada. Através dos valores de potência e de massa pode verificar-se que a sua densidade de 

potência é de 1,744 kW/kg, valor próximo do análogo para a PMSM que equipa o VE Nissan Leaf (com 

potências de 80 kW para a primeira geração e 110 kW para a segunda, ambas com uma massa de 58 kg 

[534], resultando em densidades de potência de 1,379 kW/kg e 1,897 kW/kg, respetivamente). Este 

valor pode ser consequência da elevada velocidade de rotação nominal da máquina, 12000 rpm, que é 

obtida para uma frequência de 800 Hz consequente dos quatro pares de polos por fase que a máquina 

contém. Relativamente ao tipo de máquina, por se tratar de uma SRPM existe um compromisso não só 

entre custo e fiabilidade mas também pela utilização de uma tecnologia emergente, não propriamente 

convencional, mas já com usos práticos em VEs, conferindo interesse em termos de investigação. 

Comparativamente com SRMs, existe também a conveniência de as SynRMs e SRPMs operarem com 

correntes sinusoidais, não necessitando de utilizar um conversor de potência menos convencional como 

é o caso das SRMs [535]. 
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(a) (b) 

Figura 2.19 – Máquina elétrica SRPM205M8XO75 do fabricante MC Motor: (a) Fotografia; (b) Estrutura. 

Tabela 2.1 – Características nominais da máquina elétrica SRPM205M8XO75 do fabricante MC Motor. 

GRANDEZA VALOR 

Potência 75 kW 

Velocidade 12000 rpm 

Binário 59,7 Nm 

Tensão 380 V 

Corrente 150 A 

Frequência 800 Hz 

Número de pares de polos por fase 4 

Resistência do estator 14,8 mΩ 

Indutância segundo o eixo d 120 µH 

Indutância segundo o eixo q 360 µH 

Força contraelectromotriz 18,7 V/krpm 

Rendimento 96,5% 

Massa 43 kg 

Momento de inércia 25403 kgmm2 

Sistema de refrigeração Circulação de óleo 

Sensor de posição Resolver 

 

Sabendo os seus principais parâmetros, a máquina elétrica pode ser modelizada matematicamente para 

uma melhor análise do seu funcionamento, bem como para maximizar a performance do sistema de 

controlo utilizado no seu acionamento. Um modelo matemático vastamente utilizado na literatura para a 

análise de máquinas de indução, PMSMs, SynRMs e, mais importante para o caso em questão, para 

máquinas SRPM é o modelo dq, sendo o modelo adotado nesta tese [536]–[542]. 

2.10.1 Modelo dq da Máquina Elétrica Selecionada 

Numa máquina SRPM, bem como nas máquinas de relutância e PMSMs em geral, existem dois eixos de 

diferente relutância magnética. Como previamente referido, a relutância em circuitos magnéticos é a 

grandeza análoga da resistência em circuitos elétricos, ou seja, traduz a oposição sofrida pelas linhas de 



Capítulo 2 – Máquinas Elétricas para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 57 

 

campo num dado circuito magnético. Como tal, numa máquina de relutância, as linhas de campo 

magnético são estabelecidas entre o estator e o rotor por um eixo de menor relutância (eixo d) e um eixo 

de maior relutância (eixo q). O eixo d possui menor relutância devido às guias de fluxo magnético, i.e., a 

parte do rotor constituída por material ferromagnético, estabelecendo o caminho magnético sofredor de 

menor oposição. Por outro lado, o eixo q possui maior relutância devido às barreiras de fluxo magnético, 

i.e., as ranhuras existentes no rotor, que, sendo de ar, estabelecem o caminho magnético sofredor de 

maior oposição. No entanto, em PMSMs, a convenção mais usual consiste em associar o eixo d à 

componente do fluxo magnético que atravessa perpendicularmente os ímanes permanentes, enquanto 

o eixo q é associado à componente que atravessa o material ferromagnético do rotor. Em termos gerais, 

considera-se que o eixo d é associado ao fluxo magnético principal da máquina elétrica (na direção das 

guias de fluxo magnético no caso das máquinas de relutância e dos ímanes permanentes no caso de 

PMSMs), sendo que as máquinas do tipo SRPM são um híbrido de ambas as tecnologias. Na literatura 

é comum utilizar para estas a mesma convenção utilizada para as máquinas de relutância, ou seja, o 

eixo d está associado às linhas de campo magnético que atravessam o material ferromagnético do rotor, 

nos intervalos entre os ímanes permanentes, como se pode ver na Figura 2.20(a), ao passo que o eixo 

q está associado às linhas de campo magnético que atravessam as ranhuras e os ímanes permanentes, 

como se pode ver na Figura 2.20(b) [543]. 

  
(a) (b) 

Figura 2.20 – Linhas de campo magnético numa máquina SRPM segundo o eixo: (a) d; (b) q. 

Deste modo, este tipo de máquinas possui um dado valor de indutância segundo o eixo d (Ld) e outro 

segundo o eixo q (Lq). A desigualdade entre estes valores de indutância está associada a máquinas 

elétricas com saliência, como é o caso das máquinas de relutância, pelo que em máquinas que não 

possuem saliência tem-se Ld = Lq. A saliência de uma máquina elétrica (ξ) é definida como sendo o 

rácio entre estas indutâncias, como indicado na equação (2.1). 

 
ξ =

Lq

Ld
 (2.1) 
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Deste modo, uma máquina elétrica com ξ = 1 não produz binário de relutância, tratando-se, por exemplo, 

de uma PMSM. Por outro lado, SynRMs produzem apenas binário de relutância, pelo que é conveniente 

terem um valor de saliência elevado. Tratando-se de um híbrido entre ambas as tecnologias, em termos 

de saliência, as máquinas SRPM situam-se no centro do intervalo. Como se pode constatar na Tabela 2.1 

através dos valores de indutância segundo os eixos d e q, para a máquina elétrica utilizada tem-se ξ = 3. 

Em termos de enlace de fluxo magnético segundo os eixos d e q (λd e λq, respetivamente) tem-se: 

 
 {

λd = λpm - Ldid
λq = Lqiq          

, (2.2) 

onde λpm representa o enlace de fluxo magnético criado pelos ímanes permanentes e id e iq representam 

as componentes das correntes dos enrolamentos do estator segundo os eixos d e q, respetivamente. 

Como se pode constatar, a componente λq depende apenas da componente de corrente iq, assumindo 

Lq constante. Por outro lado, a componente λd possui duas parcelas, sendo uma devida à componente 

de corrente id e outra devida aos ímanes permanentes. Tal significa que o enlace de fluxo magnético λd 

pode ser intensificado através da aplicação de uma corrente id negativa ou enfraquecido através de uma 

corrente id positiva. Como se pode constatar na expressão, o enlace de fluxo magnético λd pode ser 

completamente anulado fazendo-se id = λpm/Ld. Considerando uma forma de onda sinusoidal para a 

força contraelectromotriz, o valor de λpm pode ser obtido por intermédio da constante de força 

contraelectromotriz através da seguinte expressão: 

 
 λpm =

VFF

√3 p ωm

, (2.3) 

onde VFF é a amplitude da tensão composta gerada/aplicada aos enrolamentos do estator da máquina, 

p é o número de pares de polos da máquina, tendo-se p = 4 para a máquina em questão, e ωm 

corresponde à velocidade angular mecânica. De referir que p ωm corresponde à velocidade angular 

elétrica (ωe), i.e., a frequência angular das correntes nos enrolamentos do estator. Sendo a constante de 

força contraelectromotriz da máquina selecionada igual a 18,7 V (valor eficaz (root mean square – RMS), 

tensão composta) por cada 1000 rpm, substitui-se VFF por 18,7√2 V e ωm pela velocidade angular 

correspondente a 1000 rpm, sendo a conversão dada por: 

 
 nm = ωm

60

2π
, (2.4) 
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onde nm consiste na velocidade de rotação da máquina em rpm. Tendo-se 1000 rpm ≈ 104,7198 rad/s, 

o enlace de fluxo magnético criado pelos ímanes permanentes (λpm) é igual a 0,03645 Vs. Assim, 

aplicando-se o quociente entre este valor e Ld, é obtido o valor de 303,75 A para id, ou seja, a amplitude 

de corrente segundo o eixo d de modo a anular completamente o fluxo magnético criado pelos ímanes 

permanentes. Esta corrente é denominada na literatura como corrente característica e está relacionada 

com a gama de velocidade na zona de enfraquecimento de campo, sendo esta gama tanto maior quanto 

menor for a corrente característica. Teoricamente, se a corrente característica for inferior à corrente 

nominal da máquina, a gama de funcionamento nesta zona é infinita [544]. Do ponto de vista 

eletromagnético é possível obter-se uma velocidade de rotação infinita nestas condições, não se 

verificando em termos práticos, porém, devido a restrições mecânicas e/ou térmicas. A máquina elétrica 

selecionada possui uma velocidade máxima de rotação finita, uma vez que a sua corrente nominal é de 

150 A RMS, correspondendo a aproximadamente 212,13 A de amplitude, tratando-se de um valor 

inferior ao da corrente característica (≈303,75 A), sendo por isso impossível anular completamente o 

fluxo magnético criado pelos ímanes permanentes sem ultrapassar o valor nominal de corrente da 

máquina. A velocidade angular máxima teórica (ωMAX) é dada por: 

 
 ωMAX =

Vn

λpm - LdIn
, (2.5) 

onde Vn e In representam os valores de pico nominais da tensão composta e da corrente nos 

enrolamentos do estator, respetivamente. Com base nos valores nominais da máquina, obtém-se 

ωMAX ≈ 48880,65 rad/s e, por conseguinte, nMAX ≈ 466775 rpm. 

Relativamente às tensões segundo os eixos d e q (vd e vq, respetivamente), tem-se: 

 
 {

vd = Rsid +Ld
did
dt
 - p ωmLqiq               

vq = Rsiq +Lq
diq

dt
+ p ωm(λpm - Ldid)

, (2.6) 

onde Rs é a resistência dos enrolamentos do estator. Como se pode verificar, a tensão segundo cada um 

dos eixos possui uma parcela dependente da corrente desse mesmo eixo e da resistência dos 

enrolamentos do estator, uma parcela dependente da derivada da corrente e da indutância segundo esse 

mesmo eixo, e uma parcela dependente da velocidade angular elétrica e do enlace de fluxo magnético 

segundo o eixo oposto. Esta última parcela representa a força contraelectromotriz, i.e., a tensão que é 

gerada proporcionalmente à velocidade de rotação, surgindo de forma cruzada devido ao facto de esta 

ser o resultado da derivada do enlace de fluxo magnético, pelo que ambas as grandezas possuem um 
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desfasamento de π/2 (90º) entre si, tratando-se do mesmo desfasamento entre os eixos d e q. Na análise 

em regime permanente a segunda parcela pode ser desprezada, uma vez que as correntes id e iq são 

invariáveis no tempo. De forma a tornar o modelo mais completo, na literatura são propostos modelos 

tendo em consideração efeitos como a saturação magnética e o acoplamento cruzado entre as 

indutâncias segundo os eixos d e q [545]–[550]; contudo, o modelo apresentado é comummente 

considerado suficientemente válido para a análise de máquinas elétricas a operar em regime 

permanente. 

Em termos de binário, sendo uma máquina elétrica híbrida, a máquina do tipo SRPM é capaz de produzir 

binário devido aos ímanes permanentes, tal como uma PMSM, mas também devido à relutância, tal 

como uma SynRM. O binário desenvolvido por uma máquina SRPM (Tm) pode ser calculado através de: 

  Tm =
3

2
p[λpmiq  - (Lq -Ld)idiq], (2.7) 

onde p é o número de pares de polos por fase da máquina elétrica. Como se pode constatar, o binário 

na máquina elétrica pode ser produzido de duas formas distintas, existindo uma componente associada 

aos ímanes permanentes (λpmiq) e outra associada à relutância ((Lq – Ld)idiq), confirmando a natureza 

híbrida das máquinas do tipo SRPM [551]. 

De modo a proporcionar uma melhor compreensão das duas componentes do binário produzido por 

uma máquina SRPM, a equação (2.7) pode ser reescrita em função do ângulo da corrente (γ) e da 

amplitude das correntes nos enrolamentos do estator (Is): 

  Tm =
3

2
p [λpmIs sin(γ)  +

1

2
(Lq - Ld)Is

2 sin(2γ)] , (2.8) 

sendo que: 

 

{
 

 
id = Is cos(γ)   
iq = Is sin(γ)   

Is = √id
2 + iq

2

 (2.9) 

Na Figura 2.21 encontra-se representado, em função do ângulo da corrente γ referido na equação (2.8), 

o binário total (Tm) e as suas componentes, nomeadamente a componente de binário produzida pelos 

ímanes permanentes (Tm,pm) e a componente de relutância (Tm,rel) para uma máquina SRPM para um 

valor de Is constante. De referir que a saturação magnética não é considerada e que este ângulo se 

encontra referenciado ao eixo d, i.e., tem-se id = Is para γ = 0 e iq = Is para γ = π/2. A figura ilustra dois 
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quadrantes de operação de binário, apresentando à esquerda valores negativos (referentes à operação 

como gerador ou como motor com sentido de rotação negativo) e à direita valores positivos (referentes 

à operação como motor ou como gerador com sentido de rotação negativo), todas as formas de onda 

possuindo simetria em relação à origem. Pela figura constata-se que o valor máximo da componente de 

binário relativa aos ímanes permanentes (Tm,pm) é obtida para γ = π/2, ou seja, quando a totalidade da 

corrente Is corresponde a Iq. Tal também é percetível através da equação (2.8), uma vez que 

Tm,pm = 3/2 p λpmIs sin(γ), sendo a função seno máxima em π/2. Por este motivo é comum utilizar-se 

Id = 0 para o controlo de PMSMs exceto na zona de operação de enfraquecimento de campo. Por outro 

lado, verifica-se que a componente do binário de relutância (Tm,rel) atinge o seu máximo para γ = π/4, 

ou seja, quando Id = Iq = √2 Is. Este máximo pode ser obtido analiticamente através da equação (2.8), 

tendo em conta que Tm,rel = 3/4 p (Lq – Ld)Is
2sin(2γ). Por este motivo é comum utilizar-se γ = π/4, (i.e., 

Id = Iq) para o controlo de SynRMs. Contudo, o binário total desenvolvido por uma SRPM, que 

corresponde à soma das duas componentes de binário, é obtido para um ângulo de corrente que pode 

variar de forma indefinida. O gráfico da figura tem em conta os valores nominais da máquina elétrica 

selecionada, sendo o valor máximo da componente de binário Tm,pm igual a 46,4 Nm e o valor máximo 

da componente de binário Tm,rel igual a 32,4 Nm (calculados através da equação (2.8)) mas, na prática, 

a relação entre estes valores varia consoante o grau de hibridização da máquina. Para além disso, as 

curvas apresentadas dizem respeito à operação com corrente nominal, pelo que correntes inferiores dão 

origem a diferentes formas de onda para o binário total. Esta característica é a base da técnica de controlo 

para máquinas elétricas designada por máximo binário por ampere (maximum torque per ampere – 

MTPA), apresentada nesta tese em secção oportuna do presente capítulo. 

 
Figura 2.21 – Binário total (Tm), binário produzido pelos ímanes permanentes (Tm,pm) e binário de relutância (Tm,rel) numa 

máquina SRPM em função do ângulo da corrente (γ) para uma amplitude de corrente constante. 
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 Algoritmos de Controlo para Máquinas Elétricas 

De modo a poder regular os valores de velocidade, binário e potência desenvolvidos por uma máquina 

elétrica, o sistema de acionamento da mesma requer uma técnica de controlo. Dependendo da aplicação, 

esta técnica pode ser mais ou menos sofisticada, consoante os níveis de performance requeridos a nível 

de precisão ou de resposta transitória. Por exemplo, aplicações como ventoinhas e bombas, que 

tipicamente operam com velocidade constante e binário fixo, não necessitam de técnicas de controlo 

sofisticadas, pois não é exigido um controlo rigoroso do valor da velocidade de rotação ou do binário 

desenvolvido. Por outro lado, aplicações como VEs requerem um sistema de controlo com maior 

performance, quer a nível de precisão (e.g., cruise control, onde a máquina elétrica é controlada de 

acordo com uma velocidade de referência estipulada pelo utilizador) quer a nível de resposta transitória, 

sendo necessário reagir em tempo útil às necessidades do utilizador (e.g., uma aceleração ou travagem 

repentina). Como tal, esta secção aborda os principais algoritmos de controlo aplicados a máquinas 

elétricas para controlo de velocidade e/ou binário, sendo abordados o controlo volts por hertz, o controlo 

por orientação de campo (field oriented control – FOC), o controlo MTPA e o controlo direto de binário 

(direct torque control – DTC). 

2.11.1 Volts por Hertz 

O controlo volts por hertz (comummente designado por V/f ou V/Hz), também denominado controlo 

escalar, consiste em atribuir uma constante de proporcionalidade direta entre o valor eficaz (ou a 

amplitude) e a frequência das tensões aplicadas aos enrolamentos do estator de uma máquina elétrica. 

Trata-se da técnica de controlo para máquinas elétricas mais simples e com menor custo de 

implementação, uma vez que não necessita de quaisquer sensores de modo a controlar a velocidade de 

rotação da máquina, sendo uma técnica popularmente utilizada antes do advento de técnicas mais 

sofisticadas [552]–[555]. Como tal, na sua versão mais simples não é uma técnica de controlo que opera 

em malha fechada, pelo que não é propriamente eficaz a reagir a variações de carga. Para além disso, 

esta técnica pode também causar instabilidade, principalmente na operação a baixa velocidade ou com 

carga reduzida [556], [557]. Esta instabilidade pode ser colmatada com uma compensação baseada na 

frequência [558], [559], na corrente [560], [561], na tensão [562], [563], no desfasamento entre a 

tensão e a corrente dos enrolamentos do estator [563], [564] ou identificando os parâmetros da máquina 

elétrica [565], passando a ser designada por técnica de controlo volts por hertz em malha fechada. Na 

Figura 2.22 pode ver-se um exemplo de curva V/f usada nesta técnica de controlo, sendo utilizados os 
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valores nominais de tensão (Vn) e frequência (fn) para definir a constante de proporcionalidade. Para 

além disso, podem ser vistas duas abordagens possíveis para a zona de baixa frequência, nomeadamente 

sem qualquer ajuste (a vermelho tracejado) e com ajuste (a azul tracejado) para compensar o erro de 

velocidade a baixas frequências, tipicamente abaixo de 3 Hz [566], [567]. O ajuste apresentado na figura 

tem o intuito de proporcionar maiores tensões para compensar o efeito da queda de tensão na resistência 

dos enrolamentos do estator, consistindo numa rampa com declive menor do que o declive definido por 

Vn e fn [568], mas outra abordagem consiste em utilizar um valor constante para a tensão nesta região 

[569]. O segmento de reta delimitado entre este ponto e o ponto de tensão e frequência nominais é 

tipicamente associado à operação com binário constante, zona na qual a máquina elétrica pode operar 

com binário nominal. Por outro lado, para valores de frequência superiores ao nominal, pode constatar-se 

que o valor eficaz (ou amplitude) da tensão aplicada é constante, tendo o intuito de evitar a 

desmagnetização da máquina elétrica. Esta zona corresponde à zona de operação de enfraquecimento 

de campo, associada à operação com potência constante. 

 
Figura 2.22 – Relação entre a frequência e o valor eficaz (ou amplitude) da tensão aplicada aos enrolamentos do estator 

com a técnica de controlo volts por hertz. 

Tendo em conta as desvantagens previamente referidas, o controlo volts por hertz é tipicamente aplicado 

a sistemas que não necessitam de um controlo de velocidade com elevada precisão, tais como 

ventoinhas, bombas, guindastes, fresadoras, extrusoras e escavadoras [570]. Apesar das suas 

desvantagens, na literatura podem ser encontradas aplicações da técnica de controlo volts por hertz em 

vários tipos de máquinas elétricas, principalmente de indução [571]–[574], mas também de PMSMs 

[575], SynRMs [576] e de histerese [179], bem como em máquinas multifásicas [577] e em máquinas 

com acesso a cada par de terminais dos enrolamentos do estator (open-end winding) [578]. Esta técnica 

pode também ser utilizada em turbinas eólicas para otimizar a extração de energia em função da 
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velocidade do vento [579], [580], e pode também servir de indicador para evitar a desmagnetização de 

máquinas elétricas consequente da operação com frequências baixas e/ou tensões elevadas [581]. 

2.11.2 Controlo por Orientação de Campo (FOC) 

O controlo por orientação de campo (FOC), também designado por controlo vetorial, foi patenteado em 

1971 por F. Blaschke, da Siemens [582]. Esta técnica de controlo recorre ao referencial síncrono, i.e., o 

sistema de coordenadas dq, a fim de desacoplar as correntes dos enrolamentos do estator em duas 

componentes distintas, sendo que uma contribui para a magnetização (id) e a outra para a produção de 

binário (iq) na máquina elétrica. De referir que este sistema de coordenadas havia sido previamente 

proposto por R. Park em 1929 para a análise de máquinas elétricas, sendo a operação matemática 

associada designada por transformada de Park [583]. Para um sistema elétrico CA trifásico, a 

transformada de Park é dada por: 
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] , (2.10) 

onde id, iq, i0 representam, respetivamente, as componentes direta, em quadratura e de sequência zero 

das correntes ia, ib, ic e θ representa o ângulo de fase da corrente ia. No caso de uma máquina elétrica, 

a componente i0 é geralmente ignorada, uma vez que uma máquina elétrica não possui condutor de 

neutro e, consequentemente, não possui componentes de sequência zero. Situando-se num referencial 

síncrono cuja frequência angular é dada pela integração do ângulo θ, sincronizado com o rotor da 

máquina, as correntes id e iq representam componentes puramente CC caso as correntes ia, ib, ic sejam 

puramente sinusoidais, possuindo ripple no caso oposto. Como tal, o controlo de ambas as componentes 

das correntes pode ser efetuado de forma semelhante a uma máquina CC de excitação separada. 

Tipicamente é utilizado um controlador proporcional integral (PI) responsável por gerar uma corrente iq 

de referência com base na velocidade ou no binário desejados, dependendo do controlo adotado para a 

máquina elétrica. Em relação à corrente id, no caso das PMSMs a sua referência é normalmente mantida 

a zero exceto aquando da operação na zona de enfraquecimento de campo; porém, noutros tipos de 

máquinas elétricas, tais como a de indução, SynRM ou SRPM, a utilização de uma corrente id nula não 

é suficiente para a produção de binário na máquina. Após calculadas as correntes id e iq de referência, 

é comummente utilizado um novo controlador PI para efetuar o controlo em malha fechada de cada uma 
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das correntes. Considerando um conversor fonte de tensão, a saída destes controladores representa as 

tensões vd e vq de referência a serem produzidas pelo conversor, sendo comum a adição de uma parcela 

feedforward a estas tensões de forma idêntica ao indicado na equação (2.6) presente na secção 2.10.1 

relativa ao modelo dq da máquina elétrica utilizada, i.e., à tensão vd de referência subtrai-se pωmLqiq, 

ao passo que à tensão vq de referência se soma pωm(λpm - Ld id). Posto isto, é necessário calcular as 

tensões de referência a serem produzidas pelo conversor num referencial estacionário, sendo para tal 

utilizada a transformada inversa de Park. Para o sistema de coordenadas abc, a transformada inversa 

de Park para as tensões é dada por: 
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onde va, vb, vc são as tensões em coordenadas abc e v0 é a tensão de sequência zero que, como referido 

anteriormente, pode ser ignorada no controlo de máquinas elétricas. Em relação ao ângulo θ, uma vez 

que este se encontra sincronizado com o enlace de fluxo do rotor, torna-se necessário ter conhecimento 

do mesmo. Neste sentido, o FOC pode ser dividido em duas categorias, nomeadamente direto e indireto, 

consoante a ação efetuada sobre o enlace de fluxo do rotor da máquina elétrica. No FOC direto, o enlace 

de fluxo do rotor é medido com sensores apropriados ou recorrendo a estimação através das tensões e 

correntes nos enrolamentos do estator, sendo mais comum a segunda abordagem por questões de custo, 

volume e robustez mecânica. Por outro lado, no FOC indireto, a atuação sobre o enlace de fluxo do rotor 

é realizada de forma indireta, nomeadamente através da corrente id, impondo o enlace de fluxo desejado 

no rotor, sendo para tal necessário ter conhecimento da posição angular do mesmo [584], [585]. A 

posição angular do rotor pode ser medida por intermédio de um sensor de posição (e.g., encoder, 

resolver) ou por intermédio de um sensor de velocidade e integrando a mesma. Alternativamente, podem 

ser utilizadas abordagens sensorless, dispensando a utilização de sensores de posição ou de velocidade 

recorrendo a estimadores [586]–[595]. Entre ambas as variantes do FOC, a utilização do FOC indireto é 

mais comum, sendo capaz de proporcionar elevada performance ao sistema de acionamento sem a 

utilização de sensores ou estimadores de enlace de fluxo, utilizando apenas sensores de posição que 

apresentam menor custo e mais fácil implementação mecânica do que sensores de fluxo magnético 

[596]–[604]. 
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Para além de o FOC permitir controlar uma máquina elétrica CA de forma similar a uma máquina CC de 

excitação separada, também possui uma performance superior ao controlo volts por hertz 

maioritariamente utilizado aquando do advento do FOC, o que, aliado ao desenvolvimento da eletrónica 

na área dos sistemas de controlo digital, contribuiu para o aumento de aplicações de sistemas de 

acionamento baseados em máquinas elétricas CA em detrimento das CC [605]–[608]. 

2.11.3 Controlo de Máximo Binário por Ampere (MTPA) 

O controlo MTPA foi inicialmente apresentado na década de 1970 em diversas patentes apresentadas 

por C. E. Rettig [609]–[612], sendo inicialmente designado por angle control [613]. Tal como o nome 

indica, o controlo MTPA consiste em otimizar o binário produzido pela máquina elétrica para um dado 

valor de corrente nos enrolamentos do estator. Esta otimização é efetuada tendo em conta a relação 

entre as correntes id e iq ou, por outras palavras, o ângulo da corrente, como apresentado previamente 

na secção 2.10.1. Como referido na secção mencionada, ignorando a saturação magnética, o ângulo da 

corrente para o qual o binário é máximo é de π/2 numa PMSM e de π/4 numa SynRM 

independentemente da amplitude da corrente, porém, numa máquina SRPM, este ângulo depende do 

peso das duas componentes de binário, bem como da amplitude da corrente. A Figura 2.23 ilustra duas 

representações distintas da curva MTPA para uma máquina SRPM, estando na Figura 2.23(a) 

representado o binário máximo em função do ângulo da corrente (γ) para quatro valores constantes de 

amplitude da corrente (Is1 > Is2 > Is3 > Is4) e estando na Figura 2.23(b) representadas as combinações 

possíveis para as correntes id e iq para se obter quatro valores constantes de binário (T1 > T2 > T3 > T4). 

Relativamente à Figura 2.23(a), verifica-se que amplitudes de corrente superiores originam naturalmente 

binários superiores, sendo o ângulo da corrente para o qual o binário é máximo mais próximo de π/2 

para amplitudes de corrente inferiores e aproximando-se assimptoticamente de π/4 à medida que a 

amplitude de corrente aumenta. Tal é percetível através da equação (2.8) apresentada na secção 2.10.1, 

onde se verifica que a componente de binário dos ímanes permanentes varia com a amplitude da 

corrente de forma linear mas a componente de binário de relutância varia de forma quadrática, sendo 

esta tão mais predominante quanto maior for a amplitude da corrente. Em relação à Figura 2.23(b), 

verifica-se que as curvas de binário constante são hipérboles no plano dq, estando binários mais elevados 

associados naturalmente a correntes id e iq mais elevadas. Nesta figura também se encontram 

representados círculos de limite de corrente, sendo que cada um dos círculos possui um raio igual ao 

das amplitudes de corrente previamente referidas (Is1, Is2, Is3, Is4). Como tal, a trajetória descrita ao 
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longo de cada um dos círculos de limite de corrente representa a variação das correntes id e iq mantendo 

constante a amplitude da corrente total. Estes círculos auxiliam na perceção visual do ponto MTPA em 

cada uma das curvas de binário constante. Se a curva de binário estiver contida no círculo, significa que 

é possível para a máquina elétrica produzir esse mesmo valor de binário sem exceder a amplitude de 

corrente que corresponde ao raio desse mesmo círculo. Deste modo, o ponto MTPA de cada curva de 

binário constante é atingido quando a distância ao círculo é máxima (para o segmento da curva contido 

no círculo), como se pode constatar na figura. O caso específico de T1 e Is1 corresponde aos valores 

máximos de binário e corrente (ignorando a saturação magnética), sendo que a curva de T1 intersecta o 

círculo de corrente de amplitude Is1 apenas num ponto, representando a única combinação das correntes 

id e iq para se obter o binário máximo. No que concerne à curva MTPA descrita, constata-se que, para 

valores reduzidos de binário, o valor de iq é razoavelmente superior ao valor de id, o que corresponde a 

um ângulo da corrente próximo de π/2, ao passo que, à medida que o binário aumenta, os valores 

ótimos de id e iq tendem a aproximar-se entre si, correspondendo a um ângulo da corrente próximo de 

π/4, como inferido na figura anteriormente descrita. 

  
(a) (b) 

Figura 2.23 – Curva MTPA para uma máquina elétrica do tipo SRPM em função de: (a) Ângulo da corrente (γ) para valores 

constantes de amplitude de corrente (Is1 > Is2 > Is3 > Is4); (b) Correntes id e iq  

para valores constantes de binário (T1 > T2 > T3 > T4). 

Tendo em conta as equações de binário apresentadas na secção 2.10.1 para uma máquina SRPM, o 

ângulo da corrente (γ) para o qual o binário é máximo pode ser determinado igualando a zero a derivada 

do binário em ordem ao ângulo, resultando num ângulo dado por [551]: 
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Na Figura 2.24 podem ser vistas as curvas do ângulo da corrente em função da sua amplitude que 

garante a operação em MTPA para uma máquina SRPM, estando na Figura 2.24(a) ilustrada a influência 

da diferença entre os valores de indutância segundo os eixos q e d (Lq - Ld) e na Figura 2.24(b) ilustrada 

a influência do valor de enlace de fluxo criado pelos ímanes permanentes (λpm), tendo as imagens o 

intuito de mostrar que as curvas MTPA dependem do grau de hibridização de uma máquina SRPM. Em 

todos os casos pode constatar-se que o ângulo de corrente que garante MTPA é próximo de π/2 para 

valores reduzidos de corrente, diminuindo e aproximando-se de π/4 à medida que a corrente aumenta, 

tal como previamente verificado. Para além disso, constata-se que, para máquinas SRPM com maior 

predominância da componente de relutância (valores mais elevados de Lq - Ld e valores mais reduzidos 

de λpm), o ângulo da corrente tem mais tendência a aproximar-se de π/4 à medida que a corrente 

aumenta, valor este que corresponde ao ângulo de operação em MTPA para máquinas que operam com 

binário puramente de relutância (SynRM). De forma análoga, para máquinas SRPM com maior 

predominância da componente dos ímanes permanentes (valores mais reduzidos de Lq - Ld e valores 

mais elevados de λpm), o ângulo da corrente tem menos tendência a afastar-se de π/2 à medida que a 

corrente aumenta, valor este que corresponde ao ângulo de operação em MTPA para máquinas que 

operam com binário puramente devido aos ímanes permanentes (PMSM). 

  
(a) (b) 

Figura 2.24 – Curvas MTPA para uma máquina elétrica do tipo SRPM em termos de ângulo da corrente (γ) em função da 

sua amplitude (Is) ilustrando a influência de: (a) Diferença de indutâncias (Lq - Ld);  

(b) Enlace de fluxo dos ímanes permanentes (λpm). 

Para além do cálculo do ângulo da corrente, de modo a efetuar o controlo MTPA é necessário calcular a 

amplitude da corrente ou das componentes da corrente em função do valor de binário que se pretende 

que a máquina elétrica produza. Rearranjando a equação (2.7), a componente de corrente iq pode ser 

calculada em função do binário desejado (Tm) e da componente de corrente id através de: 
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 iq = 

Tm

3
2 p[λpm - (Lq - Ld)id]

, (2.13) 

sendo para tal necessário determinar um valor para a corrente id. Alternativamente, a corrente id pode 

ser calculada através da corrente iq por: 

 

 id = 
λpm -√λpm

2+ 4(Lq - Ld)
2iq

2

2(Lq - Ld)
. 

(2.14) 

Na prática, a determinação do ponto de operação de MTPA é um processo complexo, sendo tipicamente 

utilizadas tabelas de pesquisa para determinar a amplitude e o ângulo da corrente ótima, pelo que as 

correntes id e iq são posteriormente calculadas em concordância com a equação (2.9). Na literatura 

podem ser encontrados vários métodos de determinação do ponto de MTPA [614]–[623], e em [624], 

[625] é investigada a performance do controlo MTPA em termos de perdas magnéticas e de vibração e 

ruído audível em PMSMs. Apesar de ser um algoritmo de controlo fortemente associado na literatura a 

máquinas elétricas síncronas, tanto de ímanes permanentes como de relutância, o controlo MTPA é 

também aplicado a máquinas de indução [612], [613], [626], [627]. Para além disso, este algoritmo de 

controlo pode ser combinado com o controlo volts por hertz de modo a diminuir a amplitude das correntes 

nos enrolamentos do estator em situações de operação com carga reduzida [628]–[631]. 

2.11.4 Controlo Direto de Binário (DTC) 

O controlo direto de binário (DTC) surgiu em finais da década de 1980 sob a designação de direct 

self-control, sendo proposto como alternativa ao FOC [632]–[634]. A principal diferença entre ambos os 

algoritmos de controlo é, no caso do DTC, a ausência de um desacoplamento entre as componentes das 

correntes dos enrolamentos do estator, sendo em vez disso utilizados comparadores com histerese para 

o binário e para o fluxo magnético da máquina elétrica. Trata-se, por isso, de um algoritmo de controlo 

para máquinas elétricas baseado na operação de conversores de potência para a sua atuação, uma vez 

que a saída de um comparador é equiparada ao carácter comutado de um conversor de potência. Para 

estes comparadores são tipicamente utilizados comparadores de três níveis para o binário e de dois 

níveis para o fluxo, sendo que ambas as saídas dos comparadores são responsáveis por definir a 

combinação de semicondutores de potência ativos a aplicar ao conversor. Esta definição é tipicamente 

efetuada recorrendo a tabelas de pesquisa que relacionam as saídas dos comparadores com os vetores 

de tensão produzidos pelo conversor de potência [635]. 
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Nas suas propostas iniciais, o DTC difere essencialmente em duas variantes: na primeira, proposta por 

I. Takahashi em 1986, o vetor espacial do fluxo magnético segue uma trajetória circular [632], ao passo 

que, na segunda, proposta por M. Depenbrock em 1988, o vetor espacial do fluxo magnético segue uma 

trajetória hexagonal [633]. A diferença entre ambas as abordagens reside essencialmente na definição 

dos setores no diagrama de vetores espaciais, como se pode observar na Figura 2.25. Na abordagem 

de trajetória circular (Figura 2.25(a)), cada setor encontra-se centrado num vetor de tensão, enquanto 

na abordagem de trajetória hexagonal (Figura 2.25(b)) cada setor é delimitado por dois vetores de tensão 

adjacentes. De referir que as trajetórias representadas nestas figuras são meramente ilustrativas. 

Relativamente à definição dos setores e dos vetores espaciais, uma análise mais detalhada encontra-se 

no item Modulação por Vetores Espaciais (SVM) da secção 3.5.3 da presente tese. 

  
(a) (b) 

Figura 2.25 – Diagrama de vetores espaciais no sistema de coordenadas αβ da técnica de controlo DTC para um vetor 

espacial do fluxo magnético com trajetória: (a) Circular; (b) Hexagonal. 

Em termos de performance, a abordagem circular é associada a uma frequência de comutação superior 

para a mesma margem de histerese, o que diminui o ripple de binário. Em [636] é proposta uma 

abordagem híbrida que utiliza uma trajetória circular a baixas velocidades de modo a garantir uma melhor 

performance em termos de binário, uma trajetória hexagonal arredondada a médias velocidades de modo 

a reduzir a distorção harmónica nas tensões e correntes, e uma trajetória hexagonal a altas velocidades 

de modo a proporcionar uma redução da frequência de comutação.  

Comparativamente com o FOC e com o controlo MTPA, no DTC não existe um controlo direto sobre as 

correntes nos enrolamentos do estator e não são necessárias a utilização de transformadas matriciais e 

de um modulador para a geração dos sinais de comando a aplicar aos semicondutores de potência, 

sendo por isso uma técnica de controlo que requer um menor custo computacional. No entanto, o DTC 
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requer a estimação dos valores de binário e de fluxo magnético, sendo que a correta estimação destes 

valores é fortemente dependente dos parâmetros da máquina elétrica. Para além disso, o DTC tem 

também como desvantagens o ripple de binário e de corrente e a dificuldade em controlar os valores de 

binário e fluxo magnético para velocidades baixas [637]. Apesar disso, na literatura existem outras 

abordagens para o DTC, como por exemplo utilizando uma frequência de comutação fixa [638]–[640] 

ou combinando uma estratégia MTPA [641] ou model predictive control [642] (ver item Controlo de 

Corrente Preditivo na secção 3.5.2 da presente tese). Para além das propostas iniciais referentes a 

máquinas de indução, na literatura podem ser encontradas aplicações da técnica DTC a máquinas BLDC 

[641], PMSMs (incluindo multifásicas) [642], SRMs [643], máquinas CC de dupla saliência [644] e 

máquinas de relutância vernier [645], tratando-se, a par do FOC, de uma das mais utilizadas técnicas 

de controlo para máquinas elétricas [646], [647]. 

 Conclusão 

Este capítulo apresenta uma revisão do estado da arte acerca de máquinas elétricas e a sua 

adequabilidade de implementação em VEs, bem como de algoritmos de controlo para as mesmas. Para 

além das convencionais, são também abordadas tecnologias emergentes de máquinas elétricas com o 

intuito de contemporizar as tendências presentes na literatura. É também apresentada e fundamentada 

a escolha da máquina elétrica utilizada no sistema proposto nesta tese, bem como o modelo matemático 

da mesma. 

Inicialmente são apresentados os quatro tipos básicos de máquinas elétricas, nomeadamente as 

máquinas síncronas, as máquinas CC, as máquinas de indução e as máquinas de relutância, tratando-se 

dos tipos de máquinas elétricas com maior maturidade e, como tal, maioritariamente utilizados em VEs. 

Para esta aplicação são maioritariamente utilizadas máquinas síncronas, nomeadamente PMSMs, pois 

tipicamente proporcionam maior eficiência e densidade de potência do que outros tipos de máquinas 

elétricas, tratando-se de características fundamentais para a indústria automóvel. Apesar disso, 

fabricantes como a Tesla, Inc. e Audi dão preferência à utilização de máquinas de indução, sendo 

vantajoso na medida em que não são utilizados metais raros como o neodímio e o disprósio, constituintes 

básicos da maioria dos ímanes permanentes utilizados em máquinas elétricas e cuja disponibilidade e 

preço têm sofrido de uma forte volatilidade ao longo dos anos. Neste sentido, alguns fabricantes têm 

também vindo a utilizar designs híbridos de SynRMs contendo ímanes permanentes, o que permite 

reduzir a quantidade de material magnético utilizado. São também apresentados outros tipos de 
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máquinas elétricas que não se enquadram em nenhum dos quatro tipos básicos, podendo partilhar 

características destes, nomeadamente a máquina universal, a máquina de histerese, a máquina 

brushless duplamente alimentada, a máquina CC de dupla saliência, a máquina CC de fluxo comutado, 

a máquina de relutância vernier, a máquina de relutância vernier duplamente alimentada e as PMSMs 

com memória. Apesar de não possuírem ainda aplicações práticas em VEs, alguns destes tipos de 

máquinas têm vindo a ser investigados nesse sentido, sendo por isso abordados nesta tese. Para além 

das mais comuns máquinas de fluxo radial, são também apresentadas máquinas de fluxo axial e de fluxo 

transverso, permitindo aumentar a densidade de potência e de binário para níveis mais elevados. Por 

fim, são apresentadas tecnologias emergentes de máquinas elétricas, tais como máquinas baseadas em 

supercondutividade, transmissão de energia sem fios e eletrostática, máquinas estas que não são 

convencionais mas que são potencialmente relevantes em revisões da literatura acerca de máquinas 

elétricas. 

Após expostos os vários tipos de máquinas elétricas é apresentada a máquina selecionada, 

nomeadamente uma máquina do tipo SRPM, i.e., um híbrido entre PMSM e SynRM. Este tipo de máquina 

elétrica tem ganho interesse recentemente no âmbito da mobilidade elétrica, equipando VEs de 

fabricantes conceituados na indústria automóvel, tais como BMW, Jaguar Land Rover e a própria Tesla, 

Inc. que, apesar do seu curto historial, é o fabricante que mais contribuiu para o impulsionamento dos 

VEs e que se encontra mais desenvolvido nesse âmbito. Após justificada a escolha da máquina elétrica 

é apresentado o modelo dq da mesma, um modelo matemático bastante utilizado para a análise de 

PMSMs, SynRMs e, mais importante para o caso em questão, máquinas do tipo SRPM. É também 

analisada a produção das duas componentes de binário neste tipo de máquina elétrica, nomeadamente 

através dos ímanes permanentes e da relutância magnética. 

Por fim, são apresentados os principais algoritmos de controlo para máquinas elétricas, i.e., aplicáveis a 

sistemas de tração de VEs, nomeadamente os controlos volts por hertz, FOC, MTPA e DTC. Dos quatro 

referidos, o FOC e o DTC são os algoritmos de controlo mais utilizados na literatura, com especial 

destaque para o FOC no que diz respeito a aplicações comerciais. Para máquinas elétricas do tipo SRPM 

é usual utilizar-se o controlo MTPA, motivo pelo qual esta técnica é merecedora de destaque no presente 

capítulo. De referir que o controlo MTPA partilha algumas semelhanças com o FOC, ambos visando 

controlar as componentes das correntes id e iq, diferindo essencialmente no método de obter os seus 

valores de referência. 
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 Introdução 

Qualquer sistema de eletrónica de potência necessita de conversores de potência, podendo ser 

controlados ou não, de modo a converter formas de onda e regular valores de tensão, corrente e/ou 

frequência para os valores pretendidos, mantendo a potência de saída, idealmente, igual à potência de 

entrada. No caso dos VEs, como referido na secção 1.1, existem dois sistemas de eletrónica de potência 

imprescindíveis ao seu funcionamento: (1) Sistema de tração, cuja função é controlar a velocidade e o 

binário da máquina elétrica que permite ao VE realizar o seu movimento, quer em acelerações quer em 

travagens; (2) Sistema de carregamento de baterias, cuja principal função é efetuar o carregamento das 

baterias do VE quando conectado à rede elétrica, podendo ser utilizado para outros modos de operação 

em contexto de smart grids, como referido na secção 1.1. Ambos os sistemas de eletrónica de potência 

fazem interface entre as baterias do VE, um barramento CC intermediário e uma carga/fonte CA, i.e., 

uma máquina elétrica no caso do sistema de tração e uma rede elétrica no caso do sistema de 

carregamento de baterias. Assim sendo, o sistema de tração necessita de conversores de potência CC-CC 

e CC-CA, ao passo que o sistema de carregamento de baterias necessita de conversores de potência 

CA-CC e CC-CC. No entanto, uma vez que se pretende efetuar a operação de travagem regenerativa, no 

caso do sistema de tração, e se pretende modos de operação de interface com a rede elétrica em 

contexto de smart grids, no caso do sistema de carregamento de baterias, os conversores de potência 

integrantes nestes sistemas devem ser bidirecionais. Como tal, ambos os sistemas necessitam de 

conversores de potência CA-CC (ou CC-CA) e CC-CC bidirecionais, tal permanecendo válido para sistemas 

integrados, naturalmente. De referir que, nesta tese, a terminologia de conversores CA-CC bidirecionais 

engloba tanto os conversores CA-CC como CC-CA, sendo utilizada a primeira terminologia por questões 

de uniformidade. 

Face ao previamente referido, o presente capítulo consiste no estudo teórico das principais topologias de 

conversores de potência CA-CC e CC-CC, sendo abordadas apenas topologias bidirecionais para ambos 
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os casos. Para os conversores de potência CA-CC são abordadas topologias monofásicas e trifásicas, e 

para os conversores de potência CC-CC são abordadas topologias isoladas e não-isoladas. São também 

analisadas topologias de sistemas integrados que têm vindo a ser propostas na literatura. Após a análise 

das referidas topologias, são estudados algoritmos de controlo para sistemas de carregamento de 

baterias de VEs, desde o sincronismo com a rede elétrica a técnicas de controlo de corrente e técnicas 

de modulação aplicáveis a semicondutores de potência. 

 Conversores CA-CC Bidirecionais 

Um conversor CA-CC, também denominado retificador, tem como função gerar uma tensão ou corrente 

CC a partir de uma tensão ou corrente CA (vulgarmente sinusoidal). Este tipo de conversor encontra-se 

bastante disseminado em aplicações que envolvam uma conexão à rede elétrica, como sistemas de 

carregamento de baterias dos mais diversos tipos (desde computadores e telemóveis a VEs), iluminação, 

aparelhos domésticos e VEVs. A categoria mais rudimentar de conversores CA-CC recorre a díodos como 

semicondutores de potência, tratando-se de uma solução robusta e de baixo custo, não necessitando de 

controlo. No entanto, a utilização exclusiva de díodos como semicondutores de potência em conversores 

CA-CC apresenta duas principais desvantagens: 

• Uma vez que a utilização de díodos não permite efetuar um controlo sobre a corrente absorvida, 

a forma de onda da corrente do lado da rede elétrica é ditada pelo filtro utilizado no lado CC que, sendo 

distorcida, degrada a QEE; 

• Visto que a utilização de díodos apenas permite a operação de um conversor CA-CC em dois 

quadrantes de tensão e corrente, nomeadamente os ímpares, não é possível obter um fluxo de energia 

bidirecional. 

Tendo em conta ambas as desvantagens mencionadas, a utilização de conversores CA-CC a díodos não 

é conveniente para sistemas integrados para tração e carregamento de baterias de VEs, onde é requerido 

um fluxo bidirecional de energia e níveis elevados de QEE. Assim sendo, como alternativa aos 

retificadores a díodos existem os retificadores ativos, que são compostos por semicondutores de potência 

totalmente controlados com díodos em antiparalelo ao invés de apenas díodos. Neste tipo de conversores 

CA-CC é possível controlar a corrente absorvida devido ao tipo de semicondutores empregues, tornando 

possível a operação com corrente sinusoidal e em fase com a tensão e, consequentemente, sem 

prejudicar a QEE. Este tipo de conversores enquadra-se nos conversores do tipo power factor correction 
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(PFC) [648], [649]. Na literatura podem ser encontradas análises exaustivas de conversores PFC 

monofásicos [650] e trifásicos [651]. Porém, a designação de conversores PFC engloba também 

conversores CA-CC unidirecionais. A utilização de semicondutores de potência totalmente controlados 

com os respetivos díodos em antiparalelo permite a operação dos retificadores ativos em quatro 

quadrantes, possibilitando um fluxo de energia bidirecional, i.e., um retificador ativo pode operar tanto 

como conversor CA-CC ou CC-CA [652]–[654]. Como tal, estes aspetos posicionam os retificadores ativos 

como elementos chave em sistemas de eletrónica de potência, tais como UPSs [655], [656], VEVs [657], 

[658], sistemas de transporte de energia em CC (high voltage direct current – HVDC) [659], [660], 

sistemas de interface de fontes de energia eólica com a rede elétrica [661], [662], microgrids [663], 

[664] e sistemas de carregamento de baterias de VEs [2], [665], como é o caso do sistema integrado 

proposto nesta tese. 

Para além da classificação de um conversor CA-CC quanto à sua direccionalidade em termos de fluxo de 

potência, existe também uma classificação em função do elemento passivo utilizado como elemento 

armazenador de energia no barramento CC. Neste sentido, um conversor CA-CC pode classificar-se como 

conversor fonte de tensão ou conversor fonte de corrente. Num conversor fonte de tensão, o seu 

barramento CC é constituído por elementos capacitivos, sendo que a sua tensão mantém uma polaridade 

fixa, idealmente possuindo um valor médio constante, e a corrente pode ser absorvida ou fornecida, tal 

como se sucede numa fonte de tensão. Por outro lado, num conversor fonte de corrente, o seu 

barramento CC é constituído por elementos indutivos, sendo que a sua corrente mantém um sentido 

fixo, idealmente possuindo um valor médio constante, e a tensão pode ser absorvida ou fornecida, tal 

como se sucede numa fonte de corrente. Este facto em particular requer a utilização de semicondutores 

de potência com capacidade de bloqueio de tensão inversa em conversores CA-CC do tipo fonte de 

corrente, pelo que não podem ser simplesmente utilizados os semicondutores totalmente controlados 

mais convencionais, tais como o transístor bipolar de porta isolada (insulated gate bipolar transistor – 

IGBT) [666], o transístor de efeito de campo (metal oxide semiconductor field-effect transistor – MOSFET) 

[667] ou, mais recentemente, o tirístor comutável pela porta integrada (integrated gate-commutated 

thyristor – IGCT) [668]. O uso destes semicondutores é apenas possível se, em série com os mesmos, 

for introduzido um díodo, garantindo assim o bloqueio de tensões positivas e negativas. Alternativamente, 

em vez da combinação de dois tipos de semicondutores, pode ser utilizado apenas um tipo de 

semicondutor que possua capacidade de bloqueio de tensão inversa, como é o caso do tirístor 

convencional (silicon controlled rectifier – SCR) [669], o tirístor de corte comandado pela porta (gate 

turn-off thyristor – GTO) [670], o tirístor totalmente controlado por tensão (metal oxide semiconductor 
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controllable thyristor – MCT) [671], o tirístor comutável pela porta integrada do tipo simétrico 

(symmetrical integrated gate-commutated thyristor – S-IGCT) [672], o transístor bipolar de porta isolada 

com capacidade de bloqueio inverso (reverse blocking-insulated gate bipolar transistor – RB-IGBT) [673] 

ou o tirístor comutável pela porta integrada com capacidade de bloqueio inverso (reverse 

blocking-integrated gate-commutated thyristor – RB-IGCT) [674]. Contudo, os tipos de semicondutores 

de potência referidos não são suscetíveis de serem comutados a frequências elevadas, i.e., dezenas ou 

centenas de kHz, para além de apresentarem quedas de tensão em condução superiores devido à 

capacidade de bloqueio de tensão inversa. Por outro lado, os semicondutores de potência mais 

convencionais, como o MOSFET e o IGBT, permitem frequências de comutação superiores aos 

semicondutores mencionados, possuem capacidade de bloqueio de tensão apenas num sentido e, por 

terem intrinsecamente na sua construção um díodo em antiparalelo, permitem a passagem de corrente 

em dois sentidos. Estas características, aliadas ao facto de que um condensador apresenta um volume 

menor que uma bobina para a mesma quantidade de energia armazenada, reforçam a popularidade dos 

conversores fonte de tensão face aos conversores fonte de corrente. Em [675] é efetuado um estudo 

comparativo entre ambas as topologias, onde é estimado que os conversores fonte de tensão possuem 

um período médio entre falhas mais de sete vezes superior ao dos conversores fonte de corrente. Para 

além das topologias fonte de tensão e fonte de corrente, na literatura também existem topologias fonte 

de impedância, inicialmente propostas em [676], combinando características das duas topologias 

previamente referidas. 

Face ao exposto, no âmbito desta tese, apenas são analisadas topologias de conversores CA-CC 

bidirecionais do tipo fonte de tensão, i.e., com elementos capacitivos no barramento CC, sendo 

analisadas topologias monofásicas e trifásicas. 

3.2.1 Conversor CA-CC Monofásico em Meia Ponte 

O conversor CA-CC monofásico em meia ponte (half-bridge) consiste na topologia mais simples de 

conversor CA-CC bidirecional, sendo constituído por dois semicondutores de potência totalmente 

controlados com os respetivos díodos em antiparalelo e dois condensadores, como representado na 

Figura 3.1. Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder funcionar com corrente controlada, bem 

como poder operar como conversor CC-CA, a tensão em cada um dos condensadores do barramento 

CC (vdc/2) deve ser, no mínimo, superior ao valor máximo instantâneo da tensão da rede elétrica. Se 

esta condição não se verificar, o conversor CA-CC operará simplesmente como um retificador a díodos, 
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uma vez que os díodos em antiparalelo permanecerão diretamente polarizados. Deste modo, os 

semicondutores empregues neste tipo de conversor deverão suportar, no mínimo, tensões iguais à tensão 

total do barramento CC (vdc). 

 
Figura 3.1 – Conversor CA-CC bidirecional monofásico em meia ponte. 

Relativamente aos estados de operação deste conversor, existem apenas dois estados possíveis, como 

apresentado na Tabela 3.1, sendo que a tensão CA produzida (van) pode assumir os valores +vdc/2 

ou -vdc/2. De modo a controlar a tensão ou a corrente produzida, é variada a duração em que cada um 

dos estados permanece em vigor. De referir que os dois semicondutores não podem estar ativos em 

simultâneo, o que causaria um curto-circuito no barramento CC. Como tal, deve ser implementado um 

tempo morto (dead time) entre cada troca de estados de modo a evitar a possibilidade de ambos os 

semicondutores conduzirem em simultâneo, tempo este que é fortemente dependente dos 

semicondutores de potência utilizados. Deve ter-se em conta, no entanto, que, apesar de necessário ao 

devido funcionamento do conversor, o dead time introduz distorção na tensão produzida, pois é 

estabelecida uma tensão van indefinida, ou seja, a ação de controlo é inexistente durante este período. 

Por conseguinte, o dead time deve obedecer a uma relação de compromisso, não podendo ser 

demasiado curto para não provocar a condução simultânea dos dois semicondutores de potência nem 

demasiado longo relativamente à frequência de comutação utilizada de modo a não degradar 

excessivamente a tensão van produzida. De referir que este facto é válido para qualquer conversor CA-CC 

do tipo fonte de tensão, aplicando-se aos restantes conversores abordados nesta secção. Tendo em conta 

estas condicionantes, a Tabela 3.1 mostra a tensão van em função de apenas o estado do semicondutor 

S1, podendo ser 0 (fechado) ou 1 (aberto), sendo que S2 terá o nível lógico complementar de S1. 

vdc/2

S1

S2

vdc/2

a

n

van
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Tabela 3.1 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional monofásico em meia ponte. 

S1 van 

0 -vdc/2 

1 +vdc/2 

 

Na Figura 3.2 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo de 

indutância L e carga resistiva de valor R do lado CA, sendo utilizadas fontes de tensão ideais de valor V 

em cada um dos condensadores do barramento CC, i.e., vdc = 2V. Na figura pode ver-se a tensão (van) 

e a corrente (ia) produzidas pelo conversor durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além 

disso, estas grandezas, bem como o estado do semicondutor S1, podem ser vistas em pormenor (i.e., 

durante quatro ciclos do período de comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos, nomeadamente 

em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da tensão e corrente produzidas), π (180º, i.e., uma das passagens por 

zero da tensão e corrente produzidas) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da tensão e corrente 

produzidas). De referir que a constante I representa a corrente máxima admissível, sendo que I = V/R 

e y = 0,05 I. Através da figura pode verificar-se que a tensão van varia apenas entre dois valores distintos 

(+V e -V, i.e., +vdc/2 e -vdc/2), sendo que a corrente ia possui um ripple mais elevado na passagem por 

zero e mais reduzido em ambos os picos positivo e negativo. 

 
Figura 3.2 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional monofásico em meia ponte: tensão (van) e corrente (ia) 

produzidas com pormenor da tensão van, corrente ia e estado do semicondutor S1. 

Na literatura podem ser encontrados alguns exemplos de aplicação do conversor CA-CC bidirecional 

monofásico em meia ponte, tais como conversores PFC [677], conversores monofásico-trifásico [678], 

VEVs [679], inversores fotovoltaicos [680] e sistemas para melhoria da QEE, tais como filtros ativos de 

potência do tipo paralelo e UPSs [681]. 
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3.2.2 Conversor CA-CC Monofásico em Ponte Completa 

O conversor CA-CC em ponte completa (full-bridge), também denominado ponte-H, consiste na topologia 

monofásica mais comummente utilizada para conversores CA-CC, bem como CC-CA. Como se pode 

constatar na Figura 3.3, esta topologia possui quatro semicondutores de potência totalmente controlados 

com os respetivos díodos em antiparalelo e um condensador. Quando conectado à rede elétrica, de modo 

a poder funcionar com corrente controlada, bem como poder operar como conversor CC-CA, a tensão 

no condensador do barramento CC (vdc) deve ser, no mínimo, superior ao valor máximo instantâneo da 

tensão da rede elétrica. Como tal, os semicondutores empregues neste tipo de conversor deverão 

suportar, no mínimo, tensões iguais à tensão do barramento CC (vdc), o que é vantajoso em relação ao 

conversor CA-CC monofásico em meia ponte que, para a mesma tensão produzida, necessita que os 

semicondutores suportem o dobro da tensão. 

 
Figura 3.3 – Conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa. 

Relativamente aos estados de operação deste conversor, existem quatro estados possíveis ao invés de 

apenas dois (22 = 4), como ilustrado na Tabela 3.2, sendo que a tensão produzida (van) pode assumir 

os valores +vdc, 0 ou –vdc. De referir que na tabela apenas se encontram representados os estados dos 

semicondutores do topo de cada braço, sendo que o estado de um semicondutor Sn+1 será sempre 

complementar do estado de Sn para n ímpar. O facto de produzir três níveis de tensão em vez de apenas 

dois faz com que este conversor apresente melhor desempenho em termos de distorção harmónica 

(Total Harmonic Distortion – THD) para as mesmas condições de operação quando comparado com a 

topologia em meia ponte. Alternativamente, para o mesmo desempenho em termos de THD, a topologia 

em ponte completa possui menores requisitos em termos de filtro passivo do lado CA. 
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Tabela 3.2 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa. 

S1 S3 van 

0 0 0 

0 1 -vdc 

1 0 +vdc 

1 1 0 

 

Na Figura 3.4 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e carga 

resistiva do lado CA, sendo utilizada uma fonte de tensão ideal de valor V no condensador do barramento 

CC, i.e., vdc = V. De referir que os valores de V, I, R, L, y, f e Tsw são os mesmos que os utilizados 

anteriormente. Na figura pode ver-se a tensão (van) e a corrente (ia) produzidas pelo conversor durante 

um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, estas grandezas, bem como o estado dos 

semicondutores S1 e S3, podem ser vistas em pormenor (i.e., durante quatro ciclos do período de 

comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos, nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da 

tensão e corrente produzidas), π (180º, i.e., uma das passagens por zero da tensão e corrente 

produzidas) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da tensão e corrente produzidas). Através da figura pode 

verificar-se que a tensão van apresenta duas regiões de funcionamento, variando entre três valores 

distintos (+V e 0 quando ia > 0 e 0 e -V quando ia < 0 i.e., tomando os valores +vdc, 0 e -vdc), sendo 

que a corrente ia possui um ripple mais reduzido na passagem por zero, ao contrário do que se verifica 

na topologia em meia ponte. Para além disso, verifica-se também que a tensão e a corrente produzidas 

adquirem um período igual a Tsw/2, i.e., o dobro da frequência de operação do conversor. Tal sucede 

devido às duas possibilidades de produzir o nível zero, sendo possível fazer variar a tensão van em quatro 

estados em vez de apenas dois por cada período de comutação Tsw. Este facto, aliado à produção de 

três níveis de tensão, faz com que a topologia em ponte completa possua menores requisitos em termos 

de filtro passivo do lado CA do que a topologia em meia ponte. 



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 81 

 

 
Figura 3.4 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa: tensão (van) e corrente (ia) 

produzidas com pormenor da tensão van, corrente ia e estado dos semicondutores S1 e S3. 

Dadas as referidas vantagens, o conversor CA-CC em ponte completa é bastante utilizado em aplicações 

monofásicas. Na literatura podem ser encontrados vários exemplos de aplicação do conversor CA-CC 

bidirecional monofásico em ponte completa, tais como conversores PFC [682], conversores 

monofásico-trifásico [678], sistemas de armazenamento de energia [683], inversores fotovoltaicos [684], 

transformadores de estado sólido [685] e sistemas para melhoria da QEE, tais como filtros ativos de 

potência do tipo paralelo [686] e série [687], bem como UPSs [688]. 

3.2.3 Conversor CA-CC Monofásico Neutral Point Clamped 

As duas topologias de conversores CA-CC previamente referidas neste capítulo são capazes de produzir 

dois (no caso da topologia em meia ponte) ou três (no caso da topologia em ponte completa) níveis de 

tensão do lado CA. No entanto, existem topologias capazes de produzir um número superior de níveis de 

tensão, denominadas topologias multinível. Este termo foi inicialmente utilizado para designar 

conversores CA-CC capazes de produzir três ou mais níveis de tensão do lado CA [689], [690], no 

entanto, é mais comum associar esta designação a conversores dotados de números de níveis de tensão 

superiores a três, uma vez que a topologia em ponte completa permite produzir três níveis de tensão e 

não é considerada uma topologia multinível. Em [691] pode ser vista uma análise comparativa entre 

conversores CA-CC bidirecionais de dois e três níveis. Na literatura podem ser encontradas várias 

publicações de revisão de conversores CA-CC bidirecionais multinível [690], [692]–[698]. 

Uma das principais topologias de conversor CA-CC multinível que pode ser encontrada na literatura 

designa-se por neutral point clamped (NPC), tendo sido inicialmente proposta numa versão trifásica [699] 
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mas sendo posteriormente adaptada para versões monofásicas [700], [701]. Na Figura 3.5 pode ser 

visto o conversor CA-CC monofásico NPC em meia ponte de três níveis [700], constituído por quatro 

semicondutores de potência totalmente controlados com os respetivos díodos em antiparalelo, bem como 

dois díodos e dois condensadores. Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder funcionar com 

corrente controlada, bem como poder operar como conversor CC-CA, a tensão em cada um dos 

condensadores do barramento CC (vdc/2) deve ser, no mínimo, superior ao valor máximo instantâneo 

da tensão da rede elétrica, tal como se sucede no conversor CA-CC monofásico em meia ponte. No 

entanto, os semicondutores empregues neste tipo de conversor deverão suportar, no mínimo, tensões 

iguais a apenas metade da tensão do barramento CC (vdc/2), i.e., a mesma tensão que os 

semicondutores constituintes de um conversor CA-CC monofásico em ponte completa suportariam para 

a mesma tensão produzida. 

 
Figura 3.5 – Conversor CA-CC bidirecional monofásico NPC em meia ponte de três níveis. 

Na Tabela 3.3 encontram-se apresentados os estados de operação deste conversor, onde se pode 

constatar que existem apenas três estados possíveis. Tal acontece porque cada um dos estados de 

operação pressupõe a ativação simultânea de dois semicondutores que se encontram ligados em série, 

invalidando uma eventual ativação dos semicondutores S1 e S4. Cada um dos estados resulta num valor 

diferente de tensão produzida (van), sendo que esta pode assumir os valores +vdc/2, 0 ou –vdc/2. À 

semelhança da topologia em ponte completa, a topologia NPC produz três níveis de tensão, no entanto, 

utiliza apenas metade da tensão total do barramento CC, tal como se sucede na topologia em meia 

ponte. De referir que na tabela apenas se encontram representados os estados dos dois semicondutores 

superiores (S1 e S2), sendo que o estado de um semicondutor Sn+2 será sempre complementar do estado 

de Sn. 
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Tabela 3.3 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional monofásico NPC em meia ponte de três níveis. 

S1 S2 van 

0 0 -vdc/2 

0 1 0 

1 1 +vdc/2 

 

Na Figura 3.6 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e carga 

resistiva do lado CA, sendo utilizadas fontes de tensão ideais de valor V em cada um dos condensadores 

do barramento CC, i.e., vdc = 2V. De referir que os valores de V, I, R, L, y, f e Tsw são os mesmos que 

os utilizados anteriormente. Na figura pode ver-se a tensão (van) e a corrente (ia) produzidas pelo 

conversor durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, estas grandezas, bem como 

o estado dos semicondutores S1 e S2, podem ser vistas em pormenor (i.e., durante quatro ciclos do 

período de comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos, nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico 

positivo da tensão e corrente produzidas), π (180º, i.e., uma das passagens por zero da tensão e corrente 

produzidas) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da tensão e corrente produzidas). Através da figura pode 

verificar-se que a tensão van apresenta duas regiões de funcionamento, variando entre três valores 

distintos (+V e 0 quando ia > 0 e 0 e -V quando ia < 0 i.e., tomando os valores +vdc/2, 0 e -vdc/2), 

sendo que a corrente ia possui um ripple mais reduzido na passagem por zero, tal como se verifica na 

topologia em ponte completa. No entanto, não existe o efeito multiplicativo na frequência da tensão e da 

corrente produzidas, pelo que o ripple na corrente ia é superior neste caso. Como se pode verificar nas 

imagens pormenorizadas, apenas um par de semicondutores se encontra em comutação em cada zona 

de funcionamento da tensão e corrente produzidas, estando S1 a comutar e S2 permanente ativo quando 

van varia entre +vdc/2 e 0 e estando S2 a comutar e S1 permanente inativo quando van varia entre 0 

e -vdc/2. Deste modo, em relação à topologia em ponte completa, apesar de apresentar um ripple 

superior na corrente de saída, a topologia NPC proporciona menores perdas de comutação para as 

mesmas condições de operação. 
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Figura 3.6 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional monofásico NPC em meia ponte de três níveis: tensão (van) e 

corrente (ia) produzidas com pormenor da tensão van, corrente ia e estado dos semicondutores S1 e S2. 

Na literatura podem ser encontrados exemplos de aplicação do conversor CA-CC bidirecional monofásico 

NPC em meia ponte de três níveis, tais como conversores PFC [702], sistemas de interface de painéis 

solares fotovoltaicos com a rede elétrica [703] e UPSs com filtragem ativa [704]. 

Para além da versão de três níveis, a topologia NPC pode ser estendida a um número mais elevado de 

níveis de tensão, adquirindo vulgarmente a designação de diode clamped em vez de NPC para um 

número de níveis superior a três [690], [705]. Na Figura 3.8 pode visualizar-se o conversor CA-CC 

bidirecional monofásico diode clamped em meia ponte de cinco níveis, composto por oito semicondutores 

de potência com os respetivos díodos em antiparalelo, seis díodos e quatro condensadores. Quando 

conectado à rede elétrica, de modo a poder funcionar com corrente controlada, bem como poder operar 

como conversor CC-CA, a tensão em cada um dos condensadores do barramento CC (vdc/4) deve ser, 

no mínimo, superior a metade do valor máximo instantâneo da tensão da rede elétrica, ou seja, metade 

da tensão em relação à topologia NPC de três níveis para a mesma tensão CA produzida. Da mesma 

forma, os semicondutores totalmente controlados empregues neste tipo de conversor deverão suportar, 

no mínimo, tensões iguais a apenas um quarto da tensão total do barramento CC, i.e., vdc/4. No entanto, 

a tensão mínima que os díodos necessitam de suportar não é igual em todos os casos, sendo que D1 e 

D6 apenas necessitam de suportar vdc/4, D3 e D4 necessitam de suportar vdc/2 e D2 e D5 necessitam 

de suportar 3vdc/4. Devido a esta assimetria, na literatura é comum encontrar esta topologia 

esquematizada com doze díodos em vez de seis, sendo utilizado um díodo por cada tensão de bloqueio 

vdc/4. Em termos gerais, um conversor CA-CC bidirecional monofásico diode clamped em meia ponte 

de n níveis necessita de 2(n-1) semicondutores de potência totalmente controlados, 2(n-2) díodos com 

tensões de bloqueio diferentes (ou (n-1)(n-2) díodos com tensões de bloqueio iguais) e n-1 
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condensadores no barramento CC, sendo que cada um destes deve possuir um valor médio de tensão 

de vdc/(n-1). Similarmente, a tensão que cada semicondutor de potência totalmente controlado e cada 

díodo (considerando tensões de bloqueio iguais entre si) necessitam de suportar é de vdc/(n-1). 

 
Figura 3.7 – Conversor CA-CC bidirecional monofásico diode clamped em meia ponte de cinco níveis. 

Na Tabela 3.4 encontram-se apresentados os estados de operação deste conversor, onde se pode 

constatar que existem cinco (n) estados possíveis. Neste caso, cada um dos estados de operação 

pressupõe a ativação simultânea de quatro (n-1) semicondutores que se encontram ligados em série. 

Cada um dos estados resulta num valor diferente de tensão produzida (van), sendo que esta pode assumir 

os valores +vdc/2, +vdc/4, 0, -vdc/4 ou -vdc/2. À semelhança da topologia NPC de três níveis, esta 

topologia utiliza apenas metade da tensão total do barramento CC. De referir que na tabela apenas se 

encontram representados os estados dos semicondutores superiores (S1, S2, S3 e S4), sendo que o 

estado de um semicondutor Sn+4 será sempre complementar do estado de Sn. 
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Tabela 3.4 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional monofásico diode clamped em meia ponte  

de cinco níveis. 

S1 S2 S3 S4 van 

0 0 0 0 -vdc/2 

0 0 0 1 -vdc/4 

0 0 1 1 0 

0 1 1 1 +vdc/4 

1 1 1 1 +vdc/2 

 

Na Figura 3.8 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e carga 

resistiva do lado CA, sendo utilizadas fontes de tensão ideais de valor V/2 em cada um dos 

condensadores do barramento CC, i.e., vdc = 2V. De referir que os valores de V, I, R, L, y, f e Tsw são 

os mesmos que os utilizados anteriormente. Na figura pode ver-se a tensão (van) e a corrente (ia) 

produzidas pelo conversor durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, estas 

grandezas, bem como o estado dos semicondutores S1, S2, S3 e S4, podem ser vistas em pormenor (i.e., 

durante quatro ciclos do período de comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos, nomeadamente 

em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da tensão e corrente produzidas), π (180º, i.e., uma das passagens por 

zero da tensão e corrente produzidas) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da tensão e corrente 

produzidas). Através da figura pode verificar-se que a tensão van apresenta quatro regiões de 

funcionamento, variando entre cinco valores distintos (+V e +V/2 quando ia > I/2, +V/2 e 0 quando 

I/2 > ia > 0, 0 e -V/2 quando -I/2 < ia < 0 e -V/2 e -V quando ia < -I/2, i.e., tomando os valores +vdc/2, 

+vdc/4, 0, -vdc/4 e -vdc/2), sendo que a corrente ia possui um ripple mais reduzido nas passagens por 

zero e por ±I/2, ou seja, nas trocas da região de funcionamento. Devido a este facto, o valor máximo do 

ripple ao longo de toda a gama de funcionamento do conversor é inferior ao valor análogo para a topologia 

NPC de três níveis. Como se pode verificar nas imagens pormenorizadas, tal como se sucede na topologia 

NPC de três níveis, apenas um par de semicondutores se encontra em comutação em cada zona de 

funcionamento da tensão e corrente produzidas (S1 entre +V e +V/2, S2 entre +V/2 e 0, S3 entre 0 

e -V/2 e S4 entre -V/2 e -V). 



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 87 

 

 
Figura 3.8 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional monofásico diode clamped em meia ponte de cinco níveis: 

tensão (van) e corrente (ia) produzidas com pormenor da tensão van, corrente ia e  

estado dos semicondutores S1, S2, S3 e S4. 

Uma abordagem que permite utilizar a tensão total do barramento CC em conversores CA-CC 

monofásicos NPC consiste em adicionar um outro braço ao conversor, à semelhança do que se sucede 

entre os conversores CA-CC bidirecionais monofásicos em ponte completa e em meia ponte. A esta 

topologia é atribuída a designação de conversor CA-CC monofásico NPC em ponte completa, sendo capaz 

de produzir um maior número de níveis de tensão que a topologia análoga em meia ponte devido à 

utilização total da tensão do barramento CC. Na Figura 3.9 pode ver-se o conversor CA-CC monofásico 

NPC em ponte completa de cinco níveis [701], constituído por dois braços da topologia de três níveis, ou 

seja, contendo oito semicondutores de potência totalmente controlados com os respetivos díodos em 

antiparalelo, bem como quatro díodos e dois condensadores. Considerando um conversor CA-CC 

monofásico NPC em meia ponte de n níveis, a adição de um segundo braço para formar um conversor 

CA-CC monofásico NPC em ponte completa dota o conversor de 2n-1 níveis de tensão. Quando conectado 

à rede elétrica, de modo a poder funcionar com corrente controlada, bem como poder operar como 

conversor CC-CA, a tensão total nos condensadores do barramento CC (vdc) deve ser, no mínimo, 

superior ao valor máximo instantâneo da tensão da rede elétrica, similarmente ao que se sucede no 

conversor CA-CC monofásico em ponte completa, com a diferença de o barramento CC se encontrar 

dividido. No entanto, os semicondutores empregues neste tipo de conversor deverão suportar, no 

mínimo, tensões iguais a apenas metade da tensão do barramento CC (vdc/2), i.e., metade da tensão 

que os semicondutores constituintes de um conversor CA-CC monofásico em ponte completa 

suportariam para a mesma tensão produzida. 
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Figura 3.9 – Conversor CA-CC bidirecional monofásico NPC em ponte completa de cinco níveis. 

Na Tabela 3.5 encontram-se apresentados os estados de operação deste conversor, onde se pode 

constatar que existem nove estados possíveis. Tal acontece porque, à semelhança da topologia NPC em 

meia ponte, cada um dos estados de operação pressupõe a ativação simultânea de dois semicondutores 

que se encontram ligados em série, invalidando uma eventual ativação dos semicondutores S1 e S4 ou 

S5 e S8, por exemplo. Assim sendo, cada um dos braços do conversor apresenta os mesmos estados de 

operação da topologia NPC em meia ponte, sendo que os nove estados válidos são resultantes das 

combinações entre os três estados de cada braço. Verifica-se que a tensão produzida (van) apresenta 

cinco níveis, sendo que esta pode assumir os valores +vdc, +vdc/2, 0, -vdc/2 ou -vdc, e que existe apenas 

uma combinação para produzir os níveis extremos de tensão (±vdc), duas para cada um dos níveis 

intermédios (±vdc/2) e três para o nível zero. Pode constatar-se também que, ao contrário das topologias 

NPC em meia ponte, esta topologia utiliza a tensão total do barramento CC. De referir que na tabela 

apenas se encontram representados os estados dos semicondutores da metade superior de cada braço 

(S1, S2, S5 e S6), sendo que o estado de um semicondutor Sn+2 será sempre complementar do estado 

de Sn para n = {1,2,5,6}. 
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Tabela 3.5 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional monofásico NPC em ponte completa de cinco níveis. 

S1 S2 S5 S6 van 

0 0 1 1 -vdc 

0 0 0 1 -vdc/2 

0 1 1 1 -vdc/2 

0 0 0 0 0 

0 1 0 1 0 

1 1 1 1 0 

0 1 0 0 +vdc/2 

1 1 0 1 +vdc/2 

1 1 0 0 +vdc 

 

Na Figura 3.10 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e 

carga resistiva do lado CA, sendo utilizadas fontes de tensão ideais de valor V/2 em cada um dos 

condensadores do barramento CC, i.e., vdc = V. De referir que os valores de V, I, R, L, y, f e Tsw são os 

mesmos que os utilizados anteriormente. Na figura pode ver-se a tensão (van) e a corrente (ia) produzidas 

pelo conversor durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, estas grandezas, bem 

como o estado dos semicondutores S1, S2, S5 e S6, podem ser vistas em pormenor (i.e., durante quatro 

ciclos do período de comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos, nomeadamente em π/2 (90º, 

i.e., o pico positivo da tensão e corrente produzidas), π (180º, i.e., uma das passagens por zero da tensão 

e corrente produzidas) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da tensão e corrente produzidas). Através da 

figura pode verificar-se que a tensão van apresenta quatro regiões de funcionamento, variando entre cinco 

valores distintos (+V e +V/2 quando ia > I/2, +V/2 e 0 quando I/2 > ia > 0, 0 e -V/2 

quando -I/2 < ia < 0 e -V/2 e -V quando ia < -I/2, i.e., tomando os valores +vdc, +vdc/2, 0, -vdc/2 e -vdc), 

sendo que a corrente ia possui um ripple mais reduzido nas passagens por zero e por ±I/2, ou seja, nas 

trocas da região de funcionamento. Para além disso, em relação às topologias NPC em meia ponte, 

verifica-se que a tensão e a corrente produzidas possuem um período de Tsw/2, i.e., o dobro da 

frequência de operação do conversor. Tal sucede devido à utilização de um esquema de comutação 

semelhante ao do conversor CA-CC em ponte completa, sendo utilizados os estados redundantes de 

+vdc/2, 0 e -vdc/2 para fazer variar a tensão van em quatro estados em vez de apenas dois por cada 

período de comutação Tsw. Devido a este facto, o valor máximo do ripple ao longo de toda a gama de 

funcionamento do conversor é inferior ao valor análogo para as topologias NPC em meia ponte com o 

mesmo número de níveis. Como se pode verificar nas imagens pormenorizadas, existem dois pares de 

semicondutores inativos e dois pares em operação (quando van > 0 comutam os pares S1 e S6 e quando 
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van < 0 comutam os pares S2 e S5), ao contrário do que se sucede nas topologias NPC em meia ponte, 

onde apenas um par de semicondutores se encontra em comutação em cada zona de funcionamento 

da tensão e corrente produzidas. Tal como se sucede no conversor CA-CC em ponte completa, a 

operação de dois pares de semicondutores é responsável pela duplicação da frequência de operação do 

conversor na sua tensão produzida. 

 
Figura 3.10 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional monofásico NPC em ponte completa de cinco níveis: tensão 

(van) e corrente (ia) produzidas com pormenor da tensão van, corrente ia e estado dos semicondutores S1, S2, S5 e S6. 

Na literatura podem ser encontrados exemplos de aplicação do conversor CA-CC bidirecional monofásico 

NPC em ponte completa de cinco níveis, tais como sistemas de geração distribuída de energia [706], 

sistemas de tração para ferrovias [707] e filtros ativos de potência do tipo paralelo [708]. Em [709], 

[710] podem ser encontradas derivações da topologia monofásica NPC em ponte completa. 

Uma abordagem semelhante à topologia NPC em ponte completa consiste em não utilizar dois braços 

baseados na topologia NPC em meia ponte mas apenas um, sendo o segundo braço baseado na 

topologia tradicional em meia ponte (de dois níveis) [711]. Deste modo, é utilizado um menor número 

de semicondutores de potência para o mesmo número de níveis de tensão CA produzida, sendo utilizados 

apenas dois semicondutores totalmente controlados adicionais em vez de quatro semicondutores 

totalmente controlados e dois díodos. Esta abordagem, representada na Figura 3.11, tem a denominação 

de conversor CA-CC bidirecional monofásico NPC assimétrico [712]. Tal como a topologia NPC em ponte 

completa, esta é capaz de produzir cinco níveis de tensão, sendo constituída por um braço baseado na 

topologia NPC em meia ponte de três níveis e um braço baseado numa topologia tradicional em meia 

ponte de dois níveis. A sua principal desvantagem em relação à topologia NPC em ponte completa reside 

no facto de os semicondutores S5 e S6 (i.e., pertences ao braço baseado na topologia em meia ponte) 
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necessitarem de suportar duas vezes a tensão de cada condensador do barramento CC, ou seja, 

necessitam de suportar a totalidade da tensão do barramento CC (vdc), ao passo que os restantes 

semicondutores (i.e., pertencentes ao braço baseado na topologia NPC) apenas necessitam de suportar 

vdc/2. 

 
Figura 3.11 – Conversor CA-CC bidirecional monofásico NPC assimétrico de cinco níveis. 

Na Tabela 3.6 encontram-se apresentados os estados de operação deste conversor, onde se pode 

constatar que existem apenas seis estados possíveis. Tal acontece porque cada um dos estados de 

operação do braço baseado na topologia NPC pressupõe a ativação simultânea de dois semicondutores 

que se encontram ligados em série, permitindo três estados de operação, ao passo que o braço baseado 

na topologia em meia ponte permite apenas dois estados. Consequentemente, os seis estados válidos 

são resultantes das combinações entre os três estados de um braço e os dois estados do outro braço. 

Verifica-se que a tensão produzida (van) apresenta cinco níveis, sendo que esta pode assumir os valores 

+vdc, +vdc/2, 0, -vdc/2 ou -vdc, e que, tal como na topologia NPC em ponte completa, é utilizada a 

totalidade da tensão do barramento CC. Para além disso, uma vez que existem apenas seis estados de 

operação, apenas um dos estados é redundante (para o nível zero). De referir que na tabela apenas se 

encontram representados os estados dos semicondutores da metade superior de cada braço (S1, S2 e 

S5), sendo que, para um determinado estado de um semicondutor Sn, o seu estado será complementar 

num semicondutor Sn+2 para n = {1,2} e Sn+1 para n = 5. 
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Tabela 3.6 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional monofásico NPC assimétrico de cinco níveis. 

S1 S2 S5 van 

0 0 1 -vdc 

0 1 1 -vdc/2 

1 1 1 0 

0 0 0 0 

0 1 0 +vdc/2 

1 1 0 +vdc 

 

Na Figura 3.12 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e 

carga resistiva do lado CA nas mesmas condições que as utilizadas anteriormente. Em relação à topologia 

NPC em ponte completa, verifica-se que não ocorre a multiplicação da frequência na tensão produzida 

(van), uma vez que não existem estados redundantes para além do nível zero, pelo que a corrente 

produzida (ia) apresenta maior ripple para o mesmo número de níveis de tensão produzida. No entanto, 

uma vantagem deste conversor é a operação do braço baseado na topologia em meia ponte à frequência 

fundamental da tensão e corrente produzidas em vez de operar à mesma frequência de comutação que 

o braço baseado na topologia NPC. Como se pode constatar na tabela anterior, os níveis de tensão 

negativa têm em comum o facto de o semicondutor S5 se encontrar ativo, bem como os níveis de tensão 

positiva têm em comum o facto de o semicondutor S5 se encontrar inativo. Para além disso, como se 

pode ver nas figuras pormenorizadas, apenas um par de semicondutores se encontra em operação em 

cada uma das zonas de funcionamento, similarmente ao que se sucede nas topologias NPC em meia 

ponte (S1 entre os níveis +vdc e +vdc/2 e entre 0 e -vdc/2, e S2 entre os níveis +vdc/2 e 0 e entre -vdc/2 

e -vdc). 
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Figura 3.12 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional monofásico NPC assimétrico de cinco níveis: tensão (van) e 

corrente (ia) produzidas com pormenor da tensão van, corrente ia e estado dos semicondutores S1, S2 e S5. 

Alguns exemplos de aplicação do conversor CA-CC bidirecional monofásico NPC assimétrico de cinco 

níveis que podem ser encontrados na literatura incluem conversores PFC [711], inversores fotovoltaicos 

[712], filtros ativos de potência do tipo paralelo [713] e condicionadores ativos para redes elétricas 

ferroviárias [714]. 

3.2.4 Conversor CA-CC Monofásico Flying Capacitor 

A topologia multinível flying capacitor, também denominada capacitor clamped ou condensador flutuante, 

constitui também uma das topologias clássicas de conversores CA-CC bidirecionais multinível. Esta 

topologia foi proposta em [715] com abordagens monofásica (em meia ponte e em ponte completa), 

trifásica e também para conversores CC-CC, sendo o termo flying capacitor cunhado posteriormente em 

[716]. Na Figura 3.13 pode ver-se o conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em meia 

ponte de três níveis, constituído por quatro semicondutores de potência totalmente controlados com os 

respetivos díodos em antiparalelo, bem como três condensadores, dos quais dois fazem parte do 

barramento CC e um constitui o denominado condensador flutuante. Pode constatar-se que a sua 

estrutura é semelhante à da topologia NPC em meia ponte de três níveis, sendo os díodos trocados por 

um condensador. Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder funcionar com corrente controlada, 

bem como poder operar como conversor CC-CA, a tensão em cada um dos condensadores do 

barramento CC (vdc/2) deve ser, no mínimo, superior ao valor máximo instantâneo da tensão da rede 

elétrica, tal como se sucede na topologia NPC em meia ponte. Similarmente, os semicondutores 

empregues neste tipo de conversor deverão suportar, no mínimo, tensões iguais a apenas metade da 

tensão do barramento CC (vdc/2). 
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Figura 3.13 – Conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em meia ponte de três níveis. 

Na Tabela 3.7 encontram-se apresentados os estados de operação deste conversor, onde se pode 

constatar que existem quatro estados possíveis (22 = 4). À semelhança da topologia NPC em meia ponte, 

a tensão produzida (van) pode assumir três níveis (+vdc/2, 0 ou –vdc/2), sendo também apenas utilizada 

metade da tensão total do barramento CC. No entanto, ao contrário da topologia NPC em meia ponte, 

existe um estado redundante para produzir o nível zero. De referir que na tabela apenas se encontram 

representados os estados dos dois semicondutores superiores (S1 e S2), sendo que o estado de um 

semicondutor S5-n será sempre complementar do estado de Sn. Comparativamente à topologia NPC, na 

topologia flying capacitor os pares complementares encontram-se espelhados em relação ao ponto 

central do braço formado pelos semicondutores de potência (ponto a). 

Tabela 3.7 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em meia ponte  

de três níveis. 

S1 S2 van 

0 0 -vdc/2 

0 1 0 

1 0 0 

1 1 +vdc/2 

 

Na Figura 3.14 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e 

carga resistiva do lado CA, sendo utilizadas fontes de tensão ideais de valor V em cada um dos 

condensadores do barramento CC, i.e., vdc = 2V. De referir que os valores de V, I, R, L, y, f e Tsw são 

os mesmos que os utilizados anteriormente. Na figura pode ver-se a tensão (van) e a corrente (ia) 

produzidas pelo conversor durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, estas 

grandezas, bem como o estado dos semicondutores S1 e S2, podem ser vistas em pormenor (i.e., durante 

quatro ciclos do período de comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos, nomeadamente em π/2 
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(90º, i.e., o pico positivo da tensão e corrente produzidas), π (180º, i.e., uma das passagens por zero da 

tensão e corrente produzidas) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da tensão e corrente produzidas). 

Através da figura pode verificar-se que a tensão van apresenta duas regiões de funcionamento, variando 

entre três valores distintos (+V e 0 quando ia > 0 e 0 e -V quando ia < 0 i.e., tomando os valores +vdc/2, 

0 e -vdc/2), sendo que a corrente ia possui um ripple mais reduzido na passagem por zero, tal como se 

verifica na topologia NPC em meia ponte. No entanto, constata-se que a tensão e a corrente produzidas 

adquirem um período de Tsw/2, i.e., a frequência resultante é o dobro da frequência de operação do 

conversor. Tal deve-se à possibilidade de aplicar um esquema de comutação semelhante ao do conversor 

CA-CC em ponte completa, sendo utilizados os estados redundantes para produzir o nível zero para fazer 

variar a tensão van em quatro estados em vez de apenas dois por cada período de comutação Tsw. Devido 

a este facto, o valor máximo do ripple ao longo de toda a gama de funcionamento do conversor é inferior 

ao valor análogo para as topologias NPC em meia ponte com o mesmo número de níveis. Como se pode 

verificar nas imagens pormenorizadas, ambos os pares de semicondutores se encontram em comutação 

em cada zona de funcionamento da tensão e corrente produzidas. Deste modo, em relação à topologia 

NPC em meia ponte, a topologia flying capacitor apresenta um ripple inferior na corrente de saída, ao 

passo que a topologia NPC proporciona menores perdas de comutação para as mesmas condições de 

operação. De referir que o esquema de comutação utilizado na topologia NPC em meia ponte pode ser 

também aplicado à topologia flying capacitor em meia ponte. 

 
Figura 3.14 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em meia ponte de três níveis: 

tensão (van) e corrente (ia) produzidas com pormenor da tensão van, corrente ia e estado dos semicondutores S1 e S2. 

Tal como se sucede na topologia NPC, a topologia flying capacitor pode ser estendida a um número mais 

elevado de níveis de tensão. Na Figura 3.15 pode visualizar-se o conversor CA-CC bidirecional monofásico 
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flying capacitor de cinco níveis, composto por oito semicondutores de potência com os respetivos díodos 

em antiparalelo e cinco condensadores, dos quais dois fazem parte do barramento CC e três representam 

os denominados condensadores flutuantes. Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder 

funcionar com corrente controlada, bem como poder operar como conversor CC-CA, a tensão em cada 

um dos condensadores do barramento CC (vdc/2) deve ser, no mínimo, superior ao valor máximo 

instantâneo da tensão da rede elétrica, tal como na topologia de três níveis. Neste caso, os 

semicondutores totalmente controlados empregues neste tipo de conversor deverão suportar, no mínimo, 

tensões iguais a apenas um quarto da tensão total do barramento CC, i.e., vdc/4. Para além disso, a 

tensão nos condensadores flutuantes não é igual em todos os casos, sendo que o condensador conectado 

entre os semicondutores S3 e S6 apenas necessita de ser carregado com vdc/4, o condensador conectado 

entre os semicondutores S2 e S7 necessita de ser carregado com vdc/2 e o condensador conectado entre 

os semicondutores S1 e S8 necessita de ser carregado com 3vdc/4. Devido a esta assimetria, na literatura 

é comum encontrar esta topologia esquematizada com dez condensadores em vez de cinco, sendo 

utilizado um condensador para cada nível de tensão vdc/4. Em termos gerais, um conversor CA-CC 

bidirecional monofásico flying capacitor em meia ponte de n níveis necessita de 2(n-1) semicondutores 

de potência totalmente controlados, tal como na topologia NPC em meia ponte, (n-2) condensadores 

flutuantes com tensões diferentes (ou (n-1)(n-2)/2 condensadores com tensões iguais) e 2 

condensadores no barramento CC (ou n-1 se se considerar que a tensão em cada um deles é igual à 

tensão de cada condensador flutuante). Considerando que os condensadores possuem tensões iguais 

entre si, cada um deles deverá ter um valor de tensão de vdc/(n-1). Similarmente, a tensão que cada 

semicondutor de potência totalmente controlado e cada condensador necessitam de suportar é de 

vdc/(n-1). Comparativamente com a topologia NPC em meia ponte, verifica-se que o número de 

condensadores flutuantes a utilizar é metade do número de díodos, sendo possível ter apenas dois 

condensadores no barramento CC, o que não é possível nas topologias diode clamped (i.e., com número 

de níveis superior a três). 
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Figura 3.15 – Conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em meia ponte de cinco níveis. 

Na Tabela 3.8 encontram-se apresentados os estados de operação deste conversor, onde se pode 

constatar que existem catorze estados possíveis. A tensão produzida (van) pode assumir os valores 

+vdc/2, +vdc/4, 0, -vdc/4 ou -vdc/2, sendo que existe apenas uma combinação para produzir os níveis 

extremos de tensão (±vdc/2), três para cada um dos níveis intermédios (±vdc/4) e seis para o nível zero. 

À semelhança da topologia flying capacitor de três níveis, esta topologia utiliza apenas metade da tensão 

total do barramento CC. De referir que na tabela apenas se encontram representados os estados dos 

semicondutores superiores (S1, S2, S3 e S4), sendo que o estado de um semicondutor S9-n será sempre 

complementar do estado de Sn. 
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Tabela 3.8 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em meia ponte  

de cinco níveis. 

S1 S2 S3 S4 van 

0 0 0 0 -vdc/2 

0 0 0 1 -vdc/4 

0 0 1 0 -vdc/4 

1 0 0 0 -vdc/4 

0 0 1 1 0 

1 1 0 0 0 

0 1 0 1 0 

0 1 1 0 0 

1 0 1 0 0 

1 0 0 1 0 

1 1 1 0 +vdc/4 

1 0 1 1 +vdc/4 

0 1 1 1 +vdc/4 

1 1 1 1 +vdc/2 

 

Na Figura 3.16 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e 

carga resistiva do lado CA, sendo utilizadas fontes de tensão ideais de valor V/2 em cada um dos 

condensadores do barramento CC, i.e., vdc = 2V. De referir que os valores de V, I, R, L, y, f e Tsw são 

os mesmos que os utilizados anteriormente. Na figura pode ver-se a tensão (van) e a corrente (ia) 

produzidas pelo conversor durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, estas 

grandezas, bem como o estado dos semicondutores S1, S2, S3 e S4, podem ser vistas em pormenor (i.e., 

durante quatro ciclos do período de comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos, nomeadamente 

em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da tensão e corrente produzidas), π (180º, i.e., uma das passagens por 

zero da tensão e corrente produzidas) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da tensão e corrente 

produzidas). Através da figura pode verificar-se que a tensão van apresenta quatro regiões de 

funcionamento, variando entre cinco valores distintos (+V e +V/2 quando ia > I/2, +V/2 e 0 quando 

I/2 > ia > 0, 0 e -V/2 quando -I/2 < ia < 0 e -V/2 e -V quando ia < -I/2, i.e., tomando os valores +vdc/2, 

+vdc/4, 0, -vdc/4 e -vdc/2). Para além disso, constata-se que a tensão van adquire um período de Tsw/4, 

i.e., a sua frequência é quatro vezes superior à frequência de operação do conversor, uma vez que a 

topologia flying capacitor permite que os estados redundantes sejam utilizados neste sentido, fazendo 

com que a corrente ia possua um ripple reduzido. Tal como se sucede com a topologia de três níveis, 

todos os pares de semicondutores se encontram constantemente em comutação, permitindo o 
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estabelecimento de oito estados de operação num dado período de comutação Tsw e resultando na 

multiplicação da frequência da tensão produzida por um fator de quatro. De referir que, de forma 

semelhante à topologia de três níveis, o esquema de comutação utilizado na topologia NPC em meia 

ponte pode ser também aplicado à topologia flying capacitor em meia ponte. 

 
Figura 3.16 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em meia ponte de cinco níveis: 

tensão (van) e corrente (ia) produzidas com pormenor da tensão van, corrente ia  

e estado dos semicondutores S1, S2, S3 e S4. 

Na literatura podem ser encontrados exemplos de aplicação do conversor CA-CC bidirecional monofásico 

flying capacitor em meia ponte de três níveis, tais como inversores fotovoltaicos [717] e filtros ativos de 

potência do tipo paralelo [718], e de cinco níveis, tais como amplificadores de potência para sistemas 

mecatrónicos [719]. Pode também encontrar-se implementações deste conversor baseadas em 

MOSFETs em nitreto de gálio para topologias de três níveis [720], seis níveis [721], sete níveis [722] e 

nove níveis [723]. 

De forma similar à topologia NPC, uma abordagem que permite utilizar a tensão total do barramento CC 

em conversores CA-CC monofásicos flying capacitor consiste em adicionar um outro braço ao conversor. 

A esta topologia é atribuída a designação de conversor CA-CC monofásico flying capacitor em ponte 

completa, sendo capaz de produzir um maior número de níveis de tensão que a topologia análoga em 

meia ponte devido à utilização total da tensão do barramento CC. Na Figura 3.17 pode ver-se o conversor 

CA-CC monofásico flying capacitor em ponte completa de cinco níveis, constituído por dois braços da 

topologia de três níveis, ou seja, contendo oito semicondutores de potência totalmente controlados com 

os respetivos díodos em antiparalelo, bem como dois condensadores flutuantes. Contrariamente à 

topologia flying capacitor em meia ponte e às topologias NPC no geral, constata-se que o barramento CC 

não é dividido. Tal como se verifica no conversor CA-CC monofásico NPC, considerando um conversor 
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CA-CC monofásico flying capacitor em meia ponte de n níveis, a adição de um segundo braço para formar 

um conversor CA-CC monofásico flying capacitor em ponte completa dota o conversor de 2n-1 níveis de 

tensão. Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder funcionar com corrente controlada, bem 

como poder operar como conversor CC-CA, a tensão no condensador do barramento CC (vdc) deve ser, 

no mínimo, superior ao valor máximo instantâneo da tensão da rede elétrica, similarmente ao que se 

sucede no conversor CA-CC monofásico em ponte completa. Tal como na topologia flying capacitor em 

meia ponte, os semicondutores empregues neste tipo de conversor deverão suportar, no mínimo, tensões 

iguais a apenas metade da tensão do barramento CC (vdc/2). 

 
Figura 3.17 – Conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em ponte completa de cinco níveis. 

Na Tabela 3.9 encontram-se apresentados os estados de operação deste conversor, onde se pode 

constatar que existem dezasseis estados possíveis. Ao contrário das topologias NPC, é possível efetuar 

qualquer combinação de estados (24 = 16), desde que se verifique a correta complementaridade entre 

cada par de semicondutores. Verifica-se que a tensão produzida (van) apresenta cinco níveis, sendo que 

esta pode assumir os valores +vdc, +vdc/2, 0, -vdc/2 ou -vdc, e que existe apenas uma combinação para 

produzir os níveis extremos de tensão (±vdc), quatro para cada um dos níveis intermédios (±vdc/2) e seis 

para o nível zero. Pode constatar-se também que, ao contrário das topologias NPC e flying capacitor em 

meia ponte, esta topologia utiliza a tensão total do barramento CC, tal como a topologia NPC em ponte 

completa. De referir que na tabela apenas se encontram representados os estados dos semicondutores 

da metade superior de cada braço (S1, S2, S5 e S6), sendo que o estado de um semicondutor Sn será 

sempre complementar do estado de S5-n para n = {1,2,3,4} e de S13-n para n = {5,6,7,8}. 
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Tabela 3.9 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em ponte completa de cinco 

níveis. 

S1 S2 S5 S6 van 

0 0 1 1 -vdc 

0 0 0 1 -vdc/2 

0 0 1 0 -vdc/2 

0 1 1 1 -vdc/2 

1 0 1 1 -vdc/2 

0 0 0 0 0 

0 1 0 1 0 

0 1 1 0  

1 0 0 1 0 

1 0 1 0 0 

1 1 1 1 0 

0 1 0 0 +vdc/2 

1 0 0 0 +vdc/2 

1 1 0 1 +vdc/2 

1 1 1 0 +vdc/2 

1 1 0 0 +vdc 

 

Na Figura 3.18 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e 

carga resistiva do lado CA, sendo utilizada uma fonte de tensão ideal de valor V no condensador do 

barramento CC, i.e., vdc = V. De referir que os valores de V, I, R, L, y, f e Tsw são os mesmos que os 

utilizados anteriormente. Na figura pode ver-se a tensão (van) e a corrente (ia) produzidas pelo conversor 

durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, estas grandezas, bem como o estado 

dos semicondutores S1, S2, S5 e S6, podem ser vistas em pormenor (i.e., durante quatro ciclos do período 

de comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos, nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo 

da tensão e corrente produzidas), π (180º, i.e., uma das passagens por zero da tensão e corrente 

produzidas) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da tensão e corrente produzidas). Através da figura pode 

verificar-se que a tensão van apresenta quatro regiões de funcionamento, variando entre cinco valores 

distintos (+V e +V/2 quando ia > I/2, +V/2 e 0 quando I/2 > ia > 0, 0 e -V/2 quando -I/2 < ia < 0 

e -V/2 e -V quando ia < -I/2, i.e., tomando os valores +vdc, +vdc/2, 0, -vdc/2 e -vdc). Para além disso, 

tal como nas topologias flying capacitor em meia ponte, verifica-se que a tensão e a corrente produzidas 

possuem um período inferior a Tsw, neste caso Tsw/4, i.e., possuem uma frequência quatro vezes 

superior à frequência de operação do conversor. Similarmente à topologia flying capacitor em meia ponte 

de cinco níveis, são utilizados os estados redundantes de +vdc/2, 0 e -vdc/2 para fazer variar a tensão 
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van em quatro estados em vez de apenas dois por cada período de comutação Tsw. Devido a este facto, 

o valor máximo do ripple ao longo de toda a gama de funcionamento do conversor é inferior ao valor 

análogo para as topologias NPC em ponte completa com o mesmo número de níveis, uma vez que nestas 

o efeito multiplicativo na frequência da tensão produzida é metade relativamente ao verificado nas 

topologias flying capacitor em ponte completa. Como se pode verificar nas imagens pormenorizadas, 

todos os pares de semicondutores se encontram constantemente em comutação, estando tal facto 

associado à multiplicação da frequência de operação do conversor na sua tensão produzida. 

 
Figura 3.18 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em ponte completa de cinco níveis: 

tensão (van) e corrente (ia) produzidas com pormenor da tensão van, corrente ia  

e estado dos semicondutores S1, S2, S5 e S6. 

Na literatura podem ser encontrados exemplos de aplicação do conversor CA-CC bidirecional monofásico 

flying capacitor em ponte completa de cinco níveis, tais como retificadores ativos [724], filtros ativos de 

potência do tipo paralelo [725], transformadores de estado sólido [726] e sistemas de tração para 

ferrovias [727]. 

Similarmente à migração da topologia NPC em ponte completa para a topologia NPC assimétrica, 

também a topologia flying capacitor é passível de sofrer a mesma alteração. Este conversor, denominado 

conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em ponte completa assimétrico, foi proposto 

em [728] numa versão de cinco níveis, como ilustrado na Figura 3.19. Este conversor de cinco níveis 

possui um braço baseado na topologia flying capacitor de três níveis e outro baseado na topologia 

tradicional em meia ponte, i.e., de dois níveis, contendo seis semicondutores totalmente controlados com 

os respetivos díodos em antiparalelo, um condensador flutuante e um condensador no barramento CC. 

Tal como se verifica na topologia flying capacitor em ponte completa, o barramento CC não necessita de 

ser dividido. 
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Figura 3.19 – Conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em ponte completa assimétrico de cinco níveis. 

Na Tabela 3.10 encontram-se apresentados os estados de operação deste conversor, onde se pode 

constatar que existem oito estados possíveis. Ao contrário da topologia NPC assimétrica, e à semelhança 

das restantes topologias flying capacitor, verifica-se que todas as combinações existentes são possíveis 

(23 = 8), desde que se verifique a correta complementaridade entre cada par de semicondutores. 

Verifica-se que a tensão produzida (van) apresenta cinco níveis, sendo que esta pode assumir os valores 

+vdc, +vdc/2, 0, -vdc/2 ou -vdc, e que existe apenas uma combinação para produzir os níveis extremos 

de tensão (±vdc), duas para cada um dos níveis intermédios (±vdc/2) e duas para o nível zero. À 

semelhança das restantes topologias em ponte completa, é utilizada a totalidade da tensão do 

barramento CC. De referir que na tabela apenas se encontram representados os estados dos 

semicondutores da metade superior de cada braço (S1, S2 e S5), sendo que, para um determinado estado 

de um semicondutor Sn, o seu estado será complementar num semicondutor S5-n para n = {1,2} e Sn+1 

para n = 5. 
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Tabela 3.10 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em ponte completa 

assimétrico de cinco níveis. 

S1 S2 S5 van 

0 0 1 -vdc 

0 1 1 -vdc/2 

1 0 1 -vdc/2 

1 1 1 0 

0 0 0 0 

0 1 0 +vdc/2 

1 0 0 +vdc/2 

1 1 0 +vdc 

 

Na Figura 3.20 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e 

carga resistiva do lado CA nas mesmas condições que as utilizadas anteriormente. Em relação à topologia 

flying capacitor em ponte completa, verifica-se que, para o mesmo número de níveis, a frequência da 

tensão produzida (van) aumenta apenas metade, i.e., aumenta para o dobro em vez de quatro vezes, 

pelo que a corrente produzida (ia) apresenta maior ripple para o mesmo número de níveis de tensão 

produzida. No entanto, à semelhança do conversor NPC assimétrico, uma vantagem deste conversor é 

a operação do braço baseado na topologia em meia ponte à frequência fundamental da tensão e corrente 

produzidas em vez de operar à mesma frequência de comutação que o braço baseado na topologia flying 

capacitor. Como se pode constatar na tabela anterior, os níveis de tensão negativa têm em comum o 

facto de o semicondutor S5 se encontrar ativo, bem como os níveis de tensão positiva têm em comum o 

facto de o semicondutor S5 se encontrar inativo. Ao contrário da topologia NPC assimétrica de cinco 

níveis, onde apenas existe um par de semicondutores em comutação em cada uma das zonas de 

funcionamento, nesta topologia existem dois, tal como se sucede na topologia flying capacitor em meia 

ponte de três níveis. Como referido previamente, este facto está relacionado com o efeito multiplicativo 

na frequência da tensão van, que existe na topologia flying capacitor em ponte completa assimétrica mas 

não existe na topologia NPC assimétrica de cinco níveis. 
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Figura 3.20 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em ponte completa assimétrico de 

cinco níveis: tensão (van) e corrente (ia) produzidas com pormenor da tensão van, corrente ia  

e estado dos semicondutores S1, S2 e S5. 

Na literatura podem ser encontrados exemplos de aplicação do conversor CA-CC bidirecional monofásico 

flying capacitor em ponte completa assimétrico de cinco níveis, tais como UPSs [728] e conversores 

CA-CC-CA [729]. 

3.2.5 Conversor CA-CC Monofásico em Ponte Completa em Cascata 

O conversor CA-CC em ponte completa em cascata (cascaded H-bridge) é um tipo de conversor CA-CC 

multinível formado por n células, nomeadamente conversores CA-CC em ponte completa. Estas células 

encontram-se ligadas em série entre si, daí a designação de ponte completa em cascata para esta 

topologia de conversor CA-CC multinível. Na Figura 3.21 encontra-se ilustrada a referida topologia para 

um número de células igual a n, composta por 4n semicondutores de potência totalmente controlados 

com os respetivos díodos em antiparalelo e n condensadores, nomeadamente um no barramento CC de 

cada célula. Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder funcionar com corrente controlada, 

bem como poder operar como conversor CC-CA, a tensão total nos condensadores do barramento CC 

(∑ vdc{1,…n}) deve ser, no mínimo, superior ao valor máximo instantâneo da tensão da rede elétrica. 

Porém, os semicondutores empregues neste tipo de conversor deverão suportar, no mínimo, tensões 

iguais à tensão do barramento CC da respetiva célula onde se encontram conectados. De referir que, ao 

contrário do que se sucede nas topologias multinível NPC, as diversas tensões do lado CC do conversor 

(vdc{1,…n}) encontram-se isoladas entre si. 
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Figura 3.21 – Conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa em cascata de n células. 

O conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa em cascata pode ser configurado com 

uma de duas abordagens, nomeadamente a simétrica e a assimétrica. A sua abordagem mais simples 

é denominada simétrica, o que significa que as tensões do lado CC de cada célula têm todas o mesmo 

valor. Com a abordagem simétrica, um conversor CA-CC em ponte completa em cascata constituído por 

n células é capaz de produzir 2n+1 níveis de tensão no seu lado CA. Por exemplo, na sua versão mais 

básica, ou seja, com n = 1 (i.e., ponte completa tradicional), esta topologia é capaz de produzir três níveis 

de tensão do lado CA, como visto anteriormente. Para n = 2, o número de níveis de tensão passa a cinco, 

para n = 3 passa a sete e assim sucessivamente. Na Tabela 3.11 encontram-se representados os 

dezasseis estados de operação (24 = 16) deste tipo de conversor para um número de células igual a dois 

e com abordagem simétrica, sendo a tensão em cada barramento CC igual a vdc. Como tal, esta topologia 

é capaz de produzir cinco níveis de tensão, sendo que a tensão produzida (van) pode assumir os valores 

+2vdc, +vdc, 0, -vdc ou -2vdc. Neste caso, existe mais do que um estado capaz de produzir o mesmo valor 

de tensão, à exceção dos valores extremos (+2vdc e -2vdc). Contrariamente ao que se sucede nas 

topologias NPC em meia ponte, esta topologia utiliza a tensão total do barramento CC das diversas 

células. De referir que na tabela apenas se encontram representados os estados dos semicondutores 

superiores de cada braço (S1, S3, S5 e S7), sendo que o estado de um semicondutor Sn+1 será sempre 

complementar do estado de Sn para n ímpar. 
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Tabela 3.11 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa em cascata de duas 

células com configuração simétrica (cinco níveis). 

S1 S3 S5 S7 van 

0 1 0 1 -2vdc 

0 1 0 0 -vdc 

0 1 1 1 -vdc 

0 0 0 1 -vdc 

1 1 0 1 -vdc 

0 0 0 0 0 

0 0 1 1 0 

1 1 0 0 0 

1 1 1 1 0 

1 0 0 1 0 

0 1 1 0 0 

1 0 0 0 +vdc 

1 0 1 1 +vdc 

0 0 1 0 +vdc 

1 1 1 0 +vdc 

1 0 1 0 +2vdc 

 

Para além da abordagem simétrica, existe também a abordagem assimétrica, que consiste em utilizar 

valores de tensão diferentes entre si no barramento CC de cada célula. Desta forma, grande parte dos 

estados redundantes para a produção de um mesmo nível de tensão do lado CA, existentes nas 

abordagens simétricas, deixam de existir nas abordagens assimétricas. Esta abordagem foi proposta em 

[730], sendo o conversor cunhado com o termo conversor CA-CC em ponte completa em cascata híbrido. 

De modo a permitir uma correta definição de níveis de tensão, i.e., mantendo constante a diferença de 

tensão entre dois níveis consecutivos, as tensões no barramento CC de cada célula devem obedecer a 

uma progressão geométrica que, na proposta inicial, era do tipo 2k, k variando entre 0 e n e n sendo o 

número de células do conversor. Posteriormente foi proposta a utilização de uma progressão geométrica 

do tipo 3k [731], resultando num maior número de níveis de tensão. Assim sendo, para uma progressão 

geométrica do tipo 3k, se a tensão do barramento CC da primeira célula for vdc (para k = 0), a da segunda 

célula será 3vdc (para k = 1), a da terceira célula será 9vdc (para k = 2) e assim sucessivamente. Com a 

abordagem assimétrica, utilizando uma progressão geométrica do tipo 3k, um conversor CA-CC em ponte 

completa em cascata constituído por n células é capaz de produzir 3n níveis de tensão no seu lado CA. 

Por exemplo, na sua versão mais básica, ou seja, com n = 1, esta topologia é capaz de produzir três 

níveis de tensão do lado CA, como visto anteriormente. Para n = 2, o número de níveis de tensão passa 
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a nove, para n = 3 passa a vinte e sete e assim sucessivamente. Na Tabela 3.12 podem ser vistos os 

estados de operação deste tipo de conversor para um número de células igual a dois e com abordagem 

assimétrica, sendo que vdc1 = vdc e vdc2 = 3vdc. Como tal, apesar de possuir o mesmo número de estados 

de operação que a abordagem simétrica, esta abordagem é capaz de produzir nove níveis de tensão, 

sendo que a tensão produzida (van) pode assumir os valores +4vdc, +3vdc, +2vdc, +vdc, 0, -vdc, -2vdc, -3vdc 

e -4vdc. Como referido, a abordagem assimétrica tira partido das redundâncias existentes nos estados 

de operação da abordagem simétrica, pelo que, neste caso, existem quatro estados possíveis para 

produzir o nível 0, dois estados para produzir os níveis ±3vdc e ±vdc e apenas um estado para produzir 

os níveis ±4vdc e ±2vdc. 

Tabela 3.12 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa em cascata de duas 

células com configuração assimétrica (nove níveis). 

S1 S3 S5 S7 van 

0 1 0 1 -4vdc 

0 0 0 1 -3vdc 

1 1 0 1 -3vdc 

1 0 0 1 -2vdc 

0 1 0 0 -vdc 

0 1 1 1 -vdc 

0 0 0 0 0 

0 0 1 1 0 

1 1 0 0 0 

1 1 1 1 0 

1 0 0 0 +vdc 

1 0 1 1 +vdc 

0 1 1 0 +2vdc 

0 0 1 0 +3vdc 

1 1 1 0 +3vdc 

1 0 1 0 +4vdc 

 

Em comparação com as abordagens simétricas, cujo número possível de níveis de tensão aumenta 

linearmente com o número de células, nas abordagens assimétricas o número de níveis de tensão 

produzidos no lado CA aumenta exponencialmente com o número de células do conversor, como se 

pode visualizar na Figura 3.22. Apesar desta clara vantagem, as abordagens assimétricas acarretam 

uma maior complexidade no controlo das tensões dos vários barramentos CC, bem como ao nível da 
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modulação a aplicar aos semicondutores de potência. Em [732] é efetuado um estudo acerca do design 

de conversores CA-CC em ponte completa em cascata com configuração assimétrica. 

 
Figura 3.22 – Número de níveis de tensão produzidos do lado CA em função do número de células para um conversor 

CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa em cascata do tipo simétrico e assimétrico. 

Na Figura 3.23 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com abordagem 

simétrica, i.e., de cinco níveis, sendo utilizado um filtro indutivo e carga resistiva do lado CA e fontes de 

tensão ideais de valor V/2 em cada um dos condensadores do barramento CC, i.e., vdc{1,2} = vdc = V/2, 

perfazendo uma tensão total vdc1 + vdc2 = V. De referir que os valores de V, I, R, L, y, f e Tsw são os 

mesmos que os utilizados anteriormente. Na figura pode ver-se a tensão (van) e a corrente (ia) produzidas 

pelo conversor durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, estas grandezas, bem 

como o estado dos semicondutores S1, S3, S5 e S7, podem ser vistas em pormenor (i.e., durante quatro 

ciclos do período de comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos, nomeadamente em π/2 (90º, 

i.e., o pico positivo da tensão e corrente produzidas), π (180º, i.e., uma das passagens por zero da tensão 

e corrente produzidas) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da tensão e corrente produzidas). Através da 

figura pode verificar-se que a tensão van apresenta quatro regiões de funcionamento, variando entre cinco 

valores distintos (+V e +V/2 quando ia > I/2, +V/2 e 0 quando I/2 > ia > 0, 0 e -V/2 

quando -I/2 < ia < 0 e -V/2 e -V quando ia < -I/2, i.e., tomando os valores +2vdc, +vdc, 0, -vdc e -2vdc). 

Para além disso, constata-se que a tensão van adquire um período de Tsw/4, i.e., a sua frequência é 

quatro vezes superior à frequência de operação do conversor, uma vez que a topologia em cascata com 

abordagem simétrica permite que os estados redundantes sejam utilizados neste sentido, fazendo com 

que a corrente ia possua um ripple reduzido. Como se pode verificar nas imagens pormenorizadas, ao 

contrário do que se sucede nas topologias NPC previamente abordadas, todos os pares de 

semicondutores se encontram constantemente em comutação, sendo que os braços dentro de uma 

mesma célula obedecem ao mesmo esquema que o utilizado num conversor CA-CC monofásico em 

ponte completa, mas existindo um desfasamento de um quarto de período (π/2) entre os sinais aplicados 
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às duas células, permitindo o estabelecimento de oito estados de operação num dado período de 

comutação Tsw e resultando na multiplicação da frequência da tensão produzida por um fator de quatro. 

 
Figura 3.23 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa em cascata de duas células 

com configuração simétrica (cinco níveis): tensão (van) e corrente (ia) produzidas com pormenor da tensão van, corrente ia e 

estado dos semicondutores S1, S2, S3 e S4. 

Na Figura 3.24 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com abordagem 

assimétrica, i.e., de nove níveis, sendo utilizadas fontes de tensão ideais de valores diferentes em cada 

um dos condensadores do barramento CC, nomeadamente vdc1 = vdc = V/4 e vdc2 = 3V/4, perfazendo 

uma tensão total vdc1 + vdc2 = V, i.e., a mesma tensão total utilizada na abordagem anterior. As restantes 

condições de operação são as mesmas que as anteriormente mencionadas. Através da figura pode 

verificar-se que a tensão van apresenta oito regiões de funcionamento (o dobro da abordagem simétrica), 

variando entre nove valores distintos (+V e +3V/4 quando ia > 3I/4, +3V/4 e +V/2 quando 

3I/4 > ia > I/2, +V/2 e +V/4 quando I/2 > ia > I/4, +V/4 e 0 quando I/4 > ia > 0, 0 e -V/4 

quando -I/4 < ia < 0, -V/4 e -V/2 quando -I/2 < ia < -I/4, -V/2 e -3V/4 quando -3I/4 < ia < -I/2 

e -3V/4 e -V quando ia < -3I/4, -3V/4, i.e., tomando os valores +4vdc, +3vdc, +2vdc, +vdc, 

0, -vdc, -2vdc, -3vdc e -4vdc), sendo que a corrente ia possui um ripple mais reduzido nas passagens por 

zero, ±I/4, ±I/2 e ±3I/4, ou seja, nas trocas da região de funcionamento. Ao contrário do que acontece 

na abordagem simétrica, a frequência da tensão van não sofre o efeito multiplicativo. Não obstante, o 

valor máximo do ripple da corrente ia ao longo de toda a gama de funcionamento do conversor é inferior 

aos valores análogos para as topologias com inferior número de níveis de tensão produzida (para a 

mesma frequência da tensão produzida). Como se pode verificar nas imagens pormenorizadas, ao 

contrário do que se sucede na abordagem simétrica, nem todos os pares de semicondutores se 

encontram em comutação em cada zona de funcionamento da tensão e corrente produzidas, um pouco 
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à semelhança do que se sucede nas topologias NPC. Tal está inversamente relacionado com a 

multiplicação da frequência da tensão produzida, pelo que também é possível utilizar esta técnica na 

abordagem simétrica sacrificando a multiplicação da frequência. 

 
Figura 3.24 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa em cascata de duas células 

com configuração assimétrica (nove níveis): tensão (van) e corrente (ia) produzidas com pormenor da tensão van, corrente ia 

e estado dos semicondutores S1, S3, S5 e S7. 

A topologia CA-CC em ponte completa em cascata foi inicialmente proposta numa configuração simétrica 

de cinco níveis para aplicações de estabilização de plasma [733], podendo ser encontrados na literatura 

vários outros exemplos de aplicação deste conversor de cinco níveis, tais como sistemas de tração [734] 

e inversores fotovoltaicos [735], de sete níveis, tais como conversores PFC [736] e sistemas de 

bombagem [737], de nove níveis, tais como filtros ativos de potência do tipo paralelo [738], e de onze 

níveis [739], de treze níveis [740] e de quinze níveis [741] para inversores fotovoltaicos. Podem também 

ser encontrados exemplos utilizando configurações assimétricas, tais como de nove níveis [742], de 

dezoito níveis [743] e de vinte e sete níveis [744]. Em [745] é apresentada uma configuração simétrica 

que elimina a utilização de múltiplas fontes de tensão CC isoladas, utilizando apenas uma fonte por 

célula, estando as células conectadas em paralelo e tendo o seu lado CA ligado ao primário de 

transformadores cujos secundários se encontram ligados em série. A mesma abordagem é utilizada 

numa configuração assimétrica em [746], onde os transformadores possuem diferentes razões de 

transformação de forma a maximizar o número de níveis de tensão CA produzida. 

3.2.6 Conversor CA-CC Trifásico a Três Fios e Dois Braços 

Entre os conversores CA-CC trifásicos bidirecionais, uma das topologias mais simples em termos de 

hardware consiste no conversor CA-CC trifásico a três fios e dois braços, também denominado B4 
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converter, four switch three-phase converter e two leg three-phase converter. Esta topologia era 

inicialmente utilizada para sistemas de tração [747], [748], mas posteriormente foram também 

apresentadas outras aplicações, tais como a interface de microgrids com a rede elétrica [749], [750], 

condicionadores unificados de QEE [751], a interface com geradores síncronos de ímanes permanentes 

para aplicações de energia ondomotriz [752] e a interface de geradores de indução duplamente 

alimentados com a rede elétrica [753]. Como se pode visualizar na Figura 3.25, esta topologia trifásica 

possui apenas quatro semicondutores de potência totalmente controlados com os respetivos díodos em 

antiparalelo, estando duas das fases do sistema (a, b) ligadas ao ponto médio de cada braço de 

semicondutores e a terceira fase (c) ligada ao ponto médio dos condensadores do barramento CC. 

Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder funcionar com corrente controlada, bem como poder 

operar como conversor CC-CA, a tensão em cada um dos condensadores do barramento CC (vdc/2) deve 

ser, no mínimo, superior ao valor máximo instantâneo da tensão composta da rede elétrica. Deste modo, 

os semicondutores empregues neste tipo de conversor deverão suportar, no mínimo, tensões iguais à 

tensão total do barramento CC (vdc), o que traduz uma das principais desvantagens da topologia trifásica 

a três fios e dois braços. 

 
Figura 3.25 – Conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e dois braços. 

Na Tabela 3.13 podem ser vistos os estados de operação deste conversor, onde se pode constatar que 

existem quatro estados válidos (22 = 4) e que as únicas tensões CA possíveis de controlar são as tensões 

compostas (vab, vbc, vca). De referir que na tabela apenas se encontram representados os estados dos 

semicondutores do topo de cada braço, sendo que o estado de um semicondutor Sn+1 será sempre 

complementar do estado de Sn para n ímpar.  
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Tabela 3.13 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e dois braços. 

S1 S3 vab vbc vca 

0 0 0 -vdc/2 +vdc/2 

0 1 -vdc +vdc/2 +vdc/2 

1 0 +vdc -vdc/2 -vdc/2 

1 1 0 +vdc/2 -vdc/2 

 

Na Figura 3.26 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo de 

indutância L e carga resistiva equilibrada de valor R por fase ligada em estrela do lado CA, sendo 

utilizadas fontes de tensão ideais de valor V em cada um dos condensadores do barramento CC, i.e., 

vdc = 2V. Na figura pode ver-se as tensões compostas (vab, vbc, vca) e as correntes (ia, ib, ic) produzidas 

pelo conversor durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, a tensão vab e a corrente 

ia, bem como o estado dos semicondutores S1 e S3, podem ser vistos em pormenor (i.e., durante quatro 

ciclos do período de comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos em relação à fase a, 

nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da corrente ia), π (180º, i.e., uma das passagens por 

zero da corrente ia) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da corrente ia). A constante I representa a corrente 

máxima admissível, sendo que I = V/(2R) e y = 0,05 I. De referir que o valor de V presentemente 

utilizado não corresponde ao mesmo valor de V utilizado nas topologias monofásicas, mas sim ao dobro 

deste, ao passo que os valores de I e R são os mesmos. Através da figura pode verificar-se que as 

tensões vbc e vca variam apenas entre dois valores distintos (+V e -V, i.e., +vdc/2 e -vdc/2), enquanto a 

tensão vab varia entre três valores (+2V, 0 e -2V, i.e., +vdc, 0 e -vdc). Verifica-se também que a corrente 

ic apresenta diferenças na forma de onda com as correntes ia e ib, sendo que a primeira possui um 

ripple com amplitude constante ao longo do ciclo, enquanto as últimas apresentam um ripple mais 

elevado na passagem por zero e mais reduzido em ambos os picos positivo e negativo. 
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Figura 3.26 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e dois braços: tensões compostas  

(vab, vbc, vca) e correntes (ia, ib, ic) produzidas; pormenor da tensão vab, corrente ia e estado dos semicondutores S1 e S3. 

Uma vez que possui apenas dois braços e, consequentemente, dois sinais de referência para produzir 

três tensões, este conversor pode ser controlado emulando duas tensões de referência desfasadas 60º, 

resultando em tensões do lado CA equilibradas e desfasadas 120º, como se sucede num sistema 

trifásico. O desfasamento de 60º é justificado pela eliminação de uma das fases, como se pode visualizar 

no diagrama fasorial da Figura 3.27. Considerando as tensões simples do sistema (va, vb, vc, 

representadas a preto), subtraindo a tensão simples da fase eliminada (vc, representada a vermelho 

tracejado) a cada uma das fases, obtém-se duas tensões compostas desfasadas 60º entre si (vac, vbc, 

representadas a azul, com ângulos de fase de -90º e -30º em relação à tensão da fase a, respetivamente). 

Estas tensões consistem nas tensões de referência a aplicar ao conversor para se obter as três tensões 

CA do sistema trifásico (vab, vbc, vca) equilibradas e desfasadas 120º. No entanto, o facto de a corrente 

de uma das fases (neste caso, a fase c) circular pelos condensadores do barramento CC faz com que o 

ripple de tensão nos mesmos seja notório, tal como a ocorrência de desequilíbrios devido à sua conexão 

série. Na literatura podem ser encontradas técnicas para mitigar os referidos problemas [754]–[763]. 
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Figura 3.27 – Diagrama fasorial ilustrativo da obtenção das tensões produzidas pelo conversor CA-CC bidirecional trifásico a 

três fios e dois braços. 

3.2.7 Conversor CA-CC Trifásico a Três Fios e Três Braços 

A topologia a três fios e três braços, também denominada B6 converter, consiste na topologia mais 

comum de conversor CA-CC trifásico. Nesta topologia, ilustrada na Figura 3.28, o número de fios é igual 

ao número de braços, o que significa que existe um braço de semicondutores de potência por cada fase 

do sistema, totalizando seis semicondutores de potência totalmente controlados com os respetivos 

díodos em antiparalelo. Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder funcionar com corrente 

controlada, bem como poder operar como conversor CC-CA, a tensão no condensador do barramento 

CC (vdc) deve ser, no mínimo, superior ao valor máximo instantâneo da tensão composta da rede elétrica. 

Deste modo, os semicondutores empregues neste tipo de conversor deverão suportar, no mínimo, 

tensões iguais à tensão do barramento CC (vdc), o que, comparativamente à topologia de dois braços, 

se traduz em metade da tensão (para a mesma tensão CA produzida). 

 
Figura 3.28 – Conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços. 

Na Tabela 3.14 podem ser vistos os estados de operação deste conversor, onde se pode constatar que 

permite oito estados válidos (23 = 8) e que, tal como o conversor CA-CC trifásico a três fios e dois braços, 

apenas é capaz de produzir tensões compostas (vab, vbc, vca). De referir que, novamente, a tabela apenas 
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contém os estados dos semicondutores do topo de cada braço, sendo que o estado de um semicondutor 

Sn+1 será sempre complementar do estado de Sn para n ímpar.  

Tabela 3.14 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços. 

S1 S3 S5 vab vbc vca 

0 0 0 0 0 0 

0 0 1 0 -vdc +vdc 

0 1 0 -vdc +vdc 0 

0 1 1 -vdc 0 +vdc 

1 0 0 +vdc 0 -vdc 

1 0 1 +vdc -vdc 0 

1 1 0 0 +vdc -vdc 

1 1 1 0 0 0 

 

Na Figura 3.29 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e 

carga resistiva equilibrada de valor R por fase ligada em estrela do lado CA, sendo utilizada uma fonte 

de tensão ideal de valor V no condensador do barramento CC, i.e., vdc = V. De referir que os valores de 

V, I, R, L, y, f e Tsw são os mesmos que os utilizados anteriormente. Na figura pode ver-se as tensões 

compostas (vab, vbc, vca) e as correntes (ia, ib, ic) produzidas pelo conversor durante um ciclo da 

frequência fundamental (f). Para além disso, a tensão vab e a corrente ia, bem como o estado dos 

semicondutores S1, S3 e S5, podem ser vistos em pormenor (i.e., durante quatro ciclos do período de 

comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos em relação à fase a, nomeadamente em π/2 (90º, 

i.e., o pico positivo da corrente ia), π (180º, i.e., uma das passagens por zero da corrente ia) e 3π/2 

(270º, i.e., o pico negativo da corrente ia). Através da figura pode verificar-se que as tensões compostas 

produzidas apresentam duas regiões de funcionamento, variando entre três valores distintos (e.g., 

tomando como referencial a fase a, a tensão vab varia entre +V e 0 entre -30º e 150º e entre 0 e -V 

entre 150º e 330º, i.e., tomando os valores +vdc, 0 e -vdc), sendo que cada corrente ix possui um ripple 

mais reduzido nas trocas de região de funcionamento de cada tensão vxy e mais notório nos picos positivo 

e negativo e nas passagens por zero da corrente. 



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 117 

 

 
Figura 3.29 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços: tensões compostas (vab, vbc, 

vca) e correntes (ia, ib, ic) produzidas; pormenor da tensão vab, corrente ia e estado dos semicondutores S1, S3.e S5. 

Esta topologia de conversor CA-CC trifásico encontra-se bastante disseminada em conversores PFC 

[648], conversores monofásico-trifásico [678], VEVs [764], UPSs [765], sistemas de interface de 

elementos armazenadores de energia com a rede elétrica [766], sistemas de interface de geradores 

eólicos com a rede elétrica [767], sistemas de interface de painéis solares fotovoltaicos com a rede 

elétrica [768], sistemas de tração para VEs [769], filtros ativos de potência do tipo série e paralelo [770] 

e condicionadores unificados de QEE [771]. 

3.2.8 Conversor CA-CC Trifásico a Quatro Fios e Três Braços 

Para além dos conversores CA-CC trifásicos a três fios, que são conectados às três fases do sistema, 

existem também conversores CA-CC trifásicos a quatro fios, que possuem uma ligação extra ao neutro 

do sistema. O conversor CA-CC trifásico a quatro fios e três braços, visível na Figura 3.30, possui como 

principal diferença construtiva em relação à topologia a três fios e três braços a existência de um ponto 

médio nos condensadores do barramento CC, ponto este que é conectado ao neutro do sistema trifásico. 

Deste modo, ao contrário das topologias trifásicas a três fios, é possível produzir tensões simples (van, 

vbn, vcn) e compostas (vab, vbc, vca). Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder funcionar com 

corrente controlada, bem como poder operar como conversor CC-CA, a tensão em cada um dos 

ia

0 π/2 π 3π/2 2π

2I

I

0

-I

-2I

ib ic

2V

V

0

-V

-2V

2V

0

-2V

1

0

I+2y

I

I-2y

2V

0

-2V

1

0

2y

0

-2y

π/2 π 3π/2

Tsw

ia

vab

S1

ia

vab

iavab
2V

0

-2V

1

0

-I+2y

-I

-I-2y
Tsw TswS3 S5 S1 S3 S5 S1 S3 S5

vab vbc vca



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 118 

 

condensadores do barramento CC (vdc/2) deve ser, no mínimo, superior ao valor máximo instantâneo 

da tensão simples da rede elétrica. Deste modo, os semicondutores empregues neste tipo de conversor 

deverão suportar, no mínimo, tensões iguais à tensão total do barramento CC (vdc), o que se traduz num 

valor 1,1547 (i.e., 2/√3) vezes superior ao valor mínimo de tensão suportável pelos semicondutores 

presentes numa topologia a três fios e três braços para as mesmas tensões CA produzidas. 

 
Figura 3.30 – Conversor CA-CC bidirecional trifásico a quatro fios e três braços. 

Na Tabela 3.15 podem ser vistos os oito estados válidos de operação deste conversor (23 = 8) e as 

respetivas tensões produzidas, onde se pode constatar que cada estado corresponde à produção de um 

conjunto de tensões simples (van, vbn, vcn) e compostas (vab, vbc, vca). Mais uma vez, a tabela apenas 

contém os estados dos semicondutores do topo de cada braço, sendo que o estado de um semicondutor 

Sn+1 será sempre complementar do estado de Sn para n ímpar. 

Tabela 3.15 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional trifásico a quatro fios e três braços. 

S1 S3 S5 van vbn vcn vab vbc vca 

0 0 0 -vdc/2 -vdc/2 -vdc/2 0 0 0 

0 0 1 -vdc/2 -vdc/2 +vdc/2 0 -vdc +vdc 

0 1 0 -vdc/2 +vdc/2 -vdc/2 -vdc +vdc 0 

0 1 1 -vdc/2 +vdc/2 +vdc/2 -vdc 0 +vdc 

1 0 0 +vdc/2 -vdc/2 -vdc/2 +vdc 0 -vdc 

1 0 1 +vdc/2 -vdc/2 +vdc/2 +vdc -vdc 0 

1 1 0 +vdc/2 +vdc/2 -vdc/2 0 +vdc -vdc 

1 1 1 +vdc/2 +vdc/2 +vdc/2 0 0 0 

 

Na Figura 3.31 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e 

carga resistiva equilibrada de valor R por fase ligada em estrela do lado CA, sendo utilizadas fontes de 

tensão ideais de valor V/2 em cada um dos condensadores do barramento CC, i.e., vdc = V. De referir 

que os valores de V, I, R, L, y, f e Tsw são os mesmos que os utilizados anteriormente. Na figura pode 

ver-se as tensões simples (van, vbn, vcn), as tensões compostas (vab, vbc, vca) e as correntes (ia, ib, ic, in) 
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produzidas pelo conversor durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, as tensões 

van e vab e a corrente ia, bem como o estado dos semicondutores S1, S3 e S5, podem ser vistos em 

pormenor (i.e., durante quatro ciclos do período de comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos 

em relação à fase a, nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da corrente ia), π (180º, i.e., uma 

das passagens por zero da corrente ia) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da corrente ia). Através da 

figura pode verificar-se que as tensões compostas produzidas apresentam as mesmas regiões de 

funcionamento comparativamente à topologia a três fios e três braços, variando entre três valores 

distintos. Para além disso, constata-se que as tensões simples produzidas variam de forma semelhante 

à tensão produzida no conversor CA-CC monofásico em meia ponte, variando entre +V/2 e -V/2, i.e., 

+vdc/2 e -vdc/2. De forma similar a este conversor monofásico, as correntes possuem um ripple mais 

elevado na passagem por zero e mais reduzido em ambos os picos positivo e negativo. Ao contrário do 

que se sucede nas topologias trifásicas a três fios, na figura pode também ver-se a corrente de neutro 

(in), que não é nula, apesar de a carga utilizada ser equilibrada. Tal deve-se ao cariz comutado da 

operação do conversor, sendo que a corrente in é constituída pela componente de alta frequência (i.e., 

de comutação) visível nas correntes das fases, possuindo um período de Tsw. 
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Figura 3.31 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional trifásico a quatro fios e três braços: tensões simples  

(van, vbn, vcn), tensões compostas (vab, vbc, vca) e correntes (ia, ib, ic, in) produzidas; pormenor das  

tensões van e vab, corrente ia e estado dos semicondutores S1, S3.e S5. 

Esta topologia de conversor CA-CC trifásico pode ser encontrada em sistemas de conversão de três fios 

para quatro fios [772], UPSs [773], microgrids [774], filtros ativos de potência do tipo série e paralelo 

[770] e condicionadores unificados de QEE [771]. 

3.2.9 Conversor CA-CC Trifásico a Quatro Fios e Quatro Braços 

O conversor CA-CC trifásico a quatro fios e quatro braços pode ser visto na Figura 3.32, não possuindo 

apenas seis semicondutores totalmente controlados com os respetivos díodos em antiparalelo, como as 

topologias trifásicas anteriores, mas sim oito, existindo um braço extra de semicondutores cujo ponto 

médio é conectado ao neutro do sistema. Tal como a topologia anteriormente abordada, esta permite 

produzir tensões simples (van, vbn, vcn) e compostas (vab, vbc, vca) devido à utilização de quatro fios. 

Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder funcionar com corrente controlada, bem como poder 

operar como conversor CC-CA, a tensão no condensador do barramento CC (vdc) deve ser, no mínimo, 
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superior ao valor máximo instantâneo da tensão composta da rede elétrica. Deste modo, os 

semicondutores empregues neste tipo de conversor deverão suportar, no mínimo, tensões iguais à tensão 

do barramento CC (vdc), o que, comparativamente à topologia a quatro fios e três braços, se traduz num 

valor de tensão 1,1547 (i.e., 2/√3) vezes menor para a mesma tensão CA produzida, ou seja, o mesmo 

valor de tensão suportável pelos semicondutores presentes numa topologia a três fios e três braços. 

 
Figura 3.32 – Conversor CA-CC bidirecional trifásico a quatro fios e quatro braços. 

Na Tabela 3.16 podem ser vistos os estados de operação do conversor CA-CC bidirecional trifásico a 

quatro fios e quatro braços, onde se pode ver que a adição de um quarto braço faz ascender o número 

de estados válidos para o dobro das topologias anteriormente expostas (24 = 16), existindo duas 

possibilidades de produção de tensões simples (van, vbn, vcn) para cada combinação de tensões 

compostas (vab, vbc, vca). Mais uma vez, a tabela apenas contém os estados dos semicondutores do topo 

de cada braço, sendo que o estado de um semicondutor Sn+1 será sempre complementar do estado de 

Sn para n ímpar. Para além disso, pode constatar-se que as tensões simples produzidas podem 

apresentar três níveis de tensão (+vdc, 0 e –vdc), ao passo que na topologia a quatro fios e três braços 

apresentam apenas dois (+vdc/2 e –vdc/2). 
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Tabela 3.16 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional trifásico a quatro fios e quatro braços. 

S1 S3 S5 S7 van vbn vcn vab vbc vca 

0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 

0 0 0 1 -vdc -vdc -vdc 0 0 0 

0 0 1 0 0 0 +vdc 0 -vdc +vdc 

0 0 1 1 -vdc -vdc 0 0 -vdc +vdc 

0 1 0 0 0 +vdc 0 -vdc +vdc 0 

0 1 0 1 -vdc 0 -vdc -vdc +vdc 0 

0 1 1 0 0 +vdc +vdc -vdc 0 +vdc 

0 1 1 1 -vdc 0 0 -vdc 0 +vdc 

1 0 0 0 +vdc 0 0 +vdc 0 -vdc 

1 0 0 1 0 -vdc -vdc +vdc 0 -vdc 

1 0 1 0 +vdc 0 +vdc +vdc -vdc 0 

1 0 1 1 0 -vdc 0 +vdc -vdc 0 

1 1 0 0 +vdc +vdc 0 0 +vdc -vdc 

1 1 0 1 0 0 -vdc 0 +vdc -vdc 

1 1 1 0 +vdc +vdc +vdc 0 0 0 

1 1 1 1 0 0 0 0 0 0 

 

Na Figura 3.33 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e 

carga resistiva equilibrada de valor R por fase ligada em estrela do lado CA, sendo utilizada uma fonte 

de tensão ideal de valor V no condensador do barramento CC, i.e., vdc = V. De referir que os valores de 

V, I, R, L, y, f e Tsw são os mesmos que os utilizados anteriormente. Na figura pode ver-se as tensões 

simples (van, vbn, vcn), as tensões compostas (vab, vbc, vca) e as correntes (ia, ib, ic, in) produzidas pelo 

conversor durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, as tensões van e vab e a 

corrente ia, bem como o estado dos semicondutores S1, S3, S5 e S7, podem ser vistos em pormenor (i.e., 

durante quatro ciclos do período de comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos em relação à 

fase a, nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da corrente ia), π (180º, i.e., uma das passagens 

por zero da corrente ia) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da corrente ia). Através da figura pode 

verificar-se que as tensões compostas produzidas apresentam as mesmas regiões de funcionamento 

comparativamente às restantes topologias de três braços, variando entre três valores distintos. Para além 

disso, constata-se que as tensões simples produzidas variam de forma semelhante à tensão produzida 

por um conversor CA-CC monofásico em completa, variando entre três valores distintos (e.g., cada tensão 

vxn varia entre +V e 0 quando ix > 0 e 0 e -V quando ix < 0, i.e., tomando os valores +vdc, 0 e -vdc). Em 

relação às correntes das fases, verifica-se um comportamento semelhante ao verificado na topologia a 
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três fios e três braços, ou seja, cada corrente ix possui um ripple mais reduzido nas trocas de região de 

funcionamento de cada tensão vxy e mais notório nos picos positivo e negativo e nas passagens por zero 

da corrente. Uma vez que estas correntes apresentam um ripple inferior às correntes análogas na 

topologia a quatro fios e três braços, a corrente de neutro (in) apresenta, consequentemente, um ripple 

inferior. 

 
Figura 3.33 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional trifásico a quatro fios e quatro braços: tensões simples  

(van, vbn, vcn), tensões compostas (vab, vbc, vca) e correntes (ia, ib, ic, in) produzidas; pormenor das  

tensões van e vab, corrente ia e estado dos semicondutores S1, S3, S5 e S7. 

Esta topologia de conversor CA-CC trifásico pode ser encontrada em sistemas de conversão de três fios 

para quatro fios [772], UPSs [775], sistemas de interface de painéis solares fotovoltaicos e elementos 

armazenadores de energia com a rede elétrica [776], microgrids [774], filtros ativos de potência do tipo 

série e paralelo [770] e condicionadores unificados de QEE [771]. 
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3.2.10 Conversor CA-CC Trifásico Neutral Point Clamped 

Como referido previamente, a topologia NPC foi inicialmente apresentada numa versão trifásica de três 

níveis [699]. Esta topologia encontra-se ilustrada na Figura 3.62, onde se pode constatar que, para além 

dos condensadores do barramento CC, cada uma das fases contém o mesmo hardware que a topologia 

NPC monofásica em meia ponte. Uma vez que possui uma ligação ao neutro, o conversor CA-CC trifásico 

NPC é inerentemente um conversor CA-CC trifásico a quatro fios, permitindo produzir tensões CA simples 

e compostas. Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder funcionar com corrente controlada, 

bem como poder operar como conversor CC-CA, a tensão em cada um dos condensadores do 

barramento CC (vdc/2) deve ser, no mínimo, superior ao valor máximo instantâneo da tensão simples 

da rede elétrica, tal como se verifica na topologia a quatro fios e três braços. Porém, neste caso, os 

semicondutores empregues neste tipo de conversor deverão suportar, no mínimo, tensões iguais a 

apenas metade da tensão total do barramento CC (vdc/2), o que se traduz em metade do valor análogo 

para a topologia a quatro fios e três braços e num valor √3 vezes inferior ao valor análogo para a topologia 

a quatro fios e quatro braços, em ambos os casos considerando as mesmas tensões CA produzidas. 

 
Figura 3.34 – Conversor CA-CC bidirecional trifásico NPC de três níveis. 

Uma vez que este conversor possui três braços e cada um deles pode apresentar três estados de 

operação, tal como visto previamente no conversor CA-CC bidirecional monofásico NPC em meia ponte 

de três níveis (Tabela 3.3), o número total de estados de operação do conversor CA-CC bidirecional 

trifásico NPC de três níveis é dado por 33 = 27. Como tal, na Tabela 3.17 apenas se encontram 

representados os estados de operação deste conversor para um ângulo de fase compreendido entre 0º 

e 60º relativamente à fase a. Neste intervalo, cada braço tem apenas dois estados válidos, pelo que o 

número de combinações possíveis para esta e qualquer região de funcionamento compreendida entre 

intervalos inteiros de 60º, i.e., um sexto de período, é dado por 23 = 8. Na região de funcionamento em 

S9

S10

vdc/2

vdc/2

S11

S12

D5

D6

S5

S6

S7

S8

a

n

D3

D4

S1

S2

S3

S4

D1

D2

b
c

vab
vbc

vca
van vbn vcn



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 125 

 

questão, os semicondutores S2 e S10 encontram-se sempre ativos, ao passo que o semicondutor S5 se 

encontra sempre inativo. Como se pode visualizar na tabela, as tensões simples produzidas apresentam 

três níveis (+vdc/2, 0 e -vdc/2), porém, ao contrário do que se verifica nas topologias trifásicas 

previamente abordadas, as tensões compostas apresentam cinco níveis (+vdc, +vdc/2, 0, -vdc/2 e -vdc), 

sendo utilizadas tanto as tensões em cada um dos condensadores do barramento CC (vdc/2) como a 

sua totalidade (vdc). Similarmente ao que se verifica nas topologias NPC monofásicas em meia ponte e 

em ponte completa relativamente ao número de níveis de tensão produzida, uma topologia NPC trifásica 

capaz de produzir n níveis de tensão simples é capaz de produzir 2n-1 níveis de tensão composta. De 

referir que, apesar de vigorar na tabela, a combinação resultante no nível zero em todas as tensões 

simples e compostas não se verifica na operação do conversor num sistema trifásico equilibrado, sendo 

que o mesmo se pode aplicar a determinados estados. Tal como apresentado nas topologias anteriores, 

na tabela apenas se encontram representados os estados dos dois semicondutores superiores de cada 

braço (S1, S2, S5, S6, S9 e S10), sendo que o estado de um semicondutor Sn+2 será sempre complementar 

do estado de Sn para n = {1,2,5,6,9,10}. 

Tabela 3.17 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional trifásico NPC de três níveis para um ângulo de fase 

compreendido entre 0º e 60º relativamente à fase a. 

S1 S2 S5 S6 S9 S10 van vbn vcn vab vbc vca 

0 1 0 0 0 1 0 -vdc/2 0 +vdc/2 -vdc/2 0 

0 1 0 0 1 1 0 -vdc/2 +vdc/2 +vdc/2 -vdc +vdc/2 

0 1 0 1 0 1 0 0 0 0 0 0 

0 1 0 1 1 1 0 0 +vdc/2 0 -vdc/2 +vdc/2 

1 1 0 0 0 1 +vdc/2 -vdc/2 0 +vdc -vdc/2 -vdc/2 

1 1 0 0 1 1 +vdc/2 -vdc/2 +vdc/2 +vdc -vdc 0 

1 1 0 1 0 1 +vdc/2 0 0 +vdc/2 0 -vdc/2 

1 1 0 1 1 1 +vdc/2 0 +vdc/2 +vdc/2 -vdc/2 0 

 

Na Figura 3.35 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e 

carga resistiva equilibrada de valor R por fase ligada em estrela do lado CA, sendo utilizadas fontes de 

tensão ideais de valor V/2 em cada um dos condensadores do barramento CC, i.e., vdc = V. De referir 

que os valores de V, I, R, L, y, f e Tsw são os mesmos que os utilizados anteriormente. Na figura pode 

ver-se as tensões simples (van, vbn, vcn), as tensões compostas (vab, vbc, vca) e as correntes (ia, ib, ic, in) 

produzidas pelo conversor durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, as tensões 

van e vab e a corrente ia, bem como o estado dos semicondutores S1, S2, S5, S6, S9 e S10, podem ser 
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vistos em pormenor (i.e., durante quatro ciclos do período de comutação Tsw) para três ângulos de fase 

distintos em relação à fase a, nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da corrente ia), π (180º, 

i.e., uma das passagens por zero da corrente ia) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da corrente ia). 

Através da figura pode verificar-se que as tensões simples produzidas apresentam as mesmas regiões 

de funcionamento comparativamente à topologia a quatro fios e quatro braços, variando entre três valores 

distintos, ao passo que as tensões compostas produzidas apresentam cinco níveis. Em relação às 

correntes das fases, verifica-se o comportamento oposto do verificado na topologia a quatro fios e quatro 

braços, ou seja, cada corrente possui um ripple mais reduzido nos picos positivo e negativo e nas 

passagens por zero. Uma vez que estas correntes apresentam um ripple inferior às correntes análogas 

na topologia a quatro fios e três braços, pois estas possuem um ripple proeminente na passagem por 

zero, a corrente de neutro (in) apresenta, consequentemente, um ripple inferior. No entanto, em relação 

à topologia a quatro fios e quatro braços, a corrente in é superior. 

 
Figura 3.35 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional trifásico NPC de três níveis: tensões simples (van, vbn, vcn), 

tensões compostas (vab, vbc, vca) e correntes (ia, ib, ic, in) produzidas; pormenor das tensões van e vab,  

corrente ia e estado dos semicondutores S1, S2, S5, S6, S9 e S10. 
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Na literatura podem ser encontrados exemplos de aplicação do conversor CA-CC bidirecional trifásico 

NPC, tais como conversores PFC [777], sistemas de tração industriais [778], sistemas de tração para 

aviação [779], VEVs com funcionalidades PFC [780], compensadores estáticos síncronos [781] e 

condicionadores unificados de QEE [782]. Em [783] é proposto um conversor denominado NPC ativo, 

em que os díodos são substituídos por semicondutores totalmente controlados, possibilitando um maior 

número de estados e uma melhor distribuição das perdas de comutação em relação à topologia NPC. 

Em [784] pode ser vista uma abordagem da topologia NPC de três níveis a quatro braços, e em [785] 

pode ser vista uma adaptação da topologia NPC de três níveis para aplicação em sistemas de tração 

baseados em máquinas SRM. Uma revisão acerca de conversores NPC pode ser vista em [786], e em 

[787] é efetuada uma comparação entre conversores CA-CC bidirecionais trifásicos de dois e três níveis. 

3.2.11 Conversor CA-CC Trifásico Flying Capacitor 

Tal como a topologia NPC, a topologia flying capacitor possui a sua versão trifásica [715]. Esta topologia 

pode ver-se na Figura 3.36 para uma versão de três níveis, onde se pode constatar que, tal como se 

sucede na topologia NPC, cada uma das fases da topologia flying capacitor contém o mesmo hardware 

que a topologia análoga monofásica em meia ponte. De referir que na figura é visível uma ligação ao 

neutro por intermédio de um barramento CC dividido, ou seja, o conversor apresentado é um conversor 

a quatro fios, mas é também possível obter um conversor CA-CC trifásico flying capacitor de três fios, 

eliminando o ponto médio do barramento CC. Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder 

funcionar com corrente controlada, bem como poder operar como conversor CC-CA, a tensão em cada 

um dos condensadores do barramento CC (vdc/2) deve ser, no mínimo, superior ao valor máximo 

instantâneo da tensão simples da rede elétrica, tal como se verifica na topologia NPC. Similarmente, os 

semicondutores empregues neste tipo de conversor deverão suportar, no mínimo, tensões iguais a 

apenas metade da tensão total do barramento CC (vdc/2). 
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Figura 3.36 – Conversor CA-CC bidirecional trifásico flying capacitor de três níveis. 

Uma vez que este conversor possui três braços e cada um deles pode apresentar quatro estados de 

operação, tal como visto previamente no conversor CA-CC bidirecional monofásico flying capacitor em 

meia ponte de três níveis (Tabela 3.7), o número total de estados de operação do conversor CA-CC 

bidirecional trifásico flying capacitor de três níveis é dado por 43 = 64. Como tal, na Tabela 3.18 apenas 

se encontram representados os estados de operação deste conversor para um ângulo de fase 

compreendido entre 0º e 60º relativamente à fase a. Neste intervalo, cada braço tem apenas três estados 

válidos, pelo que o número de combinações possíveis para esta e qualquer região de funcionamento 

compreendida entre intervalos inteiros de 60º, i.e., um sexto de período, é dado por 33 = 27. No entanto, 

à semelhança do que se sucede nas topologias flying capacitor monofásicas, todos os pares de 

semicondutores se encontram em comutação constantemente, pelo que existem dois estados 

redundantes, i.e., ambos produzem o mesmo nível de tensão (zero). Assim sendo, não é efetuada 

distinção entre estes dois estados, estando o estado alternativo assinalado entre parêntesis na tabela, 

pelo que o número de estados não redundantes é dado por 23 = 8. Na região de funcionamento em 

questão, os semicondutores S1 e S2 nunca se encontram inativos em simultâneo, S5 e S6 nunca se 

encontram ativos em simultâneo e S9 e S10 nunca se encontram inativos em simultâneo. Como se pode 

visualizar na tabela, as tensões simples produzidas apresentam três níveis (+vdc/2, 0 e -vdc/2) e as 

tensões compostas apresentam cinco níveis (+vdc, +vdc/2, 0, -vdc/2 e -vdc), tal como se verifica no 

conversor CA-CC trifásico NPC. De facto, similarmente ao que se verifica nas topologias NPC e flying 

capacitor monofásicas em meia ponte e em ponte completa relativamente ao número de níveis de tensão 

produzida, uma topologia flying capacitor trifásica capaz de produzir n níveis de tensão simples é capaz 

de produzir 2n-1 níveis de tensão composta. De referir que, apesar de vigorar na tabela, a produção do 

nível zero em todas as tensões simples e compostas (que pode ser obtida com oito combinações) não 

se verifica na operação do conversor num sistema trifásico equilibrado, sendo que o mesmo se pode 
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aplicar a determinados estados. Tal como apresentado nas topologias anteriores, na tabela apenas se 

encontram representados os estados dos dois semicondutores superiores de cada braço (S1, S2, S5, S6, 

S9 e S10), sendo que o estado de um semicondutor Sn será sempre complementar do estado de S5-n 

para n = {1,2,3,4}, de S13-n para n = {5,6,7,8} e de S21-n para n = {9,10,11,12}. 

Tabela 3.18 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional trifásico flying capacitor de três níveis para um ângulo 

de fase compreendido entre 0º e 60º relativamente à fase a. 

S1 S2 S5 S6 S9 S10 van vbn vcn vab vbc vca 

0(1) 1(0) 0 0 0(1) 1(0) 0 -vdc/2 0 +vdc/2 -vdc/2 0 

0(1) 1(0) 0 0 1 1 0 -vdc/2 +vdc/2 +vdc/2 -vdc +vdc/2 

0(1) 1(0) 0(1) 1(0) 0(1) 1(0) 0 0 0 0 0 0 

0(1) 1(0) 0(1) 1(0) 1 1 0 0 +vdc/2 0 -vdc/2 +vdc/2 

1 1 0 0 0(1) 1(0) +vdc/2 -vdc/2 0 +vdc -vdc/2 -vdc/2 

1 1 0 0 1 1 +vdc/2 -vdc/2 +vdc/2 +vdc -vdc 0 

1 1 0(1) 1(0) 0(1) 1(0) +vdc/2 0 0 +vdc/2 0 -vdc/2 

1 1 0(1) 1(0) 1 1 +vdc/2 0 +vdc/2 +vdc/2 -vdc/2 0 

 

Na Figura 3.37 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com filtro indutivo e 

carga resistiva equilibrada de valor R por fase ligada em estrela do lado CA, sendo utilizadas fontes de 

tensão ideais de valor V/2 em cada um dos condensadores do barramento CC, i.e., vdc = V. De referir 

que os valores de V, I, R, L, y, f e Tsw são os mesmos que os utilizados anteriormente. Na figura pode 

ver-se as tensões simples (van, vbn, vcn), as tensões compostas (vab, vbc, vca) e as correntes (ia, ib, ic, in) 

produzidas pelo conversor durante um ciclo da frequência fundamental (f). Para além disso, as tensões 

van e vab e a corrente ia, bem como o estado dos semicondutores S1, S2, S5, S6, S9 e S10, podem ser 

vistos em pormenor (i.e., durante quatro ciclos do período de comutação Tsw) para três ângulos de fase 

distintos em relação à fase a, nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da corrente ia), π (180º, 

i.e., uma das passagens por zero da corrente ia) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da corrente ia). 

Através da figura pode verificar-se que as tensões simples produzidas apresentam as mesmas regiões 

de funcionamento comparativamente à topologia NPC, variando entre três valores distintos, ao passo 

que as tensões compostas produzidas apresentam cinco níveis, também como se verifica na topologia 

NPC, mas distribuídos de forma diferente. Para além disso, tal como se sucede nas topologias flying 

capacitor monofásicas, existe o efeito multiplicativo na frequência das tensões produzidas, tanto nas 

tensões simples como nas tensões compostas, sendo o período destas igual a Tsw/2, ou seja, possuindo 

uma frequência duas vezes superior à frequência de operação do conversor. Em relação às correntes 
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das fases, uma vez que também sofrem o efeito multiplicativo na sua frequência, verifica-se que possuem 

um ripple consideravelmente menor do que o verificado nas restantes topologias trifásicas, sendo 

especialmente reduzido nos picos positivo e negativo e nas passagens por zero. Consequentemente, a 

corrente de neutro (in) apresenta um ripple inferior, sendo praticamente nulo quando ocorre uma 

passagem por zero em qualquer uma das correntes das fases. 

 
Figura 3.37 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional trifásico flying capacitor de três níveis: tensões simples  

(van, vbn, vcn), tensões compostas (vab, vbc, vca) e correntes (ia, ib, ic, in) produzidas; pormenor das  

tensões van e vab, corrente ia e estado dos semicondutores S1, S2, S5, S6, S9 e S10. 

Na literatura podem ser encontrados exemplos de aplicação do conversor CA-CC bidirecional trifásico 

flying capacitor, tais como sistemas de tração [788], retificadores ativos [789], filtros ativos de potência 

do tipo paralelo [790], sistemas de transmissão flexível em CA [791] e sistemas de transmissão em 

HVDC [792]. Em [793] pode ser vista uma abordagem da topologia flying capacitor de três níveis a quatro 

braços. Uma topologia denominada nested NPC é proposta em [794], utilizando, por fase, dois díodos 

característicos das topologias NPC e dois condensadores característicos das topologias flying capacitor. 
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3.2.12 Conversor CA-CC Trifásico em Ponte Completa em Cascata 

Tal como as topologias NPC e flying capacitor, também a topologia em ponte completa em cascata tem 

a sua versão trifásica [795]. Esta topologia encontra-se representada na Figura 3.38, sendo cada uma 

das fases constituída por um conversor CA-CC bidirecional monofásico em meia ponte em cascata de n 

células, com n condensadores de barramento CC isolados entre si e 4n semicondutores de potência 

totalmente controlados com os respetivos díodos em antiparalelo. De referir que o conversor se encontra 

ligado em estrela, i.e., os terminais negativos provenientes do conversor de cada fase encontram-se 

ligados entre si, formando o neutro (ponto n), o que permite produzir tensões simples e compostas. 

Contudo, este conversor é passível de ser ligado em estrela ou em triângulo, sendo que, no último caso, 

o terminal negativo de cada fase ligaria ao terminal positivo da fase seguinte, eliminando o ponto n e 

sendo capaz de produzir apenas tensões compostas. Quando conectado à rede elétrica, de modo a poder 

funcionar com corrente controlada, bem como poder operar como conversor CC-CA, a tensão total nos 

condensadores do barramento CC de cada fase (∑ vdc{1,…n}) deve ser, no mínimo, superior ao valor 

máximo instantâneo da tensão simples da rede elétrica. Porém, os semicondutores empregues neste 

tipo de conversor apenas deverão suportar, no mínimo, tensões iguais à tensão do barramento CC da 

respetiva célula onde se encontram conectados. Tal é válido quando o conversor se encontra conectado 

em estrela, pelo que, caso seja conectado em triângulo, a tensão total nos condensadores do barramento 

CC de cada fase (∑ vdc{1,…n}) deve ser, no mínimo, superior ao valor máximo instantâneo da tensão 

composta da rede elétrica, i.e., √3 vezes superior. Comparativamente às topologias NPC e flying 

capacitor, a tensão que os semicondutores necessitam de suportar é n vezes inferior no caso da ligação 

em estrela e n/√3 vezes inferior no caso da ligação em triângulo para as mesmas tensões CA produzidas. 

Considerando o caso mais simples, i.e., duas células por fase, a tensão que os semicondutores 

necessitam de suportar é de metade para a ligação em estrela e 1,1547 (i.e., 2/√3) vezes inferior para 

a ligação em triângulo em relação às topologias NPC e flying capacitor. 
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Figura 3.38 – Conversor CA-CC bidirecional trifásico em ponte completa em cascata de n células conectado em estrela. 

Similarmente ao previamente referido acerca da versão monofásica deste conversor, é possível aplicar 

uma abordagem simétrica (as tensões no barramento CC de cada célula são iguais entre si) ou 

assimétrica (as tensões no barramento CC de cada célula são diferentes entre si). Com a abordagem 

simétrica, um conversor trifásico deste tipo constituído por n células por fase ligado em estrela é capaz 

de produzir 2n+1 níveis de tensão simples e 4n+1 níveis de tensão composta. Para uma configuração 

de duas células, uma vez que por cada fase existem dezasseis estados de operação (24 = 16), como 

referido acerca da versão monofásica desta topologia (Tabela 3.11), o número total de estados de 

operação para a topologia trifásica ascende a 163 = 4096. Como tal, na Tabela 3.19 apenas se 

encontram apresentadas as tensões simples e compostas produzidas em função da tensão produzida 

por cada fase para um ângulo de fase compreendido entre 0º e 60º relativamente à fase a, sendo que o 

conversor é capaz de produzir cinco níveis de tensão simples (+2vdc, +vdc, 0, -vdc e -2vdc) e nove de 

tensão composta (+4vdc, +3vdc, +2vdc, +vdc, 0, -vdc, -2vdc, -3vdc e -4vdc), sendo a tensão em cada 

barramento CC igual a vdc. De referir que, apesar de vigorarem na tabela, determinados estados podem 

não ser aplicados na operação equilibrada do conversor. Em relação ao estado dos semicondutores, na 

tabela apenas se encontram representadas as operações que se traduzem no nível de tensão produzida, 

podendo variar entre -2 e 2 (e.g., para a fase a encontra-se representada a operação S1 - S3 + S5 - S7, cujo 

resultado multiplicado por vdc resulta na tensão simples van produzida). Para além disso, apenas se 
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encontram representados os semicondutores superiores dos braços de cada célula, sendo que o estado 

de um semicondutor Sn+1 será sempre complementar do estado de Sn para n ímpar. 

Tabela 3.19 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional trifásico em ponte completa em cascata de duas 

células com configuração simétrica (cinco níveis) para um ângulo de fase compreendido entre 0º e 60º  

relativamente à fase a. 

S1 -S3 +S5 -S7 S9 -S11 +S13 -S15 S17 -S19 +S21 -S23 van vbn vcn vab vbc vca 

0 -2 0 0 -2vdc 0 +2vdc -2vdc 0 

0 -2 1 0 -2vdc +vdc +2vdc -3vdc +vdc 

0 -2 2 0 -2vdc +2vdc +2vdc -4vdc +2vdc 

0 -1 0 0 -vdc 0 +vdc -vdc 0 

0 -1 1 0 -vdc +vdc +vdc -2vdc +vdc 

0 -1 2 0 -vdc +2vdc +vdc -3vdc +2vdc 

1 -2 0 +vdc -2vdc 0 +3vdc -2vdc -vdc 

1 -2 1 +vdc -2vdc +vdc +3vdc -3vdc 0 

1 -2 2 +vdc -2vdc +2vdc +3vdc -4vdc +vdc 

1 -1 0 +vdc -vdc 0 +2vdc -vdc -vdc 

1 -1 1 +vdc -vdc +vdc +2vdc -2vdc 0 

1 -1 2 +vdc -vdc +2vdc +2vdc -3vdc +vdc 

2 -2 0 +2vdc -2vdc 0 +4vdc -2vdc -2vdc 

2 -2 1 +2vdc -2vdc +vdc +4vdc -3vdc -vdc 

2 -2 2 +2vdc -2vdc +2vdc +4vdc -4vdc 0 

2 -1 0 +2vdc -vdc 0 +3vdc -vdc -2vdc 

2 -1 1 +2vdc -vdc +vdc +3vdc -2vdc -vdc 

2 -1 2 +2vdc -vdc +2vdc +3vdc -3vdc 0 

 

Relativamente à abordagem assimétrica, tal como verificado na topologia monofásica, o número de níveis 

de tensão que o conversor é capaz de produzir depende da progressão geométrica utilizada para a 

relação entre as tensões do barramento CC de cada célula. Considerando uma progressão geométrica 

do tipo 3k, um conversor trifásico deste tipo constituído por n células por fase ligado em estrela é capaz 

de produzir 3n níveis de tensão simples e 2(3n)-1 níveis de tensão composta. Na Tabela 3.20 encontra-se 

representada a informação análoga da tabela anterior relativamente a uma abordagem assimétrica, 

estando apresentadas as tensões simples e compostas produzidas em função da tensão produzida por 

cada fase para um ângulo de fase compreendido entre 0º e 30º relativamente à fase a. A progressão 

geométrica utilizada para a distribuição das tensões dos barramentos CC das células é do tipo 3k, ou 

seja, vdc1 = vdc e vdc2 = 3vdc, resultando em nove níveis de tensão simples e, teoricamente, dezassete 

níveis de tensão composta. No entanto, na tabela pode constatar-se que as tensões compostas 
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apresentam apenas quinze níveis de tensão distintos (i.e., a tensão vbc atinge o seu pico negativo em 0º 

e o nível mínimo de tensão obtido é -7vdc e não -8vdc). Este fenómeno ocorre quando o número de níveis 

de tensão é de tal forma elevado que não existe sobreposição dos níveis extremos (positivo e negativo) 

de tensão simples entre duas fases distintas, admitindo que o conversor opera de forma trifásica 

equilibrada, pelo que os níveis extremos das tensões compostas (±8vdc) não são estabelecidos. Por 

exemplo, caso se pretendesse obter uma tensão composta vxy = +8vdc, seria necessário produzir as 

tensões simples vxn = +4vdc e vyn = -4vdc em simultâneo, o que não acontece quando a componente 

fundamental das fases x e y possui um desfasamento de 120º. Uma alternativa para possibilitar o 

estabelecimento dos níveis extremos de tensão composta nesta situação, mantendo o sistema 

equilibrado, seria recorrer a sobremodulação. De referir que, apesar de vigorarem na tabela, 

determinados estados podem não ser aplicados na operação equilibrada do conversor. Em relação ao 

estado dos semicondutores, na tabela apenas se encontram representadas as operações que se 

traduzem no nível de tensão produzida, podendo variar entre -4 e 4 (e.g., para a fase a encontra-se 

representada a operação S1 - S3 + 3(S5 - S7), cujo resultado multiplicado por vdc resulta na tensão simples 

van produzida). Para além disso, apenas se encontram representados os semicondutores superiores dos 

braços de cada célula, sendo que o estado de um semicondutor Sn+1 será sempre complementar do 

estado de Sn para n ímpar. 



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 135 

 

Tabela 3.20 – Estados de operação do conversor CA-CC bidirecional trifásico em ponte completa em cascata de duas 

células com configuração assimétrica (nove níveis) para um ângulo de fase compreendido entre 0º e 30º  

relativamente à fase a. 

S1 -S3 +3(S5 -S7) S9 -S11 +3(S13 -S15) S17 -S19 +3(S21 -S23) van vbn vcn vab vbc vca 

0 -4 1 0 -4vdc +vdc +4vdc -5vdc +vdc 

0 -4 2 0 -4vdc +2vdc +4vdc -6vdc +2vdc 

0 -4 3 0 -4vdc +3vdc +4vdc -7vdc +3vdc 

0 -3 1 0 -3vdc +vdc +3vdc -4vdc +vdc 

0 -3 2 0 -3vdc +2vdc +3vdc -5vdc +2vdc 

0 -3 3 0 -3vdc +3vdc +3vdc -6vdc +3vdc 

1 -4 1 +vdc -4vdc +vdc +5vdc -5vdc 0 

1 -4 2 +vdc -4vdc +2vdc +5vdc -6vdc +vdc 

1 -4 3 +vdc -4vdc +3vdc +5vdc -7vdc +2vdc 

1 -3 1 +vdc -3vdc +vdc +4vdc -4vdc +3vdc 

1 -3 2 +vdc -3vdc +2vdc +4vdc -5vdc +vdc 

1 -3 3 +vdc -3vdc +3vdc +4vdc -6vdc +2vdc 

2 -4 1 +2vdc -4vdc +vdc +6vdc -5vdc -vdc 

2 -4 2 +2vdc -4vdc +2vdc +6vdc -6vdc 0 

2 -4 3 +2vdc -4vdc +3vdc +6vdc -7vdc +vdc 

2 -3 1 +2vdc -3vdc +vdc +5vdc -4vdc +2vdc 

2 -3 2 +2vdc -3vdc +2vdc +5vdc -5vdc +3vdc 

2 -3 3 +2vdc -3vdc +3vdc +5vdc -6vdc +vdc 

 

Na Figura 3.39 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com abordagem 

simétrica, i.e., de cinco níveis, com filtro indutivo e carga resistiva equilibrada de valor R por fase ligada 

em estrela do lado CA, sendo utilizadas fontes de tensão ideais de valor V/4 em cada um dos 

condensadores do barramento CC, i.e., vdc{1,2} = vdc = V/4, perfazendo uma tensão total 

vdc1 + vdc2 = V/2. De referir que os valores de V, I, R, L, y, f e Tsw são os mesmos que os utilizados 

anteriormente. Na figura pode ver-se as tensões simples (van, vbn, vcn), as tensões compostas (vab, vbc, 

vca) e as correntes (ia, ib, ic, in) produzidas pelo conversor durante um ciclo da frequência fundamental 

(f). Para além disso, as tensões van e vab e a corrente ia, bem como o estado dos semicondutores da 

fase a (S1, S3, S5, e S7), podem ser vistos em pormenor (i.e., durante quatro ciclos do período de 

comutação Tsw) para três ângulos de fase distintos em relação à fase a, nomeadamente em π/2 (90º, 

i.e., o pico positivo da corrente ia), π (180º, i.e., uma das passagens por zero da corrente ia) e 3π/2 

(270º, i.e., o pico negativo da corrente ia). Através da figura pode verificar-se que as tensões simples 

produzidas apresentam cinco níveis, ao passo que as tensões compostas produzidas apresentam nove 
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níveis. Para além disso, tal como se sucede na topologia em ponte completa em cascata monofásica, 

existe o efeito multiplicativo na frequência das tensões produzidas, uma vez que todos os semicondutores 

se encontram constantemente em comutação. Apesar de não estar representado na figura por questões 

de visualização, o estado dos restantes semicondutores obedece a um padrão semelhante ao dos 

semicondutores da fase a, diferindo essencialmente na largura de pulso. O efeito multiplicativo na 

frequência verifica-se tanto nas tensões simples como nas tensões compostas, sendo o período destas 

igual a Tsw/4, ou seja, possuindo uma frequência quatro vezes superior à frequência de operação do 

conversor. Em relação às correntes das fases, uma vez que também sofrem o efeito multiplicativo na 

sua frequência, verifica-se que possuem um ripple consideravelmente menor do que o verificado nas 

restantes topologias trifásicas, sendo especialmente reduzido nas trocas das regiões de funcionamento 

das respetivas tensões simples. Consequentemente, a corrente de neutro (in) apresenta um ripple 

inferior, sendo praticamente nulo quando ocorre uma passagem por zero em qualquer uma das correntes 

das fases, à semelhança do que se verifica na topologia flying capacitor. 
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Figura 3.39 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional trifásico em ponte completa em cascata de duas células com 

configuração simétrica (cinco níveis): tensões simples (van, vbn, vcn), tensões compostas (vab, vbc, vca) e correntes (ia, ib, ic, 

in) produzidas; pormenor das tensões van e vab, corrente ia e estado dos semicondutores da fase a (S1, S3, S5 e S7). 

Na Figura 3.40 pode ser visto um exemplo de operação deste tipo de conversor com abordagem 

assimétrica, i.e., de nove níveis, sendo utilizadas fontes de tensão ideais de valores diferentes em cada 

um dos condensadores do barramento CC, nomeadamente vdc1 = vdc = V/8 e vdc2 = 3V/8, perfazendo 

uma tensão total vdc1 + vdc2 = V/2, i.e., a mesma tensão total utilizada na abordagem anterior. As 

restantes condições de operação são as mesmas que as anteriormente mencionadas. Neste caso, 

constata-se que as tensões simples produzidas apresentam nove níveis, enquanto as tensões compostas 

apresentam quinze níveis (e não dezassete). Para além disso, analogamente ao verificado na topologia 

monofásica assimétrica, a multiplicação da frequência das tensões e correntes produzidas deixa de 

existir, uma vez que grande parte dos estados redundantes é cancelada, pelo que a totalidade dos 

semicondutores não se encontra constantemente em comutação. À exceção do caso anterior, onde as 

tensões e correntes produzidas possuem uma frequência quatro vezes superior à frequência de operação 

do conversor, as correntes das fases neste caso possuem um ripple mais reduzido do que nas topologias 

0 π/2 π 3π/2 2π

van

2V

V

0

-V

-2V

vbn vcn

2I

I

0

-I

-2I

vab vbc vca

ia ib ic

in

V

0

-V

1

0

7I/8+2y

7I/8

7I/8-2y

V

0

-V

1

0

2y

0

-2y

π/2 π 3π/2

Tsw

iavab

ia

vab

iavab
V

0

-V

1

0

-7I/8+2y

-7I/8

-7I/8-2y
Tsw Tsw

van

van
van

S1 S3 S5 S7 S1 S3 S5 S7 S1 S3 S5 S7

V

V/2

0

-V/2

-V



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 138 

 

previamente abordadas, sendo especialmente reduzido nas trocas das regiões de funcionamento das 

respetivas tensões simples. Consequentemente, também a corrente de neutro (in) apresenta um ripple 

inferior. 

 
Figura 3.40 – Operação de um conversor CA-CC bidirecional trifásico em ponte completa em cascata de duas células com 

configuração assimétrica (nove níveis): tensões simples (van, vbn, vcn), tensões compostas (vab, vbc, vca) e correntes (ia, ib, 

ic, in) produzidas; pormenor das tensões van e vab, corrente ia e estado dos semicondutores da fase a (S1, S3, S5 e S7). 

Na literatura podem ser encontrados vários exemplos de aplicação do conversor CA-CC bidirecional 

trifásico em ponte completa de cinco níveis, tais como filtros ativos de potência do tipo paralelo [796] e 

sistemas de geração distribuída de energia [797], de sete níveis, tais como VEVs [798] e compensadores 

estáticos síncronos [799], de nove níveis, tais como compensadores estáticos de reativos [795] e 

sistemas de tração [800], e de onze níveis, tais como sistemas de tração de VEs [801], sistemas de 

tração de veículos híbridos plug-in [802] e filtros ativos de potência do tipo paralelo [803]. Em relação à 

configuração assimétrica, na literatura podem ser encontradas topologias de vinte e sete níveis [804], de 

oitenta e um níveis [805] e de oitenta e cinco níveis [806]. Uma comparação entre configurações 

simétricas e assimétricas do conversor CA-CC em ponte completa em cascata e a sua influência na 
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performance de sistemas de tração pode ser vista em [807]. Em [808] é apresentada uma topologia 

baseada na ligação em cascata de dois conversores CA-CC NPC em ponte completa, resultando num 

conversor de nove níveis. Em [809] é proposta uma topologia baseada na ligação em cascata de dois 

conversores CA-CC flying capacitor em ponte completa de cinco níveis, também de nove níveis. Uma 

topologia semelhante com abordagem assimétrica é proposta em [810], totalizando treze níveis de 

tensão produzida. Na literatura podem ser encontradas publicações de revisão de conversores CA-CC 

bidirecionais em ponte completa em cascata [811], [812], e em [813] é efetuada uma revisão de 

topologias híbridas combinando conversores CA-CC em ponte completa em cascata com conversores 

CA-CC de comutação natural, i.e., utilizando SCRs. 

 Conversores CC-CC Bidirecionais 

Um conversor CC-CC tem como função gerar uma tensão ou corrente CC regulada a partir de uma outra 

tensão ou corrente CC, tipicamente de um valor diferente, podendo ser regulada ou não. Este tipo de 

conversor pode ser encontrado em aplicações como sistemas de carregamento de baterias dos mais 

diversos tipos (desde computadores e telemóveis a VEs), fontes de alimentação usadas em aparelhos 

domésticos e sistemas de extração de máxima potência em painéis solares fotovoltaicos. Um conversor 

CC-CC pode classificar-se quanto ao modo de funcionamento dos seus semicondutores de potência, 

quanto aos seus possíveis sentidos de fluxo de energia e quanto à existência de isolamento galvânico. 

Em relação à primeira dicotomia, um conversor CC-CC pode classificar-se como linear, caso os seus 

semicondutores operem na zona linear de condução (zona ativa no caso de IGBTs e zona de saturação 

no caso de MOSFETs), ou comutado, caso os seus semicondutores operem como interruptores (zonas 

de corte e saturação no caso de IGBTs e zonas de corte e tríodo no caso de MOSFETs). Em relação aos 

possíveis sentidos de fluxo de energia, um conversor CC-CC pode classificar-se como unidirecional, caso 

permita um fluxo de energia apenas num sentido, ou bidirecional, caso permita um fluxo de energia em 

ambos os sentidos existentes. Em relação ao isolamento galvânico, um conversor CC-CC pode 

classificar-se como não-isolado, caso a entrada e a saída estejam referenciadas ao mesmo potencial, ou 

isolado, caso a entrada e a saída estejam referenciadas a potenciais diferentes por intermédio de um 

transformador, garantindo isolamento galvânico entre a entrada e a saída do conversor. 

Em aplicações de eletrónica de potência, os conversores CC-CC comutados são favorecidos sobre os 

conversores CC-CC lineares, não funcionando com base em corrente constante mas sim em potência 

constante entre a entrada e a saída, o que lhes proporciona eficiências bastante superiores [814]. Para 
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além disso, tendo em conta a aplicação em questão na presente tese, é imprescindível que os 

conversores utilizados sejam bidirecionais, quer o conversor CA-CC quer o conversor CC-CC, pelo que 

neste capítulo são apenas analisadas topologias bidirecionais de conversores CC-CC comutados. De 

referir que, na presente secção, os terminais considerados para os conversores CC-CC possuem as 

designações vdc e vbat tendo em vista a sua interface entre um conversor CA-CC bidirecional e um 

conjunto de baterias, respetivamente, como se sucede nos sistemas de tração e nos sistemas de 

carregamento de baterias para VEs. Deve ser tido em atenção que tal não invalida, contudo, a conexão 

de baterias no terminal dos conversores CC-CC presentemente designado por vdc, por exemplo. Alguns 

exemplos de revisão da literatura acerca de conversores CC-CC bidirecionais podem ser encontrados em 

[815]–[819]. 

3.3.1 Conversor CC-CC Buck-Boost 

O conversor CC-CC bidirecional buck-boost, também denominado conversor CC-CC buck-boost de dois 

quadrantes, é a topologia mais simples de conversor CC-CC bidirecional. Como se pode ver na 

Figura 3.41, este conversor possui apenas, como elementos ativos, dois semicondutores totalmente 

controlados com os respetivos díodos em antiparalelo (S1 e S2), possuindo também apenas dois 

elementos passivos (uma bobina L e um condensador C). A sua designação de dois quadrantes deve-se 

ao facto de operar como conversor buck num dos sentidos de fluxo de energia (segundo a figura, de vdc 

para vbat), sendo comutado o semicondutor S1 e mantido S2 inativo, e como conversor boost quando a 

energia é transferida no sentido oposto (segundo a figura, de vbat para vdc), sendo comutado o 

semicondutor S2 e mantido S1 inativo. Deste modo, é necessário que a tensão vdc seja superior à tensão 

vbat para o correto funcionamento deste conversor, sendo assegurada a operação em dois quadrantes 

de conversão de energia. 

Para uma melhor compreensão do funcionamento do conversor, a sua análise pode ser dividida nos seus 

dois modos possíveis (modo buck e modo boost) e, para cada um deles, nos dois estados possíveis de 

operação relativamente ao semicondutor em funcionamento (S1 em modo buck e S2 em modo boost), 

sendo analisada a tensão aos terminais da bobina L (vL). Como se sucede num elemento indutivo, a 

taxa de variação da corrente estabelecida (diL) é dependente do seu valor de indutância (L), da tensão 

aplicada aos seus terminais e do intervalo de tempo no qual esta tensão é aplicada (dt), como se pode 

observar na equação (3.1). 
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vL=L

diL
dt

 (3.1) 

Para a análise efetuada nesta secção, convencionou-se como positivos a polaridade da tensão e o sentido 

da corrente na bobina L como sendo de vdc para vbat, como ilustrado na Figura 3.41, ou seja, a corrente 

iL é positiva quando o conversor opera em modo buck e negativa quando opera em modo boost. A 

corrente no lado de maior tensão (idc) obedece à mesma convenção. 

 
Figura 3.41 – Conversor CC-CC bidirecional buck-boost. 

A operação do conversor em modo buck, também denominada step-down ou abaixadora, consiste em 

gerar uma tensão de saída (vbat) inferior ou, no limite, igual à tensão de entrada (vdc). Tratando-se de um 

conversor que opera com base no princípio de potência constante da entrada para a saída, uma vez que 

a tensão de saída é inferior à de entrada, então a corrente de saída será superior à de entrada. Quando 

S1 se encontra ativo, é estabelecido um caminho para circulação da corrente iL de vdc para vbat, passando 

pelo semicondutor S1 e pela bobina L. Assim sendo, quando S1 se encontra ativo, a tensão vL é dada 

pela diferença entre as tensões vdc e vbat, sendo idc igual a iL. Uma vez que vdc é superior a vbat, a tensão 

vL é positiva, o que faz com que iL aumente. Por outro lado, quando S1 se encontra inativo, não é 

estabelecido qualquer caminho para circulação da corrente entre vdc e vbat, pelo que idc é nula. No 

entanto, uma vez que existe uma corrente iL no sentido de vdc para vbat decorrente do anterior estado 

de funcionamento, esta continuará a fluir, desta feita pelo díodo em antiparalelo do semicondutor S2 e 

energizando vbat. Neste caso, a tensão vL é igual à tensão vbat com sinal invertido, ou seja, vL é negativa, 

o que faz com que iL diminua. 

A operação do conversor em modo boost, também denominada step-up ou elevadora, consiste em gerar 

uma tensão de saída (vdc) superior ou, no mínimo, igual à tensão de entrada (vbat). Tratando-se de um 

conversor que opera com base no princípio de potência constante da entrada para a saída, uma vez que 

a tensão de saída é superior à de entrada, então a corrente de saída será inferior à de entrada. Quando 

S2 se encontra ativo, é estabelecido um caminho para circulação da corrente iL, fluindo por vbat, pelo 
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semicondutor S2 e pela bobina L, não sendo estabelecido qualquer caminho para circulação da corrente 

entre vbat e vdc e, como tal, idc é nula. Assim sendo, quando S2 se encontra ativo, a tensão vL é igual à 

tensão vbat, no entanto com sinal negativo devido à convenção arbitrada. Isto faz com que iL diminua; 

no entanto, uma vez que se trata do instante inicial de funcionamento do conversor em modo boost, em 

que a corrente iL é nula, esta irá apenas tomar valores negativos e, consequentemente, aumentar em 

valor absoluto. Por outro lado, quando S2 se encontra inativo, uma vez que existe uma corrente iL no 

sentido negativo decorrente do anterior estado de funcionamento, é estabelecido um caminho para 

circulação da corrente entre vbat e vdc devido ao díodo em antiparalelo do semicondutor S1, energizando 

vdc. Neste caso, a tensão vL é dada pela diferença entre as tensões vdc e vbat, sendo idc igual a iL. Uma 

vez que vdc é superior a vbat, a tensão vL é positiva. Porém, como a corrente iL é negativa, a oposição 

dos sinais de ambas as grandezas faz com que iL diminua em valor absoluto. 

Em ambos os modos de operação, a comutação entre cada um dos seus dois estados de funcionamento 

é repetida constantemente, tipicamente a uma frequência fixa, de modo a estabelecer uma tensão ou 

uma corrente num dos terminais (vbat ou vdc) com valor médio controlado, sendo inevitável a existência 

de ripple. Este valor médio é controlado para o valor desejado através de uma modulação por largura de 

pulso (pulse-width modulation – PWM), isto é, mantendo fixa a frequência de comutação do semicondutor 

em operação, mas variando a relação entre o tempo em que o mesmo se encontra ativo (tempo a on) e 

o período total de um ciclo de comutação (Tsw). A esta relação dá-se o nome de duty cycle (D), grandeza 

que pode tomar qualquer valor compreendido num intervalo entre 0 (semicondutor permanentemente 

inativo) e 1 (semicondutor permanentemente ativo). Em qualquer dos modos de operação buck e boost, 

a tensão de saída será tanto maior quanto maior for o duty cycle, mantendo inalteradas as restantes 

condições de operação. No caso da operação como buck, a tensão de saída pode variar teoricamente 

entre 0 (para D = 0 ou D = 0%) e a tensão de entrada (para D = 1 ou D = 100%). No caso da operação 

como boost, a tensão de saída pode variar teoricamente entre a tensão de entrada (para D = 0%) e 

infinito (para D = 100%). Devido às componentes parasitas dos elementos constituintes do conversor, 

bem como aos limites finitos de operação dos mesmos, na prática não é possível atingir uma tensão 

infinita. Contudo, é necessário ter em atenção o valor máximo utilizado para D aquando da operação em 

modo boost de modo a evitar a danificação do conversor. Para além disso, a eficiência de um conversor 

boost tende a diminuir para valores elevados de D [814]. Na Tabela 3.21 podem ser vistos os estados 

de operação do conversor CC-CC bidirecional buck-boost. 
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Tabela 3.21 – Estados de operação do conversor CC-CC bidirecional buck-boost. 

Modo S1 S2 vL idc VDC/VBAT 

Buck 
0 0 -vbat 0 1

D
 

1 0 vdc -vbat iL 

Boost 
0 0 vdc -vbat iL 1

1-D
 

0 1 -vbat 0 

 

Na Figura 3.42 encontram-se representadas as formas de onda das principais grandezas decorrentes da 

operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost a operar em modo buck para três valores 

diferentes de D, nomeadamente 25%, 50% e 75%. Na figura encontram-se representados dois ciclos de 

funcionamento do conversor (de k a k+2) para um período de comutação igual a Tsw, onde podem ser 

visualizadas a tensão de entrada (vdc), a tensão de saída (vbat), a tensão na bobina L (vL), a corrente de 

entrada (idc) e a corrente na bobina (iL), esta sendo igual à corrente de saída. A tensão de entrada, ou 

seja, do lado superior, é dada por uma fonte de tensão ideal de valor Vdc. De referir que a constante I 

utilizada na escala de corrente representa a corrente máxima de funcionamento do conversor, sendo 

igual a Vdc/R caso seja utilizada uma carga com resistência R nos terminais da saída (vbat). 

   
(a) (b) (c) 

Figura 3.42 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost em modo buck  

para um valor de duty cycle igual a: (a) 25%; (b) 50%; (c) 75%. 

De forma análoga, na Figura 3.43 pode visualizar-se as formas de onda das principais grandezas 

decorrentes da operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost a operar em modo boost, 

mantendo as mesmas condições da figura anterior relativamente ao modo buck em termos de duty cycle, 

período de comutação e valor de indutância. Neste caso, a tensão do lado inferior passa a ser a tensão 

de entrada (vbat), que é dada por uma fonte de tensão ideal de valor Vbat = Vdc/2, ou seja, metade da 

tensão de entrada utilizada no exemplo anterior relativamente ao modo buck. 
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(a) (b) (c) 

Figura 3.43 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost em modo boost  

para um valor de duty cycle igual a: (a) 25%; (b) 50%; (c) 75%. 

Relativamente ao ripple das correntes num conversor CC-CC bidirecional buck-boost, é necessário ter 

em conta que, no caso da operação em modo buck, a corrente de entrada (proveniente de vdc) é 

constantemente estabelecida e interrompida, conferindo-lhe uma característica pulsada, ao passo que a 

corrente de saída (energizando vbat) é contínua, apresentando um ripple que depende das grandezas 

previamente indicadas na equação (3.1). Por outro lado, no caso da operação em modo boost, a corrente 

de entrada (proveniente de vbat) é contínua com ripple, sendo a corrente de saída (energizando vdc) 

pulsada, contrariamente ao que se sucede na operação em modo buck. Assim sendo, no projeto de um 

conversor CC-CC bidirecional buck-boost deve ter-se em consideração uma correspondência adequada 

entre as fontes de energia e os terminais a utilizar no conversor. Uma típica aplicação de um conversor 

deste tipo consiste na interface de fontes de energia CC, tais como baterias ou células de combustível, 

com o barramento CC de um conversor CA-CC bidirecional. Uma vez que é conveniente que a corrente 

fornecida ou extraída destes sistemas armazenadores de energia seja contínua com o menor ripple 

possível, é comum estes serem conectados do lado de menor tensão, onde a corrente apresenta baixo 

ripple, daí a escolha da designação vbat para a tensão deste lado do conversor CC-CC bidirecional 

buck-boost. Em contrapartida, o barramento CC de um conversor CA-CC bidirecional é construído de 

forma a lidar com corrente pulsada, caso contrário o conversor não funcionaria corretamente. Como tal, 

este terminal é comummente conectado ao lado de maior tensão, daí a escolha da designação vdc para 

a tensão deste lado do conversor CC-CC bidirecional buck-boost. 

Tendo em conta as características referidas, este conversor é tipicamente utilizado em sistemas 

bidirecionais de armazenamento de energia, como é o caso de sistemas de carregamento on-board de 

baterias de VEs [2], tendo sido também proposta a sua utilização em sistemas off-board com funções de 

carregamento de baterias de VEs e filtragem ativa [820], sistemas de interface entre baterias e 

ultracondensadores [821] e sistemas de load-shift [822]. 
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3.3.2 Conversor CC-CC Buck-Boost Interleaved 

Tal como o nome indica, o conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved consiste em intercalar 

dois ou mais elementos constituintes de um conversor CC-CC bidireccional buck-boost, nomeadamente 

os semicondutores de potência e a respetiva bobina conectada ao ponto médio destes. A cada conjunto 

formado por um braço de semicondutores e uma bobina é comummente atribuída a designação de fase. 

Na Figura 3.44 encontra-se a representação genérica de um conversor deste tipo para n fases, estando 

representadas as duas primeiras fases (1 e 2) e a última (n). Como tal, numa configuração interleaved 

de n fases, são utilizadas n bobinas e 2n semicondutores de potência totalmente controlados com os 

respetivos díodos em antiparalelo. À semelhança do conversor CC-CC bidirecional buck-boost, existem 

apenas duas tensões terminais (vbat e vdc), bem como apenas um condensador no lado da tensão 

superior do conversor (C). 

 
Figura 3.44 – Conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de n fases. 

Analisando este conversor, pode constatar-se que todas as fases se encontram curto-circuitadas no lado 

de menor tensão, sendo todos os terminais do lado de tensão inferior das bobinas conectados ao mesmo 

ponto (vbat). No lado de tensão superior, verifica-se também que os braços de semicondutores das 

diversas fases partilham os mesmos terminais, todos eles estando sujeitos à tensão vdc. Como tal, 

conclui-se que a configuração interleaved consiste numa espécie de associação em paralelo de 

configurações mais básicas, como é o caso da topologia buck-boost [823]. Daqui se depreende que uma 

vantagem notória desta topologia de conversor CC-CC passa pela divisão das correntes que atravessam 

tanto os semicondutores de potência como as bobinas, permitindo reduzir o stress nestes componentes 

ou, por outro lado, permitindo utilizar componentes com capacidades de corrente inferiores e, à partida, 

menos dispendiosos. Tal seria também possível com a utilização de semicondutores de potência em 

paralelo, no entanto, existe uma outra vantagem associada à configuração interleaved para além da 

divisão de correntes. De modo a reduzir o ripple da corrente total do lado de menor tensão (ibat), os sinais 

de comando a aplicar aos semicondutores de potência devem obedecer a um desfasamento de 360º/n 
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entre si. Tal abordagem faz com que a componente contínua das correntes individuais (iL{1,2,…,n}) seja 

somada e, simultaneamente, cancelando as suas componentes de alta frequência (i.e., a frequência de 

comutação dos semicondutores) na corrente ibat. No caso de o duty cycle ser múltiplo de 1/n, a corrente 

ibat apresenta um ripple virtualmente nulo. Para além disso, o ripple de ibat passa a ter uma frequência 

n vezes superior à frequência de comutação dos semicondutores de potência. Este fenómeno possibilita 

a utilização de bobinas de reduzido valor de indutância em comparação com a topologia buck-boost 

tradicional para as mesmas condições de operação [824]. Uma outra vantagem desta configuração em 

relação à topologia buck-boost tradicional reside na sua fiabilidade, uma vez que a abordagem interleaved 

apresenta um cariz modular, permitindo o funcionamento parcial do conversor na eventualidade de falha 

num dos componentes, algo que não é possível numa topologia buck-boost tradicional [825], [826]. 

Na Figura 3.45 podem ser vistas as formas de onda das correntes envolvidas na operação de um 

conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de duas fases a operar em modo buck para três 

valores diferentes de D, nomeadamente 25%, 50% e 75%. Na figura encontram-se representados dois 

ciclos de funcionamento do conversor (de k a k+2) para um período de comutação igual a Tsw, onde 

podem ser visualizadas as correntes individuais nas bobinas (iL1, iL2), a corrente no lado de menor tensão 

(ibat), ou seja, a corrente de saída, que consiste na soma de iL1 e iL2, a corrente nos semicondutores em 

operação (iS1, iS3) e a corrente no lado de maior tensão (idc), ou seja, a corrente de entrada, que consiste 

na soma de iS1 e iS3. A tensão de entrada, ou seja, do lado superior, é dada por uma fonte de tensão 

ideal. As constantes I e x utilizadas na escala representam, respetivamente, o valor médio e o ripple de 

corrente nominais, sendo x = 0,05 I. Para os três casos, verifica-se que o ripple pico-a-pico das correntes 

iL1 e iL2 é mantido em x, mas o ripple na corrente total (ibat) apresenta sempre um valor inferior. De 

facto, como previamente referido, quando D = 1/n, ou seja, quando D = 50%, o ripple em ibat é nulo. 

De forma semelhante, a corrente de entrada (idc) apresenta o menor valor de ripple nesta situação, visto 

que as correntes iS1 e iS3 são complementares neste caso. Para D < 50%, verifica-se que idc é pulsada 

e anula-se, uma vez que os dois semicondutores nunca conduzem em simultâneo. Por outro lado, para 

D > 50%, verifica-se que idc é pulsada mas nunca se anula, uma vez que os dois semicondutores 

conduzem em simultâneo durante um determinado intervalo de tempo. Tanto para a corrente ibat como 

para idc, constata-se que a frequência é duplicada em relação à frequência das correntes iL1, iL2, iS1 e 

iS3, ou seja, para um período de comutação Tsw, as correntes de entrada e saída de um conversor CC-CC 

bidirecional buck-boost interleaved de duas fases adquirem um período de Tsw/2. 
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(a) (b) (c) 

Figura 3.45 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de duas fases em modo buck  

para um valor de duty cycle igual a: (a) 25%; (b) 50%; (c) 75%. 

Na Figura 3.46 podem ser vistas as mesmas formas de onda para conversores CC-CC bidirecionais 

buck-boost interleaved de três e quatro fases a operar em modo buck com uma corrente de saída (ibat) 

de valor médio igual a I, sendo que x = 0,05 I. Em ambos os casos, o duty cycle é de 1/n, ou seja, 

33,3% para o conversor de três fases e 25% para o conversor de quatro fases. Como tal, verifica-se que 

a corrente ibat tem um ripple virtualmente nulo nas duas situações. Para além disso, pode constatar-se 

que a corrente de entrada (idc) adquire um ripple de período n vezes menor que o período de comutação 

(Tsw), ou seja, a frequência resultante consiste na frequência de operação do conversor multiplicada pelo 

número de fases do mesmo. 

  
(a) (b) 

Figura 3.46 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de n fases em modo buck  

para D = 1/n com: (a) n = 3 (D = 33,3%); (b) n = 4 (D = 25%). 

Na Figura 3.47 pode ser visto um exemplo de operação deste conversor em modo buck para toda a sua 

gama de funcionamento, i.e., com um valor inicial de D = 0% a aumentar em rampa até D = 100%, 

sendo a Figura 3.47(a) referente a uma configuração de três fases e a Figura 3.47(b) referente a uma 

configuração de quatro fases. Estas formas de onda têm o intuito de verificar os valores de D para os 

quais o ripple em ibat se anula, o que se verifica em valores de D múltiplos de 1/n, ou seja, 33,3% e 

66,7% para o conversor de três fases e 25%, 50% e 75% para o conversor de quatro fases, como se pode 
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visualizar na figura. Para além disso, o ripple será máximo nos valores de D intermédios destes múltiplos, 

ou seja, 16,7%, 50% e 83,3% para o conversor de três fases e 12,5%, 37,5%, 62,5% e 87,5% para o 

conversor de quatro fases. Apesar disso, o ripple máximo em ambos os casos é inferior aos valores 

análogos em configurações de apenas duas fases ou, de forma mais acentuada, em relação à topologia 

buck-boost convencional, sendo mais reduzido na configuração de quatro fases. Naturalmente, mantendo 

os mesmos parâmetros de operação (tensão, corrente, indutância das bobinas e frequência de 

comutação), o ripple em ibat pode ser progressivamente reduzido à medida que se aumenta o número 

de fases do conversor. 

 
(a) 

 
(b) 

Figura 3.47 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de n fases em modo buck 

para a sua gama total de duty cycle com: (a) n = 3; (b) n = 4. 

Dadas as vantagens expostas, este conversor é tipicamente utilizado em sistemas de armazenamento e 

geração distribuída de energia [827], mas o seu foco principal reside no setor automóvel, sendo possível 

encontrar na literatura exemplos de aplicação como sistemas mild hybrid [828], veículos híbridos plug-in 

[829], veículos movidos a células de combustível [830] e VEs [831], [832], incluindo a interface entre 

baterias e ultracondensadores [833], [834]. 
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3.3.3 Conversor CC-CC Buck-Boost em Cascata 

O conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata foi patenteado em 1998 [835], também 

denominado conversor Esser, o nome do seu autor, e consiste basicamente em dois conversores CC-CC 

bidirecionais buck-boost conectados por intermédio das bobinas, ou seja, ambos partilhando o lado de 

menor tensão, como se pode ver na Figura 3.48. Como referido previamente, o conversor CC-CC 

bidirecional buck-boost apenas permite a operação em dois quadrantes de conversão de energia, 

funcionando em modo buck num determinado sentido da corrente e em modo boost no sentido oposto. 

Contudo, o conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata tem a vantagem de permitir quatro 

quadrantes de operação, ou seja, pode funcionar em modo buck ou em modo boost independentemente 

do sentido da corrente. Desta forma, não é necessário ter em consideração os terminais onde devem ser 

conectadas as fontes de alimentação, dada a estrutura simétrica deste conversor. 

 
Figura 3.48 – Conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata. 

Uma vez que este conversor permite a operação em quatro quadrantes, podem ser estabelecidos quatro 

modos de operação, nomeadamente um por cada quadrante, como representado na Tabela 3.22. Cada 

um destes modos de operação está associado à comutação de um semicondutor de potência (sinalizados 

com PWM), sendo que os restantes podem estar permanentemente ativos (1) ou inativos (0) conforme 

indicado na tabela. 

Tabela 3.22 – Modos de operação do conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata. 

Modo S1 S2 S3 S4 

iL > 0 
Buck PWM 0 0 0 

Boost 1 0 0 PWM 

iL < 0 
Buck 0 0 PWM 0 

Boost 0 PWM 1 0 

 

Na Figura 3.49 podem ser vistos os quatro modos de operação indicados na tabela, sendo utilizada uma 

fonte de tensão ideal de valor V/2 nos terminais de entrada (vbat1 quando iL > 0 e vbat2 quando iL < 0), 
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estando nos terminais de saída (vbat2 quando iL > 0 e vbat1 quando iL < 0) conectada uma carga resistiva 

de valor R. De referir que os valores de V, I, R, L, C{1,2} e Tsw são os mesmos que os utilizados 

anteriormente, estando representados dois ciclos de funcionamento do conversor (de k a k+2) e sendo 

que x = 0,125 V e y = 0,1 I. Em todos os casos é utilizado um duty cycle de 50%, sendo a tensão de 

saída controlada para V/4 e V para os modos buck e boost, respetivamente. Pode constatar-se que, nos 

casos em modo buck, a corrente de entrada é pulsada, mas todas as correntes apresentam um ripple 

pico-a-pico igual ou inferior a y nos restantes casos. De facto, dependendo do modo de operação, a 

corrente de saída pode apresentar um ripple dezenas de vezes menor (em modo boost) ou até mesmo 

milhares de vezes menor (em modo buck) que y devido à ação conjunta da bobina L e dos 

condensadores C1 e C2, representando uma vantagem adicional desta topologia em relação à buck-boost 

tradicional. 

  

(a) (b) 

  

(c) (d) 

Figura 3.49 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata para um valor de duty cycle igual a 

50% em modo: (a) Buck, com iL > 0; (b) Boost, com iL > 0; (c) Buck, com iL < 0; (d) Boost, com iL < 0. 

Tendo em conta as suas vantagens, alguns exemplos de aplicação deste conversor são em sistemas de 

tração de VEs [836], [837], dispositivos portáteis alimentados por bateria e células solares fotovoltaicas 

[838] e em sistemas de telecomunicações [839]. Em [840] é apresentada a aplicação deste conversor 

com uma tensão de saída bipolar, ou seja, estendendo a abordagem buck-boost em cascata a um 
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conversor CC-CA. Em [841] são apresentadas variantes do conversor CC-CC bidirecional buck-boost em 

cascata com uma bobina adicional com o intuito de aumentar o ganho em tensão. Em [842] é 

apresentada a presente topologia com um condensador adicional que, juntamente com uma modulação 

apropriada, visa aumentar a eficiência da abordagem em cascata. Em [843] é também apresentada uma 

técnica de modulação visando aumentar a eficiência do conversor CC-CC bidirecional buck-boost em 

cascata. 

3.3.4 Conversor CC-CC Buck-Boost Split-Pi 

O conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi foi inicialmente patenteado em 2004 [844] e 

apresenta uma estrutura semelhante ao conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata exposto na 

secção anterior. Tal como este, é constituído basicamente por dois conversores CC-CC bidirecionais 

buck-boost, desta feita conectados costas com costas, ou seja, ambos partilhando o lado de tensão mais 

alta, como se pode ver na Figura 3.50. Similarmente, o conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi 

tem a vantagem de permitir quatro quadrantes de operação, ou seja, pode funcionar em modo buck ou 

em modo boost independentemente do sentido da corrente, apresentando também uma estrutura 

simétrica. Uma vez que tanto a entrada como a saída do conversor (vbat1, vbat2) são do tipo boost, cuja 

interface é efetuada por uma bobina (L1, L2), as correntes de entrada e saída (ibat1, ibat2) são sempre 

contínuas independentemente do modo de operação, apresentando baixo ripple, o que representa uma 

vantagem em relação ao conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata. A sua principal 

desvantagem em relação a este conversor é o facto de utilizar duas bobinas em vez de apenas uma, 

resultando tipicamente num maior peso e volume para a mesma aplicação. 

 
Figura 3.50 – Conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi. 

Uma vez que este conversor permite a operação em quatro quadrantes, podem ser estabelecidos quatro 

modos de operação, nomeadamente um por cada quadrante, como representado na Tabela 3.23. Cada 

um destes modos de operação está associado à comutação de um semicondutor de potência (sinalizados 
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com PWM), sendo que os restantes podem estar permanentemente ativos (1) ou inativos (0) conforme 

indicado na tabela. Em relação ao conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata, as combinações 

de semicondutores são as mesmas para cada modo de operação, mudando apenas o sinal da corrente 

idc (corrente iL no caso da abordagem em cascata). 

Tabela 3.23 – Modos de operação do conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi. 

Modo S1 S2 S3 S4 

idc > 0 
Buck 0 0 PWM 0 

Boost 0 PWM 1 0 

idc < 0 
Buck PWM 0 0 0 

Boost 1 0 0 PWM 

 

Na Figura 3.51 podem ser vistos os quatro modos de operação indicados na tabela, sendo utilizada uma 

fonte de tensão ideal de valor V/2 nos terminais de entrada (vbat1 quando idc > 0 e vbat2 quando idc < 0), 

estando nos terminais de saída (vbat2 quando idc > 0 e vbat1 quando idc < 0) conectada uma carga 

resistiva de valor R. De referir que os valores de V, I, R, L{1,2}, C, Tsw, x e y são os mesmos que os 

utilizados anteriormente para o conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata, estando 

representados dois ciclos de funcionamento do conversor (de k a k+2). Em todos os casos é utilizado 

um duty cycle de 50%, sendo a tensão de saída controlada para V/4 e V para os modos buck e boost, 

respetivamente. Em todos os casos pode constatar-se que as correntes de entrada e saída (ibat1 e ibat2) 

apresentam um ripple pico-a-pico de valor máximo igual a y, quer em modo buck quer em modo boost. 

De facto, as correntes que seriam pulsadas num conversor CC-CC bidirecional buck-boost tradicional, 

i.e., a corrente de entrada em modo buck ou a corrente de saída em modo boost, podem apresentar um 

ripple, respetivamente, milhares ou centenas de vezes menor que y devido à ação conjunta das bobinas 

L1 e L2 e do condensador C, representando uma vantagem adicional desta topologia em relação à 

buck-boost tradicional. Comparativamente ao conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata, 

verifica-se que a capacidade de filtragem adicional (em relação ao conversor buck-boost tradicional) é 

diferente em ambos os conversores, quer nas grandezas quer na atenuação, sendo que na abordagem 

em cascata ocorre sempre na corrente de saída e na abordagem split-pi pode ocorrer na corrente de 

entrada, caso o conversor opere em modo buck, ou na corrente de saída, caso o conversor opere em 

modo boost. Apesar disso, a abordagem split-pi tem a vantagem de nunca operar com corrente pulsada 

quer na entrada quer na saída, o que não se verifica na corrente de entrada na abordagem em cascata 

quando esta opera em modo buck. 
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(a) (b) 

  
(c) (d) 

Figura 3.51 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi para um valor de duty cycle igual a 50%  

em modo: (a) Buck, com idc > 0; (b) Boost, com idc > 0; (c) Buck, com idc < 0; (d) Boost, com idc < 0. 

Apesar de, à partida, parecer possuir apenas uma entrada e uma saída (vbat1 e vbat2), este conversor 

pode ser utilizado como um conversor three-port, ou seja, possuindo uma entrada e duas saídas ou duas 

entradas e uma saída, sendo a terceira tensão dada por vdc. Deste modo, é possível operar com três 

tensões independentes referenciadas ao mesmo potencial (vbat1, vbat2, vdc), continuando a verificar-se a 

operação em quatro quadrantes no que diz respeito às tensões vbat1 e vbat2. Para tal, os modos de 

operação indicados na Tabela 3.23 deixam de ser válidos, sendo que cada lado do conversor passa a 

funcionar como um conversor CC-CC bidirecional buck-boost independente. A única restrição para o 

correto funcionamento do conversor é que nenhuma das tensões vbat1 e vbat2.pode ser superior à tensão 

vdc. 

De forma a ilustrar a operação do conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi em modo three-port, 

na Figura 3.52 podem ser vistos três exemplos de operação quando o conversor se encontra a transferir 

energia de vbat1 para vbat2, sendo utilizada uma fonte de tensão ideal de valor V/2 para vbat1 e uma 

carga resistiva de valor R no terminal de vbat2. Nos três casos, a tensão intermediária (vdc) é controlada 

para o valor V, ou seja, o braço do conversor formado pelos semicondutores S1 e S2 opera em modo 

boost (S1 inativo e S2 em comutação) com um duty cycle de 50% em regime permanente. Por outro lado, 
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o braço do conversor formado pelos semicondutores S3 e S4 opera em modo buck (S3 em comutação e 

S4 inativo) com três valores diferentes de duty cycle, nomeadamente 25%, 50% e 75%, resultando numa 

tensão vbat2 com valor V/4, V/2 e 3 V/4, respetivamente. Daqui se depreende que o conversor é capaz 

de fornecer energia de uma fonte para uma carga independentemente da relação entre as tensões, sendo 

que se tem Vbat1 > Vbat2 no primeiro caso, Vbat1 = Vbat2 no segundo e Vbat1 < Vbat2 no terceiro. 

Constata-se também que as correntes ibat1 e ibat2 são sempre contínuas com ripple aproximadamente 

igual a y, apenas a corrente intermediária (idc) sendo pulsada. 

   

(a) (b) (c) 

Figura 3.52 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi em modo three-port para um valor de  

duty cycle em S2 igual a 50% e em S3 igual a: (a) 25%; (b) 50%; (c) 75%. 

No caso em questão, uma vez que o fluxo de energia se dá de vbat1 para vbat2, são acionados os 

semicondutores S2 e S3. Caso se pretendesse transferir energia de vbat2 para vbat1, seriam acionados os 

semicondutores S1 e S4. Assim sendo, na operação em modo three-port, quando a fonte de energia se 

encontra num dos extremos (vbat1 ou vbat2), o lado fornecedor de energia opera em modo boost, ao passo 

que o lado absorvedor de energia opera em modo buck. Caso a fonte de energia seja conectada na 

tensão intermediária (vdc), ambos os lados do conversor operam em modo buck, uma vez que a tensão 

vdc é a tensão mais elevada do circuito. 

Tendo em conta as suas características, na literatura podem ser encontrados exemplos de aplicação 

deste tipo de conversor como sistemas de tração para VEs e veículos híbridos plug-in [845], sistemas 

bidirecionais de carregamento de baterias de VEs [846], sistemas de interface entre baterias e 

ultracondensadores [847] e sistemas de armazenamento de energia baseados em volantes de inércia 

para aplicações rurais [848]. Uma comparação entre os conversores CC-CC bidirecionais buck-boost 

com abordagem em cascata e split-pi pode ser vista em [849], tendo como foco de análise a sua 

aplicação em VEs e veículos híbridos plug-in, onde se pode concluir que cada abordagem apresenta as 

suas vantagens e inconvenientes. 
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3.3.5 Conversor CC-CC Buck-Boost em Cascata Interleaved 

Da mesma forma que o conversor CC-CC bidirecional buck-boost pode ser configurado numa topologia 

interleaved, também o conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata é passível de sofrer a mesma 

alteração. O resultado denomina-se CC-CC bidirecional buck-boost em cascata interleaved e encontra-se 

representado na Figura 3.53, sendo utilizadas n fases em cada metade do conversor. Como tal, este é 

constituído por um total de n bobinas e 4n semicondutores de potência com os respetivos díodos em 

antiparalelo, bem como dois condensadores (C1 e C2) aos terminais das tensões de entrada e saída 

(vbat1 e vbat2). 

 
Figura 3.53 – Conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata interleaved. 

Na Figura 3.54 podem ser vistos os quatro modos de operação deste conversor, sendo utilizada uma 

fonte de tensão ideal de valor V/2 nos terminais de entrada (vbat1 quando iL{1,2,3} > 0 e vbat2 quando 

iL{1,2,3} < 0), estando nos terminais de saída (vbat2 quando iL{1,2,3} > 0 e vbat1 quando iL{1,2,3} < 0) 

conectada uma carga resistiva de valor R. De referir que os valores de V, I, R, L{1,2,3}, C{1,2} e Tsw são 

os mesmos que os utilizados anteriormente, estando representados dois ciclos de funcionamento do 

conversor (de k a k+2). Em todos os casos é utilizado um duty cycle de 50%, sendo a tensão de saída 

controlada para V/4 e V para os modos buck e boost, respetivamente. Pode constatar-se que, nos casos 

em modo buck, a corrente de entrada é pulsada mas não se anula, ao contrário do que acontece na 

abordagem em cascata sem configuração interleaved. Tal acontece devido ao facto de o duty cycle ser 

superior a 1/n, como referido previamente em relação à configuração interleaved. Para além disso, as 

correntes de entrada e saída (ibat1 e ibat2) apresentam um ripple pico-a-pico inferior às mesmas na 

topologia análoga sem configuração interleaved, e a sua frequência é multiplicada em relação à 

frequência de operação por um fator de n. 
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(a) (b) 

  
(c) (d) 

Figura 3.54 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata interleaved de três fases para um valor 

de duty cycle igual a 50% em modo: (a) Buck, com iL{1,2,3} > 0; (b) Boost, com iL{1,2,3} > 0; (c) Buck, com iL{1,2,3} < 0; 

(d) Boost, com iL{1,2,3} < 0. 

A maior parte dos exemplos de aplicação do conversor CC-CC buck-boost em cascata interleaved que 

podem ser encontrados na literatura são referentes à sua versão unidirecional, tais como sistemas de 

interface de painéis solares com a rede elétrica [850] e sistemas de tração para EVs baseados em células 

de combustível e baterias [851], sendo que em relação à sua versão bidirecional pode ser encontrada 

uma aplicação para inversores fotovoltaicos com funcionalidades de filtragem ativa [852]. 

3.3.6 Conversor CC-CC Buck-Boost Split-Pi Interleaved 

À semelhança do conversor CC-CC bidirecional buck-boost em cascata, também o conversor CC-CC 

bidirecional buck-boost split-pi pode ser configurado numa abordagem interleaved. O resultado, 

denominado conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi interleaved, pode ser visto na Figura 3.55, 

sendo utilizadas n fases em cada metade do conversor. Como tal, este é constituído por um total de 2n 

bobinas e 4n semicondutores de potência com os respetivos díodos em antiparalelo, bem como um 

kTsw (k+1)Tsw (k+2)Tsw

ibat1

V/4

-V/4

-3V/4

vL1
I/4

I/8

0

I/4

I/8

0

V/2+x

V/2

V/2-x

vbat1

ibat2vbat2

iL2iL1 iL3

Δt=Tsw vL2 vL3

I/4+y/1000

I/4

I/4-y/1000

V/4+x

V/4

V/4-x

kTsw (k+1)Tsw (k+2)Tsw

ibat1

V/2

-V/2

-3V/2

vL1
I

3I/4

I/2

2I+y

2I

2I-y

V/2+x

V/2

V/2-x

vbat1

ibat2vbat2

iL2iL1 iL3

Δt=Tsw vL2 vL3

I+y/100

I

I-y/100

V+x

V

V-x

kTsw (k+1)Tsw (k+2)Tsw

ibat1

V/4

-V/4

-3V/4

vL1
I/8

0

-I/8

-I/4+y/1000

-I/4

-I/4-y/1000

V/4+x

V/4

V/4-x

vbat1

ibat2

vbat2

iL2iL1 iL3

Δt=Tsw vL2 vL3

0

-I/8

-I/4

V/2+x

V/2

V/2-x

kTsw (k+1)Tsw (k+2)Tsw

ibat1

V/2

-V/2

-3V/2

vL1
-I/4

-I/2

-3I/4

-I+y/100

-I

-I-y/100

V+x

V

V-x

vbat1

ibat2vbat2

iL2iL1 iL3

Δt=Tsw vL2 vL3

2I+y

2I

2I-y

V/2+x

V/2

V/2-x



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 157 

 

condensador (C) nos terminais da tensão intermediária (vdc). Tal como o conversor CC-CC bidirecional 

buck-boost split-pi, a versão interleaved pode operar como conversor three-port. 

 
Figura 3.55 – Conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi interleaved. 

Na Figura 3.56 podem ser vistos os quatro modos de operação deste conversor, sendo utilizada uma 

fonte de tensão ideal de valor V/2 nos terminais de entrada (vbat1 quando idc > 0 e vbat2 quando idc < 0), 

estando nos terminais de saída (vbat2 quando idc > 0 e vbat1 quando idc < 0) conectada uma carga 

resistiva de valor R. De referir que os valores de V, I, R, L{1,2,3,4,5,6}, C, Tsw, x e y são os mesmos que 

os utilizados anteriormente, estando representados dois ciclos de funcionamento do conversor (de k a 

k+2). Em todos os casos é utilizado um duty cycle de 50%, sendo a tensão de saída controlada para V/4 

e V para os modos buck e boost, respectivamente. Como se pode constatar, a performance da 

abordagem split-pi em termos de ripple de corrente é ainda melhorada com a utilização de uma 

configuração interleaved. Pode verificar-se que, nos casos em que a corrente idc é pulsada, esta não se 

anula, ao contrário do que acontece na abordagem split-pi sem configuração interleaved. Tal acontece 

devido ao facto de o duty cycle ser superior a 1/n, como referido previamente em relação à configuração 

interleaved. Para além disso, as correntes de entrada e saída (ibat1 e ibat2) apresentam um ripple 

pico-a-pico inferior às mesmas na topologia análoga sem configuração interleaved, e a sua frequência é 

multiplicada em relação à frequência de operação por um fator de n, tal como pressuposto. 
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(c) (d) 

Figura 3.56 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi interleaved de três fases para um valor de 

duty cycle igual a 50% em modo: (a) Buck, com idc > 0; (b) Boost, com idc > 0; (c) Buck, com idc < 0;  

(d) Boost, com idc < 0. 

Na Figura 3.57 pode ser visto um exemplo de operação three-port de um conversor deste tipo para um 

número de fases igual a três, ou seja, contendo seis bobinas e doze semicondutores de potência, quando 

se encontra a transferir energia de vbat1 para vdc e vbat2, sendo utilizada uma fonte de tensão ideal de 

valor V/2 para vbat1 e uma carga resistiva de valor R no terminal de vbat2. O período de comutação 

utilizado é de Tsw, estando representados dois ciclos de funcionamento do conversor (de k a k+2), e 

todas as bobinas possuem o mesmo valor de indutância, sendo que I = V/R e x = 0,125 V. De referir 

que os valores dos componentes passivos (R, L, C) e o período de comutação (Tsw) são os mesmos que 

os utilizados anteriormente. A tensão intermediária (vdc) é controlada para o valor V, ou seja, os braços 

do conversor formados pelos semicondutores S1 a S6 operam em modo boost (S1, S3 e S5 inativos e S2, 

S4 e S6 em comutação) com um duty cycle de 50% em regime permanente. Por outro lado, a tensão de 

saída (vbat2) é controlada para o valor V/3, ou seja, os braços do conversor formados pelos 

semicondutores S7 a S12 operam em modo buck (S7, S9 e S11 em comutação e S8, S10 e S12 inativos) 

com um duty cycle de 33% em regime permanente. Na figura são também visíveis as correntes de 
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entrada (ibat1) e saída (ibat2), bem como a corrente em cada uma das bobinas (iL1 a iL6) e a corrente 

intermediária (idc). 

 
Figura 3.57 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi interleaved de três fases para um valor de 

duty cycle em S2, S4 e S6 igual a 50% e em S7, S9 e S11 igual a 33%. 

Pode constatar-se que a corrente de entrada (ibat1) adquire um ripple com frequência três vezes superior 

à frequência das correntes nas bobinas, tal como referido anteriormente acerca da configuração 

interleaved. A corrente idc adquire também uma frequência três vezes superior, nunca se anulando devido 

ao facto de haver pelo menos um dos lados do conversor a operar com duty cycle superior a 1/n. Uma 

vez que se trata de uma topologia interleaved de três fases e o duty cycle utilizado nos semicondutores 

de S7 a S12 é de 33%, verifica-se a condição D = 1/n neste lado do conversor, pelo que o ripple da 

corrente de saída (ibat2) é nulo. 

Em [853] pode ser vista uma análise do conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi com e sem 

configuração interleaved, bem como a implementação de uma configuração interleaved baseada em 

MOSFETs fabricados em nitreto de gálio. Um exemplo de aplicação do conversor CC-CC buck-boost 

split-pi interleaved para sistemas de armazenamento de energia baseados em células de combustível 

pode ser visto em [854] para aplicações unidirecionais e em [855] para aplicações bidirecionais. 

3.3.7 Conversor CC-CC Buck-Boost Multinível 

Tal como se sucede com os conversores CA-CC previamente abordados neste capítulo, também os 

conversores CC-CC são passíveis de ser configurados numa abordagem multinível [715], [856]–[860]. 

Em [861] é estudada a derivação de conversores CC-CC tradicionais i.e., de dois níveis, para as suas 
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topologias análogas de três níveis. Na Figura 3.58 pode ser visto um exemplo de conversor CC-CC 

bidirecional multinível, nomeadamente o conversor CC-CC bidirecional buck-boost de três níveis, 

composto por quatro semicondutores de potência com os respetivos díodos em antiparalelo, uma bobina 

e dois condensadores. 

 
Figura 3.58 – Conversor CC-CC bidirecional buck-boost de três níveis. 

Em relação ao conversor CC-CC bidirecional buck-boost tradicional (de dois níveis), pode verificar-se que 

são utilizados mais dois semicondutores de potência com os respetivos díodos em antiparalelo, bem 

como mais um condensador do lado de tensão mais elevada. De facto, esta tensão encontra-se dividida, 

sendo que o seu valor total (vdc1 + vdc2) corresponderia à tensão do lado mais elevado para um conversor 

de dois níveis. Daqui se depreende uma das vantagens das configurações multinível, nomeadamente a 

redução do stress de tensão nos semicondutores de potência. No caso em questão, a tensão máxima 

suportável para cada semicondutor é de vdc1 (para os semicondutores S1 e S2) e vdc2 (para os 

semicondutores S3 e S4), ou seja, metade da tensão máxima que cada semicondutor suportaria numa 

topologia de dois níveis considerando as mesmas tensões nominais de entrada e saída (vbat e vdc1 + 

vdc2). 

Para a correta operação do conversor em modo bidirecional, são utilizados os semicondutores S1 e S4 

em modo buck e os semicondutores S2 e S3 em modo boost, sendo utilizada uma modulação semelhante 

àquela utilizada nas configurações interleaved, i.e., desfasando os sinais de comando aplicados aos 

semicondutores de potência em 360º/n, em que n representa o número de semicondutores em 

operação. No caso do conversor CC-CC bidirecional buck-boost de três níveis, existem dois 

semicondutores de potência em operação, pelo que os seus sinais de comando devem ser 180º 

desfasados entre si. Ao contrário da configuração interleaved, não existe qualquer divisão de correntes, 
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uma vez que não existem conexões em paralelo entre os semicondutores de potência. No entanto, existe 

o efeito multiplicativo na frequência das tensões e correntes devido ao desfasamento dos sinais de 

comando dos semicondutores de potência, bem como a anulação do ripple de tensão e corrente para 

valores de D múltiplos de 1/n. Deste modo, verificam-se vantagens semelhantes àquelas da abordagem 

interleaved, sendo que se reduz o stress em termos de tensão e não de corrente. Na Tabela 3.24 podem 

ser vistos os estados de operação do conversor CC-CC bidirecional buck-boost de três níveis, onde podem 

ser vistos os valores da tensão na bobina (vL), a tensão produzida pelo conversor (vx) para uma tensão 

vdc1 + vdc2 = V e as correntes em cada condensador (idc{1,2}). Uma vez que são utilizados dois 

semicondutores em cada modo de operação, existem quatro estados possíveis em modo buck e quatro 

estados possíveis em modo boost. 

Tabela 3.24 – Estados de operação do conversor CC-CC bidirecional buck-boost de três níveis. 

Modo S1 S2 S3 S4 vL vx idc1 idc2 

Buck 

0 0 0 0 -vbat 0 0 0 

1 0 0 0 vdc1 -vbat V/2 iL 0 

0 0 0 1 vdc2 -vbat V/2 0 iL 

1 0 0 1 vdc1 +vdc2 -vbat V iL iL 

Boost 

0 0 0 0 vdc1 +vdc2 -vbat V iL iL 

0 1 0 0 vdc2 -vbat V/2 0 iL 

0 0 1 0 vdc1 -vbat V/2 iL 0 

0 1 1 0 -vbat 0 0 0 

 

Na Figura 3.59 pode ser visto um exemplo de operação deste conversor em modo buck para três valores 

diferentes de D, nomeadamente 25%, 50% e 75%, sendo utilizadas fontes de tensão ideal de valor total 

V nos terminais de entrada (V/2 em vdc1 e V/2 em vdc2) e estando nos terminais de saída (vbat) 

conectada uma carga resistiva de valor R. De referir que os valores de V, I, R, L, C{1,2}, Tsw, x e y são 

os mesmos que os utilizados anteriormente, estando representados dois ciclos de funcionamento do 

conversor (de k a k+2). Para os casos D = 25% e D = 75% verifica-se o efeito multiplicativo na frequência 

da tensão (vbat) e da corrente (iL) de saída, bem como na tensão na bobina (vL), uma vez que o período 

destas grandezas é de Tsw/2. Para o caso D = 50% verifica-se a condição D = 1/n, pelo que o ripple 

em vbat e iL se anula, uma vez que a tensão vL é nula. Em todos os casos verifica-se que o ripple 

pico-a-pico em iL é inferior a y, comprovando-se a redução do ripple de corrente para esta topologia de 

três níveis. Em relação às correntes de entrada (idc1 e idc2), verifica-se que são pulsadas, tomando o valor 

de iL ou zero, como representado na tabela acima. Verifica-se também que, para D < 50%, as correntes 
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idc1 e idc2 permanecem nulas em simultâneo, uma vez que existe um intervalo de tempo em que nenhum 

dos semicondutores de potência se encontra em condução. Nesta situação, as tensões aplicadas na 

bobina no seu lado de maior tensão são 0 e V/2. Por outro lado, para D > 50%, as correntes idc1 e idc2 

nunca se anulam em simultâneo, uma vez que existe sempre pelo menos um semicondutor em 

condução, sendo as tensões aplicadas no lado de maior tensão da bobina V/2 e V. Na situação D = 50%, 

idc1 e idc2 são complementares, ou seja, nunca se encontram ambas nulas nem não-nulas em 

simultâneo, pelo que apenas é produzido o nível de tensão V/2. Uma vez que a tensão vbat é também 

igual a V/2 devido ao valor de D utilizado, a tensão vL é nula, o que, consequentemente, faz com que o 

ripple de iL seja nulo. 

   
(a) (b) (c) 

Figura 3.59 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost de três níveis em modo buck  

para um valor de duty cycle igual a: (a) 25%; (b) 50%; (c) 75%. 

Na Figura 3.60 pode ser visto um exemplo análogo para a operação em modo boost, sendo utilizada 

uma fonte de tensão ideal de valor V/2 nos terminais de entrada (vbat) e estando nos terminais de saída 

(vdc1 e vdc2) conectada uma carga resistiva de valor total R (R/2 em vdc1 e R/2 em vdc2). Verifica-se 

novamente o efeito multiplicativo na frequência de vbat, iL e vL, passando a apresentar um período de 

Tsw/2. Para além disso, uma vez que neste caso existem duas tensões de saída (vdc1 e vdc2), pode 

constatar-se que ambas possuem o mesmo valor médio e encontram-se 180º desfasadas entre si, ambas 

possuindo um período de Tsw. Deste modo, a tensão total de saída (vdc1 + vdc2) apresentará um ripple 

inferior ao das tensões individuais, bem como um período de Tsw/2. Verifica-se novamente que, para 

D = 50%, o ripple em vbat e iL se anula devido às mesmas razões anteriormente expostas para o modo 

buck. Porém, pode constatar-se que a tensão vL apresenta um valor residual. Tal não se verifica em 

modo buck devido à utilização de fontes de tensão ideais em vdc1 e vdc2, pelo que estas não apresentam 

qualquer ripple no caso anterior. Por outro lado, uma vez que em modo boost estas tensões contêm 

ripple, a tensão vL passa a conter a componente de alta frequência das tensões vdc1 e vdc2. Contudo, 

uma vez que se trata de um valor de tensão residual, o ripple da corrente iL é praticamente nulo. 

Relativamente às correntes idc1 e idc2, verifica-se a situação contrária daquela verificada em modo buck, 
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ou seja, para D < 50%, as correntes idc1 e idc2 nunca se anulam em simultâneo, uma vez que existe um 

intervalo de tempo em que nenhum dos semicondutores de potência se encontra em condução, situação 

em que idc{1,2} = iL. Por outro lado, para D > 50%, as correntes idc1 e idc2 permanecem nulas em 

simultâneo, uma vez que existe sempre pelo menos um semicondutor em condução, situação em que 

idc{1,2} = 0. 

   
(a) (b) (c) 

Figura 3.60 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost de três níveis em modo boost  

para um valor de duty cycle igual a: (a) 25%; (b) 50%; (c) 75%. 

Na Figura 3.61 pode ser visto um exemplo de operação deste conversor em modo buck para toda a sua 

gama de funcionamento, i.e., com um valor inicial de D = 0% a aumentar em rampa até D = 100%. 

Estas formas de onda podem ser vistas em pormenor para D = {25%, 50%, 75%} com o intuito de verificar 

os valores de D para os quais o ripple em vbat e iL se anula. Tratando-se de um conversor CC-CC de três 

níveis, contendo dois semicondutores de potência em operação e, como tal, utilizando dois sinais de 

comando desfasados 180º, o ripple anular-se-á em valores de D múltiplos de 1/n, ou seja, 0%, 50% e 

100%, como se pode visualizar na figura. Para além disso, o ripple será máximo nos valores de D 

intermédios destes múltiplos, ou seja, 25% e 75%. Apesar disso, o ripple máximo é inferior aos valores 

análogos em topologias de apenas dois níveis. De referir que, para efeitos ilustrativos, de modo a 

visualizar-se o ripple na corrente iL ao longo da sua gama de funcionamento, o valor de L foi diminuído 

cinco vezes. Para além do cancelamento do ripple, a figura tem também o intuito de ilustrar os níveis de 

tensão produzidos pelo conversor (vx). Verifica-se que vx varia entre 0 e V/2 para D < 50% e entre V/2 

e V para D > 50%, ou seja, apresentando três níveis de tensão ao longo da sua gama de funcionamento. 
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Figura 3.61 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost de três níveis em modo buck 

para a sua gama total de duty cycle com pormenor em D = {25%, 50%, 75%}. 

Alguns exemplos de aplicação do conversor CC-CC bidirecional buck-boost de três níveis que podem ser 

encontrados na literatura estão relacionados com VEs e veículos híbridos plug-in, quer ao nível dos 

sistemas de tração [862] quer das estações de carregamento de baterias [863]. Podem ser também 

encontrados exemplos de aplicação em sistemas de armazenamento de energia baseados em baterias 

[864], ultracondensadores [865] e células de combustível [866]. 

Para além da versão de três níveis, a topologia apresentada pode, teoricamente, ser expandida a qualquer 

número de níveis de tensão. Na Figura 3.62 pode ser visto um outro exemplo de conversor CC-CC 

bidirecional multinível, nomeadamente o conversor CC-CC bidirecional buck-boost de cinco níveis, 

composto por oito semicondutores de potência com os respetivos díodos em antiparalelo, uma bobina e 

dois condensadores. Esta topologia foi inicialmente proposta em [867] e direcionada para aplicações de 

média e alta tensão. 

V
V/2

0

V
0

-V

I
I/2

0

D=25% D=50% D=75%

iL

idc2
vL

vbat

idc1

vx

I
I/2
0



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 165 

 

 
Figura 3.62 – Conversor CC-CC bidirecional buck-boost de cinco níveis. 

Em relação ao conversor CC-CC bidirecional buck-boost de três níveis, pode verificar-se que são utilizados 

mais quatro semicondutores de potência com os respetivos díodos em antiparalelo, bem como mais dois 

condensadores do lado de tensão mais elevada. Tal como se sucede na topologia de três níveis, esta 

tensão encontra-se dividida, sendo que o seu valor total (vdc1 + vdc2) corresponderia à tensão do lado 

mais elevado para um conversor de dois níveis. Para além disso, existem duas tensões adicionais (vdc3 

e vdc4). Para o correto funcionamento do conversor, o valor médio das tensões vdc1 e vdc2 deve ser igual, 

bem como o valor médio das tensões vdc3 e vdc4 e, para além disso, o valor médio das tensões vdc3 e 

vdc4 deve ser metade do valor médio das tensões vdc1 e vdc2. Deste modo, as tensões máximas 

suportadas pelos semicondutores vão ser diferentes e, em alguns casos, inferior àquelas na topologia de 

três níveis. Na topologia de cinco níveis, a tensão máxima suportável para cada semicondutor é de vdc1 

para os semicondutores S1 e S4, vdc2 para os semicondutores S5 e S8, vdc3 para os semicondutores S2 e 

S3 e vdc4 para os semicondutores S6 e S7, .ou seja, no pior caso, metade da tensão máxima que cada 

semicondutor suportaria numa topologia de dois níveis considerando as mesmas tensões nominais de 

entrada e saída (vbat e vdc1 + vdc2). Porém, apenas quatro semicondutores (S1, S4, S5 e S8) necessitam 

de suportar esta tensão, sendo que os restantes (S2, S3, S6 e S7) apenas necessitam de suportar metade 

desta tensão, i.e., um quarto da tensão máxima que cada semicondutor suportaria numa topologia de 

dois níveis considerando as mesmas tensões nominais de entrada e saída. 
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Para a correta operação do conversor em modo bidirecional, são utilizados os semicondutores S1, S2, S7 

e S8 em modo buck e os semicondutores S3, S4, S5 e S6 em modo boost, desfasando os sinais de 

comando aplicados aos semicondutores de potência em 360º/n, em que n representa o número de 

semicondutores em operação. No caso do conversor CC-CC bidirecional buck-boost de cinco níveis, 

existem quatro semicondutores de potência em operação, pelo que os seus sinais de comando devem 

ser 90º desfasados entre si. Neste caso, o efeito multiplicativo na frequência das tensões e correntes 

terá um fator de quatro, ao passo que a topologia de três níveis apresenta um fator de dois. Na 

Tabela 3.25 podem ser vistos os estados de operação do conversor CC-CC bidirecional buck-boost de 

cinco níveis quando opera em modo buck, estando na Tabela 3.26 apresentada a mesma informação 

para quando o conversor opera em modo boost. Em ambas as tabelas podem ser vistos os valores da 

tensão na bobina (vL), a tensão produzida pelo conversor (vx) para uma tensão vdc1+vdc2 = V e as 

correntes em cada condensador (idc{1,2,3,4}). Uma vez que são utilizados quatro semicondutores em cada 

modo de operação, existem dezasseis estados possíveis em cada um dos modos buck e boost. Pode 

ver-se que, à exceção dos níveis de tensão extremos (0 e V), existe mais de uma possibilidade para 

produzir o mesmo nível de tensão. Para além disso, ao contrário do que se sucede na topologia de três 

níveis, existem valores negativos nas correntes dos condensadores em alguns estados dos 

semicondutores de potência. Tal apenas acontece nas correntes dos condensadores de tensão inferior 

(idc{3,4}), pelo que este facto é utilizado para balancear as tensões vdc3 e vdc4, o que constitui um dos 

principais desafios desta e de várias outras topologias capazes de operar com um elevado número de 

níveis de tensão. 
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Tabela 3.25 – Estados de operação do conversor CC-CC bidirecional buck-boost de cinco níveis  

para operação em modo buck. 

Modo S1 S2 S7 S8 vL vx idc1 idc2 idc3 idc4 

Buck 

0 0 0 0 -vbat 0 0 0 0 0 

1 0 0 0 vdc1 -vdc3 -vbat 

V/4 

iL 0 -iL 0 

0 0 0 1 vdc2 -vdc4 -vbat 0 iL 0 -iL 

0 1 0 0 vdc3 -vbat 0 0 iL 0 

0 0 1 0 vdc4 -vbat 0 0 0 iL 

1 1 0 0 vdc1 -vbat 

V/2 

iL 0 0 0 

0 0 1 1 vdc2 -vbat 0 iL 0 0 

0 1 1 0 vdc3 +vdc4 -vbat 0 iL iL 0 

1 0 1 0 vdc1 -vdc3 +vdc4 -vbat iL 0 -iL iL 

0 1 0 1 vdc2 +vdc3 -vdc4 -vbat 0 iL iL -iL 

1 0 0 1 vdc1 +vdc2 -vdc3 -vdc4 -vbat iL iL -iL -iL 

1 1 1 0 vdc1 +vdc4 -vbat 

3V/4 

iL 0 0 iL 

0 1 1 1 vdc2 +vdc3 -vbat 0 iL iL 0 

1 1 0 1 vdc1 +vdc2 -vdc4 -vbat iL iL 0 -iL 

1 0 1 1 vdc1 +vdc2 -vdc3 -vbat iL iL -iL 0 

1 1 1 1 vdc1 +vdc2 V iL iL 0 0 

 

Tabela 3.26 – Estados de operação do conversor CC-CC bidirecional buck-boost de cinco níveis  

para operação em modo boost. 

Modo S3 S4 S5 S6 vL vx idc1 idc2 idc3 idc4 

Boost 

1 1 1 1 -vbat 0 0 0 0 0 

1 0 1 1 vdc1 -vdc3 -vbat 

V/4 

iL 0 -iL 0 

1 1 0 1 vdc2 -vdc4 -vbat 0 iL 0 -iL 

0 1 1 1 vdc3 -vbat 0 0 iL 0 

1 1 1 0 vdc4 -vbat 0 0 0 iL 

0 0 1 1 vdc1 -vbat 

V/2 

iL 0 0 0 

1 1 0 0 vdc2 -vbat 0 iL 0 0 

0 1 1 0 vdc3 +vdc4 -vbat 0 iL iL 0 

1 0 1 0 vdc1 -vdc3 +vdc4 -vbat iL 0 -iL iL 

0 1 0 1 vdc2 +vdc3 -vdc4 -vbat 0 iL iL -iL 

1 0 0 1 vdc1 +vdc2 -vdc3 -vdc4 -vbat iL iL -iL -iL 

0 0 1 0 vdc1 +vdc4 -vbat 

3V/4 

iL 0 0 iL 

0 1 0 0 vdc2 +vdc3 -vbat 0 iL iL 0 

0 0 0 1 vdc1 +vdc2 -vdc4 -vbat iL iL 0 -iL 

1 0 0 0 vdc1 +vdc2 -vdc3 -vbat iL iL -iL 0 

0 0 0 0 vdc1 +vdc2 V iL iL 0 0 
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Na Figura 3.63 pode ser visto um exemplo de operação deste conversor em modo buck para toda a sua 

gama de funcionamento, i.e., com um valor inicial de D = 0% a aumentar em rampa até D = 100%. São 

utilizadas fontes de tensão ideal de valor total V nos terminais de entrada (V/2 em vdc1, V/2 em vdc2, 

V/4 em vdc3 e V/4 em vdc4) e estando nos terminais de saída (vbat) conectada uma carga resistiva de 

valor R. De referir que os valores de V, I, R, L, C{1,2,3,4}, Tsw, x e y são os mesmos que os utilizados 

anteriormente. A figura ilustra as principais grandezas envolvidas neste conversor, nomeadamente a 

tensão de saída (vbat), a corrente de saída (iL), a tensão na bobina (vL), a tensão a montante da bobina, 

ou seja, a tensão produzida pelo conversor (vx, que é igual à soma de vbat e vL) e as correntes em cada 

um dos condensadores (idc{1,2,3,4}). Estas formas de onda podem ser vistas em pormenor para 

D = {12,5%, 25%, 50%, 62,5%, 75%, 87,5%} com o intuito de verificar os valores de D para os quais o 

ripple em vbat e iL se anula. Tratando-se de um conversor CC-CC de cinco níveis, contendo quatro 

semicondutores de potência em operação e, como tal, utilizando quatro sinais de comando desfasados 

90º, o ripple anular-se-á em valores de D múltiplos de 1/n, ou seja, 0%, 25%, 50%, 75% e 100%, como 

se pode visualizar na figura. Para além disso, o ripple será máximo nos valores de D intermédios destes 

múltiplos, ou seja, 12,5%, 37,5%, 62,5% e 87,5%. Apesar disso, o ripple máximo é inferior aos valores 

análogos em topologias de três níveis e, de forma ainda mais acentuada, inferior aos valores análogos 

em topologias de apenas dois níveis, sendo sempre inferior a y/10. De referir que, para efeitos 

ilustrativos, de modo a visualizar-se o ripple na corrente iL ao longo da sua gama de funcionamento, o 

valor de L foi diminuído dez vezes. Para além do cancelamento do ripple, a figura tem também o intuito 

de ilustrar os níveis de tensão produzidos pelo conversor (vx). Verifica-se que vx varia entre 0 e V/4 para 

D < 25%, entre V/4 e V/2 para 25%< D < 50%, entre V/2 e 3V/4 para 50%< D < 75% e entre 3V/4 e 

V para D > 75%, ou seja, apresentando cinco níveis de tensão ao longo da sua gama de funcionamento. 

Nas figuras pormenorizadas, onde apenas se encontra representado um período de operação do 

conversor (de k a k+1), constata-se também que o período de vbat, iL, vL e vx passa a ser Tsw/4. 

Adicionalmente, verifica-se que as correntes idc{1,2,3,4} são pulsadas, sendo que as correntes idc{1,2} 

tomam os valores 0 e iL, ao passo que as correntes idc{3,4} tomam os valores -iL, 0 e iL, como indicado 

nas tabelas acima. 
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Figura 3.63 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost de cinco níveis em modo buck 

para a sua gama total de duty cycle com pormenor em D = {12,5%, 25%, 50%, 62,5%, 75%, 87,5%}. 

3.3.8 Conversor CC-CC Isolado em Meia Ponte 

As topologias de conversores CC-CC bidirecionais previamente analisadas neste capítulo classificam-se 

como não-isoladas, uma vez que não existe isolamento galvânico entre a sua entrada e saída, ou seja, 

ambas as tensões estão referenciadas a um ponto comum. Porém, o isolamento galvânico pode ser uma 

necessidade em determinadas aplicações, tipicamente quando a razão entre as tensões de entrada e 

saída é relativamente elevada (acima de quatro vezes [868]). Nestas situações, o isolamento galvânico 

serve tanto um propósito de segurança como de eficiência, uma vez que esta tende a ser baixa em 

conversores CC-CC não-isolados para valores de duty cycle extremos [814]. Esta necessidade é suprida 

com a utilização de um transformador, isolando a entrada e a saída do conversor, ou seja, passando a 

existir referências independentes para as tensões de entrada e saída. Para além disso, uma vez que 

frequências de operação mais elevadas se traduzem em componentes magnéticos com tamanhos físicos 

inferiores para uma mesma potência, neste tipo de conversores são tipicamente utilizados 

transformadores de alta frequência (dezenas ou centenas de kHz). De referir que, tal como se sucede 
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nos conversores CA-CC, também os conversores CC-CC isolados (unidirecionais ou bidirecionais) podem 

ser classificados como fonte de tensão ou fonte de corrente, sendo que nesta tese apenas são abordadas 

topologias bidirecionais isoladas do tipo fonte de tensão pelos motivos previamente referidos 

relativamente aos conversores CA-CC. Em relação às topologias fonte de corrente, uma revisão da 

literatura das mesmas pode ser vista em [869]. 

Um exemplo de conversor CC-CC bidirecional isolado é o conversor CC-CC bidirecional isolado em meia 

ponte, comummente classificado na literatura como dual half-bridge. Este conversor, visível na 

Figura 3.64, é formado por dois conversores CA-CC em meia ponte, sendo que os lados CA de ambos 

os conversores se encontram conectados aos terminais de um transformador. O nome dado a cada lado 

do conversor corresponde ao nome designado para o enrolamento do transformador, i.e., 

primário/secundário. O barramento CC de cada um dos conversores CA-CC representa a entrada/saída 

do conversor CC-CC, estando isolados galvanicamente um do outro. Para além disso, é conveniente que 

o transformador possua uma razão de transformação (N1:N2) próxima da razão entre as tensões dos 

barramentos CC (vbat1/vbat2). De referir que as bobinas L1 e L2, que se encontram em série com cada 

um dos enrolamentos do transformador, podem representar bobinas propriamente ditas ou representar 

simplesmente a indutância de dispersão do transformador, podendo não ser necessário utilizar bobinas 

externas no caso de o valor de indutância ser suficiente para a correta operação do conversor. De 

salientar o facto de este conversor ter sido proposto com uma abordagem fonte de tensão do lado de 

maior tensão e fonte de corrente do lado de menor tensão [870]. 

 
Figura 3.64 – Conversor CC-CC bidirecional isolado em meia ponte. 

Na Tabela 3.27 encontram-se representados os estados de operação deste conversor, partindo do 

pressuposto que existe sempre um semicondutor ativo em cada braço. São também visíveis as tensões 

produzidas aplicadas ao transformador, quer do lado primário (v1) quer do lado secundário (v2), 

considerando que as bobinas L1 e L2 representam a indutância de dispersão do transformador. Tal como 
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o conversor CA-CC bidirecional monofásico em meia ponte, cada um dos lados do conversor CC-CC 

bidirecional isolado em meia ponte é capaz de produzir apenas dois níveis de tensão. Uma vez que cada 

um dos lados do conversor apresenta dois estados de operação (21 = 2), o conversor no seu todo 

apresenta quatro estados (22 = 4). De referir que apenas se encontram representados os estados do 

semicondutor superior de cada braço, sendo que o estado de um semicondutor Sn+1 será sempre 

complementar do estado de Sn para n ímpar. No entanto, é possível operar este conversor mantendo 

um dos lados inativo, i.e., o lado recebedor de energia, podendo operar como conversor CA-CC 

unidirecional duplicador de tensão graças aos díodos em antiparalelo dos semicondutores totalmente 

controlados. 

Tabela 3.27 – Estados de operação do conversor CC-CC bidirecional isolado em meia ponte. 

S1 S3 v1 v2 

0 0 -vbat1,2/2 -vbat2,2/2 

0 1 -vbat1,2/2 +vbat2,1/2 

1 0 +vbat1,1/2 -vbat2,2/2 

1 1 +vbat1,1/2 +vbat2,1/2 

 

O método mais simples de estabelecer um fluxo de energia neste conversor consiste em ativar apenas 

os semicondutores de um dos seus lados, nomeadamente o lado fornecedor de energia, mantendo os 

semicondutores do outro lado inativos, i.e., operando como retificador passivo. Contudo, esta abordagem 

é limitativa em termos de flexibilidade e resposta dinâmica. Relativamente à flexibilidade, os díodos em 

antiparalelo dos semicondutores totalmente controlados apenas conduzirão se se encontrarem 

diretamente polarizados. Por exemplo, caso se queira transferir energia do primário para o secundário 

utilizando este método, os díodos em antiparalelo dos semicondutores S3 e S4 apenas conduzirão se o 

valor máximo instantâneo da tensão no enrolamento secundário do transformador (v2) for superior a 

vbat2/2. Se a razão de transformação (N1:N2) for igual à razão entre as tensões dos barramentos CC 

(vbat1/vbat2), o valor máximo possível de se obter em v2 será vbat2/2 (i.e., vbat1/2 N2/N1), o que, tendo 

em conta a queda de tensão em condução dos díodos, não permitirá o estabelecimento de um fluxo de 

corrente. Uma solução seria aumentar a razão de transformação de modo a estabelecer uma tensão 

máxima instantânea em v2 superior, mas verificar-se-ia o mesmo problema no caso de se transferir 

energia no sentido oposto (do secundário para o primário). Ou seja, utilizando este método para transferir 

energia, é possível obter apenas dois quadrantes de operação (apenas é possível transferir energia do 

primário para o secundário se vbat1 > vbat2 (N1/N2) e do secundário para o primário se 
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vbat2 > vbat1 (N2/N1)). Para além disso, este método também oferece uma resposta dinâmica pouco 

satisfatória, uma vez que a sua capacidade de transferência de energia é limitada. As correntes 

estabelecidas nos enrolamentos do transformador (i1 e i2) serão tanto maiores quanto maior for a 

diferença de tensões entre o barramento CC e o enrolamento do transformador do respetivo lado. Pelos 

motivos referidos anteriormente, esta diferença será sempre reduzida, limitando a operação do conversor 

a correntes reduzidas e, em caso de alteração de carga, impossibilitando uma resposta rápida por parte 

do conversor. Para além disso, uma vez que o transformador necessita de operar com valor médio nulo 

para evitar a sua saturação e os problemas associados, e uma vez que cada lado deste conversor apenas 

é capaz de produzir dois níveis de tensão, a sua operação limitar-se-á a um funcionamento biestável 

(conversor ativo com duty cycle de 50% ou conversor inativo). 

Um dos métodos mais utilizados para transferir energia neste tipo de conversores é a modulação 

denominada phase shift [871]. Esta técnica de modulação pressupõe que ambos os lados do conversor 

se encontram em operação com um duty cycle de 50%, sendo o desfasamento entre as tensões 

produzidas a variável utilizada para controlar tanto o fluxo de energia quanto o seu sentido. Quanto maior 

for o desfasamento, maior será a potência disponibilizada, sendo o seu valor máximo alcançado para um 

desfasamento de 90º. Em relação ao sentido, a energia será transferida do lado que produz a tensão 

mais adiantada para o lado que produz a tensão mais atrasada. Contrariamente à operação de apenas 

um dos lados do conversor, a modulação phase shift permite a operação em quatro quadrantes, sendo 

possível transferir energia de um lado para o outro do conversor mesmo que vbatx < vbaty (Nx/Ny), com 

{x,y} = {1,2}. Para além da flexibilidade, a resposta dinâmica do conversor é consideravelmente 

melhorada quando opera com esta técnica de modulação, uma vez que é possível obter correntes 

elevadas nos enrolamentos do transformador. Devido ao desfasamento criado entre as tensões aplicadas 

ao transformador (v1 e v2), haverá momentos em que uma das tensões é positiva e a outra negativa. 

Nestes instantes, a tensão aos terminais de cada indutância de dispersão Lx será dada por 

±(vbatx/2 + (Nx/Ny) vbaty/2), com {x,y} = {1,2}. Se se considerar vbatx/vbaty = Nx/Ny, a tensão será igual 

a ±vbatx, ou seja, o dobro da tensão que cada lado do conversor consegue aplicar ao respetivo 

enrolamento do transformador. Tendo em conta que esta tensão surge aos terminais da indutância de 

dispersão do transformador, a corrente no respetivo enrolamento crescerá rapidamente, atingindo um 

valor tanto maior quanto maior for o tempo em que as tensões v1 e v2 se encontrarem com sinal oposto, 

i.e., quanto maior for o desfasamento entre ambas. Por estes motivos, a modulação phase shift permite 

uma maior flexibilidade e potências de operação mais elevadas do que a operação de apenas um dos 
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lados do conversor. Para além disso, uma outra vantagem é operar apenas com ondas quadradas, 

excluindo problemas associados à limitação da largura dos pulsos. 

Na Figura 3.65 pode visualizar-se um exemplo de operação de um conversor CC-CC bidirecional isolado 

em meia ponte com modulação phase shift, estando ilustrados seis casos de operação, sendo utilizada 

uma fonte de tensão ideal aos terminais de cada um dos condensadores do barramento CC do lado 

fornecedor de energia e uma carga resistiva aos terminais de cada um dos condensadores do barramento 

CC do lado recebedor de energia. A razão de transformação utilizada no transformador (N1/N2) é de 

1/2, sendo que cada fonte de tensão ideal possui um valor de V/4 no primário e V/2 no secundário. O 

valor de cada resistência Rx corresponde à obtenção de uma tensão no barramento CC do lado recebedor 

de energia vbatx = vbaty (Nx/Ny) quando o desfasamento aplicado (φ) é de 45º, pelo que 

Rx = Ry (Nx/Ny)2, com {x,y} = {1,2}, ou seja, R2 = 4R1. O valor total utilizado para a indutância de 

dispersão refletida do lado secundário (L2) é cem vezes inferior ao valor de L anteriormente utilizado nos 

restantes conversores, sendo que Lx = Ly (Nx/Ny)2, ou seja, L2 = 0,01 L e L1 = 0,0025 L. De referir 

que as restantes grandezas possuem os mesmos valores que os utilizados anteriormente (V, I, 

C{x,y} = {1,2}, Tsw, x e y), estando representados dois ciclos de funcionamento do conversor (de k a k+2). 

Na figura encontram-se ilustradas as formas de onda das tensões nos enrolamentos primário (v1) e 

secundário (v2) do transformador, bem como as correntes nos enrolamentos primário (i1) e secundário 

(i2) e as tensões no barramento CC recebedor de energia (vbatx,1, vbatx,2 com x = {1,2}). Nos três primeiros 

casos, representados na Figura 3.65(a), (b) e (c), a energia é transferida do primário para o secundário, 

sendo utilizado um valor de φ de 30º, 45º e 60º, respetivamente, e sendo as tensões de saída vbat2,1 e 

vbat2,2. Nos três últimos casos, representados na Figura 3.65(d), (e) e (f), a energia é transferida do 

secundário para o primário, sendo utilizado um valor de φ de -30º, -45º e -60º, respetivamente, e sendo 

as tensões de saída vbat1,1 e vbat1,2. De referir que se convencionou φ como sendo positivo quando v1 se 

encontra adiantada em relação a v2, pelo que, nos casos em que a energia é transferida do secundário 

para o primário, φ toma valores negativos. Pode constatar-se que as tensões v1 e v2 possuem, em todos 

casos, uma forma de onda quadrada, ao passo que as correntes i1 e i2 possuem uma forma de onda 

que se aproxima da trapezoidal. Também se verifica que, para a mesma carga, quanto maior φ, maior 

a tensão no barramento CC do lado recebedor de energia, bem como maiores as correntes no 

transformador. Verifica-se que, ao contrário das tensões v1 e v2, as correntes i1 e i2 encontram-se em 

fase, verificando-se sempre ix = iy (Ny/Nx), com {x,y} = {1,2}. Tal acontece porque este conversor é 

baseado numa topologia fonte de tensão, sendo a tensão a grandeza aplicada aos enrolamentos do 
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transformador e estando a corrente dependente desta. Para além disso, verifica-se que as correntes i1 e 

i2 aumentam ou diminuem rapidamente quando as tensões v1 e v2 possuem sinais contrários, e que, 

quando v1 e v2 possuem o mesmo sinal, três situações distintas podem ocorrer em i1 e i2, 

nomeadamente aumentar, diminuir ou manter-se constante. Quando vbat1 > vbat2 (N1/N2), as correntes 

i1 e i2 aumentam, uma vez que as tensões aos terminais de L1 e L2 são positivas; quando 

vbat1 < vbat2 (N1/N2), as correntes i1 e i2 diminuem, uma vez que as tensões aos terminais de L1 e L2 

são negativas; quando vbat1 = vbat2 (N1/N2), as correntes i1 e i2 mantêm-se constantes, uma vez que as 

tensões aos terminais de L1 e L2 são nulas. Verifica-se também que, para valores simétricos de φ, as 

correntes i1 e i2 apresentam a mesma forma de onda e amplitude, apenas estando desfasadas 180º em 

relação às tensões v1 e v2 quando φ é negativo. 

   

(a) (b) (c) 

   

(d) (e) (f) 

Figura 3.65 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional isolado em meia ponte com modulação phase shift para um 

valor de desfasamento igual a: (a) 30º; (b) 45º; (c) 60º; (d) -30º; (e) -45º; (f) -60º. 

Na Figura 3.66 pode ver-se a potência transferida em função do desfasamento (P(φ)) entre as tensões 

v1 e v2 para o conversor em questão a operar com modulação phase shift, sendo que φ > 0 significa que 

v1 está adiantada em relação a v2, ou seja, a energia é transferida do primário para o secundário 

(potência positiva, segundo a convenção adotada na Figura 3.64), e φ < 0 significa que v1 está atrasada 

em relação a v2, ou seja, a energia é transferida do secundário para o primário (potência negativa, 

segundo a convenção adotada na Figura 3.64). Pode constatar-se que o gráfico representa uma função 

ímpar, i.e., com simetria em relação à origem, significando que um dado valor de desfasamento 

traduzir-se-á numa dada potência transferida independentemente do sentido de transmissão de energia. 
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Verifica-se também que o valor de potência transferida não varia linearmente com o desfasamento 

aplicado, não obstante aumentando com o seu valor. 

 
Figura 3.66 – Potência transferida em função do desfasamento entre as tensões aplicadas aos enrolamentos primário e 

secundário do transformador de um conversor CC-CC bidirecional isolado em meia ponte com modulação phase shift. 

Na literatura podem ser encontrados exemplos de aplicação do conversor CC-CC bidirecional isolado em 

meia ponte, tais como sistemas de carregamento de baterias de VEs [872], sistemas de interface entre 

as baterias de tração e a bateria auxiliar de VEs [873], sistemas de transmissão de energia sem fios 

[874], transformadores de estado sólido [875], microgrids CC [876], sistemas de produção distribuída 

de energia [877] e sistemas de interface de painéis solares fotovoltaicos com a rede elétrica [878]. Para 

além da topologia dual half-bridge propriamente dita, é comum encontrar na literatura topologias que 

combinam uma meia ponte de um dos lados do transformador e outra topologia do outro lado [879]–

[882]. Em [883] é apresentada uma topologia utilizando duas meias pontes e dois transformadores com 

o intuito de diminuir o ripple da corrente de saída, e em [884] é apresentada uma topologia baseada em 

três meias pontes e um transformador com três enrolamentos, i.e., uma configuração three-port, visando 

realizar a interface entre baterias, ultracondensadores e células de combustível para veículos deste tipo. 

3.3.9 Conversor CC-CC Isolado em Ponte Completa 

Um dos conversores CC-CC bidirecionais isolados mais frequentemente referenciados na literatura é o 

conversor CC-CC bidirecional isolado em ponte completa, comummente designado por dual active bridge 

[871]. De forma análoga à topologia em meia ponte analisada na secção anterior, este conversor é 

formado por dois conversores CA-CC em ponte completa, sendo que os lados CA de ambos os 

conversores se encontram conectados aos terminais de um transformador, como se pode visualizar na 

Figura 3.67. De igual modo, o barramento CC de cada um dos conversores CA-CC representa a 

entrada/saída do conversor CC-CC, estando isolados galvanicamente um do outro. Similarmente à 

topologia em meia ponte, é conveniente que o transformador possua uma razão de transformação 

(N1:N2) próxima da razão entre as tensões dos barramentos CC (vbat1/vbat2), podendo as bobinas L1 e 
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L2, que se encontram em série com cada um dos enrolamentos do transformador, representar bobinas 

propriamente ditas ou representar simplesmente a indutância de dispersão do transformador, não sendo 

necessário utilizar bobinas externas no caso de o valor de indutância ser suficiente para a correta 

operação do conversor. 

 
Figura 3.67 – Conversor CC-CC bidirecional isolado em ponte completa. 

Na Tabela 3.28 encontram-se representados os estados de operação deste conversor, partindo do 

pressuposto que existe sempre um semicondutor ativo em cada braço. São também visíveis as tensões 

produzidas aplicadas ao transformador, quer do lado primário (v1) quer do lado secundário (v2), 

considerando que as bobinas L1 e L2 representam a indutância de dispersão do transformador. Tal como 

o conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa, cada um dos lados do conversor CC-CC 

bidirecional isolado em ponte completa é capaz de produzir três níveis de tensão. Uma vez que cada um 

dos lados do conversor apresenta quatro estados de operação (22 = 4), o conversor no seu todo 

apresenta dezasseis estados (24 = 16). De referir que apenas se encontram representados os estados 

do semicondutor superior de cada braço, sendo que o estado de um semicondutor Sn+1 será sempre 

complementar do estado de Sn para n ímpar. No entanto, tal como se sucede no conversor CC-CC 

bidirecional isolado em meia ponte, é possível operar este conversor mantendo um dos lados inativo, 

i.e., o lado recebedor de energia, podendo operar como conversor CA-CC unidirecional em ponte 

completa graças aos díodos em antiparalelo dos semicondutores totalmente controlados. 
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Tabela 3.28 – Estados de operação do conversor CC-CC bidirecional isolado em ponte completa. 

S1 S3 S5 S7 v1 v2 

0 0 0 0 0 0 

0 0 0 1 0 -vbat2 

0 0 1 0 0 +vbat2 

0 0 1 1 0 0 

0 1 0 0 -vbat1 0 

0 1 0 1 -vbat1 -vbat2 

0 1 1 0 -vbat1 +vbat2 

0 1 1 1 -vbat1 0 

1 0 0 0 +vbat1 0 

1 0 0 1 +vbat1 -vbat2 

1 0 1 0 +vbat1 +vbat2 

1 0 1 1 +vbat1 0 

1 1 0 0 0 0 

1 1 0 1 0 -vbat2 

1 1 1 0 0 +vbat2 

1 1 1 1 0 0 

 

Tal como acontece na topologia em meia ponte previamente apresentada, o método mais simples de 

transferir energia na topologia em ponte completa consiste em ativar apenas os semicondutores de um 

dos seus lados, nomeadamente o lado fornecedor de energia, mantendo os semicondutores do outro 

lado inativos, i.e., operando como retificador passivo. Como referido, este método é limitativo em termos 

de flexibilidade e resposta dinâmica. Porém, nesta topologia é possível obter uma maior controlabilidade 

do fluxo de energia em relação à topologia em meia ponte, uma vez que cada lado da topologia em ponte 

completa é capaz de produzir três níveis de tensão. Como tal, é possível variar a largura de pulso da 

tensão aplicada ao respetivo enrolamento do transformador, simultaneamente mantendo o seu valor 

médio nulo. No entanto, esta abordagem carece das mesmas desvantagens em termos de flexibilidade 

e resposta dinâmica. 

A modulação phase shift exposta anteriormente na topologia em meia ponte foi, de facto, proposta na 

mesma publicação que a presente topologia em ponte completa [871], pelo que é uma das técnicas de 

modulação mais comummente aplicadas a este conversor. No entanto, apesar das suas vantagens vistas 

anteriormente em termos de flexibilidade e resposta dinâmica, a modulação phase shift pode também 

apresentar inconvenientes, nomeadamente quando as tensões de cada barramento CC apresentam uma 

razão entre si díspar da razão de transformação. Como visto anteriormente, quando as tensões v1 e v2 



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 178 

 

possuem o mesmo sinal, as correntes i1 e i2 não se mantêm constantes no caso de vbat1 ≠ vbat2 (N1/N2), 

aumentando ou diminuindo tanto mais rapidamente quanto maior for a diferença entre vbat1 e 

vbat2 (N1/N2), uma vez que tanto maiores serão as tensões aos terminais de L1 e L2. Assim, mesmo 

que se pretenda estabelecer um fluxo de potência relativamente reduzido, aparecerão correntes 

relativamente elevadas nos enrolamentos do transformador e nos semicondutores de potência em 

condições de disparidade na razão entre as tensões vbat1 e vbat2., correntes estas que podem atingir 

valores superiores aos valores nominais projetados para a normal operação do conversor. Nestas 

condições, diz-se que o conversor opera com valores elevados de potência reativa, uma vez que se trata 

de uma parcela de potência que se encontra em circulação no conversor mas que não contribui para a 

transferência de energia entre o barramento CC fornecedor e o barramento CC recebedor [885]. 

De forma a atenuar a potência reativa envolvida no conversor CC-CC bidirecional isolado em ponte 

completa, alternativamente à modulação phase shift pode ser aplicada uma variante desta, denominada 

dual phase shift [886]. Este tipo de modulação também pressupõe a operação de cada braço do 

conversor com um duty cycle de 50%, no entanto com um desfasamento diferente de 180º entre os 

braços de um mesmo lado do conversor. Esta abordagem faz com que aos terminais do respetivo lado 

do transformador seja aplicada uma tensão com três níveis em vez de apenas dois, mantendo o seu 

valor médio nulo. Deste modo, esta técnica de modulação oferece dois graus de liberdade para controlar 

o fluxo de potência, permitindo variar independentemente o desfasamento entre as duas pontes do 

conversor e o desfasamento entre os braços de uma mesma ponte. Uma variante desta técnica 

denomina-se triple phase shift [887], onde são aplicados desfasamentos diferentes entre os braços de 

uma mesma ponte. Devido às variantes existentes, a modulação phase shift originalmente proposta 

passou a ser comummente denominada single phase shift. Outras variantes combinando modulações 

phase shift com PWM podem ser analisadas em [888]. 

Na Figura 3.68 pode visualizar-se um exemplo de operação de um conversor CC-CC bidirecional isolado 

em ponte completa com modulação dual phase shift, estando ilustrados seis casos de operação, sendo 

utilizada uma fonte de tensão ideal aos terminais do condensador do barramento CC do lado fornecedor 

de energia e uma carga resistiva aos terminais do condensador do barramento CC do lado recebedor de 

energia. A razão de transformação utilizada no transformador (N1/N2) é de 1/2, sendo que cada fonte 

de tensão ideal possui um valor de V/4 no primário e V/2 no secundário. O valor de cada resistência 

Rx corresponde à obtenção de uma tensão no barramento CC do lado recebedor de energia 

vbatx = vbaty (Nx/Ny) quando o desfasamento aplicado (φ) é de 45º, pelo que Rx = Ry (Nx/Ny)2, com 
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{x,y} = {1,2}, ou seja, R2 = 4R1. O valor de Rx,y dimensionado neste caso resulta em metade do valor 

em relação à topologia em meia ponte para as mesmas condições de operação. De referir que as 

restantes grandezas utilizadas possuem os mesmos valores que os utilizados anteriormente na topologia 

em meia ponte (V, I, L{1,2}, C{1,2}, Tsw, x e y), estando representados dois ciclos de funcionamento do 

conversor (de k a k+2). Na figura encontram-se ilustradas as formas de onda das tensões nos 

enrolamentos primário (v1) e secundário (v2) do transformador, bem como as correntes nos 

enrolamentos primário (i1) e secundário (i2) e as tensões no barramento CC recebedor de energia (vbatx, 

com x = {1,2}). Em todos os casos é mantido o valor absoluto de 45º para o desfasamento entre as duas 

pontes do conversor (φ1), sendo variado o desfasamento entre os braços de uma mesma ponte (φ2). Nos 

três primeiros casos, representados na Figura 3.68(a), (b) e (c), a energia é transferida do primário para 

o secundário, sendo utilizado um valor de φ2 de 60º, 120º e 180º, respetivamente, mantendo-se φ1 em 

45º e sendo vbat2 a tensão de saída. Nos três últimos casos, representados na Figura 3.68(d), (e) e (f), 

a energia é transferida do secundário para o primário, sendo utilizado um valor de φ2 de 60º, 120º e 

180º, respetivamente, mantendo-se φ1 em -45º e sendo vbat1 a tensão de saída. Pode constatar-se que, 

ao contrário do caso anterior relativo à modulação single phase shift, as tensões v1 e v2 possuem uma 

forma de onda com três níveis, sendo acrescentado um nível zero de tensão. Tal apenas não se verifica 

nos casos da Figura 3.68(c) e Figura 3.68(f), onde φ2 toma o valor de 180º, i.e., operação como single 

phase shift. As correntes i1 e i2 possuem uma forma de onda que se aproxima da trapezoidal, tal como 

anteriormente, mas o estabelecimento do nível zero de tensão faz com que estas assumam valores 

inferiores. Este facto é tão mais notório quanto menor for o desfasamento φ2, como se pode constatar 

nos casos da Figura 3.68(a) e Figura 3.68(d). Também se verifica que, para a mesma carga e para o 

mesmo valor de φ1, quanto maior φ2, maior a tensão no barramento CC do lado recebedor de energia, 

bem como maiores as correntes no transformador. Similarmente ao verificado para a modulação single 

phase shift, verifica-se que, para o mesmo valor de φ2 e valores simétricos de φ1, as correntes i1 e i2 

apresentam a mesma forma de onda e amplitude, apenas estando desfasadas 180º em relação às 

tensões v1 e v2 quando φ1 é negativo. De salientar que na Figura 3.68(a) é mostrado um caso particular 

em que vbat1 > vbat2, algo contranatura quando N1 < N2, enfatizando a flexibilidade das técnicas de 

modulação phase shift. Para além disso, trata-se de uma situação que envolve tipicamente valores 

elevados de potência reativa, porém, constata-se que as correntes i1 e i2 não apresentam valores 

superiores aos restantes casos, realçando a conveniência da modulação dual phase shift. 
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(a) (b) (c) 

   
(d) (e) (f) 

Figura 3.68 – Operação de um conversor CC-CC bidirecional isolado em ponte completa com modulação dual phase shift 

para um valor de desfasamento φ1 e φ2, respetivamente, igual a: (a) 45º e 60º; (b) 45º e 120º; (c) 45º e 180º;  

(d) -45º e 60º; (e) -45º e 120º; (f) -45º e 180º. 

Na Figura 3.69 pode visualizar-se a potência transferida em função do desfasamento entre os braços de 

uma mesma ponte (P(φ2)) para valores distintos de φ1 para o conversor em questão a operar com 

modulação dual phase shift, sendo que φ1 > 0 significa que v1 está adiantada em relação a v2, ou seja, 

a energia é transferida do primário para o secundário (potência positiva, segundo a convenção adotada 

na Figura 3.67), e φ < 0 significa que v1 está atrasada em relação a v2, ou seja, a energia é transferida 

do secundário para o primário (potência negativa, segundo a convenção adotada na Figura 3.67). Ao 

contrário do gráfico da Figura 3.66, este apenas possui valores positivos para as abcissas (φ2 > 0), uma 

vez que o sinal do desfasamento φ2 é indiferente para a transferência de energia. Na figura encontram-se 

representadas oito curvas, nomeadamente para φ1 = {30º,45º,60º,90º} e respetivos valores simétricos. 

Pode constatar-se que as curvas correspondentes a cada par de valores simétricos de φ1 apresentam 

simetria em relação ao eixo das abcissas, evidenciando novamente o facto de que um dado valor de φ1 

traduzir-se-á numa dada potência transferida independentemente do sentido de transmissão de energia. 

Também se verifica que, para um dado valor de φ1, a potência transferida aumenta com o aumento de 

φ2, atingindo o seu máximo em 180º (i.e., operação como single phase shift), mas este aumento não se 

dá da mesma forma para todos os valores de φ1. Para valores de φ2 elevados, a potência transferida é 

tanto maior quanto maior for φ1, mas o mesmo não se verifica para valores reduzidos de φ2. Tal deve-se 

à ausência de sobreposição entre valores não-nulos nas tensões v1 e v2 aplicadas ao transformador para 

valores elevados de φ1 e valores reduzidos de φ2, sendo que, para haver transferência significativa de 
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energia, é necessário que φ2 seja superior a φ1. Deste modo, as curvas para valores de φ1 mais reduzidos 

apresentam uma tendência mais próxima da linear (no entanto nunca o sendo), ao passo que as curvas 

para valores de φ1 mais elevados apresentam um crescimento mais tardio em φ2 mas acabando por 

atingir valores mais elevados. 

 
Figura 3.69 – Potência transferida em função do desfasamento entre os braços de uma mesma ponte para vários valores 

de desfasamento entre as tensões aplicadas aos enrolamentos primário e secundário do transformador de um  

conversor CC-CC bidirecional isolado em ponte completa com modulação dual phase shift. 

Na literatura podem ser encontrados exemplos de aplicação do conversor CC-CC bidirecional isolado em 

ponte completa, tais como estações de carregamento de baterias de VEs [889], sistemas de interface 

com a bateria de serviço para veículos movidos a células de combustível [890], sistemas de tração de 

veículos híbridos plug-in [891], sistemas de armazenamento de energia [892], transformadores de estado 

sólido [893], sistemas de transmissão de energia em média tensão [894], microgrids [895] e sistemas 

de interface de painéis solares fotovoltaicos com a rede elétrica [896]. Em [897] é proposto um conversor 

CC-CC bidirecional isolado dual active bridge baseado nas topologias NPC e flying capacitor em ponte 

completa em vez de na topologia tradicional em ponte completa. Em [898] é apresentado um conversor 

CC-CC bidirecional isolado em ponte completa numa versão three-port, sendo que o transformador 

empregue possui três enrolamentos. Uma topologia semelhante denomina-se quadruple active bridge, 

constituída por quatro pontes completas, cada uma contendo uma fonte de energia no respetivo 

barramento CC, estando todas estas isoladas entre si [899]. Os mesmos autores desta proposta 

apresentam em [900] uma versão generalizada para conversores CC-CC bidirecionais isolados com 

múltiplas pontes completas, denominando-a multiple active bridge. Para além disso, na proposta original 

da topologia dual active bridge [871] é também proposta uma versão trifásica, em que cada lado do 

conversor é constituído por um conversor CA-CC trifásico a três fios e três braços em vez de um conversor 

CA-CC em ponte completa. Este conversor, também denominado dual active bridge trifásico, requer a 

utilização de um transformador trifásico ou três transformadores monofásicos, permitindo reduzir o stress 

de corrente em cada braço de semicondutores para a mesma potência em relação à topologia dual active 

bridge convencional e permitindo cancelar o ripple na corrente de saída para determinados valores de 
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desfasamento e duty cycle, similarmente ao que se verifica numa configuração interleaved. Em [901] é 

proposto um conversor CC-CC bidirecional isolado baseado em ambas as topologias em meia ponte e 

em ponte completa, sendo utilizada uma ponte completa com ponto médio no barramento CC e ponto 

médio no transformador. Na literatura podem ser encontradas publicações de revisão de conversores 

CC-CC bidirecionais isolados em ponte completa [902], [903]. 

 Sistemas Integrados para Tração e Carregamento de Baterias 
de Veículos Elétricos 

Como previamente referido, um VE possui dois sistemas de eletrónica de potência imprescindíveis, 

nomeadamente o sistema de tração e o sistema de carregamento, ambos compostos por conversores 

semelhantes (CA-CC e CC-CC, ambos sendo bidirecionais). Uma vez que estes dois sistemas nunca 

operam em simultâneo, pois o VE ou se encontra em movimento (utilizando exclusivamente o sistema 

de tração) ou se encontra a carregar as suas baterias (parado, utilizando exclusivamente o sistema de 

carregamento), os mesmos podem ser unificados num sistema único, tal como o sistema proposto nesta 

tese. Na literatura têm vindo a ser propostas e patenteadas diversas abordagens baseadas neste 

pressuposto, pelo que esta secção tem o intuito de expor as principais propostas neste âmbito. 

A primeira publicação acerca de sistemas integrados para tração e carregamento de baterias de VEs, 

tipicamente denominados carregadores integrados na literatura, data de 1983, época em que os VEs 

estavam longe de ter a mesma popularidade dos dias de hoje. Esta publicação trata-se de um relatório 

do Departamento de Energia dos Estados Unidos em parceria com a NASA [904], tendo sido seguida de 

uma publicação do mesmo autor, D. Thimmesch, dois anos depois [27]. A abordagem apresentada em 

ambas as publicações encontra-se representada na Figura 3.70 e consiste num conversor CC-CA trifásico 

ressonante baseado em SCRs, dimensionado para uma potência de pico de 34 kW (mecânica) para o 

modo de tração e uma potência contínua de 3,6 kW para o modo de carregamento, sendo também 

utilizado um transformador com quatro enrolamentos (T1a, T1b, T2a, T2b). No modo de tração, o sistema 

opera como um único conversor CC-CA trifásico ressonante (SCRs S1 - S6), sendo que a máquina elétrica 

é trifásica, ao passo que no modo de carregamento opera como dois conversores separados, um CA-CC 

e um CC-CC, sendo conectado a uma rede elétrica CA monofásica. Os díodos conectados em antiparalelo 

com os SCRs do conversor CC-CA (D1 - D6) são utilizados como conversor CA-CC em ponte completa a 

díodos, sendo a rede elétrica conectada em série numa das fases do conversor (terminais a e n) e os 

enrolamentos do estator da máquina elétrica (La, Lb, Lc) funcionando como bobinas de acoplamento à 
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rede elétrica. O conversor CC-CC, composto pelos SCRs S7 e S8 e pelos díodos D7 e D8, opera como 

conversor ressonante, de modo similar ao conversor CC-CA trifásico utilizado no modo de tração. De 

referir que o carregamento das baterias é efetuado de forma isolada, sendo utilizados quatro contactores 

(K1 - K4) que se encontram fechados no modo de tração e abertos no modo de carregamento, isolando 

as baterias da rede elétrica. 

 
Figura 3.70 – Sistema integrado para tração e carregamento de baterias de VEs proposto por D. Thimmesch em 1983 

[904]. 

Alguns anos depois, no início da década de 1990, foram patenteados três sistemas integrados por 

W. Rippel e A. Cocconi, nomeadamente em 1990 [905], 1992 [906] e 1994 [907]. Na Figura 3.71 é 

possível visualizar os três sistemas integrados referidos. O sistema integrado patenteado em 1990 [905], 

visível na Figura 3.71(a), consiste num conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços 

baseado em transístores bipolares de junção (bipolar junction transistor – BJT) (S1 - S6) e um conversor 

CA-CC monofásico em ponte completa a díodos (D1 - D4). No modo de tração, apenas o conversor CA-CC 

bidirecional trifásico é usado, sendo que a máquina elétrica utilizada é trifásica. No modo de 

carregamento, o conversor CA-CC monofásico em ponte completa a díodos é utilizado para fazer a 

interface com uma rede elétrica CA monofásica (terminais a e n), sendo que o conversor CA-CC 

bidirecional trifásico é operado apenas com um dos braços, funcionando como conversor CC-CC 

bidirecional buck-boost. No modo de carregamento é utilizada uma bobina adicional (L1) para reduzir o 

ripple de corrente nas baterias, apesar de os autores referirem ser possível utilizar os enrolamentos do 

motor à custa de um ripple mais elevado. O sistema integrado patenteado em 1992 [906] visa a utilização 

de duas máquinas de indução ou, alternativamente, uma máquina elétrica com dois conjuntos de 

enrolamentos, sendo constituído por dois conversores CA-CC bidirecionais trifásicos a três fios e três 

braços, como se pode constatar na Figura 3.71(b). No modo de tração, cada um destes conversores 

controla uma máquina elétrica de forma independente. No modo de carregamento, ao ponto neutro de 

cada máquina elétrica são conectados os terminais de uma rede elétrica CA monofásica, pelo que os 
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conversores CA-CC bidirecionais trifásicos operam como uma configuração interleaved de três fases de 

um conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa. Ao contrário do sistema patenteado 

em 1990, este não utiliza bobinas externas. O sistema integrado patenteado em 1994 [907] consiste 

numa adaptação dos sistemas previamente patenteados para operar tanto em redes elétricas CA 

monofásicas como trifásicas, para tal possuindo onze contactores (K1 - K11). Os contactores K1 - K3 são 

responsáveis por conectar o sistema a uma rede elétrica CA trifásica (terminais a, b e c), ao passo que 

K4 e K5 têm o intuito de conectar em estrela os enrolamentos do estator da máquina elétrica. Os 

contactores K6 - K11 são utilizados para efetuar a interface do sistema a uma rede elétrica CA monofásica 

(terminais a’ e n), neste caso devendo K6 e K7 permanecer abertos e K8 - K11 fechados. Similarmente 

à topologia patenteada em 1990 [905], é utilizada uma bobina externa (L1). Ao contrário da topologia 

patenteada em 1992 [906], que apenas necessita de acesso ao ponto neutro da máquina elétrica, esta 

topologia necessita de acesso aos seis terminais dos enrolamentos da máquina a fim de poder ser 

conectada a uma rede elétrica CA trifásica, sendo que os enrolamentos da máquina elétrica operam 

como bobinas de acoplamento. Os três sistemas integrados patenteados por estes autores possuem uma 

característica comum, nomeadamente o facto de a rede elétrica necessitar de possuir uma tensão com 

valor máximo instantâneo inferior ao valor de tensão das baterias, tal como se verifica em qualquer 

conversor CA-CC bidirecional do tipo fonte de tensão com barramento CC simples, i.e., sem barramento 

CC dividido. 
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(a) 

 
(b) 

 
(c) 

Figura 3.71 – Sistemas integrados para tração e carregamento de baterias de VEs propostos por: (a) W. Rippel em 1990 

[905]; (b) W. Rippel e A. Cocconi em 1992 [906]; (c) A. Cocconi em 1994 [907]. 

Em 1995 foi proposto por S.-K. Sul e S.-J. Lee um sistema integrado para tração e carregamento de 

baterias para um VE de tração integral, contendo quatro máquinas elétricas e quatro conversores CA-CC 

bidirecionais trifásicos a três fios e três braços, bem como um interruptor com dois pares de terminais 

para alterar o ponto de conexão do terminal positivo das baterias [908]. A referida topologia encontra-se 

visível na Figura 3.72. No modo de tração, cada um dos conversores CA-CC controla uma máquina 

elétrica de forma independente, conferindo tração integral ao VE e estando o interruptor K1 conectado 

de forma que as baterias fiquem ligadas aos terminais do barramento CC de todos os conversores 

(terminais a1 e a2). No modo de carregamento, cada conjunto de dois conversores CA-CC e duas 

máquinas elétricas são utilizados para formar dois conversores com configuração interleaved, 
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nomeadamente um conversor CC-CC bidirecional buck-boost (S1 - S12) e um conversor CA-CC 

bidirecional monofásico em ponte completa (S13 - S24) para interface com uma rede elétrica CA 

monofásica (terminais a e n). Neste caso, os pontos neutros de duas das máquinas elétricas são 

utilizados para efetuar a ligação a uma rede elétrica CA monofásica, sendo os pontos neutros das outras 

duas máquinas conectados ao terminal positivo das baterias por intermédio do interruptor (terminais b1 

e b2). A utilização de dois conversores no modo de carregamento permite que a tensão das baterias 

possa ser superior ou inferior ao valor máximo instantâneo da rede elétrica, desde que seja inferior ao 

valor da tensão do barramento CC devido à operação boost do conversor CC-CC no sentido das baterias 

para o barramento CC. 

 
Figura 3.72 – Sistema integrado para tração e carregamento de baterias de VEs proposto por S.-K. Sul e S.-J. Lee em 1995 

[908]. 

Em 2000, C. Pollock e W. K. Thong propuseram um sistema integrado para tração e carregamento de 

baterias baseado numa SRM de duas fases [909], como se pode constatar na Figura 3.73(a). Para além 

do conversor tipicamente utilizado para a tração deste tipo de máquinas (conversor CC-CA assimétrico), 

neste caso bifásico (composto pelos MOSFETs S2 e S3 e pelos díodos D6 e D7), é também utilizado um 

estágio de recuperação de energia para as baterias (bobina L2, condensador C4, MOSFET S4 e díodo 

D8), uma bobina adicional (L1) acoplada ao enrolamento de uma das fases da máquina elétrica (neste 

caso, La) com o respetivo díodo e semicondutor de potência totalmente controlado (D5 e S1, sendo que 

o último se trata de um IGBT) e um conversor CA-CC monofásico em ponte completa a díodos (D1 - D4) 
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para interface com uma rede elétrica CA monofásica (terminais a e n). A bobina adicional L1 apenas é 

utilizada no modo de carregamento, fazendo com que o sistema opere como um conversor CC-CC isolado 

do tipo flyback. Em 2009, H.-C. Chang e C.-M. Liaw propuseram um sistema semelhante para SRMs de 

quatro fases, visível na Figura 3.73(b), com o conversor CC-CA assimétrico utilizado para o acionamento 

da máquina, neste caso de quatro fases (composto pelos IGBTs S1 - S8 e díodos D1 - D8), a operar como 

conversor PFC no modo de carregamento [910]. Neste sistema, no modo de tração, o conversor CC-CC 

unidirecional boost formado pelo IGBT S9, pelo díodo D9 e pela bobina L1 é utilizado para elevar a tensão 

das baterias para o barramento CC do conversor CC-CA assimétrico. Por outro lado, no modo de 

carregamento, o conversor CC-CC unidirecional boost não é utilizado, sendo que dois dos enrolamentos 

da máquina são utilizados como filtros passivos de entrada (neste caso, La e Lb) de um conversor CA-CC 

monofásico em ponte completa a díodos (D1 - D4) utilizado para efetuar a interface com uma rede 

elétrica CA monofásica (terminais a e n). Um dos restantes enrolamentos da máquina (neste caso, Ld) 

é utilizado como bobina num conversor CC-CC unidirecional buck-boost, conversor este que é composto 

por dois semicondutores totalmente controlados (IGBTs S7 e S8) e um díodo (D8) pertencentes ao 

conversor de tração. No modo de carregamento é também utilizado um díodo extra (D10) para evitar que 

a bateria seja curto-circuitada quando S8 é acionado. Para além disso, são utilizados dois contactores, 

um deles apenas de duas posições (K1) e outro de três posições (K2). O contactor K1 permanece fechado 

no modo de tração e aberto no modo de carregamento, conectando o condensador C2 em paralelo com 

os braços do conversor no modo de tração. O contactor K2 permite ligar o ponto x a um de dois pontos 

consoante o modo de funcionamento, nomeadamente ao ponto y no modo de tração e ao ponto z no 

modo de carregamento. Em 2011, os mesmos autores propuseram modificações a este sistema, 

permitindo efetuar o carregamento das baterias por intermédio de uma configuração buck-boost ou buck, 

sendo que esta última é vantajosa na medida em que insere uma bobina em série com as baterias, 

reduzindo o ripple na corrente das mesmas [911]. A referida topologia encontra-se representada na 

Figura 3.73(c), onde se pode ver que o conversor CC-CA assimétrico possui uma estrutura modificada, 

utilizando cinco braços de semicondutores totalmente controlados (S1 - S10) ao invés de quatro pares de 

semicondutores totalmente controlados e quatro pares de díodos, reduzindo o número total de 

semicondutores de dezasseis para dez. Ao contrário do sistema anteriormente proposto pelos autores, 

apenas é utilizado um contactor (K1), responsável por conectar o condensador C2 em paralelo com os 

braços do conversor no modo de tração. Similarmente ao díodo D10 apresentado na topologia anterior, 

o díodo D1 tem a função de evitar curto-circuitar a bateria durante o modo de carregamento aquando da 

condução do semicondutor totalmente controlado S10. 
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(a) 

 
(b) 

 
(c) 

Figura 3.73 – Sistemas integrados para tração e carregamento de baterias de VEs baseados em SRMs propostos por: 

(a) C. Pollock e W. K. Thong em 2000 [909]; (b) H.-C. Chang e C.-M. Liaw em 2009 [910]; (c) H.-C. Chang e C.-M. Liaw em 

2011 [911]. 

Em 2001 foi proposto por L. Solero um sistema integrado para tração e carregamento de baterias para 

uma scooter elétrica [912]. Este sistema encontra-se representado na Figura 3.74(a) é composto por um 

conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços (S1 - S6) e um conversor CA-CC monofásico 

em ponte completa a díodos (D1 - D4). No modo de tração, apenas o conversor CA-CC bidirecional 

S1

La Lb

Máquina 
Elétrica

D5

vbatC3

S2 S3

S4

L1

van

a

n

D2 D4

D3D1

C2

C1 R1 D6 D7 C4

D8

L2

Máquina 
Elétrica

vbat

vana n

La

S2

D1

D2

S1

Lb

S4

D3

D4

S3

Lc

S6

D5

D6

S5

Ld

S8

D7

D8

S7 K1

C2

L1

S9 C3

D9

K2

D10

x
y
z

C1

Máquina Elétrica

vbat

La

S2

S1

C2

L1

S12 C3

S11

D1

S3 S5 S7 S9

S4 S6 S8 S10

Lb Lc Ld

C1

van
a n

K1



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 189 

 

trifásico é utilizado, controlando a máquina elétrica, também trifásica. No modo de carregamento, o 

conversor CA-CC monofásico em ponte completa a díodos é utilizado para efetuar a interface com uma 

rede elétrica CA monofásica (terminais a e n), sendo que o conversor CA-CC bidirecional trifásico opera 

como conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de três fases. Neste sistema, os enrolamentos 

do estator da máquina elétrica operam como bobinas do conversor CC-CC, estando o ponto neutro da 

máquina conectado ao terminal positivo da saída do conversor CA-CC monofásico em ponte completa a 

díodos. Neste caso, a tensão máxima instantânea da rede elétrica não pode ser superior à tensão das 

baterias devido à operação boost do conversor CC-CC no sentido da rede elétrica para as baterias. Em 

2010, G. Pellegrino et al. propuseram um sistema semelhante acrescido de um conversor CC-CC 

bidirecional entre as baterias e o barramento CC do conversor CA-CC bidirecional trifásico, dotado de 

características PFC e permitindo efetuar o carregamento a partir de redes elétricas com valores máximos 

instantâneos de tensão superiores ou inferiores à tensão das baterias [913]. O referido sistema pode ser 

visto na Figura 3.74(b), sendo que os autores não especificam a topologia do conversor CC-CC 

bidirecional. 

 
(a) 

 
(b) 

Figura 3.74 – Sistemas integrados para tração e carregamento de baterias para scooters elétricas propostos por: 

(a) L. Solero em 2001 [912]; (b) G. Pellegrino et al. em 2010 [913]. 

Em 2005, F. Lacressonniere e B. Cassoret propuseram dois sistemas integrados para tração e 

carregamento de baterias com isolamento galvânico, tendo em vista a sua aplicação em VEs industriais 
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[914]. Um destes sistemas tem em vista porta-paletes constituídos por máquinas CC com potência de 

1,5 kW (Figura 3.75(a)), onde o isolamento galvânico é estabelecido por um conversor CC-CC bidirecional 

isolado do tipo cuk (bobinas L1 e L2, condensadores C1 e C2, IGBTs S1 e S2 e transformador com razão 

de transformação N1:N2). Tratando-se de um sistema de tração baseado numa máquina CC, este 

conversor é responsável tanto pela interface às baterias como pela tração da máquina. Para além deste 

conversor, é também utilizado um conversor CA-CC monofásico em ponte completa a díodos (D1 - D4) 

para efetuar a interface com uma rede elétrica CA monofásica no modo de carregamento (terminais a e 

n), pelo que o conversor CC-CC opera como conversor PFC. De modo a alternar entre os modos de 

operação, existem dois interruptores de três posições (K1 e K2) para alterar as ligações do conversor 

CC-CC (pontos x1 e x2), ora o conectando à máquina elétrica (pontos y1 e y2) ora o conectando ao lado 

CC do conversor CA-CC (pontos z1 e z2). Por outro lado, o segundo sistema é direcionado para 

empilhadoras, onde a máquina elétrica consiste numa máquina de indução de rotor bobinado com 

potência de 6 kW (Figura 3.75(b)). Neste caso, o isolamento galvânico no modo de carregamento é 

assegurado pela própria máquina, sendo uma rede elétrica CA trifásica (terminais a, b, c) conectada aos 

enrolamentos do rotor (Lra, Lrb, Lrc), cuja tensão nominal é de 400 V, e um conversor de potência CA-CC 

bidirecional trifásico a três fios e três braços (S1 - S6) conectado aos enrolamentos do estator (Lsa, Lsb, 

Lsc), cuja tensão nominal é de 48 V. De modo a alterar os modos de operação, são utilizados três 

contactores de três posições (K1, K2, K3) que curto-circuitam os enrolamentos do rotor no modo de 

tração (pontos y1, y2, y3), conectando-os em estrela, e deixando-os independentes entre si no modo de 

carregamento para serem conectados à rede elétrica (pontos z1, z2, z3). Deste modo, o conversor CA-CC 

bidirecional opera como conversor CC-CA no modo de tração e como conversor CA-CC no modo de 

carregamento, controlando as correntes absorvidas à rede elétrica e regulando o carregamento das 

baterias. De referir que não são utilizadas bobinas adicionais, sendo utilizados os próprios enrolamentos 

da máquina como filtros indutivos. É necessário ter em conta que, no modo de carregamento, o rotor 

deve ser travado mecanicamente, uma vez que, tratando-se de uma máquina assíncrona, é criado binário 

quando os seus enrolamentos são energizados. 
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(a) 

 
(b) 

Figura 3.75 – Sistemas integrados para tração e carregamento de baterias com isolamento galvânico para VEs industriais 

propostos por F. Lacressonniere e B. Cassoret em 2005 [914] para aplicação em: (a) Porta-paletes; (b) Empilhadoras. 

Em 2011, S. Haghbin et al. propuseram um sistema integrado para tração e carregamento de baterias 

com isolamento galvânico baseado na reconfiguração dos enrolamentos de uma máquina elétrica 

trifásica [915]. A máquina em questão é composta por quatro enrolamentos por fase no estator, sendo 

que cada um dos vinte e quatro terminais destes enrolamentos se encontra acessível externamente. Um 

conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços (S1 - S6) é responsável por realizar a 

interface entre as baterias e a máquina elétrica, tratando-se do único conversor de potência presente na 

topologia, como se pode constatar na Figura 3.76(a). No entanto, para além do conversor de potência 

são utilizados doze relés e um contactor trifásico de modo a permitir efetuar a reconfiguração dos 

enrolamentos da máquina elétrica. Na Figura 3.76(b) é possível ver em pormenor os enrolamentos do 

estator da máquina elétrica correspondentes à fase a (La1, La2, La3, La4), bem como uma das fases do 

contactor trifásico (K1) e os quatro relés associados (K2 - K5), sendo que cada relé é constituído por um 

contacto normalmente aberto e outro normalmente fechado. No modo de tração, os enrolamentos de 

uma mesma fase encontram-se conectados num arranjo série-paralelo (e.g., na fase a, La1 e La2 

encontram-se conectados em série, bem como La3 e La4, estando os dois conjuntos conectados entre si 

em paralelo), sendo a máquina elétrica conectada em triângulo. Esta configuração corresponde ao estado 

normalmente fechado dos quatro relés, pelo que, no caso da fase a, os seus enrolamentos são ligados 
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aos terminais CA do conversor de potência relativos às fases a e b (terminais ca e cb, respetivamente). 

No modo de carregamento, os enrolamentos de cada fase são conectados e isolados aos pares, ficando 

dois dos enrolamentos ligados ao conversor de potência e os outros dois ligados à respetiva fase de uma 

rede elétrica CA trifásica (terminais a, b, c), sendo o ponto neutro destes ligado ao neutro da rede elétrica 

(terminal n). Exemplificando, na fase a, La1 e La3 encontram-se conectados em paralelo, sendo que um 

dos terminais resultantes é conectado à fase a do conversor de potência (terminal ca) e o outro é 

conectado a um ponto comum às restantes fases (terminal cn), i.e., o enrolamento Lca é formado pelo 

paralelo de La1 e La3. Por outro lado, La2 e La4 encontram-se conectados em série, sendo que um dos 

terminais resultantes é conectado à fase a da rede elétrica (terminal a) por intermédio do contactor K1 

e o outro é conectado a um ponto comum às restantes fases, que por sua vez é conectado ao neutro da 

rede elétrica (terminal n), i.e., o enrolamento Lga é formado pela série de La2 e La4. Assim sendo, 

constata-se que a máquina elétrica opera como um transformador, uma vez que não existe conexão 

galvânica entre ambos os conjuntos de enrolamentos de uma mesma fase. Em 2013, os mesmos autores 

analisaram esta abordagem do ponto de vista da sua aplicação prática [916], dando também destaque 

ao design da máquina elétrica e ao desfasamento utilizado entre os dois conjuntos de enrolamentos no 

estator [917]. 

 
(a) 

 
(b) 

Figura 3.76 – Sistema integrado para tração e carregamento de baterias com isolamento galvânico para VEs proposto por 

S. Haghbin et al. em 2011 [915]: (a) Topologia; (b) Arranjo dos enrolamentos do estator da fase a da máquina elétrica. 
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Em 2013, O. Hegazy et al. propuseram o sistema integrado para tração e carregamento de baterias 

apresentado na Figura 3.77, sendo baseado num conversor CA-CC trifásico utilizando oito 

semicondutores de potência (S1 - S8) e um conversor CC-CC buck-boost interleaved de duas fases 

(S9 - S12), ambos sendo bidirecionais [831]. O conversor CA-CC é composto por três braços, sendo que 

um deles possui dois semicondutores de potência conectados em série (S7 e S8) e os outros dois braços 

possuem três (S1 - S6). Esta abordagem permite estabelecer um conversor CA-CC bidirecional trifásico a 

três fios e três braços (S2, S3, S5, S6, S7, S8) e, simultaneamente, um conversor CA-CC bidirecional 

monofásico em ponte completa (S1, S2, S4, S5), onde são conectadas uma máquina elétrica trifásica e 

uma rede elétrica CA monofásica (terminais a e n), respetivamente. Uma vez que a máquina elétrica e 

a rede elétrica são conectadas em terminais diferentes do conversor CA-CC, não é necessário efetuar 

qualquer reconfiguração no sistema para alternar o seu modo de funcionamento entre tração e 

carregamento, pelo que não são necessários relés ou contactores adicionais, sendo apenas necessário 

utilizar uma bobina adicional (L1) para interface com a rede elétrica e sendo apenas utilizados oito 

semicondutores de potência totalmente controlados. 

 
Figura 3.77 – Sistema integrado para tração e carregamento de baterias de VEs proposto por O. Hegazy em 2013 [831]. 

Em 2014, Y. Hu et al. propuseram um sistema integrado para tração e carregamento de baterias para 

veículos híbridos plug-in baseados em SRMs trifásicas [918]. Este sistema encontra-se apresentado na 

Figura 3.78(a) e é constituído por um conversor assimétrico de n+1 semicondutores de potência 

totalmente controlados (S1 - S4) e n+1 díodos (D7 - D10), onde n é o número de fases da máquina 

elétrica. Este conversor é também conhecido como conversor Miller, constituindo uma alternativa à 

versão mais comummente utilizada para SRMs em que o número de cada um dos tipos de 

semicondutores utilizados é 2n. Com o acréscimo de um conversor CA-CC trifásico de onda completa a 

díodos (D1 - D6) e dois contactores (K3 e K4), o conversor assimétrico pode operar como conversor 
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CC-CA para efetuar a tração da máquina elétrica ou como conversor CC-CC buck, sendo que os 

enrolamentos da máquina funcionam como bobinas de saída deste conversor e sendo a corrente das 

baterias dividida pelos três enrolamentos. De referir que os terminais do lado CA do conversor CA-CC 

trifásico de onda completa a díodos (terminais a, b, c) podem ser utilizados para fazer a interface quer 

a uma rede elétrica (CC, CA monofásica ou CA trifásica) quer a uma máquina elétrica, a operar como 

gerador, mecanicamente acoplada ao motor de combustão interna do veículo. Em 2015, os mesmos 

autores propuseram o sistema integrado apresentado na Figura 3.78(b), visando uma aplicação em VEs 

ou veículos híbridos plug-in baseados em SRMs de quatro fases com dois conjuntos de enrolamentos 

[919]. Dois conversores assimétricos de 2n semicondutores de potência e 2n díodos são utilizados, cada 

um sendo destinado a duas fases da máquina elétrica e contendo um conjunto de baterias no barramento 

CC. Como tal, cada um destes conversores pode operar de forma independente no modo de tração. Em 

relação ao modo de carregamento, o sistema suporta operação com redes elétricas CC e CA 

monofásicas, sendo que ambos os conversores são conectados entre si em duas das fases (fases b e c) 

e funcionando as restantes (fases a e d) como pontos de conexão à rede elétrica (terminais a e n). No 

caso da conexão a uma rede elétrica CC, os conversores operam como dois conversores CC-CC 

unidirecionais buck-boost split-pi conectados em cascata, ao passo que, quando conectado a uma rede 

elétrica CA monofásica, os conversores operam como um conversor CA-CC bidirecional em ponte 

completa em cascata de cinco níveis (embora possuindo mais semicondutores de potência do que o 

necessário para estabelecer a referida topologia). Em ambos os casos, devido à operação boost do 

conversor no sentido da rede elétrica para as baterias, a rede elétrica utilizada deve apresentar um valor 

máximo instantâneo inferior à tensão das baterias para a correta operação do sistema no modo de 

carregamento. Ainda no âmbito das SRMs, K.-W. Hu et al. propuseram, também em 2015, um sistema 

integrado para tração e carregamento de baterias com acrescidos modos de operação, nomeadamente 

V2G e V2H [920]. O sistema em questão encontra-se representado na Figura 3.78(c), sendo baseado 

numa SRM de quatro fases e num conversor CC-CA assimétrico com uma estrutura semelhante à 

apresentada numa publicação de 2011 previamente referida nesta tese [911], contendo cinco braços de 

semicondutores de potência totalmente controlados (S1 - S6 e S8 - S11), no entanto contendo também um 

braço extra constituído por um díodo (D1) e um semicondutor de potência totalmente controlado (S7). 

Para além disso, é utilizado um conversor CC-CC bidirecional buck-boost (IGBTs S12 e S13 e bobina L4) 

que pode ser configurável para operar em modo buck ou boost em cada sentido dependendo da posição 

dos interruptores de três posições K3 e K4. No modo de tração, os interruptores K3 e K4 são configurados 

de forma a conectar os pontos x1 e x2 aos pontos y1 e y2, respetivamente, conectando o lado de maior 
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tensão (braço formado pelos IGBTs S12 e S13) às baterias e o lado de menor tensão (bobina L4) ao 

barramento CC do conversor CC-CA assimétrico. Assim sendo, quando o objetivo é controlar a máquina 

elétrica, o conversor CC-CC bidirecional buck-boost opera em modo buck durante o modo de tração e 

em modo boost em caso de travagem regenerativa, pelo que a tensão das baterias deve ser superior à 

tensão pretendida para o barramento CC do conversor CC-CA assimétrico. Por outro lado, no modo de 

carregamento, os interruptores K3 e K4 são configurados de forma a conectar os pontos x1 e x2 aos 

pontos z1 e z2, respetivamente, conectando o lado de maior tensão (braço formado pelos IGBTs S12 e 

S13) ao barramento CC do conversor CC-CA assimétrico e o lado de menor tensão (bobina L4) às baterias. 

Assim sendo, quando o objetivo é efetuar o carregamento das baterias, o conversor CC-CC bidirecional 

buck-boost opera em modo buck durante o modo convencional de carregamento (G2V) e em modo boost 

em caso de operação nos modos V2G ou V2H, pelo que a tensão no barramento CC do conversor CC-CA 

assimétrico deve ser superior à tensão das baterias. O carregamento das baterias pode ser efetuado 

recorrendo a uma rede elétrica CA monofásica ou bifásica (i.e., utilizando apenas uma tensão composta), 

sendo para tal utilizado um conversor CA-CC bidirecional monofásico a três fios implícito no conversor 

CC-CA assimétrico (S1 - S6). Para efetuar a conexão à rede elétrica são ainda utilizados dois contactores 

(K1 e K2), três bobinas (L1, L2 e L3) e dois condensadores (C1 e C2), sendo que a interface de três fios 

(terminais a, n e b) permite a obtenção de duas tensões simples (van e vbn) e uma tensão composta 

(vab). 
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(a) 

 
(b) 

 
(c) 

Figura 3.78 – Sistemas integrados para tração e carregamento de baterias de VEs baseados em SRMs propostos por: 

(a) Y. Hu et al. em 2014 [918]; (b) Y. Hu et al. em 2015 [919]; (c) K.-W. Hu et al. em 2015 [920]. 
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Em 2015, D.-G. Woo et al. propuseram um sistema integrado para tração e carregamento de baterias 

baseado em duas máquinas elétricas e com interface a redes elétricas CA monofásicas, conforme 

ilustrado na Figura 3.79(a) [921]. Este sistema é constituído por dois conversores CA-CC bidirecionais 

trifásicos a três fios e três braços (S1 - S6 e S7 - S12), estando o lado CA de cada um deles conectado aos 

enrolamentos do estator de cada máquina elétrica e o barramento CC sendo partilhado e conectado a 

um conversor CC-CC bidirecional buck-boost (IGBTs S13 e S14 e bobina L3), que por sua vez faz interface 

com as baterias. No modo de carregamento, os conversores CA-CC bidirecionais trifásicos operam como 

conversores CC-CC boost, sendo que um dos conversores opera no semiciclo positivo e o outro no 

semiciclo negativo da tensão da rede elétrica, e os enrolamentos do estator de cada máquina elétrica 

são utilizados como bobinas de cada um dos conversores. São ainda utilizados dois contactores (K1 e 

K2), duas bobinas (L1 e L2) e dois díodos adicionais entre o ponto neutro de cada uma das máquinas 

elétricas e o ponto de conexão à rede elétrica (D1 e D2), sendo que os díodos são utilizados para reduzir 

o ruído de modo comum, conectando a massa do sistema ao neutro (terminal n) no semiciclo positivo 

ou à fase (terminal a) no semiciclo negativo da rede elétrica, e as bobinas sendo utilizadas para 

compensar eventuais baixos valores de indutância de modo comum dos enrolamentos do estator das 

máquinas elétricas. No mesmo ano, J. Hong et al. propuseram um sistema integrado baseado numa 

máquina controlada por dois conversores de potência para carregamento da bateria auxiliar, como 

ilustrado na Figura 3.79(b) [922]. Neste sistema não é contemplada a interface à rede elétrica mas 

apenas entre as baterias de tração e a bateria auxiliar, estando os barramentos CC de cada conversor 

isolados entre si e sendo um deles (S1 - S6) conectado às baterias de tração (vbat1) e o outro (S7 - S12) à 

bateria auxiliar (vbat2). Um sistema semelhante, visível na Figura 3.79(c), foi proposto em 2018 por 

S. Semsar et al., capaz de carregar ambas as baterias a partir de uma rede elétrica CA monofásica 

(terminais a e n), sendo para tal utilizado um conversor CA-CC monofásico em ponte completa a díodos 

(D1 - D4) e um contactor (K1) adicionais [923]. 
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(b) 

 
(c) 

Figura 3.79 – Sistemas integrados para tração e carregamento de baterias de VEs baseados em dois conversores de 

potência para tração propostos por: (a) D.-G. Woo et al. em 2015 [921]; (b) J. Hong et al. em 2015 [922];  

(c) S. Semsar et al. em 2018 [923]. 
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autocarros elétricos [924]. Este sistema faz interface a uma rede elétrica CA trifásica, sendo utilizado um 
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conectados entre si em triângulo, sendo os barramentos CC por sua vez ligados a um conversor CA-CC 

bidirecional monofásico em ponte completa. O lado CA de cada um destes conversores encontra-se 

conectado aos enrolamentos do lado primário de um transformador de combinação magnética, bem 

como aos enrolamentos do estator da máquina elétrica. O lado secundário deste transformador é, por 

sua vez, conectado a um conversor CA-CC monofásico em ponte completa a díodos, cuja saída é ligada 

às baterias. No modo de tração, o transformador de combinação magnética é utilizado com os seus 

enrolamentos ligados em paralelo de forma a criar uma malha boost, i.e., de forma a elevar a tensão 

das baterias para o barramento CC do conversor CA-CC trifásico responsável por controlar a máquina 

elétrica. De referir que este conversor CA-CC trifásico é constituído pelos três conversores CA-CC 

bidirecionais monofásicos em ponte completa, sendo que cada um destes é responsável por atuar sobre 

o enrolamento de cada uma das fases da máquina elétrica. A principal desvantagem deste sistema reside 

no elevado número de contactores de três posições (catorze) responsáveis por efetuar a reconfiguração 

entre os modos de tração e de carregamento. Ainda em 2016, I. Subotic et al. propuseram um sistema 

integrado para tração e carregamento de baterias baseado numa máquina elétrica de cinco fases [925], 

sendo analisadas, pelos mesmos autores, as operações de carregamento lento [926] e rápido [927] de 

baterias utilizando sistemas integrados baseados em máquinas de cinco, seis e nove fases. No mesmo 

ano, os mesmos autores apresentaram um sistema integrado para tração e carregamento de baterias 

com isolamento galvânico para máquinas de seis fases, basicamente sendo apenas acrescentado um 

transformador trifásico entre a rede elétrica e o conversor de potência [928]. De referir que estas 

publicações, relativamente a máquinas de cinco, seis e nove fases, focam-se apenas na interface com a 

rede elétrica, nomeadamente tratando-se de redes elétricas CA monofásicas ou trifásicas, não 

considerando qualquer conversor CC-CC de interface às baterias. No ano seguinte, os mesmos autores 

apresentaram dois sistemas integrados com interface direta com a rede elétrica e com um conversor 

CC-CC bidirecional buck-boost para interface com as baterias, um destes sistemas sendo aplicados a 

máquinas de seis fases, sendo conectado a redes elétricas CA trifásicas [929], e o outro sendo referente 

a máquinas de nove fases, podendo ser conectado a redes elétricas CA monofásicas e trifásicas [930]. 

A Figura 3.80 ilustra a estrutura comum aos sistemas integrados propostos do ponto de vista da interface 

com a rede elétrica, nomeadamente para máquinas elétricas de cinco, seis (Figura 3.80(b)) e nove fases 

(Figura 3.80(c)). Para a versão de cinco fases (Figura 3.80(a)), constata-se que, quando o sistema é 

conectado a uma rede elétrica CA monofásica (terminais a e n), são utilizados dois enrolamentos da 

máquina elétrica num dos terminais (neste caso em a) e três no outro terminal (neste caso em n). Por 

outro lado, quando o sistema é conectado a uma rede elétrica CA trifásica (terminais a, b, c), são 
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utilizados dois enrolamentos da máquina elétrica em duas das fases (neste caso em a e c) e apenas um 

na fase restante (neste caso em b). No caso da versão de seis fases (Figura 3.80(b)), uma vez que o 

número de fases é par e múltiplo de três, os enrolamentos da máquina elétrica são igualmente divididos 

em ambos os tipos de interface, sendo agrupados em conjuntos de dois (no caso da interface com uma 

rede elétrica CA trifásica) ou três enrolamentos (no caso da interface com uma rede elétrica CA 

monofásica). Por fim, na versão de nove fases (Figura 3.80(c)), os enrolamentos são agrupados em 

conjuntos de três em ambos os casos, sendo os três conjuntos resultantes utilizados para interface com 

uma rede elétrica CA trifásica mas um deles não sendo utilizado para interface com uma rede elétrica 

CA monofásica. 

 
(a) 

 
(b) 

 
(c) 

Figura 3.80 – Sistemas integrados para tração e carregamento de baterias de VEs propostos por I. Subotic et al. e V. Katic 

et al. em 2016 [925]–[927] baseados em máquinas elétricas com número de fases igual a: (a) Cinco; (b) Seis; (c) Nove. 
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Em 2018, M. Ma et al. propuseram o sistema integrado para tração e carregamento de baterias para 

veículos híbridos plug-in baseado em SRMs visível na Figura 3.81 [931]. Este sistema consiste no 

conversor CC-CA assimétrico tipicamente utilizado em SRMs (IGBTs S2 - S7 e díodos D9 - D14) acrescido 

de um estágio PFC do tipo boost (díodos D1 - D6, condensador C1, bobina L1 e MOSFET S1) para 

conexão a uma rede elétrica CA trifásica (terminais a, b, c) ou a uma máquina elétrica acoplada ao motor 

de combustão interna do veículo a operar como gerador, para tal sendo utilizados os contactores K1, K2 

e K3. Ambos os estágios são interligados por uma ponte formada pelos díodos D7 e D8 e dois conjuntos 

de baterias (vbat1 e vbat2), cada um tendo conectado o seu respetivo condensador em paralelo (C2 e C3) 

e um contactor em série (K4 e K5). Os contactores presentes no sistema proposto têm o intuito de utilizar 

ou não a energia proveniente do gerador (no caso de K1, K2 e K3) ou das baterias (no caso de K4 e K5), 

sendo possível a primeira opção, a segunda ou a combinação de ambas, como se verifica num veículo 

híbrido. 

 
Figura 3.81 – Sistema integrado para tração e carregamento de baterias de veículos híbridos plug-in baseado em SRMs  

proposto por M. Ma et al. em 2018 [931]. 

 Algoritmos de Controlo para Sistemas de Carregamento de 
Baterias de Veículos Elétricos 

Como referido na secção 3.1, os conversores de potência presentes num sistema de eletrónica de 

potência podem ser controlados ou não. No entanto, uma vez que o sistema integrado proposto nesta 

tese engloba operação bidirecional com a rede elétrica, sendo que os conversores de potência deverão 

Máquina 
Elétrica

La

S3

D9

D10

S2

Lb

S5

D11

D12

S4

Lc

S7

D13

D14

S6

vbat1

vbat2

D8

D2 D4

D3D1

D6

D5

C2

C3D7

L1

S1C1

a

b

c

vab

vbc

vca

Máquina Elétrica 
Acoplada a Motor 

de Combustão 
Interna

K1 K2 K3

K4

K5



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 202 

 

ser bidirecionais (como analisado nas secções 3.2 e 3.3), é imprescindível que os conversores utilizados 

sejam ativamente controlados. Tendo em vista a aplicação em questão nesta tese, no caso dos 

conversores CA-CC, é necessário que os mesmos sejam sincronizados com a rede elétrica CA monofásica 

ou trifásica aquando da sua interface com a mesma. Para além disso, quer os conversores CA-CC quer 

os conversores CC-CC necessitam de um controlo de corrente de modo a controlar a corrente 

absorvida/fornecida à rede elétrica e a corrente absorvida/fornecida às baterias do VE, respetivamente. 

Assim sendo, esta secção tem o intuito de apresentar os principais algoritmos que fazem parte do sistema 

de controlo de sistemas de carregamento de baterias de VEs visando modos de operação bidirecionais, 

nomeadamente sendo abordadas técnicas de sincronização com redes elétricas CA monofásicas e 

trifásicas, técnicas de controlo de corrente e técnicas de modulação responsáveis por gerar os sinais de 

comando aplicáveis aos semicondutores de potência totalmente controlados que constituem os 

conversores do sistema de carregamento de baterias. De referir que os algoritmos de controlo 

mencionados visam apenas uma implementação digital, uma vez que se trata de uma abordagem de 

baixo custo, com baixo consumo de energia, flexível, compacta e com poder de cálculo superior à 

abordagem analógica, que era maioritariamente usada até à década de 1990. Esta abordagem era 

baseada no uso de componentes passivos, que apresentavam desvantagens como maior peso e volume 

do sistema, maior consumo de energia, menor poder de cálculo, maior complexidade de hardware e 

difícil reconfiguração, bem como o facto de serem dependentes da temperatura e do seu envelhecimento 

[932]. 

3.5.1 Técnicas de Sincronização com Redes Elétricas CA 

De modo a permitir a operação controlada de um conversor CA-CC conectado a uma rede elétrica CA, o 

sistema de controlo do conversor necessita de estar sincronizado com a mesma, pelo que geralmente 

são utilizadas técnicas de sincronização com a rede elétrica. Através deste sincronismo torna-se possível 

a operação com fator de potência controlado, quer o conversor opere como conversor CA-CC quer opere 

como conversor CC-CA. Para além disso, as técnicas de sincronização com a rede elétrica permitem a 

operação do conversor com corrente sinusoidal mesmo que a tensão da rede elétrica não o seja, i.e., o 

espetro harmónico da tensão da rede elétrica não influencia o espetro harmónico da corrente 

absorvida/fornecida pelo conversor. Assim sendo, esta secção aborda as principais técnicas de 

sincronização de conversores de potência com redes elétricas CA, quer monofásicas quer trifásicas. 

Estas técnicas são principalmente baseadas em métodos de sincronização por filtragem, por 

transformada de Fourier, malhas de captura de frequência (frequency locked loop – FLL) e malhas de 
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captura de fase (phase locked loop – PLL). De referir que o método pioneiro para sincronização com 

redes elétricas CA consiste na deteção da passagem por zero da tensão, no entanto, este método não é 

analisado nesta tese devido à sua sensibilidade a ruído e à presença de componente CC e/ou harmónicos 

no sinal medido, a última sendo inevitável nas redes elétricas CA atuais [933]. 

Sincronização por Filtragem 

A sincronização com uma rede elétrica CA pode ser obtida através da filtragem das suas tensões, para 

tal recorrendo-se a transformadas matriciais e a filtros passa-baixo [934]. Um exemplo de técnica deste 

tipo consiste na deteção do ângulo da transformada de Clarke, transformada que tem como objetivo 

converter o sistema de coordenadas abc para o sistema de coordenadas αβ. Na Figura 3.82 encontra-se 

representado o diagrama de blocos desta técnica de sincronização com uma rede elétrica CA trifásica. 

Os valores instantâneos das tensões da rede elétrica (va, vb, vc) são inicialmente passados para o 

referencial estacionário αβ por intermédio da transformada de Clarke, resultando em duas tensões 

ortogonais entre si (vα, vβ). Na figura pode constatar-se que estas tensões possuem distorção harmónica 

proveniente das tensões da rede elétrica. Cada uma destas tensões sofre uma filtragem passa-baixo, de 

onde resultam as tensões vα e vβ filtradas (vαpb e vβpb, respetivamente), contendo apenas a componente 

fundamental das tensões anteriores. Estas tensões são utilizadas para determinar o comprimento do 

vetor de tensão filtrado (lv), sendo que o quociente de cada uma das tensões filtradas vαpb e vβpb por lv 

resulta em dois sinais sinusoidais unitários e ortogonais. No entanto, devido à filtragem passa-baixo, que 

origina um desvio de fase de 90º em cada uma das tensões vαpb e vβpb, torna-se necessário utilizar uma 

matriz rotacional R, compensando o referido atraso. Esta matriz é dada pela seguinte expressão: 

 
 R(Δθ)= [

cos(Δθ) -sin(Δθ)
sin(Δθ) cos(Δθ)

] . (3.2) 

A saída desta matriz consiste nos sinais cos(θ) e sin(θ), estando o primeiro sinal em fase com a tensão 

da fase a (va) da rede elétrica CA trifásica. De referir que a performance desta técnica de sincronização 

é influenciada pelo filtro passa-baixo, sendo que quanto menor a sua frequência de corte menor será o 

erro de fase obtido na sincronização. Por outro lado, quanto menor a frequência de corte do filtro 

passa-baixo, mais lento será o sistema a reagir a eventuais perturbações nas tensões de entrada. De 

qualquer forma, um aspeto relevante do filtro passa-baixo consiste na extração de apenas a componente 

fundamental das tensões da rede elétrica em vez das suas componentes totais, permitindo a operação 

do conversor de potência com correntes sinusoidais mesmo com distorção harmónica nas tensões da 
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rede elétrica. Apesar de esta técnica de sincronização ser designada para redes elétricas CA trifásicas, é 

também possível aplicar a mesma a redes elétricas CA monofásicas, nomeadamente utilizando a tensão 

da rede elétrica como fase a e emulando uma das restantes fases através de um desvio de fase de 120º, 

i.e., introduzindo um atraso de 6,67 ms para a fase b ou um atraso de 13,33 ms para a fase c, 

considerando uma rede elétrica CA monofásica com frequência fundamental de 50 Hz. De referir que, 

em vez de um filtro passa-baixo, podem ser utilizados filtros rejeita-banda, filtros notch ou um método de 

cancelamento por sinal atrasado [935], [936]. 

 
Figura 3.82 – Diagrama de blocos da técnica de sincronização por filtragem baseada na transformada de Clarke com 

filtragem passa-baixo. 

Uma técnica de sincronização semelhante consiste na técnica de sincronização de filtragem por vetores 

espaciais [934]. Nesta técnica, as tensões de entrada no sistema de coordenadas abc são também 

convertidas para o sistema de coordenadas αβ por intermédio da transformada de Clarke; no entanto, 

em vez de sofrerem uma filtragem passa-baixo convencional, as tensões obtidas após a transformada 

sofrem uma filtragem por vetores espaciais. Na Figura 3.83 encontra-se representado o diagrama de 

blocos desta técnica de sincronização com uma rede elétrica CA trifásica, onde se pode constatar que 

as tensões da rede elétrica (va, vb, vc) possuem distorção harmónica. Após os valores instantâneos destas 

tensões serem convertidos para o referencial estacionário αβ por intermédio da transformada de Clarke, 

as duas tensões ortogonais resultantes (vα, vβ) sofrem uma filtragem por vetores espaciais. Este filtro 

utiliza um modelo do vetor das tensões da rede elétrica (vαsv + jvβsv), que é atualizado a cada ciclo de 

controlo e que pode ser estimado para o próximo ciclo assumindo valores constantes para a frequência 

angular da rede elétrica (ωg) e para o período de amostragem utilizado no sistema de controlo (Ts). Este 

vetor é estimado para um instante k+1 através da seguinte expressão: 

 
[
vαsv[k+1]
vβsv[k+1]

]= γR(ωgTs) [
vαsv[k]
vβsv[k]

]+ [
1-γ 0
0 1-γ] [

vα[k]
vβ[k]

], (3.3) 

onde γ é o fator de esquecimento do vetor das tensões da rede elétrica e R é uma matriz rotacional, já 

descrita na equação (3.2) relativamente à técnica de sincronização anterior, mas desta feita com um 
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argumento de ωgTs. Similarmente, a saída do filtro por vetores espaciais (vαsvf + jvβsvf) em cada instante 

k é dada por: 

 
[
vαsvf[k]

vβsvf[k]
]= γR(ωgTs) [

vαsv[k]
vβsv[k]

]+ [
1-γ 0
0 1-γ] [

vα[k]
vβ[k]

] . (3.4) 

O fator de esquecimento γ determina a influência do vetor das tensões da rede elétrica no modelo da 

mesma. Por exemplo, se γ = 1, as variáveis de entrada (vα, vβ) não terão qualquer influência no filtro, 

pelo que a saída do mesmo será nula. Por outro lado, se γ = 0, o filtro sofrerá um bypass, i.e., a sua 

saída será igual à entrada. A performance do filtro perante a presença de componentes harmónicas nas 

tensões da rede elétrica é superior para valores de γ próximos mas inferiores a 1, o que, por outro lado, 

se traduz numa resposta mais lenta. Seguidamente, a saída deste filtro é, tal como na técnica de 

sincronização previamente apresentada, utilizada para calcular o comprimento do vetor de tensão filtrado 

(lv), sendo que o quociente de cada uma das tensões vαsvf e vβsvf por lv resulta em dois sinais sinusoidais 

unitários e ortogonais. Uma vez que nesta técnica não é introduzido qualquer desvio de fase, as 

componentes α e β destes sinais traduzem-se diretamente nos sinais cos(θ) e sin(θ), estando o primeiro 

em fase com a tensão da fase a (va) da rede elétrica CA trifásica. Tal como se verifica com a técnica de 

sincronização anteriormente apresentada, é também possível aplicar esta técnica a redes elétricas CA 

monofásicas, nomeadamente utilizando a tensão da rede elétrica como fase a e emulando uma das 

restantes fases através de um desvio de fase de 120º, i.e., introduzindo um atraso de 6,67 ms para a 

fase b ou um atraso de 13,33 ms para a fase c, considerando uma rede elétrica CA monofásica com 

frequência fundamental de 50 Hz. Em [937] é efetuado um estudo sobre diversos filtros por vetores 

espaciais utilizados em técnicas de sincronização com redes elétricas CA trifásicas. 

 
Figura 3.83 – Diagrama de blocos da técnica de sincronização por filtragem baseada na filtragem por vetores espaciais. 
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0.115 0.12 0.125 0.13 0.135 0.14 0.145

Time (s)

0

-200

-400

200

400

x y

0.115 0.12 0.125 0.13 0.135 0.14 0.145

Time (s)

0

-200

-400

200

400

x y

0.4 0.402 0.404 0.406 0.408 0.41 0.412 0.414 0.416 0.418 0.42

Time (s)

0

100

200

300

400

500

d_filtered q_filtered

0.02 0.025 0.03 0.035 0.04

Time (s)

0

-200

-400

200

400

Va Vb Vc

va

vb

vc

vα 

vβ  

vαsvf

vβsvf

cos(θ)

sin(θ)

lv 

vβsvf 
lv

vαsvf 
lvFiltro por 

Vetores 
Espaciais

abc – αβ

Transformada
de Clarke

0.02 0.025 0.03 0.035 0.04

Time (s)

0

-200

-400

-600

200

400

600

alpha beta



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 206 

 

de coordenadas dq, como representado na Figura 3.84. Este sistema de coordenadas é obtido por 

intermédio da transformada de Park, tal como analisado no capítulo anterior na secção 2.11.2 

relativamente à técnica de controlo FOC aplicada a máquinas elétricas. Uma vez que, neste sistema de 

coordenadas, o referencial roda à frequência angular da rede elétrica, as tensões vd e vq obtidas são 

grandezas CC. Caso as tensões da rede elétrica sejam sinusoidais, estas grandezas são puramente CC; 

por outro lado, caso as tensões da rede elétrica possuam distorção harmónica, as tensões vd e vq obtidas 

são grandezas CC com componentes harmónicas, pelo que é conveniente aplicar filtros passa-baixo a 

estas tensões. As tensões vd e vq filtradas (vdpb e vqpb, respetivamente) são posteriormente aplicadas na 

transformada inversa de Park, convertendo o referencial síncrono dq para o referencial estacionário αβ. 

As tensões resultantes (vα, vβ) são sinusoidais e ortogonais, pelo que o ângulo de referência a utilizar 

nas transformadas direta e inversa de Park (θ) é calculado através de: 

  θ=arctan (
vβ
vα
) . (3.5) 

De modo a obter-se um sinal sinusoidal em fase com a tensão da fase a (va) da rede elétrica CA trifásica, 

deve aplicar-se a operação trigonométrica cos(θ), tal como se verifica nas técnicas de sincronização por 

filtragem previamente apresentadas. A principal diferença entre esta técnica de sincronização e aquelas 

anteriormente apresentadas relaciona-se com o referencial onde a filtragem é efetuada, sendo que nas 

anteriores é efetuada em αβ e na presente é efetuada em dq. Para além disso, em vez de filtros 

passa-baixo podem ser aplicados filtros rejeita-banda, filtros notch ou um método de cancelamento por 

sinal atrasado [938]. Tal como se verifica com as técnicas de sincronização anteriormente apresentadas, 

é também possível aplicar esta técnica a redes elétricas CA monofásicas, nomeadamente utilizando a 

tensão da rede elétrica como fase a e emulando uma das restantes fases através de um desvio de fase 

de 120º, i.e., introduzindo um atraso de 6,67 ms para a fase b ou um atraso de 13,33 ms para a fase 

c, considerando uma rede elétrica CA monofásica com frequência fundamental de 50 Hz. 

 
Figura 3.84 – Diagrama de blocos da técnica de sincronização por filtragem baseada na transformada de Park com 

filtragem passa-baixo. 
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Sincronização por Transformada de Fourier 

A transformada discreta de Fourier (discrete Fourier transform – DFT) é utilizada para decompor um sinal 

periódico nas suas componentes harmónicas, obtendo-se informação em termos de amplitude e fase 

das mesmas [939]. Como tal, a DFT pode ser utilizada como técnica de sincronização com redes elétricas 

CA, uma vez que é capaz de extrair informação sobre o ângulo de fase da frequência fundamental da 

tensão (ou tensões) da rede elétrica. Considerando vg como sendo a tensão de uma rede elétrica CA 

monofásica ou a tensão de uma das fases de uma rede elétrica CA trifásica, contendo componentes 

harmónicas cujos valores de amplitude e fase são desconhecidos, o seu valor instantâneo é dado por: 

 
vg(t)=∑An sin(nωgt+θn)

H

n=0

, (3.6) 

onde t é o instante de tempo, n é a ordem da componente harmónica, H é a ordem máxima de 

componentes harmónicas, An é a amplitude da componente harmónica n, ωg é a frequência angular da 

componente fundamental e θn é o ângulo de fase da componente harmónica n. A versão discreta da 

tensão vg(t) no domínio do tempo (vg[n]) pode ser transposta para o domínio da frequência (VG[k]) 

através da DFT por intermédio da seguinte equação: 

 
VG[k]= ∑ vg[n]e-j2πk

n
N

N - 1

n=0

, (3.7) 

onde k é o índice de frequência discreta, n é o índice de tempo discreto e N é o número de amostras 

utilizado na DFT. O sinal VG[k] obtido na equação acima pode ser decomposto nas suas partes real 

(Re[k]) e imaginária (Im[k]) através das equações abaixo: 

 
 Re[k]= ∑ vg[n] cos (2πk

n

N
)

N - 1

n=0

, (3.8) 

 
 Im[k]= ∑ vg[n] sin (2πk

n

N
)

N - 1

n=0

. (3.9) 

A aplicação da DFT a um sinal no domínio do tempo composto por N amostras origina um sinal no 

domínio da frequência composto por N/2 + 1 frequências, pelo que o valor de k varia entre 0 e N/2. 

Considerando uma frequência de amostragem Fs, a frequência detetável mais elevada é de Fs/2, sendo 

cada frequência de índice k dada por kFs/N. A amplitude (A[k]) e fase (θ[k]) de cada frequência de 

índice k podem ser calculadas através das seguintes expressões: 
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 A[k]=√Re[k]2+Im[k]2, (3.10) 

 
 θ[k]=arctan(

Im[k]

Re[k]
) . (3.11) 

Se se considerar que a frequência fundamental coincide com a menor frequência detetável, A[1] 

corresponde à amplitude da componente fundamental da tensão da rede elétrica e θ[1] corresponde ao 

ângulo de fase da mesma tendo como referência o sistema de controlo. O valor de θ[1] pode ser então 

integrado de acordo com a frequência fundamental da rede elétrica, sendo a constante de integração 

dada por 2π/N, obtendo-se assim o ângulo de fase da tensão em cada instante (θ1[t]). Na Figura 3.85 

encontra-se representado um diagrama de blocos desta técnica de sincronização. 

 
Figura 3.85 – Diagrama de blocos da técnica de sincronização por transformada de Fourier. 

Como referido, o procedimento apresentado apenas é aplicado a uma variável, pelo que para aplicação 

a uma rede elétrica CA trifásica parte-se do pressuposto de que as tensões são equilibradas. Se se 

pretender obter a amplitude e/ou fase das tensões das restantes fases, torna-se necessário calcular a 

DFT para cada uma delas. Ao invés da DFT pode ser utilizado um algoritmo denominado transformada 

rápida de Fourier (fast Fourier transform – FFT), que tira partido das simetrias existentes no domínio da 

frequência para reduzir o número de operações necessárias à obtenção do espetro harmónico do sinal 

de entrada. Contudo, tanto a DFT como a FFT são algoritmos que acarretam custos computacionais 

superiores à maioria das técnicas de sincronização com redes elétricas CA. Para além disso, estes 

algoritmos necessitam de adquirir um ciclo completo de amostras de maneira a poderem ser executados, 

pelo que a sua resposta dinâmica não é propriamente satisfatória. Outra desvantagem da utilização da 

transformada de Fourier por si só é o facto de se assumir um valor para a frequência fundamental da 

rede elétrica, pelo que se houver desvios de frequência existirão erros no cálculo da amplitude e da fase 

da componente fundamental da tensão da rede elétrica. De modo a colmatar esta desvantagem, um 

método que permite estimar a frequência fundamental através da transformada de Fourier consiste em 

recorrer a uma regressão polinomial [933]. 
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Malhas de Captura de Frequência (FLL) 

Uma malha de captura de frequência (FLL) é um algoritmo de controlo responsável por gerar um sinal 

de saída com a mesma frequência de um sinal de entrada. A aplicação de FLLs como método de 

sincronização com redes elétricas CA foi proposta em [940] através da implementação de um integrador 

generalizado de segunda ordem (second order generalized integrator – SOGI), responsável por gerar dois 

sinais em quadratura, e de um integrador para a estimação da frequência, sendo esta técnica designada 

por SOGI-FLL. O diagrama de blocos desta técnica de sincronização encontra-se representado na 

Figura 3.86, onde se pode constatar que possui como entrada apenas um sinal (vg), sendo por isso 

aplicada a redes elétricas CA monofásicas. Através do SOGI são gerados os sinais vg’ e qvg’, tratando-se 

das componentes fundamentais da tensão de entrada e da sua quadratura, respetivamente. Um terceiro 

integrador é utilizado para estimar a frequência angular da tensão da rede elétrica (ωg), sendo também 

utilizado na estrutura geradora dos dois sinais ortogonais mencionados. De referir que, por este motivo, 

o valor inicial do integrador da frequência angular não pode ser nulo. Em termos de sintonização, a 

técnica de sincronização SOGI-FLL possui dois ganhos, nomeadamente k e γ. O ganho k é responsável 

por amplificar a diferença entre a tensão de entrada e a sua componente fundamental, afetando 

diretamente a filtragem do sinal de entrada e a resposta transitória do sistema. Um valor mais reduzido 

deste ganho oferece uma melhor performance em termos de filtragem, rejeitando mais eficazmente as 

componentes harmónicas existentes na tensão de entrada, apresentando, contudo, uma resposta 

transitória mais lenta. Por outro lado, um valor mais elevado deste ganho oferece uma melhor resposta 

transitória em termos de variações na tensão de entrada, no entanto à custa de uma menor capacidade 

de filtragem. O segundo ganho, γ, prende-se com a estimação da frequência angular do sinal de entrada 

e apresenta sinal negativo devido ao facto de a integração da frequência angular ser efetuada 

negativamente. Este ganho apresenta o mesmo comportamento que o ganho k, ou seja, valores mais 

baixos resultam num sinal de saída mais eficazmente filtrado mas numa resposta dinâmica mais lenta, 

ao passo que valores mais elevados resultam numa melhor resposta dinâmica à custa de uma filtragem 

menos eficaz. Neste caso, a variável de saída influenciada por este ganho é a frequência angular 

estimada, sendo que esta apresenta ripple no caso de a tensão de entrada possuir componentes 

harmónicas. Como tal, é imprescindível que ambos os ganhos sejam sintonizados tendo em conta quer 

a performance em termos de filtragem quer em termos de resposta dinâmica. Melhorias a esta técnica 

de sincronização com redes elétricas CA são apresentadas pelos mesmos autores em [941], incluindo a 

sua implementação em redes elétricas CA trifásicas. 
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Figura 3.86 – Diagrama de blocos da técnica de sincronização SOGI-FLL. 

Uma outra técnica de sincronização por FLL é baseada na transformada de Clarke e na derivação dos 

respetivos sinais de modo a efetuar a estimação da frequência [942]. O diagrama de blocos desta técnica 

de sincronização encontra-se representado na Figura 3.87 para uma rede elétrica CA trifásica. Os valores 

instantâneos das tensões da rede elétrica (va, vb, vc) são inicialmente passados para o referencial 

estacionário αβ por intermédio da transformada de Clarke, resultando em duas tensões ortogonais entre 

si (vα, vβ). Na figura pode constatar-se que estas tensões possuem distorção harmónica proveniente das 

tensões da rede elétrica. Cada uma destas tensões sofre uma operação de derivação, de onde resultam 

os sinais vα’ e vβ’. A raiz da soma dos quadrados destes dois sinais resultaria na frequência angular das 

tensões de entrada caso as suas amplitudes fossem unitárias; no entanto, quando tal não se verifica, 

este cálculo resulta na multiplicação entre a frequência angular e a amplitude das tensões vα e vβ, pelo 

que se torna necessário efetuar o cálculo da amplitude destas tensões de modo a desacoplar as duas 

grandezas. A amplitude das tensões vα e vβ é calculada através da raiz da soma dos seus quadrados, 

sendo que o quociente entre o cálculo anterior e a amplitude resulta na frequência angular dos sinais de 

entrada (ωg), como pretendido. A amplitude das tensões de entrada (amp) pode ser calculada através 

da amplitude previamente obtida para as tensões vα e vβ multiplicando esta por um fator de √2/3 de 

modo a anular o fator inverso introduzido na transformada de Clarke. Esta técnica de sincronização 

possui boa performance quando as tensões da rede elétrica não são distorcidas, apresentando, contudo, 

desvios na estimação da frequência angular na presença de componentes harmónicas nas tensões. Uma 

alternativa consiste em adicionar uma transformada de Park após a transformada de Clarke, filtrar os 

sinais resultantes, normalizar as suas amplitudes e, por fim, efetuar a transformada inversa de Park de 

modo a obter tensões vα e vβ filtradas e unitárias, podendo depois ser-lhes aplicada a estimação da 

frequência angular por intermédio das derivadas e da raiz da soma dos quadrados sem ser necessário 

efetuar o desacoplamento da amplitude [942]. 
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Figura 3.87 – Diagrama de blocos da técnica de sincronização por FLL através da transformada de Clarke. 

Apesar de os algoritmos de sincronização com redes elétricas CA baseados em FLLs serem capazes de 

estimar a frequência das tensões da rede elétrica, estes podem não ser capazes de estimar a fase das 

mesmas, ao contrário dos algoritmos de sincronização baseados em PLLs. Por outro lado, os algoritmos 

baseados em FLLs possuem a vantagem de oferecer uma maior robustez na ocorrência de eventuais 

saltos no ângulo de fase das tensões da rede elétrica (e.g., durante transitórios que possam ocorrer nas 

tensões da rede elétrica), sendo a sua implementação especialmente vantajosa em microgrids [943]. 

Em [944] é efetuada uma revisão sobre algoritmos de FLL para sincronização com redes elétricas CA 

monofásicas, e em [945] é efetuado o análogo para redes elétricas CA trifásicas. De referir que a 

estimação da frequência angular também pode ser efetuada recorrendo a filtros notch adaptativos [946]–

[949]. Uma comparação entre métodos de estimação da frequência em redes elétricas CA é apresentada 

em [933], [950]. 

Malhas de Captura de Fase (PLL) 

Tal como o nome sugere, uma malha de captura de fase (PLL) é um algoritmo de controlo responsável 

por gerar um sinal de saída com a fase sincronizada em relação a um sinal de entrada. Os algoritmos 

de sincronização baseados em PLLs podem ou não detetar a frequência dos sinais de entrada, assim 

como os algoritmos de sincronização baseados em FLLs podem ou não detetar a sua fase. Um algoritmo 

de PLL é constituído por um detetor de fase, um filtro de malha e um oscilador controlado por tensão, 

sendo que, no caso de algoritmos de PLL inteiramente digitais, este último passa a ter a designação de 

oscilador controlado numericamente. Um dos algoritmos de PLL mais comummente utilizados para 

sincronização com redes elétricas CA monofásicas foi proposto por Karimi-Ghartemani com a designação 

de enhanced PLL [951], estando o seu diagrama de blocos esquematizado na Figura 3.88. Este algoritmo 

de PLL possui uma componente de estimação de fase e também de amplitude, sendo capaz de gerar à 

sua saída (vg’) um sinal em fase e com a mesma amplitude do sinal de entrada (vg) contendo apenas a 

sua frequência fundamental. A estimação da fase utiliza um controlador PI para o oscilador 
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numericamente controlado, i.e., para a estimação da frequência angular (ωg), sendo para tal somado o 

valor da frequência angular central (ω0), valor este que consiste no valor nominal da frequência angular 

da rede elétrica com a qual se pretende realizar o sincronismo. Desta forma, o oscilador consegue 

compensar eventuais desvios de frequência em relação ao valor central, no entanto numa gama 

relativamente estreita. A integração da frequência angular estimada resulta no ângulo de fase da 

componente fundamental do sinal de entrada (θ), sendo depois obtidos dois sinais sinusoidais unitários 

em fase (sin(θ)) e em quadratura (cos(θ)) com o sinal de entrada através das respetivas funções 

trigonométricas. A componente cos(θ) é utilizada na estimação da fase, ao passo que a componente 

sin(θ) é utilizada na estimação da amplitude. Para a estimação da amplitude é utilizado um ganho e 

uma operação de integração, sendo que a saída desta (amp) multiplicada pelo sinal sin(θ) resulta no 

sinal vg’ previamente referido. A performance deste algoritmo de PLL é afetada por três ganhos, 

nomeadamente o ganho integral relativo à estimação da amplitude e os ganhos proporcional e integral 

relativos à estimação da fase. Valores mais elevados no ganho utilizado na estimação da amplitude 

resultam numa maior velocidade na estimação, no entanto podendo apresentar oscilações proeminentes 

que resultarão num sinal vg’ distorcido. Em relação aos ganhos utilizados no controlador PI para 

estimação da fase o comportamento é semelhante, sendo que ganhos mais elevados resultam num 

sincronismo mais rápido mas que podem levar a desvios na forma de onda do ângulo estimado θ, o que 

por sua vez se traduz em sinais sin(θ) e cos(θ) não-sinusoidais, resultando consequentemente num sinal 

vg’ distorcido. Estudos e melhorias a este algoritmo de PLL são apresentados pelo próprio autor em 

[952]–[954]. 

 
Figura 3.88 – Diagrama de blocos da técnica de sincronização enhanced PLL. 

O algoritmo de sincronização SOGI-FLL apresentado na secção anterior foi originalmente adaptado de 

um algoritmo de PLL, nomeadamente o algoritmo SOGI-PLL [955], cujo diagrama de blocos pode ser 

visto na Figura 3.89. À semelhança do algoritmo SOGI-FLL previamente apresentado, este possui como 

entrada apenas um sinal (vg), sendo por isso aplicado a redes elétricas CA monofásicas. Através do SOGI 
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são gerados os sinais vg’ e qvg’, tratando-se das componentes fundamentais da tensão de entrada e da 

sua quadratura, respetivamente. A principal diferença entre os algoritmos de PLL e de FLL utilizando o 

SOGI reside no valor de frequência angular utilizado, sendo estimado no algoritmo de FLL mas não no 

de PLL. Neste caso, em vez de se estimar a frequência angular utiliza-se um valor constante igual ao 

valor nominal da frequência angular da tensão da rede elétrica (ω0), tal como no algoritmo de PLL 

previamente apresentado. Similarmente, este algoritmo consegue compensar eventuais desvios de 

frequência em relação ao valor central numa gama relativamente estreita. Em termos de sintonização, o 

algoritmo SOGI-PLL possui apenas um ganho, que consiste no mesmo ganho k do algoritmo SOGI-FLL, 

ou seja, tem a função de amplificar a diferença entre a tensão de entrada e a sua componente 

fundamental, o que afeta diretamente a filtragem do sinal de entrada e a resposta transitória do sistema. 

Um valor mais reduzido deste ganho oferece uma melhor performance em termos de filtragem, rejeitando 

mais eficazmente as componentes harmónicas existentes na tensão de entrada, apresentando, contudo, 

uma resposta transitória mais lenta. Por outro lado, um valor mais elevado deste ganho oferece uma 

melhor resposta transitória em termos de variações na tensão de entrada, no entanto à custa de uma 

menor capacidade de filtragem. Um ganho mais elevado permite também efetuar o sincronismo perante 

desvios mais elevados no valor da frequência angular do sinal de entrada em relação ao valor central 

estipulado no algoritmo. Para além disso, caso se pretenda obter informação sobre a amplitude da tensão 

de entrada, pode calcular-se a raiz da soma dos quadrados das variáveis vg’ e qvg’. 

 
Figura 3.89 – Diagrama de blocos da técnica de sincronização SOGI-PLL. 

Em relação a algoritmos de PLL para sincronização com redes elétricas CA trifásicas, uma das 

possibilidades recorre ao referencial estacionário αβ, como representado na Figura 3.90 [956]. Os 

valores instantâneos das tensões da rede elétrica (va, vb, vc) são inicialmente passados para o referencial 

estacionário αβ por intermédio da transformada de Clarke, resultando em duas tensões ortogonais entre 

si (vα, vβ), onde se pode constatar que possuem distorção harmónica proveniente das tensões da rede 

elétrica. As tensões vα e vβ são multiplicadas pelos sinais sinusoidais unitários cos(θ) e sin(θ), 

respetivamente, sendo estes obtidos por realimentação do algoritmo de PLL. Os resultados de ambas as 

multiplicações são de seguida somados entre si, originando o sinal fp, que basicamente consiste na 
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tensão vq obtida na transformada de Park. Este sinal é puramente CC no caso de as tensões de entrada 

não possuírem componentes harmónicas, apresentando oscilação no caso oposto. Em regime 

permanente, i.e., depois de estabelecido o sincronismo, o valor médio do sinal fp tende para zero, sendo 

que a aplicação de um controlador PI a este sinal resulta no valor da frequência angular das tensões de 

entrada (ωg). Consequentemente, a integração da frequência angular resulta no ângulo de fase da tensão 

va (θ), sendo as funções cos(θ) e sin(θ) referidas anteriormente aplicadas sobre este ângulo. Como tal, 

este algoritmo de PLL é capaz de detetar a frequência dos seus sinais de entrada, tal como os algoritmos 

de FLL. Em termos de sintonização, a performance deste algoritmo de PLL depende dos ganhos do 

controlador PI. Valores mais baixos nos seus ganhos fazem com que o sistema possua uma resposta 

mais lenta, podendo levar a uma inação do sistema de sincronização e fazendo com que o sincronismo 

nunca seja atingido. Por outro lado, valores de ganhos mais elevados proporcionam uma resposta mais 

rápida na estimação da frequência angular (ωg); contudo, introduzem uma maior oscilação nesta 

variável, resultando numa maior distorção no ângulo θ e, consequentemente, em sinais cos(θ) e sin(θ) 

não-sinusoidais. Tal como no algoritmo SOGI-PLL, pode ser recolhida informação sobre a amplitude das 

tensões de entrada através da raiz da soma dos quadrados das tensões ortogonais obtidas, neste caso 

através das tensões vα e vβ, sendo necessário aplicar um fator de √2/3 para compensar o ganho 

introduzido pela transformada de Clarke. 

 
Figura 3.90 – Diagrama de blocos da técnica de sincronização por PLL baseada na transformada de Clarke. 

Uma outra possibilidade de algoritmo de PLL para sincronização com redes elétricas CA trifásicas recorre 

ao referencial síncrono, i.e., ao sistema de coordenadas dq, como representado na Figura 3.91 [957]. 

Como referido anteriormente, este sistema de coordenadas é obtido por intermédio da transformada de 

Park. Contudo, uma das variáveis de entrada desta transformada é o ângulo de fase de uma das tensões 

de entrada, i.e., da rede elétrica (va, vb, vc), que é a grandeza que se pretende determinar num sistema 

de sincronização. Para tal, é aplicado um controlo PI à tensão vq após ser filtrada (vqpb), sendo a sua 
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referência (vqref) nula. Tal como se verifica no algoritmo de PLL baseado na transformada de Clarke, a 

saída deste controlador representa a frequência angular das tensões da rede elétrica (ωg), sendo que, 

após integração, resulta no ângulo de fase da tensão va (θ), que por sua vez é utilizado como parâmetro 

na transformada de Park, funcionando como realimentação negativa. Similarmente, este algoritmo de 

PLL é capaz de detetar a frequência dos seus sinais de entrada, tal como os algoritmos de FLL. A 

amplitude das tensões de entrada também pode ser obtida através do valor médio de vd, sendo 

necessário aplicar um fator de √2/3 para compensar o ganho introduzido pela transformada de Park, 

tal como se verifica na transformada de Clarke. Em termos de sintonização, a performance deste 

algoritmo de PLL depende da frequência de corte do filtro passa-baixo utilizado na tensão vq e dos ganhos 

do controlador PI. Valores mais baixos para a frequência de corte do filtro passa-baixo resultam num 

sinal de saída menos distorcido; no entanto, se a frequência de corte for demasiado baixa, o sistema de 

sincronização não reage corretamente, pelo que, tratando-se de um algoritmo em que a variável θ é 

utilizada de forma recursiva, o sincronismo pode nunca ser atingido, sendo que o sistema permanecerá 

instável. Em relação ao controlador PI, o comportamento é idêntico ao do algoritmo de PLL baseado na 

transformada de Clarke, i.e., valores mais baixos nos seus ganhos fazem com que o sistema possua 

uma resposta mais lenta, podendo não efetuar o sincronismo, ao passo que valores de ganhos mais 

elevados proporcionam uma resposta mais rápida na estimação da frequência angular (ωg), 

introduzindo, porém, uma maior oscilação nesta variável, o que pode resultar numa maior distorção no 

ângulo θ. 

 
Figura 3.91 – Diagrama de blocos da técnica de sincronização por PLL baseada na transformada de Park. 

Na literatura podem ser encontradas comparações entre algoritmos de PLL para sincronização com redes 

elétricas CA monofásicas [958]–[960] e para sincronização com redes elétricas CA trifásicas [961]–

[963]. Em [964], [965] é analisada a estabilidade de sistemas de sincronização baseados em PLL em 

redes elétricas CA fracas, e em [966] são apresentadas tendências e procedimentos de design de 

algoritmos de PLL exclusivamente digitais. 
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3.5.2 Técnicas de Controlo de Corrente 

Para além da sincronização com a rede elétrica CA à qual se encontra conectado, de modo a controlar 

a direção e a intensidade do fluxo de potência, um conversor CA-CC necessita de uma técnica de controlo 

de corrente. Uma vez que o conversor CA-CC de um sistema de carregamento de baterias de VEs é 

conectado em paralelo com a rede elétrica, a tensão aos seus terminais do lado CA é imposta pela 

mesma, pelo que o controlo da potência utilizada para o carregamento (ou descarregamento) apenas 

poderá ser efetuado através da corrente absorvida (ou fornecida) à rede elétrica. Para além disso, o 

conversor CC-CC responsável por efetuar a interface com as baterias do VE necessita de uma técnica de 

controlo de corrente de modo a regular a corrente utilizada no carregamento (ou descarregamento) das 

baterias. Assim sendo, esta secção visa abordar as principais técnicas de controlo de corrente utilizadas 

em conversores CA-CC e CC-CC, sendo analisadas técnicas lineares e não-lineares, i.e., caso separem 

ou não, respetivamente, o controlo da modulação. Tratando-se de técnicas de controlo em malha 

fechada, o objetivo das mesmas consiste em controlar a corrente produzida pelo conversor de acordo 

com uma corrente de referência pré-estabelecida (e.g., arbitrária ou calculada através de uma teoria de 

potência), sendo tão mais eficazes quanto maior a aproximação entre as duas variáveis. 

Controlo de Corrente por Amostragem Periódica 

A técnica de controlo de corrente por amostragem periódica, vulgarmente designada por periodic 

sampling, consiste na técnica de controlo de corrente mais simples de implementar digitalmente. Esta 

técnica de controlo utiliza apenas uma comparação entre a corrente produzida e a corrente de referência, 

sendo o resultado diretamente aplicado sobre o estado de condução dos semicondutores de potência 

constituintes do conversor. Tendo em conta que a comparação tem apenas dois valores possíveis, o caso 

mais simples desta técnica de controlo pressupõe uma operação do conversor em dois estados. Caso a 

corrente produzida seja inferior à corrente de referência, deverão ser ativados os semicondutores 

responsáveis por fazer aumentar a corrente produzida, i.e., num conversor fonte de tensão deverão ser 

ativados os semicondutores responsáveis por produzir tensão positiva. Por outro lado, caso a corrente 

produzida seja superior à corrente de referência, deverão ser ativados os semicondutores responsáveis 

por fazer diminuir a corrente produzida, correspondendo a uma tensão negativa produzida pelo 

conversor. Não obstante, em conversores de potência capazes de produzir três ou mais níveis de tensão, 

é possível adaptar esta técnica de forma a produzir os níveis de tensão disponíveis. Para além disso, a 

comparação entre a corrente produzida e a corrente de referência é efetuada a uma frequência de 
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amostragem fixa, pelo que a frequência máxima de comutação dos semicondutores é limitada a metade 

da frequência de amostragem do sistema de controlo. Como tal, esta técnica de controlo de corrente é 

do tipo não-linear, uma vez que o resultado da comparação atua diretamente no estado dos 

semicondutores, sendo que a frequência de comutação dos mesmos é variável [967]. 

Na Figura 3.92 é possível ver um exemplo de operação desta técnica de controlo num conversor CA-CC 

bidirecional monofásico com filtro indutivo de indutância L do lado CA e tensão máxima produzida V na 

sintetização de uma corrente sinusoidal de amplitude I, onde se encontram representadas a corrente de 

referência (iref.a), a corrente produzida (ia) e o resultado da comparação (comp), sendo que esta resulta 

no valor 1 quando ia < iref.a e no valor 0 quando ia > iref.a. Na figura encontra-se representado um ciclo 

da frequência fundamental da corrente produzida (f). Para além disso, estas grandezas podem ser vistas 

em pormenor (i.e., durante dez ciclos do período de amostragem Ts) para três ângulos de fase distintos, 

nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da corrente produzida), π (180º, i.e., uma das 

passagens por zero da corrente produzida) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da corrente produzida). 

Através da corrente produzida ia é possível verificar a variação da frequência de comutação, sendo 

naturalmente mais baixa nos momentos de menor variação da corrente de referência iref.a (em π/2 e 

3π/2, ângulos de fase para os quais a derivada de uma sinusoide é nula) e mais elevada nos momentos 

de maior variação da corrente de referência (em 0 e π, ângulos de fase para os quais a derivada de uma 

sinusoide é máxima). Através das imagens em pormenor é possível verificar que o valor máximo da 

frequência de comutação (atingido no ângulo de fase π) é igual 1/(2Ts), i.e., metade da frequência de 

amostragem, correspondendo ao valor máximo que se pode obter com a técnica de amostragem 

periódica, o que se traduz numa troca de estado da variável comp a cada período de amostragem. Por 

outro lado, a frequência de comutação mínima (atingida nos ângulos de fase π/2 e 3π/2) é de 1/(7Ts), 

i.e., um sétimo da frequência de amostragem, para o caso em questão. Consequentemente, verifica-se 

que é neste caso que o ripple da corrente ia é superior, sendo inferior na passagem por zero. Para além 

disso, pode constatar-se que esta técnica de controlo de corrente não é eficaz a seguir o valor médio da 

corrente de referência em cada período de comutação, algo especialmente notório nos ângulos de fase 

π/2 e 3π/2. 
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Figura 3.92 – Operação da técnica de controlo de corrente por amostragem periódica para uma corrente de referência 

sinusoidal. 

Controlo de Corrente por Histerese 

Esta técnica de controlo de corrente, também designada por bang bang, é uma das técnicas de controlo 

de corrente clássicas utilizadas em conversores de potência [968]–[970]. Esta técnica é semelhante à 

técnica de controlo de corrente por amostragem periódica, tendo como principal diferença a adição de 

uma margem de histerese para comparação entre a corrente de referência e a corrente produzida. Como 

tal, trata-se também de uma técnica de controlo de corrente não-linear, sendo o resultado da comparação 

aplicado diretamente sobre o estado dos semicondutores de potência constituintes do conversor, fazendo 

com que estes operem com frequência de comutação variável. Tendo em conta que a comparação tem 

apenas dois valores possíveis, o caso mais simples desta técnica de controlo pressupõe uma operação 

do conversor em dois estados. Caso a corrente produzida seja inferior à diferença entre a corrente de 

referência e a margem de histerese, deverão ser ativados os semicondutores responsáveis por fazer 

aumentar a corrente produzida, i.e., num conversor fonte de tensão deverão ser ativados os 

semicondutores responsáveis por produzir tensão positiva. Por outro lado, caso a corrente produzida seja 

superior à soma da corrente de referência com a margem de histerese, deverão ser ativados os 

semicondutores responsáveis por fazer diminuir a corrente produzida, correspondendo a uma tensão 

negativa produzida pelo conversor. Deste modo, a corrente produzida seguirá a corrente de referência 

com um erro teoricamente igual ou inferior à margem de histerese estabelecida, sendo o erro tanto 

menor quanto menor for a margem de histerese. No entanto, na prática tal não acontece tendo em conta 

a implementação de um controlador digital, uma vez que a comparação é efetuada a uma frequência de 

amostragem fixa e, naturalmente, finita. Para além disso, a frequência de comutação toma valores 
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superiores para margens de histerese inferiores e vice-versa. Para o caso específico de uma margem de 

histerese nula está-se perante um controlo de corrente por amostragem periódica, sendo a frequência 

de comutação máxima igual a metade da frequência de amostragem. 

Na Figura 3.93 é possível ver um exemplo de operação desta técnica de controlo num conversor CA-CC 

bidirecional monofásico com filtro indutivo de indutância L do lado CA e tensão máxima produzida V na 

sintetização de uma corrente sinusoidal de amplitude I com duas margens de histerese distintas, onde 

se encontram representadas a corrente de referência (iref.a), a corrente produzida (ia), a janela 

consequente da margem de histerese utilizada (Δh), esta sendo igual a 2h, e o resultado da comparação 

(comp), sendo que esta resulta no valor 1 quando ia < iref.a - h e no valor 0 quando ia > iref.a + h. Na 

figura encontram-se representados dois ciclos da frequência fundamental da corrente produzida (f), 

sendo utilizada uma margem de histerese (h) igual a I/10 no primeiro ciclo e I/50 no segundo ciclo. De 

referir que os valores de V, I, L e f utilizados são os mesmos que anteriormente, apenas sendo alterado 

o valor de Ts que, neste caso, foi diminuído dez vezes para uma melhor perceção da influência do valor 

atribuído à margem de histerese na corrente produzida. As variáveis relevantes para o controlo podem 

ser vistas em pormenor (i.e., durante oitenta ciclos do período de amostragem Ts) para três ângulos de 

fase distintos, nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da corrente produzida quando h = I/10), 

π (180º, i.e., uma das passagens por zero da corrente produzida e que coincide com o instante de 

alteração do valor de h) e 5π/2 (90º a partir do segundo ciclo, i.e., o pico positivo da corrente produzida 

quando h = I/50). Através da corrente produzida ia durante o primeiro ciclo é possível verificar a variação 

da frequência de comutação, sendo naturalmente mais baixa nos momentos de menor variação da 

corrente de referência iref.a (em π/2 e 3π/2, ângulos de fase para os quais a derivada de uma sinusoide 

é nula) e mais elevada nos momentos de maior variação da corrente de referência (em 0 e π, ângulos 

de fase para os quais a derivada de uma sinusoide é máxima). No segundo ciclo é possível observar que, 

com uma margem de histerese menor, o erro existente entre a corrente de referência e a corrente 

produzida é também menor. Através das imagens em pormenor é possível observar que a frequência de 

comutação aumenta com a diminuição da margem de histerese, quer na passagem por zero quer nos 

valores de pico da corrente ia. Ao contrário da técnica de controlo de corrente por amostragem periódica, 

i.e., para h = 0, pode constatar-se uma maior eficácia do controlador a seguir o valor médio da corrente 

de referência em cada período de comutação, uma vez que a corrente ia oscila entre iref.a + h e iref.a – h, 

o que não se verifica especialmente nos ângulos de fase π/2 e 3π/2 para h = 0, como visto 

anteriormente. No entanto, devido à utilização de uma frequência de amostragem finita, não é garantido 
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que a corrente ia se situe sempre dentro da janela Δh definida, como se pode constatar nas imagens 

em pormenor. Este efeito pode ser atenuado aumentando a frequência de amostragem (diminuindo o 

valor de Ts) ou aumentando o valor de L, mas nunca completamente eliminado num controlador digital 

com frequência de amostragem fixa. 

 
Figura 3.93 – Operação da técnica de controlo de corrente por histerese para uma corrente de referência sinusoidal 

utilizando dois valores distintos de margem de histerese. 

Tratando-se de uma técnica de controlo de corrente clássica, na literatura podem ser encontradas várias 

publicações visando melhorias da mesma. Uma abordagem para colmatar a variação da frequência de 

comutação consiste em variar a margem de histerese de modo que a frequência de comutação seja fixa 

[971]–[974], podendo também ser utilizadas duas bandas diferentes [975]. Alternativamente, pode ser 

variado o período de amostragem utilizado no sistema de controlo [976]–[978]. Em [979], [980] é 

apresentada a implementação da técnica de controlo de corrente por histerese para conversores CA-CC 

bidirecionais trifásicos de três níveis, nomeadamente as topologias NPC e flying capacitor, e em [981] é 

apresentada a implementação desta técnica de controlo com características de tolerância a falhas. Para 

além da implementação da técnica de controlo de corrente por histerese em coordenadas abc, em [982] 

é apresentada a sua implementação no sistema de coordenadas αβ, e em [983] é apresentada a sua 

implementação no sistema de coordenadas dq. 

Controlo de Corrente Proporcional Integral 

A técnica de controlo de corrente PI é também uma das técnicas de controlo de corrente clássicas 

aplicadas a conversores de potência [968]–[970]. Tal como se sucede em qualquer controlador PI, esta 

técnica assenta no cálculo do erro entre uma variável de referência e a variável respetiva produzida pelo 
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sistema, sendo que neste caso a variável em questão é uma corrente e o sistema é o conversor de 

potência, e na consequente aplicação de um controlo com componente proporcional e componente 

integral. Ao contrário das técnicas de controlo previamente apresentadas, esta é do tipo linear, i.e., existe 

uma separação entre a compensação do erro da corrente e a modulação do conversor. A utilização de 

uma técnica de controlo de corrente linear requer a implementação de uma técnica de modulação de 

forma a gerar os sinais de comando a aplicar aos semicondutores de potência, sendo estas técnicas 

estudadas na próxima secção (3.5.3). A utilização de uma técnica de modulação permite que a 

frequência de comutação utilizada no conversor seja fixa, facilitando o dimensionamento dos filtros 

passivos do mesmo. 

Para uma corrente de referência CA, a técnica de controlo de corrente PI pode ser implementada de 

duas formas, nomeadamente por via estacionária ou síncrona. Esta classificação está relacionada com 

o tipo de referencial utilizado para a corrente a controlar. No caso do controlo de corrente PI estacionário, 

o controlo é efetuado no sistema de coordenadas abc, i.e., a corrente a controlar é variável no tempo e 

o seu valor utilizado na realimentação não necessita de qualquer transformada. Na Figura 3.94 é possível 

visualizar um exemplo de operação desta técnica de controlo aplicada a um conversor CA-CC bidirecional 

monofásico com filtro indutivo de indutância L do lado CA e tensão máxima produzida V na sintetização 

de uma corrente sinusoidal de amplitude I, onde se encontram representadas a corrente de referência 

(iref.a), a corrente produzida (ia) e o valor de saída do controlador, neste caso representando o índice de 

modulação em amplitude aplicado ao conversor (m). Na figura encontra-se representado um ciclo da 

frequência fundamental da corrente produzida (f). Para além disso, estas grandezas podem ser vistas 

em pormenor (i.e., durante quatro ciclos do período de amostragem Ts) para três ângulos de fase 

distintos, nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da corrente produzida), π (180º, i.e., uma 

das passagens por zero da corrente produzida) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da corrente produzida). 

Ao contrário das técnicas de controlo de corrente previamente analisadas, pode constatar-se que esta 

opera com frequência de comutação fixa, sendo visíveis quatro períodos de comutação (Tsw) em cada 

uma das imagens em pormenor. Neste caso, fez-se Ts = Tsw, sendo possível observar na passagem por 

zero da corrente que o índice de modulação em amplitude é atualizado com a mesma frequência à qual 

a corrente é sintetizada. De referir que os valores de V, I, L e f utilizados são os mesmos que 

anteriormente, bem como o número de níveis de tensão produzida (dois), sendo o valor de Ts igual ao 

valor utilizado na secção relativa ao controlo de corrente por amostragem periódica. Como tal, verifica-se 
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que, para as mesmas condições de operação, a técnica de controlo de corrente PI apresenta um melhor 

desempenho do que as técnicas de controlo de corrente não-lineares previamente analisadas. 

 
Figura 3.94 – Operação da técnica de controlo de corrente PI estacionário para uma corrente de referência sinusoidal. 

A performance de um controlador de corrente PI depende naturalmente dos seus ganhos, sendo que 

estes devem ser ajustados tendo em consideração parâmetros como a tensão máxima produzida, os 

valores de indutância e/ou capacidade dos componentes existentes no filtro passivo, o valor da 

resistência de carga e a própria amplitude da corrente de referência. Como tal, uma desvantagem desta 

técnica de controlo é a necessidade de sintonização perante variações de carga. Para além disso, uma 

vez que a componente integral do controlador tem o intuito de eliminar o erro em regime permanente 

mas uma referência CA nunca é constante, esta técnica de controlo apresenta um erro intrínseco [968], 

[969], que pode ser reduzido com compensação feedforward [984], [985]. 

Por outro lado, o controlo de corrente PI síncrono é efetuado no sistema de coordenadas dq, i.e., a 

corrente a controlar encontra-se num referencial rotativo, pelo que, se a frequência deste referencial for 

igual à frequência da corrente a produzir, esta deixa de ser variável no tempo. O grande benefício desta 

abordagem prende-se com a eficácia dos controladores PI perante grandezas CC, uma vez que, como 

referido, a parte integral do controlador é responsável por eliminar o erro em regime permanente, não 

existindo o erro intrínseco presente em controladores PI com referências CA. Assim sendo, são utilizados 

dois controladores PI, nomeadamente um para a componente d e outro para a componente q da corrente 

[969], [970], [986]. Como referido em secções anteriores nesta tese, a transposição para o sistema de 

coordenadas dq requer a utilização da transformada de Park, sendo que, após a aplicação do controlo, 

é necessário utilizar a transformada inversa de Park de modo a obter o índice de modulação em 
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amplitude a aplicar ao conversor em coordenadas abc. De referir que estas transformadas necessitam 

de um ângulo de fase como parâmetro de entrada, pelo que este pode ser gerado com um integrador 

(malha aberta) ou obtido por intermédio de uma técnica de sincronização (malha fechada). Na 

Figura 3.95 é possível visualizar um exemplo de operação desta técnica de controlo aplicada a um 

conversor CA-CC bidirecional monofásico com filtro indutivo de indutância L do lado CA e tensão máxima 

produzida V na sintetização de uma corrente sinusoidal de amplitude I, com Id = I e Iq = 0, onde se 

encontram representadas as correntes de referência em coordenadas abc (iref.a) e em coordenadas dq 

(iref.d, iref.q), as respetivas correntes produzidas em coordenadas abc (ia) e em coordenadas dq (id, iq) e 

o valor de saída do controlador em coordenadas abc, neste caso representando o índice de modulação 

em amplitude aplicado ao conversor (m). Na figura encontra-se representado um ciclo da frequência 

fundamental da corrente produzida (f). Para além disso, estas grandezas podem ser vistas em pormenor 

(i.e., durante quatro ciclos do período de amostragem Ts) para três ângulos de fase distintos, 

nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da corrente produzida), π (180º, i.e., uma das 

passagens por zero da corrente produzida) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da corrente produzida). 

Tal como se sucede na técnica de controlo de corrente PI estacionário, pode constatar-se que esta opera 

com frequência de comutação fixa, sendo visíveis quatro períodos de comutação (Tsw) em cada uma das 

imagens em pormenor. Neste caso, fez-se Ts = Tsw, sendo possível observar na passagem por zero da 

corrente que o índice de modulação em amplitude é atualizado com a mesma frequência à qual a 

corrente é sintetizada. De referir que os valores de V, I, L, f, Ts e Tsw utilizados são os mesmos que 

anteriormente, bem como o número de níveis de tensão produzida (dois). 
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Figura 3.95 – Operação da técnica de controlo de corrente PI síncrono para uma corrente de referência sinusoidal. 

Como referido, a técnica de controlo de corrente PI síncrono apresenta melhor desempenho do que a 

técnica de controlo de corrente PI estacionário no que diz respeito à eliminação do erro em regime 

permanente. Contudo, a versão síncrona apresenta uma resposta transitória menos satisfatória do que 

a versão estacionária, uma vez que a migração do sistema de coordenadas abc para dq não é feita 

instantaneamente. 

Controlo de Corrente Preditivo 

A técnica de controlo de corrente preditivo aplicada a conversores fonte de tensão tem como base o 

cálculo da tensão a ser produzida de forma a anular o erro da corrente. Ao contrário da técnica de 

controlo de corrente PI, esta não implica a utilização de ganhos que dependem das condições de 

operação do conversor, dependendo, por outro lado, de parâmetros como os valores dos componentes 

constituintes dos filtros passivos. O controlo de corrente preditivo pode ser dividido em duas categorias 

principais, nomeadamente o controlo de corrente preditivo deadbeat e o model predictive control. O 

controlo de corrente preditivo deadbeat calcula a tensão a ser produzida pelo conversor com base numa 

expressão matemática, sendo possível a corrente produzida atingir a corrente de referência dentro de 

um determinado número de períodos de amostragem [987]–[989]. Considerando um conversor CA-CC 
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conectado a uma rede elétrica CA de tensão vg por intermédio de um filtro passivo puramente indutivo 

de valor L (conectado em série), tem-se: 

 
vg(t)=L

di(t)

dt
+vcv(t), (3.12) 

onde i(t) é a corrente absorvida à rede elétrica e vcv(t) é o valor médio da tensão produzida pelo conversor 

durante um período de comutação, ambas as grandezas sendo referentes a um instante t. Utilizando um 

período de amostragem Ts suficientemente reduzido comparativamente ao período da corrente a 

sintetizar, o valor médio da tensão a ser produzida pelo conversor num dado instante de tempo discreto 

k (vcv[k]) de modo a anular o erro entre a corrente de referência (iref) e a corrente produzida (i) pode ser 

calculado através de [990]: 

 
vcv[k]=vg[k] - 

L

Ts
(2iref[k] - iref[k-1] - i[k]), (3.13) 

sendo que o índice de modulação em amplitude a aplicar ao conversor a cada instante (ma[k]) é dado 

por: 

 
ma[k]=

1

2
+

vcv[k]

VMAX -VMIN
, (3.14) 

onde VMAX e VMIN são os valores máximo e mínimo possíveis da tensão produzida pelo conversor, 

respetivamente. Como tal, a técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat necessita de uma técnica 

de modulação, pelo que opera com frequência de comutação fixa. De referir que a equação (3.13) refere 

apenas uma possibilidade de implementação desta técnica de controlo, sendo possível encontrar na 

literatura outras possibilidades de implementação [987]–[989], [991]–[994]. 

Na Figura 3.96 é possível visualizar um exemplo de operação da técnica de controlo de corrente preditivo 

deadbeat apresentada em [990] aplicada a um conversor CA-CC bidirecional monofásico com filtro 

indutivo de indutância L do lado CA e tensão máxima produzida V na sintetização de uma corrente 

sinusoidal de amplitude I, onde se encontram representadas a corrente de referência (iref.a), a corrente 

produzida (ia) e o valor de saída do controlador, neste caso representando o índice de modulação em 

amplitude aplicado ao conversor (m). Na figura encontra-se representado um ciclo da frequência 

fundamental da corrente produzida (f). Para além disso, estas grandezas podem ser vistas em pormenor 

(i.e., durante quatro ciclos do período de amostragem Ts) para três ângulos de fase distintos, 

nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da corrente produzida), π (180º, i.e., uma das 
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passagens por zero da corrente produzida) e 3π/2 (270º, i.e., o pico negativo da corrente produzida). 

Tal como se sucede nas técnicas de controlo de corrente PI, pode constatar-se que esta opera com 

frequência de comutação fixa, sendo visíveis quatro períodos de comutação (Tsw) em cada uma das 

imagens em pormenor. Neste caso, fez-se Ts = Tsw, sendo possível observar na passagem por zero da 

corrente que o índice de modulação em amplitude é atualizado com a mesma frequência à qual a 

corrente é sintetizada. De referir que os valores de V, I, L, f, Ts e Tsw utilizados são os mesmos que 

anteriormente, bem como o número de níveis de tensão produzida (dois). 

 
Figura 3.96 – Operação da técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat [990] para uma corrente de referência 

sinusoidal. 

Apesar de não possuir ganhos, como referido, esta técnica de controlo é sensível a erros nos parâmetros 

do modelo do sistema. No caso em questão, em que o filtro passivo utilizado é apenas indutivo, a 

principal adversidade à implementação prática desta técnica de controlo reside no facto de o valor de 

indutância de uma bobina não ser constante com a frequência e com a corrente, variando de forma 

não-linear. De modo a atenuar esta discrepância, o valor da indutância pode ser modelado baseado na 

tensão da rede elétrica, no caso de conversores CA-CC conectados à rede [988], modelado por uma 

equação polinomial com base na corrente que a atravessa [995], estimado baseado em observadores 

[996], ou simplesmente sendo aplicado um ganho ao seu valor nominal [997]. 

Para além da variante deadbeat, o outro grande grupo de técnicas de controlo de corrente preditivas é o 

model predictive control, também denominado receding horizon control ou dynamic linear programming, 

entre outras designações, sendo bastante utilizado na indústria [998]–[1000]. Ao contrário das técnicas 

de controlo de corrente previamente descritas, o model predictive control lida com valores passados, 

presentes e futuros das variáveis do sistema, prevendo erros futuros e agindo de forma a minimizar os 

iref.a

0 π/2 π 3π/2 2π

ia
3I/2

I
I/2

0
-I/2

-I
-3I/2

11I/10

I

9I/10

1

9/10

I/10

0

-I/10

5/10

4/10
π/2 π 3π/2

iref.a

ia

m

-9I/10

-I

-11I/10

1/10

0

Ts

iref.a

ia

Ts Ts

iref.a

ia

m m



Capítulo 3 – Sistemas de Eletrónica de Potência e Algoritmos de Controlo para Veículos Elétricos 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 227 

 

mesmos [1001]. Este grupo de técnicas de controlo pode ser dividido em continuous control set ou finite 

control set. Comparativamente à técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat, também as técnicas 

baseadas em model predictive control utilizam um modelo do sistema elétrico. Considerando um 

exemplo igual ao anteriormente analisado para a variante deadbeat, i.e., um conversor CA-CC bidirecional 

monofásico conectado a uma rede elétrica CA de tensão vg por intermédio de um filtro passivo puramente 

indutivo de valor L (conectado em série), a corrente a ser produzida pelo conversor (i) num instante 

futuro k+1 pode ser expressa por: 

 
 i[k+1] = i[k]+

Ts

L
(vcv[k] - vg[k]), (3.15) 

onde Ts é o período de amostragem do sistema de controlo e vcv é o valor médio da tensão produzida 

pelo conversor durante um período de comutação. De modo a avaliar se a corrente produzida pelo 

conversor no instante k+1 corresponde a um erro nulo, é necessário ter conhecimento da corrente de 

referência (iref) no instante k+1. Esta pode ser extrapolada por um polinómio interpolador de Lagrange, 

neste caso por um polinómio de grau dois, originando [1002]: 

  iref[k +1] = 3iref[k] - 3iref[k -1]+iref[k -2]. (3.16) 

No caso de um finite control set model predictive control, de modo a prever o comportamento do sistema 

é necessário ter em conta os estados de operação do conversor. Tendo em conta o caso anterior, para 

um conversor CA-CC bidirecional monofásico de dois níveis, a tensão produzida pelo mesmo apresenta 

dois valores possíveis (VMAX e VMIN). Considerando VMIN = -VMAX, a corrente a ser produzida pelo 

conversor no instante k+1 pode ser predita por: 

 

 i[k +1]={
i[k]+

Ts

L
(VMAX -vg[k]),  para S=1

i[k]-
Ts

L
(VMAX +vg[k]),  para S=0

, (3.17) 

onde S é o estado do conversor, sendo que S = 1 corresponde ao estado responsável por produzir a 

tensão VMAX e S = 0 corresponde ao estado responsável por produzir a tensão -VMAX. Após a predição 

das variáveis de estado, é necessário definir uma função de custo que minimize o erro entre a predição 

da corrente de referência e a corrente produzida no instante k+1. Esta função de custo (g) é dada, no 

instante k, por: 

  g[k] =|iref[k+1] - i[k+1]|. (3.18) 
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Uma vez que a corrente produzida no instante k+1 apresenta duas possibilidades consoante o estado do 

conversor, como visto na equação (3.17), a função de custo é desdobrada em duas possibilidades. Assim 

sendo, o objetivo do controlo é selecionar o estado do conversor S que minimize a função de custo g no 

instante k, i.e., que minimize o erro da corrente (em módulo) no instante k+1. A Figura 3.97 ilustra o 

princípio de funcionamento desta técnica de controlo de corrente durante três períodos de amostragem 

(Ts), podendo na Figura 3.97(a) visualizar-se a corrente de referência em tempo contínuo (iref) e o 

resultado da estimação da mesma em tempo discreto (îref) para um avanço de um período de 

amostragem. Como se pode verificar, o valor de îref estimado no instante k-2 corresponde efetivamente 

ao valor que a variável contínua iref toma no instante k-1, verificando-se o mesmo para os períodos de 

amostragem seguintes, como pretendido através da equação (3.16). Para além destas variáveis, na 

Figura 3.97(b) é possível visualizar a corrente produzida pelo conversor (i) e a corrente estimada durante 

o intervalo [k, k+1] para cada um dos casos possíveis consoante o estado do conversor (î0 para S = 0 e 

î1 para S = 1). De referir que î0 e î1 não correspondem diretamente às variáveis estimadas mas sim a 

uma hipotética evolução da corrente i em tempo contínuo, caso contrário teriam uma forma de onda 

semelhante à corrente estimada îref devido à sua natureza digital. Como tal, foi utilizado um retentor de 

ordem um em vez de ordem zero, bem como um período de amostragem de atraso, de forma a 

proporcionar uma melhor perceção visual da corrente produzida pelo conversor. Pode constatar-se que, 

no instante k, a corrente i é inferior à sua referência estimada para k+1 (îref), pelo que a função de custo 

avalia ambas as hipóteses î0 e î1 e, neste caso, determina que î1 representa o valor cujo desvio de îref é 

menor, impondo ao conversor a sua operação no estado S = 1 durante o intervalo [k, k+1]. Caso se 

verificasse o oposto, o conversor operaria no estado S = 0 e a corrente i seria igual a î0 durante o intervalo 

de tempo indicado. Uma vez que no intervalo anterior [k-1, k] o conversor já havia operado neste estado, 

tal significa que não ocorreria uma troca de estado, i.e., o período de comutação do conversor seria mais 

longo. Como tal, esta técnica de controlo de corrente não opera com frequência de comutação fixa. 
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(a)  (b) 

Figura 3.97 – Operação da técnica de controlo de corrente finite control set model predictive control : (a) Estimação da 

corrente de referência; (b) Casos possíveis de evolução da corrente produzida. 

Na Figura 3.98 é possível visualizar um exemplo de operação da técnica de controlo de corrente finite 

control set model predictive control aplicada a um conversor CA-CC bidirecional monofásico com filtro 

indutivo de indutância L do lado CA e tensão máxima produzida V na sintetização de uma corrente 

sinusoidal de amplitude I, onde se encontram representadas a corrente de referência (iref.a), a corrente 

produzida (ia) e o estado do conversor resultante da minimização da função de custo (S). Na figura 

encontra-se representado um ciclo da frequência fundamental da corrente produzida (f). Para além disso, 

estas grandezas podem ser vistas em pormenor (i.e., durante vinte ciclos do período de amostragem Ts) 

para três ângulos de fase distintos, nomeadamente em π/2 (90º, i.e., o pico positivo da corrente 

produzida), π (180º, i.e., uma das passagens por zero da corrente produzida) e 3π/2 (270º, i.e., o pico 

negativo da corrente produzida). De referir que os valores de V, I, L e f utilizados são os mesmos que 

anteriormente, bem como o número de níveis de tensão produzida (dois), apenas sendo alterado o valor 

de Ts que, neste caso, foi diminuído dez vezes (tal como na técnica de controlo de corrente por 

amostragem periódica) de modo a evitar a saturação na tensão produzida. Através da corrente produzida 

ia é possível verificar a variação da frequência de comutação, sendo naturalmente mais baixa nos 

momentos de menor variação da corrente de referência iref.a (em π/2 e 3π/2, ângulos de fase para os 

quais a derivada de uma sinusoide é nula) e mais elevada nos momentos de maior variação da corrente 

de referência (em 0 e π, ângulos de fase para os quais a derivada de uma sinusoide é máxima). Através 

das imagens em pormenor é possível verificar que o valor máximo da frequência de comutação (atingido 

no ângulo de fase π) é igual 1/(2Ts), i.e., metade da frequência de amostragem, correspondendo ao 

valor máximo que se pode obter com esta técnica de controlo, o que se traduz numa troca de estado da 

variável S a cada período de amostragem. Por outro lado, a frequência de comutação mínima (atingida 

nos ângulos de fase π/2 e 3π/2) é de 1/(16Ts), i.e., dezasseis vezes menor do que a frequência de 

amostragem, para o caso em questão. 
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Figura 3.98 – Operação da técnica de controlo de corrente finite control set model predictive control para uma corrente de 

referência sinusoidal. 

De referir que, para fins de simplificação, o exemplo fornecido utiliza um horizonte de predição unitário, 

i.e., o objetivo do controlo é referente ao instante k+1, apenas um instante de amostragem no futuro. No 

entanto, é possível utilizar um número inteiro indefinido N para o horizonte de predição, sendo o objetivo 

do controlo aplicado ao instante k+N. Em termos gerais, horizontes de predição mais elevados 

contribuem para um aumento da performance do controlo, no entanto aumentam o custo computacional 

envolvido [1003], [1004]. No entanto, em sistemas de eletrónica de potência é comum utilizar-se um 

horizonte de predição unitário por oferecer uma resposta transitória rápida [1005]. 

Por outro lado, no caso de um continuous control set model predictive control, o comportamento do 

sistema não é previsto baseado num número finito de estados de operação do conversor, sendo utilizados 

os conceitos de resposta natural e resposta forçada de modo a obter o vetor de saídas preditas do 

sistema. A otimização é satisfeita analiticamente forçando a zero a derivada da função de custo, sendo 

a saída do controlador aplicada a um modulador [1006]. Como tal, a técnica de controlo de corrente 

model predictive control com continuous control set opera com frequência de comutação fixa. 

Em aplicações de eletrónica de potência utilizando model predictive control, a variante finite control set 

é especialmente utilizada, podendo ser encontrados exemplos de aplicação tais como conversores 

conectados à rede elétrica [1007], [1008], microgrids [1009], sistemas solares fotovoltaicos [1010] e 

no acionamento de máquinas elétricas [1011]–[1014]. Apesar de tradicionalmente se tratar de uma 

técnica de controlo de corrente que opera com frequência de comutação variável, na literatura podem 

ser encontradas variantes baseadas em finite control set capazes de operar com frequência de 

comutação fixa [1015]–[1017]. 
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3.5.3 Técnicas de Modulação 

Em aplicações de eletrónica de potência, os semicondutores que constituem um conversor apenas 

devem operar nas regiões de corte e de condução plena, sendo indesejável a operação na zona linear 

de condução. Isto deve-se ao facto de a região de corte se caracterizar por uma corrente praticamente 

nula a atravessar o semicondutor (existindo apenas uma corrente de fugas geralmente desprezável) e a 

região de condução plena se caracterizar por uma baixa queda de tensão aos terminais do mesmo. Uma 

vez que a potência dissipada num semicondutor corresponde ao produto destas duas grandezas, 

depreende-se que a operação nas regiões de corte e de condução plena se traduzem numa potência 

dissipada reduzida. Por outro lado, a zona linear de condução envolve valores consideráveis de tensão e 

corrente em simultâneo, pelo que a potência dissipada é bastante considerável comparativamente às 

duas regiões de operação previamente referidas. 

Contudo, de modo a poder controlar a tensão produzida por conversores fonte de tensão utilizando 

apenas os valores de tensão discretos permitidos pelo conversor, torna-se necessário modular o sinal 

que se pretende sintetizar, estabelecendo o estado que os semicondutores devem assumir de modo a 

produzir a tensão requerida. Esta modulação pode ser efetuada através da frequência ou da largura de 

pulso (duty cycle), sendo que este valor de frequência corresponderá à frequência de comutação dos 

semicondutores. Por exemplo, as técnicas de controlo de corrente não-lineares previamente 

apresentadas operam com frequência de comutação variável, ao passo que as lineares operam com 

frequência de comutação fixa. Enquanto nas primeiras não é utilizada qualquer técnica de modulação, 

nas últimas a modulação é efetuada através da variação do duty cycle mantendo constante a frequência 

de comutação. Como referido previamente, a utilização de uma técnica de modulação permite que a 

frequência de comutação utilizada no conversor seja fixa, facilitando o dimensionamento dos filtros 

passivos do mesmo. 

Assim sendo, esta secção visa abordar as principais técnicas de modulação aplicáveis a conversores de 

potência. Estas são divididas em dois grandes grupos, nomeadamente a modulação por largura de pulso 

(PWM), já referida no princípio de funcionamento do conversor CC-CC buck-boost (secção 3.3.1), e a 

modulação por vetores espaciais (space vector modulation – SVM) [1018]. 

Modulação por Largura de Pulso (PWM) 

Como referido na secção 3.3.1, uma técnica de PWM consiste na comutação repetida entre os estados 

de operação de um conversor de modo a estabelecer uma tensão ou uma corrente com valor médio 
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controlado, sendo este valor controlado para o valor desejado mantendo fixa a frequência de comutação 

dos semicondutores em operação mas variando a relação entre os tempos em que os mesmos se 

encontram ativos (tempo a on) e o período total de um ciclo de comutação (Tsw). A esta relação dá-se o 

nome de duty cycle (D), grandeza que pode tomar qualquer valor compreendido num intervalo entre 0 

(semicondutor permanentemente inativo) e 1 (semicondutor permanentemente ativo). No caso de 

conversores fonte de tensão, a tensão produzida será tanto maior quanto maior for o duty cycle, 

mantendo inalteradas as restantes condições de operação. As técnicas de PWM na sua forma mais 

básica são relativamente simples de implementar e são vastamente utilizadas quer em conversores 

CA-CC quer CC-CC. 

Uma técnica de PWM necessita de uma onda moduladora e uma onda portadora. A onda moduladora 

consiste na variável a produzir (uma tensão no caso de um conversor fonte de tensão), sendo que a onda 

portadora consiste numa onda dente de serra (tipicamente do tipo triangular) cuja frequência se traduz 

na frequência de comutação dos semicondutores de potência. A comparação entre ambas as ondas 

origina os sinais de comando a aplicar aos semicondutores de potência, sendo que, quando existem 

pares de semicondutores complementares, o sinal resultante da comparação é tipicamente aplicado ao 

semicondutor responsável por produzir uma tensão positiva e o sinal negado da comparação é aplicado 

ao semicondutor responsável por produzir uma tensão negativa. A utilização desta técnica com ondas 

moduladoras sinusoidais, vulgarmente denominada PWM sinusoidal, foi apresentada em 1964 [1019]. 

De modo a aumentar a qualidade da onda produzida, é conveniente que a frequência da onda portadora 

(fsw) seja bastante superior à frequência da onda moduladora (f), sendo que o rácio entre ambas as 

frequências é designado por índice de modulação em frequência (mf), como representado na 

equação (3.19). Quanto maior este índice, melhor será a qualidade da onda da grandeza a controlar. De 

referir que esta grandeza é filtrada de forma a reduzir as componentes de alta frequência consequentes 

da onda portadora e obter-se uma grandeza produzida maioritariamente constituída pela componente 

fundamental desejada, sendo tipicamente utilizado um filtro indutivo para se obter uma corrente 

controlada ou um filtro capacitivo para se obter uma tensão controlada. 

 
 mf = 

fsw
f

. (3.19) 

Para além do índice de modulação em frequência também existe o índice de modulação em amplitude 

(ma), já referido na secção anterior relativamente à técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat. 

Este pode ser calculado pela equação previamente apresentada na mesma secção (3.14) em função da 
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tensão produzida pelo conversor e das tensões máxima e mínima possíveis de produzir, podendo 

também ser calculado através do rácio entre as amplitudes da onda moduladora (M) e da onda portadora 

(P), como representado na equação (3.20). Ao contrário do valor de mf, que convém ser bastante 

superior a 1, o valor de ma deve situar-se entre 0 e 1 sem atingir os extremos de modo a garantir a 

operação do conversor com frequência de comutação fixa, caso contrário ocorre um fenómeno ao qual 

se chama sobremodulação, deixando de existir linearidade na modulação e originando distorção na onda 

sintetizada. 

 
 ma = 

M

P
. (3.20) 

Relativamente a conversores CA-CC, a técnica de PWM mais simples é denominada bipolar, necessitando 

apenas de uma onda moduladora e de uma onda portadora. Como tal, existe apenas uma comparação, 

pelo que é gerado apenas um sinal de comando e o respetivo sinal complementar. Em conversores 

CA-CC em meia ponte, por exemplo, esta é a única variante de PWM aplicável. A Figura 3.99 ilustra um 

exemplo de aplicação da técnica de PWM bipolar para uma onda moduladora sinusoidal, onde podem 

ser vistas a onda moduladora (m), a onda portadora (p), a tensão produzida pelo conversor (vcv) e o 

resultado da comparação (comp), encontrando-se representado um período da onda moduladora. Neste 

caso foi utilizado mf = 20, i.e., a frequência da onda portadora (e, consequentemente, de comutação) é 

20 vezes superior à frequência da onda moduladora, tratando-se de um valor reduzido de modo a 

proporcionar uma melhor perceção visual das variáveis envolvidas. Para além disso, fez-se ma = 0,8, 

significando que os valores máximo e mínimo de p são 0,9 e 0,1, respetivamente. Como tal, o duty cycle 

aplicado aos semicondutores de potência oscila entre estes mesmos valores. Dado só existir uma 

comparação, as formas de onda de comp e de vcv são iguais, i.e., o conversor produz a tensão VMAX 

quando comp = 1 (quando m > p) e a tensão -VMAX quando comp = 0 (quando m < p), sendo o sinal 

comp aplicado ao(s) semicondutor(es) producente(s) do nível de tensão VMAX e o sinal negado de comp 

sendo aplicado ao(s) semicondutor(es) complementar(es). De referir que neste exemplo foi utilizada uma 

onda triangular para a onda portadora, mas qualquer tipo de onda dente de serra produziria o mesmo 

efeito. 
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Figura 3.99 – Operação da técnica de PWM bipolar para uma onda moduladora sinusoidal. 

Apesar de ser possível aplicar a técnica de PWM bipolar ao vastamente utilizado conversor CA-CC em 

ponte completa, esta não tira o máximo proveito desta topologia de conversor de potência, uma vez que 

esta é capaz de produzir um terceiro nível de tensão (zero), como analisado na secção 3.2.2. De maneira 

a produzir o terceiro nível de tensão, a abordagem mais utilizada é denominada PWM unipolar. Ao 

contrário da técnica de PWM bipolar, são utilizadas duas ondas moduladoras em vez de apenas uma, 

sendo que a segunda onda moduladora corresponde à inversão da primeira. Desta forma, são efetuadas 

duas comparações, sendo a saída de cada comparação e o respetivo sinal negado aplicado a cada par 

complementar de semicondutores de potência. A Figura 3.100 ilustra um exemplo de aplicação da 

técnica de PWM unipolar para uma onda moduladora sinusoidal, onde podem ser vistas a onda 

moduladora positiva (m1), a onda moduladora invertida (m2), a onda portadora (p), a tensão produzida 

pelo conversor (vcv) e o resultado das comparações (comp1 e comp2), sendo compx obtido através da 

comparação entre mx e p. Na figura encontra-se representado um período da onda moduladora, sendo 

utilizado mf = 20 e ma = 0,8, tal como no exemplo anterior. Constata-se que a tensão produzida vcv 

apresenta três níveis, tomando os valores VMAX e 0 quando m1 > m2 (por outras palavras, quando 

m1 > 0,5) e tomando os valores -VMAX e 0 quando m1 < m2 (por outras palavras, quando m1 < 0,5). 

 
Figura 3.100 – Operação da técnica de PWM unipolar para uma onda moduladora sinusoidal. 
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Para além da produção de um terceiro nível de tensão, a utilização da técnica de PWM unipolar 

proporciona a produção de uma tensão com o dobro da frequência de comutação dos semicondutores, 

como se pode verificar na figura. Tal acontece devido à utilização de uma onda portadora do tipo 

triangular. Na Figura 3.101 encontra-se representado um pormenor da figura anterior em torno do ângulo 

de fase π/2, ou seja, em torno do valor máximo de m1 (0,9) para dois casos distintos, nomeadamente 

utilizado uma onda dente de serra (Figura 3.101(a)) ou uma onda triangular (Figura 3.101(b)) para a 

onda portadora, ambas com a mesma frequência, estando representados dois períodos de comutação 

em cada caso. Como se pode constatar, caso se utilizasse uma onda dente de serra para a onda 

portadora, o terceiro nível de tensão seria também produzido, mas deixaria de existir o efeito duplicativo 

na frequência da tensão produzida. A vantagem de utilizar uma onda triangular para a onda portadora 

reside no facto de esta fazer com que os pulsos fiquem alinhados ao centro em vez de alinhados à 

esquerda (ou à direita, caso se utilizasse uma onda dente de serra descendente), proporcionando a 

duplicação da frequência da tensão produzida pelo conversor com a técnica de PWM unipolar. Para além 

disso, em conversores de potência no geral, a utilização de pulsos simétricos proporciona melhores 

resultados em termos de distorção harmónica. Como tal, é mais comum a utilização de ondas portadoras 

do tipo triangular em aplicações de eletrónica de potência. 

  
(a) (b) 

Figura 3.101 – Operação da técnica de PWM unipolar para uma onda portadora do tipo: (a) Dente de serra; (b) Triangular. 

De referir que a produção de três níveis de tensão em conversores CA-CC em ponte completa também 

é possível aplicando uma técnica de PWM bipolar a apenas um dos braços do conversor e mantendo o 

outro braço a trocar de estado à frequência fundamental da tensão produzida, reduzindo a potência 

dissipada nos semicondutores. No entanto, perde-se o efeito multiplicativo na frequência da tensão 

produzida. 

No caso de conversores de potência capazes de produzir mais do que três níveis de tensão, i.e., 

topologias multinível, é necessário gerar um número mais elevado de comparações para gerar os sinais 
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de comando para os vários semicondutores de potência que constituem estas topologias. Para tal, a 

abordagem mais simples consiste em aumentar o número de ondas portadoras, podendo estas ser 

distribuídas na vertical ou na horizontal. Na Figura 3.102 encontra-se representado um exemplo de 

aplicação da técnica de PWM multinível com distribuição vertical de ondas portadoras para uma onda 

moduladora sinusoidal, sendo mantidos os valores mf = 20 e ma = 0,8. Na figura podem ver-se a onda 

moduladora (mf), quatro ondas portadoras (p1 - p4), a tensão produzida pelo conversor (vcv) e o 

resultado das quatro comparações (comp1 - comp4) durante um período da onda moduladora, sendo 

compx obtido através da comparação entre m e px. Em relação aos exemplos previamente apresentados, 

a amplitude de cada onda portadora é quatro vezes menor, cada uma tendo valores médios distintos de 

forma a garantir uma distribuição vertical. Uma vez que a onda moduladora possui uma amplitude 

superior à das ondas portadoras, ocorre sobremodulação durante grande parte do tempo em cada uma 

das comparações, como se pode visualizar pela falta de comutações nas variáveis comp1 - comp4 em 

certos momentos. Este fenómeno permite a produção de cinco níveis de tensão, como se pode visualizar 

na forma de onda de vcv. De referir que, para ma < 0,5, as comparações com as ondas portadoras p1 e 

p4 não sofreriam alterações de estado, pelo que a tensão produzida apenas conteria três níveis em vez 

de cinco. Apesar de não haver efeito multiplicativo na frequência desta tensão, este tipo de distribuição 

de ondas portadoras permite reduzir o número de comutações dos semicondutores de potência, 

reduzindo a potência dissipada nos mesmos. Contudo, uma desvantagem deste tipo de distribuição de 

ondas portadoras é o desequilíbrio provocado a nível de potência, sendo tipicamente aplicado em 

conversores que não podem ser operados com outro tipo de distribuição, como é o caso de conversores 

CA-CC bidirecionais NPC em meia-ponte. 

 
Figura 3.102 – Operação da técnica de PWM multinível com distribuição vertical de ondas portadoras para uma onda 

moduladora sinusoidal. 
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Deve ser referido que a distribuição vertical de ondas portadoras pode ser efetuada de três formas 

diferentes, nomeadamente mantendo-as com a mesma fase (vulgarmente designado na literatura como 

phase disposition), colocar a metade inferior das ondas portadoras em oposição de fase com a metade 

superior (phase opposition disposition) ou colocar ondas portadoras consecutivas em oposição de fase 

(alternative phase opposition disposition) [1020], [1021], sendo esta última a que se encontra aplicada 

no exemplo acima. Tanto esta abordagem como a phase opposition disposition proporcionam uma 

tensão produzida com simetria de meio ciclo, sendo mais convenientemente aplicadas a conversores 

CA-CC monofásicos. Contudo, para conversores CA-CC trifásicos, a abordagem phase disposition é mais 

vantajosa em termos de cancelamento de harmónicos resultantes da frequência de comutação [1022], 

[1023]. 

Por outro lado, numa distribuição horizontal de ondas portadoras, estas possuem a mesma amplitude e 

valor médio do que as utilizadas nas técnicas de PWM producentes de dois ou três níveis de tensão, 

tendo, no entanto, diferentes valores de ângulo de fase inicial de forma a criar uma distribuição horizontal 

entre as mesmas. A Figura 3.103 ilustra um exemplo de aplicação da técnica de PWM multinível com 

distribuição horizontal de ondas portadoras para uma onda moduladora sinusoidal, sendo mantidos os 

valores mf = 20 e ma = 0,8. Na figura podem ver-se a onda moduladora (mf), quatro ondas portadoras 

(p1 - p4), a tensão produzida pelo conversor (vcv) e o resultado das quatro comparações (comp1 - comp4) 

durante um período da onda moduladora, sendo compx obtido através da comparação entre m e px. 

Tratando-se de quatro ondas portadoras, o desfasamento entre ondas consecutivas é de um quarto de 

período. Neste caso, a amplitude da onda moduladora é inferior à amplitude das ondas portadoras, pelo 

que todas as comparações possuem frequência de comutação fixa. Apesar de não reduzir o número de 

comutações dos semicondutores de potência, este tipo de distribuição de ondas portadoras proporciona 

a multiplicação da frequência da tensão produzida por um fator igual ao número de ondas portadoras, 

neste caso quatro. Tal como se sucede na distribuição vertical de ondas portadoras, para ma < 0,5, a 

tensão produzida apenas conteria três níveis em vez de cinco, uma vez que a onda moduladora nunca 

seria maior do que duas ondas portadoras consecutivas em simultâneo, continuando a manter-se, 

contudo, o efeito multiplicativo na frequência devido ao facto de haver sempre trocas de estado nas 

comparações. Para além disso, ao contrário do que se verifica nos tipos de distribuição vertical, 

garante-se um equilíbrio de potência no conversor, pelo que este tipo de distribuição de ondas portadoras 

é utilizado em topologias de conversores CA-CC bidirecionais como flying capacitor e ponte completa em 

cascata com configuração simétrica. Para além de conversores CA-CC, a distribuição horizontal de ondas 

portadoras é também utilizada em conversores CC-CC buck-boost interleaved e multinível que, como 
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analisado nas secções 3.3.2 e 3.3.7, respetivamente, são capazes de produzir na sua saída uma corrente 

(interleaved) e uma tensão (multinível) com uma frequência multiplicada em relação à frequência de 

comutação. 

 
Figura 3.103 – Operação da técnica de PWM multinível com distribuição horizontal de ondas portadoras para uma onda 

moduladora sinusoidal. 

Alternativamente, em vez de se aumentar o número de ondas portadoras também é possível aumentar 

o número de ondas moduladoras. Por exemplo, a distribuição vertical de ondas portadoras apresentada 

na Figura 3.102 pode ser substituída pela utilização de ondas moduladoras modificadas, tal como se 

pode visualizar na Figura 3.104(a). Neste caso são utilizadas quatro ondas moduladoras e apenas uma 

onda portadora, sendo que cada onda moduladora mx substitui uma onda portadora px da Figura 3.102. 

Por outro lado, quando aplicado a um conversor CA-CC em ponte completa em cascata de duas células 

com configuração simétrica, o mesmo resultado da Figura 3.103 poderia ser obtido se se acrescentasse 

uma onda moduladora invertida, similarmente à técnica de PWM unipolar, utilizando apenas duas ondas 

portadoras, a primeira tendo fase inicial nula e a segunda tendo fase inicial de um quarto de ciclo, como 

representado na Figura 3.104(b). Duas ondas moduladoras e duas ondas portadoras originam quatro 

combinações, sendo cada uma aplicada a um par complementar de semicondutores de potência. 
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Figura 3.104 – Operação da técnica de PWM multinível com múltiplas ondas moduladoras:  

(a) Quatro ondas moduladoras e uma onda portadora; (b) Duas ondas moduladoras e duas ondas portadoras. 
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Para além das distribuições vertical e horizontal de ondas portadoras e da utilização de ondas 

moduladoras modificadas, na literatura é possível encontrar abordagens mais complexas que envolvem 

a manipulação de ondas portadoras, tais como a sua permutação [1024], reconstrução [1025] ou a 

combinação de ambas [1026], a adição de uma componente oscilante com o dobro da frequência da 

rede elétrica [1027], a variação do desfasamento entre ondas portadoras com distribuição horizontal 

[1028], a variação da fase de ondas portadoras com distribuição vertical [1029], a utilização de ondas 

portadoras do tipo dente de serra com troca periódica do declive [1030], a sobreposição de ondas 

portadoras [1031], a utilização de ondas portadoras modificadas baseadas em ondas triangulares e em 

rampa [1032], a variação da frequência da onda portadora dentro de um período da onda moduladora 

[1033] e a utilização de ondas portadoras de diferentes frequências [1034]. Estas técnicas têm como 

objetivos permitir a operação de conversores CA-CC multinível em equilíbrio em termos de potência 

mesmo em condições de desequilíbrio nas tensões de alimentação e aumentar a qualidade das tensões 

produzidas através da redução de determinados harmónicos de baixa ordem. 

Em termos de tensão produzida através de técnicas de PWM, como se pode constatar através das 

equações (3.14) e (3.20) relativas ao índice de modulação em amplitude, a tensão máxima produzida 

por um conversor CA-CC tem uma amplitude teórica de VMAX, i.e., para ma = 1. No entanto, é possível 

produzir tensões mais elevadas se à componente fundamental da onda moduladora se acrescentar o 

seu terceiro harmónico. Esta abordagem é especialmente vantajosa em sistemas trifásicos a três fios, 

uma vez que o harmónico de ordem três é um harmónico de sequência zero, i.e., soma-se no neutro, 

que é inexistente nos sistemas trifásicos a três fios. A Figura 3.105 ilustra a decomposição de uma onda 

moduladora m nas duas frequências que a constituem, nomeadamente a fundamental (m1f) e o terceiro 

harmónico (m3f). Como se pode verificar, a componente fundamental excede os valores teóricos máximo 

(1) e mínimo (0), i.e., ocorre sobremodulação; contudo, a onda que é efetivamente utilizada na 

modulação (m) não excede estes valores, garantindo uma frequência de comutação fixa. Tal acontece 

adicionando um terceiro harmónico com um sexto da amplitude da componente fundamental [1035]. 

 
Figura 3.105 – Onda moduladora (m) decomposta nas suas componentes fundamental (m1f) e terceiro harmónico (m3f) 

resultante da técnica de PWM com injeção de terceiro harmónico. 
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Num conversor CA-CC trifásico a três fios e três braços com uma tensão no barramento CC igual a VMAX, 

capaz de produzir apenas tensões compostas, a amplitude da tensão composta produzida pelo conversor 

(VFF) pode ser calculada em função do índice de modulação em amplitude (ma) por: 

 
 VFF = 

√3

2
maVMAX. (3.21) 

Como tal, o valor máximo teórico da amplitude da tensão composta produzida pelo conversor (VFFMAX) 

é atingido para ma = 1, sendo dado por: 

 
 VFFMAX = 

√3

2
VMAX, (3.22) 

ou seja, cerca de 86,6% da tensão total disponível no barramento CC. A adição de um terceiro harmónico 

com um sexto da amplitude da componente fundamental faz com que os valores máximos da 

componente total (M) e da fundamental (M1f) se relacionem da seguinte forma: 

  M1f = 
2

√3
M, (3.23) 

ou seja, a componente fundamental possui um valor máximo cerca de 1,1547 vezes maior do que a 

componente total. Isto significa que o índice de modulação em amplitude pode tomar um valor de 

1,1547, pelo que com injeção de terceiro harmónico é possível produzir tensões de amplitude cerca de 

15,47% superior. Desta forma, é possível produzir tensões compostas de amplitude VMAX, ou seja, 

utilizando a totalidade da tensão disponível no barramento CC para o caso do conversor referido. A 

Figura 3.106 ilustra uma comparação entre as tensões compostas produzidas por um conversor CA-CC 

bidirecional trifásico a três fios e três braços (vab, vbc, vca) sem (Figura 3.106(a)) e com (Figura 3.106(b)) 

injeção de terceiro harmónico, sendo que as ondas moduladoras (ma, mb, mc) tomam os valores máximo 

de 1 e mínimo de 0 em ambos os casos. Como se pode constatar, as tensões produzidas apenas atingem 

a amplitude VMAX quando existe injeção de terceiro harmónico, não existindo qualquer distorção nas 

mesmas. Convém ressalvar que o terceiro harmónico não é visível nas tensões produzidas por ser de 

sequência zero, sendo comum às três fases, e devido à inexistência de um quarto fio, pelo que, em 

sistemas trifásicos a quatro fios, o terceiro harmónico apareceria no neutro com uma amplitude três 

vezes superior, i.e., com metade da amplitude das tensões compostas produzidas. 
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(a) (b) 

Figura 3.106 – Operação da técnica de PWM para conversores CA-CC trifásicos a três fios e três braços:  

(a) Sem injeção de terceiro harmónico; (b) Com injeção de terceiro harmónico. 

Modulação por Vetores Espaciais (SVM) 

As tensões produzidas por um conversor de potência CA-CC bidirecional podem ser representadas 

vetorialmente consoante os estados de operação do conversor. Esta representação foi inicialmente 

apresentada em 1969 como método de análise das tensões produzidas por conversores CA-CC 

bidirecionais trifásicos [1036], mas foi apenas em 1982 que se registou a aplicação prática da técnica 

de modulação que é atualmente designada por modulação por vetores espaciais (SVM) [1037], [1038]. 

A técnica de SVM faz uso da transformada de Clarke de forma a representar vetorialmente as tensões 

que podem ser produzidas pelo conversor. Uma vez que esta técnica de modulação é especialmente 

utilizada em conversores CA-CC bidirecionais trifásicos, na Figura 3.107 encontra-se representado o 

diagrama de vetores espaciais no sistema de coordenadas αβ, onde também são visíveis os eixos abc, 

para as tensões produzidas por um conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços, cujos 

estados de operação foram previamente esquematizados nesta tese (Tabela 3.14 na secção 3.2.7). O 

sistema de eixos representado na figura assenta num princípio semelhante à representação dos 

enrolamentos do estator de uma máquina elétrica CA trifásica, ou seja, cada eixo representa a direção 

onde as grandezas de tensão ou corrente associadas a esse eixo são mais elevadas, pelo que o zero da 

fase a (e da componente α) não coincide com o próprio eixo, mas sim com a parte negativa do eixo β 

(3π/2 ou -90º do referencial). Como visto na secção previamente referida, este conversor apresenta oito 

estados de funcionamento, apresentando por isso oito vetores (V0 - V7). De entre estes vetores, dois 

deles são nulos, i.e., produzem tensões nulas, sendo por isso representados na origem do referencial 

(V0 e V7). Como tal, os seis vetores não-nulos (V1 - V6) formam um hexágono, pelo que cada área 

delimitada por dois vetores adjacentes tem a designação de setor, existindo seis setores para o caso em 

questão (I - VI). Os vetores das tensões produzidas em função dos estados de operação do conversor 

encontram-se representados na Tabela 3.29. 

1
0

VMAX

-VMAX
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Figura 3.107 – Diagrama de vetores espaciais no sistema de coordenadas αβ para as tensões produzidas por um conversor 

CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços. 

Tabela 3.29 – Vetores das tensões produzidas em função dos estados de operação do conversor CA-CC bidirecional trifásico 

a três fios e três braços. 

Vetor S1 S3 S5 vab vbc vca 

V0 0 0 0 0 0 0 

V1 1 0 0 +vdc 0 -vdc 

V2 1 1 0 0 +vdc -vdc 

V3 0 1 0 -vdc +vdc 0 

V4 0 1 1 -vdc 0 +vdc 

V5 0 0 1 0 -vdc +vdc 

V6 1 0 1 +vdc -vdc 0 

V7 1 1 1 0 0 0 

 

O princípio da técnica de SVM consiste em alternar a produção de dois vetores de tensão adjacentes 

conforme o setor onde se encontra o vetor da tensão a ser produzida. Como tal, é necessário determinar 

o setor onde se encontra situado o vetor da tensão a ser produzida pelo conversor. Este, designado por 

S, pode ser determinado através da seguinte expressão: 

 
 S = teto (

θ

π/3
) ,   para θ = [0, 2π], (3.24) 

onde o operador teto() representa o resultado da divisão arredondado à unidade por excesso, sendo que 

o ângulo θ do vetor da tensão produzida pode ser obtido por intermédio das tensões vα e vβ e da função 

arctan, como apresentado na equação (3.5) relativamente às técnicas de sincronização por filtragem 

(secção 3.5.1). Se se pretender evitar o uso do operador teto(), no seu lugar pode ser utilizada a divisão 
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α a
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c
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inteira e somar um ao resultado obtido. No caso de se pretender evitar a operação da função 

trigonométrica arctan para determinar o valor de θ, uma outra abordagem passa por utilizar lógica 

condicional e operações matemáticas básicas recorrendo às tensões vα e vβ. Inicialmente são 

consideradas três variáveis booleanas auxiliares (a, b, c), sendo definidas através das seguintes 

condições: 

 

{

Se vβ > 0,        

Se vα√3 > vβ, 

Se -vα√3 > vβ,

 

então    a = 1,     se não     a = 0 

(3.25) então    b = 1,     se não     b = 0 

então    c = 1,     se não     c = 0 

Para uma melhor compreensão, na Figura 3.108 pode ver-se as fronteiras das três condições acima, 

com a área sombreada a azul a representar a condição verdadeira (1) para cada caso. 

   
(a) (b) (c) 

Figura 3.108 – Determinação alternativa do setor da técnica de SVM para um conversor CA-CC bidirecional trifásico a três 

fios e três braços para a variável booleana auxiliar: (a) a; (b) b; (c) c. 

Cada uma das variáveis booleanas é seguidamente aplicada à seguinte expressão: 

  N = a + 2b + 4c, (3.26) 

pelo que o setor correspondente pode ser determinado por associação com o valor de N através da 

Tabela 3.30. 

Tabela 3.30 – Associação entre a variável N e o setor correspondente da técnica de SVM para um conversor CA-CC 

bidirecional trifásico a três fios e três braços. 

N 1 2 3 4 5 6 

Setor II VI I IV III V 

 

Uma vez determinado o setor, passam a ser conhecidos os dois vetores adjacentes da tensão a ser 

produzida pelo conversor. Selecionando o setor I como exemplo, os dois vetores adjacentes em questão 
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são os vetores V1 e V2. No entanto, torna-se necessário calcular a fração de tempo em que cada um dos 

vetores necessita de estar ativo de modo a produzir o vetor de tensão desejado. Na Figura 3.109 é 

possível visualizar os vetores V1 e V2 que delimitam o setor I, bem como o vetor da tensão a ser 

produzida num dado instante (VSV) para um determinado ângulo θ. 

 
Figura 3.109 – Diagrama de vetores espaciais no sistema de coordenadas αβ para o setor I da técnica de SVM para um 

conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços. 

O objetivo é produzir o vetor VSV recorrendo aos vetores V1 e V2, pelo que é necessário determinar os 

tempos t1 e t2 relativos à duração da aplicação de cada um dos vetores. Caso a soma destes tempos 

seja inferior ao período de comutação utilizado para a modulação (Tsw), pode perfazer-se o tempo total 

recorrendo à aplicação de um vetor nulo (V0 ou V7) durante um tempo t0. Como tal, o vetor da tensão 

produzida VSV é dado por: 

 
 VSV = 

t1V1 + t2V2 + t0 (V0
 ||V7)

Tsw
, (3.27) 

sendo t0 dado por: 

  t0 = Tsw - t1 - t2. (3.28) 

O cálculo dos tempos t1 e t2 pode ser efetuado recorrendo a expressões trigonométricas, nomeadamente 

através de: 

 

 

{
 

 t1 = 
2ma

√3
sin(π/3 - θ)Tsw

t2 = 
2ma

√3
sin(θ)Tsw          

 (3.29) 

onde ma representa o índice de modulação em amplitude da tensão VSV, ou, por outras palavras, o 

comprimento normalizado do vetor VSV. De referir que estas expressões apenas são válidas para o setor 

I, ou seja, para valores de θ compreendidos entre 0 e π/3. Assim sendo, no caso de o setor ser diferente 

β 
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t1
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de I, deve subtrair-se π/3 ao ângulo θ o número de vezes que for necessário de forma a obter-se um 

ângulo inferior a π/3. Alternativamente, de modo a evitar-se a utilização de funções trigonométricas, os 

tempos t1 e t2 podem ser calculados recorrendo às tensões vα e vβ, sendo definidas três variáveis 

auxiliares (x, y, z) calculadas da seguinte forma: 

 

 

{
 
 

 
 x = √3vβTsw                  

y = 
(√3vβ + 3vα)

2
Tsw

z = 
(√3vβ - 3vα)

2
Tsw  

 (3.30) 

Dependendo do setor, os tempos t1 e t2 podem assumir os valores de duas destas variáveis. A 

Tabela 3.31 indica a correspondência referida entre os tempos e as variáveis para cada setor. 

Tabela 3.31 – Associação entre as variáveis x, y, z e os tempos t1 e t2 em função do setor correspondente da técnica de 

SVM para um conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços. 

Setor I II III IV V VI 

t1 -z z x -x -y y 

t2 x y -y z -z -x 

 

De forma a evitar que a soma dos tempos t1 e t2 assuma valores superiores ao período de comutação 

Tsw, se tal se verificar deve ser efetuado o seguinte ajuste: 

 

 

{
 

 t1 = 
t1

t1 + t2
Tsw

t2 = 
t2

t1 + t2
Tsw

 (3.31) 

Sendo conhecidos os tempos de aplicação de cada vetor adjacente, é necessário calcular os tempos de 

comutação a aplicar a cada fase do conversor. Assim sendo, através dos tempos t1 e t2 podem ser 

definidos três tempos (ta, tb, tc) da seguinte forma: 

 

 

{
 
 

 
 ta = t1 + t2 +

t0
2

tb = t2 +
t0
2
        

tc = 
t0
2
                

 (3.32) 

Dependendo do setor, torna-se necessário associar os tempos ta, tb, tc a cada uma das fases do 

conversor. Na Tabela 3.32 encontra-se representada a referida associação, onde mx representa o índice 
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de modulação aplicado à fase x, cuja multiplicação pelo período de comutação Tsw resulta no tempo 

ativo do semicondutor superior referente a essa mesma fase. 

Tabela 3.32 – Associação entre os tempos ta, tb, tc e o tempo ativo de cada fase x (mx Tsw) em função do setor 

correspondente da técnica de SVM para um conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços. 

Setor I II III IV V VI 

ma Tsw ta tb tc tc tb ta 

mb Tsw tb ta ta tb tc tc 

mc Tsw tc tc tb ta ta tb 

 

Na Figura 3.110 pode ser visto um exemplo dos tempos de comutação aplicados ao semicondutor 

superior de cada braço do conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços, sendo os 

semicondutores S1, S3 e S5 referentes às fases a, b e c, respetivamente. O instante em questão é 

referente ao setor I, onde o tempo ativo mais curto é aplicado à fase c (t0/2), tendo a fase b um tempo 

ativo de t2 + t0/2 e a fase a possuindo o tempo ativo mais longo, nomeadamente t1 + t2 + t0/2 ou, de 

forma alternativa, Tsw - t0/2, o tempo ativo complementar da fase c. Como se pode constatar, o vetor de 

tensão V1, que é obtido com {S1, S3, S5} = {1, 0, 0}, é aplicado durante dois intervalos de tempo t1/2, 

ou seja, durante um tempo total de t1. Por outro lado, o vetor de tensão V2, que é obtido com  

{S1, S3, S5} = {1, 1, 0}, é aplicado durante dois intervalos de tempo t2/2, ou seja, durante um tempo total 

de t2. Em relação aos vetores nulos, a sua aplicação é efetuada durante um intervalo de tempo t0, com 

V0 ({S1, S3, S5} = {0, 0, 0}) e V7 ({S1, S3, S5} = {1, 1, 1}) a serem aplicados durante um intervalo de 

tempo de t0/2 cada um. De referir que os pulsos se encontram alinhados ao centro de modo a conceder 

simetria aos mesmos e consequentemente um melhor desempenho em termos de distorção harmónica, 

como referido na secção relativa à técnica de PWM. De facto, de modo a aplicar os tempos ativos 

apresentados na Tabela 3.32 aos semicondutores de potência pode ser utilizado o mesmo princípio das 

técnicas de PWM, i.e., efetuar a comparação da onda moduladora com uma onda portadora triangular, 

sendo que a onda moduladora de cada fase corresponde ao tempo ativo apresentado na tabela dividido 

pelo período de comutação Tsw, resultando no índice de modulação em amplitude. 
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Figura 3.110 – Tempos de comutação resultantes da técnica de SVM aplicados às três fases de um conversor CA-CC 

bidirecional trifásico a três fios e três braços. 

Na Figura 3.111 pode ser visto um exemplo de aplicação da técnica de SVM a um conversor CA-CC 

bidirecional trifásico a três fios e três braços durante um ciclo da frequência fundamental das tensões 

produzidas (f), onde podem ser vistas as tensões compostas produzidas (vab, vbc, vca), as tensões de 

referência vα e vβ normalizadas, o setor no qual se situa o vetor da tensão produzida (S), o ângulo do 

vetor da tensão produzida (θ) e as ondas moduladoras aplicadas a cada uma das fases do conversor 

(ma, mb, mc). Como se pode constatar, o ângulo θ (calculado através das tensões vα e vβ) varia 

linearmente entre 0 e 2π, significando que a fase inicial da tensão va é de π/2 (90º) ou, do ponto de 

vista das tensões compostas, representando uma fase inicial da tensão vab de 2π/3 (120º). Em relação 

ao setor do vetor da tensão produzida, nota-se que o mesmo é incrementado ao longo do tempo, 

representando a sequência de fases positiva como sendo a, b, c, notando-se também que os seis setores 

apresentam uma duração igual entre si. No que diz respeito às ondas moduladoras, verifica-se que estas 

não são sinusoidais, apesar de tanto as tensões de referência vα e vβ como as tensões compostas 

produzidas o serem. Tal sucede devido ao facto de a técnica de SVM operar inerentemente com injeção 

de terceiro harmónico, o que permite a produção de tensões compostas com amplitude igual à tensão 

máxima disponível (VMAX, sendo igual à tensão do barramento CC no caso do conversor em questão). 

Como se pode visualizar, a amplitude das tensões vab, vbc, vca é igual a VMAX, correspondendo a um 

índice de modulação de aproximadamente 1,1547 (i.e., 2/√3), como visto anteriormente em relação à 

técnica de PWM com injeção de terceiro harmónico. 
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Figura 3.111 – Operação da técnica de SVM para um conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços. 

Na Figura 3.112 encontram-se representadas as componentes total, fundamental e de sequência zero 

de uma onda moduladora para uma das fases utilizando a técnica de PWM com injeção de terceiro 

harmónico (Figura 3.112(a)) e a técnica de SVM (Figura 3.112(b)), onde se pode verificar que a 

componente de sequência zero no primeiro caso é apenas constituída pelo terceiro harmónico, ao passo 

que no segundo consiste numa onda triangular com frequência fundamental igual à do terceiro 

harmónico [1039]. Esta componente pode ser obtida através da soma das três ondas moduladoras e 

subsequente divisão por três, sendo a componente fundamental obtida através da subtração da 

componente total com a componente de sequência zero. Em ambos os casos, o valor pico-a-pico da 

componente total das ondas moduladoras é 1, mas ambas as componentes fundamentais possuem um 

valor pico-a-pico de 1,1547, correspondendo ao índice de modulação máximo que se pode obter com 

estas técnicas de modulação sem causar distorção nas tensões produzidas. Para além desta vantagem, 

a injeção de componentes de sequência zero pode ser utilizada para equilibrar as diferentes tensões CC 

existentes e controlar a tensão no ponto neutro de conversores multinível, bem como reduzir as correntes 

circulantes em conversores conectados em paralelo [1040]–[1045]. 

  
(a) (b) 

Figura 3.112 – Componentes total, fundamental e de sequência zero de uma onda moduladora utilizando a técnica: 

(a) PWM com injeção de terceiro harmónico; (b) SVM. 
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Em termos de representação vetorial no sistema de coordenadas αβ, a forma não sinusoidal das ondas 

moduladoras deve-se ao hexágono formado pelos vetores não-nulos, pelo que o círculo contido no 

hexágono denota a trajetória percorrida pelo vetor da tensão produzida no limite da zona linear de 

modulação. A Figura 3.113 ilustra os limites de modulação das técnicas de PWM e SVM no referido 

hexágono, onde se pode constatar que a técnica de PWM é a que possui um limite mais reduzido 

(ma = 1), sendo que a sua trajetória corresponde a um círculo de raio 1,1547 (i.e., 2/√3) vezes inferior 

ao círculo descrito pela técnica de SVM (ma = 1,1547). Apesar de não se encontrar na figura, a técnica 

de PWM com injeção de terceiro harmónico possui uma trajetória coincidente com a técnica de SVM na 

zona linear de modulação. Caso se pretenda obter tensões de valor eficaz mais elevado pode operar-se 

na zona de sobremodulação, no entanto à custa de um aumento na distorção das tensões produzidas. 

Esta zona corresponde à área sombreada delimitada entre o hexágono e o círculo descrito pela técnica 

de SVM no limite da zona linear de modulação, pelo que as tensões produzidas nesta região adquirem 

uma forma de onda trapezoidal. No limite, atinge-se uma modulação de onda quadrada (vulgarmente 

designada na literatura por six step modulation para o caso de conversores trifásicos), onde cada um dos 

seis vetores é continuamente aplicado sem comutação de alta frequência (t1 = Tsw, t2 = t0 = 0), 

representando o limite do hexágono (ma = 4/π ≈ 1,27). Uma forma de onda deste tipo adquire apenas 

três valores distintos de tensão (VMAX, 0 e -VMAX), correspondendo à amplitude máxima atingível para a 

componente fundamental, mas correspondendo também, contudo, à distorção máxima [1046]–[1051]. 

 
Figura 3.113 – Limites de modulação no sistema de coordenadas αβ para as tensões produzidas por um conversor CA-CC 

bidirecional trifásico a três fios e três braços. 

Uma outra maneira de representar os vetores das tensões produzidas por um conversor CA-CC 

bidirecional trifásico consiste em adicionar um eixo ao usual sistema de coordenadas αβ, tratando-se do 
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sistema de coordenadas αβγ, abordagem inicialmente proposta em [1052]. Este eixo adicional γ denota 

as componentes de sequência zero, pelo que a sua utilização é mais comum em conversores CA-CC 

bidirecionais trifásicos a quatro fios. Com a utilização de três eixos, o diagrama de vetores espaciais 

comummente representado em duas dimensões passa a possuir três dimensões, sendo que o 

convencional hexágono se transforma num prisma hexagonal. A Figura 3.114 ilustra o diagrama de 

vetores espaciais no sistema de coordenadas αβγ para as tensões produzidas por um conversor CA-CC 

bidirecional trifásico a quatro fios e quatro braços, cujos estados de operação foram previamente 

esquematizados nesta tese (Tabela 3.16 na secção 3.2.9). Este conversor possui 16 vetores de tensão, 

dos quais 14 são não-nulos e dois são nulos. A designação utilizada para os vetores consiste no estado 

dos semicondutores S1, S3, S5, S7 apresentada na tabela, estes estando associados às fases a, b, c e 

neutro, respetivamente. Como se pode constatar, o prisma estabelecido pelos vetores possui cinco 

camadas, estando cada uma associada a um valor de vγ. Na camada central, sombreada a cinzento, 

tem-se vγ = 0, nas camadas adjacentes tem-se vγ = ±vdc/3, e nas camadas extremas tem-se 

vγ = ±2vdc/3. Para além disso, existem também os valores vγ = ±vdc, obtidos com os vetores 0001 e 

1110, vetores onde vα = vβ = 0, ou seja, vetores que se encontram alinhados com o eixo γ. Tal como se 

verifica no sistema de coordenadas bidimensional αβ, os vetores nulos (0000 e 1111) encontram-se na 

origem do referencial, sendo os únicos vetores a ocupar a camada central. Pode também verificar-se que 

nem todos os vértices do prisma estão associados a um vetor de tensão, existindo apenas três vetores 

não-nulos por cada uma das quatro camadas que não a central [1052]–[1059]. 
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Figura 3.114 – Diagrama de vetores espaciais no sistema de coordenadas αβγ para as tensões produzidas por um 

conversor CA-CC bidirecional trifásico a quatro fios e quatro braços. 

Em relação a conversores multinível, assim como na técnica de PWM é necessário aumentar o número 

de ondas moduladoras e/ou portadoras, no caso da técnica de SVM passa a existir um diagrama de 

vetores espaciais mais complexo, com um número mais elevado de vetores e com diferentes regiões no 

interior de cada setor. Em termos gerais, um conversor CA-CC bidirecional trifásico capaz de produzir n 

níveis de tensão possui n3 estados de operação, sendo o seu diagrama de vetores espaciais composto 

por seis setores, cada um contendo (n-1)2 triângulos, e um número de vetores igual a 1+6∑ in-1
i=1  

[1060]. Na Figura 3.115 encontram-se representados três exemplos de representação dos vetores 

espaciais no sistema de coordenadas αβ para conversores CA-CC bidirecionais trifásicos de dois 

(Figura 3.115(a)), três (Figura 3.115(b)) e cinco (Figura 3.115(c)) níveis de tensão, podendo ver-se que 

todos possuem seis setores, mas só o primeiro não possuindo triângulos dentro dos setores. Para além 

da expressão acima referida, o número de vetores pode ser percecionado visualmente pelo número de 

vértices dos triângulos existentes. Por exemplo, para o caso de conversores de três níveis, o número de 

estados de operação é 33 = 27, sendo cada setor composto por quatro triângulos e existindo um total de 

19 vetores. Aumentando o número de níveis de tensão de três para cinco, o número de estados de 

operação ascende a 53 = 125, sendo cada setor composto por 16 triângulos e existindo um total de 61 

vetores. Como se pode constatar, um pequeno incremento no número de níveis de tensão leva a um 

aumento considerável no número de triângulos e de vetores, pelo que o custo computacional da técnica 
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de SVM para conversores multinível tende a ser elevada, principalmente se se utilizarem funções 

trigonométricas. Neste sentido, na literatura podem ser encontradas abordagens com o intuito de atenuar 

esta desvantagem [1061]–[1065]. Para além disso, a técnica de SVM para conversores multinível 

também pode ser aplicada com a componente γ, dando origem a um diagrama de vetores espaciais 

tridimensional, como previamente referido [1066]–[1069]. Na literatura também pode ser encontrada a 

aplicação de um sistema de coordenadas triangular tridimensional para a técnica de SVM para 

conversores multinível [1070]. 

   
(a) (b) (c) 

Figura 3.115 – Diagrama de vetores espaciais no sistema de coordenadas αβ para as tensões produzidas por um conversor 

CA-CC bidirecional trifásico capaz de produzir um número de níveis de tensão igual: (a) Dois; (b) Três; (c) Cinco. 

 Conclusão 

Este capítulo apresenta um estudo sobre os principais constituintes dos sistemas de eletrónica de 

potência utilizados em VEs, desde topologias de conversores CA-CC e CC-CC bidirecionais a algoritmos 

de controlo utilizados nos sistemas de carregamento de baterias. Em relação às topologias de 

conversores CA-CC e CC-CC, apenas são abordadas topologias bidirecionais de modo a permitir um fluxo 

bidirecional de energia para o sistema proposto, quer no modo de tração do VE quer nos modos de 

interface com redes elétricas CA monofásicas, CA trifásicas e CC. 

Inicialmente são estudadas topologias de conversores CA-CC bidirecionais monofásicos, desde a 

topologia mais simples em termos de hardware (a topologia em meia ponte) a topologias mais complexas, 

nomeadamente as multinível, onde são abordadas as topologias clássicas como a NPC e flying capacitor 

(tanto para versões em meia ponte como em ponte completa, e também versões assimétricas para os 

dois casos) e a topologia em ponte completa em cascata (tendo as versões simétrica e assimétrica). Em 

relação aos conversores CA-CC bidirecionais monofásicos, a topologia em ponte completa proporciona 

um bom rácio performance/custo de implementação, uma vez que possui apenas quatro 

semicondutores totalmente controlados, é capaz de produzir três níveis de tensão e também de duplicar 
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a frequência da tensão produzida em relação à frequência de comutação. Comparativamente com a 

topologia NPC em meia ponte de três níveis, esta possui o mesmo número de semicondutores totalmente 

controlados mas possui ainda dois díodos adicionais, sendo capaz de produzir o mesmo número de 

níveis de tensão mas não utilizando a totalidade da tensão no barramento CC por se tratar de uma 

topologia em meia ponte. Para a mesma tensão CA produzida, os semicondutores de potência devem 

suportar a mesma tensão do que a topologia em ponte completa, apesar de o barramento CC da 

topologia NPC necessitar de ter o dobro da tensão. Outra desvantagem desta topologia em relação à 

topologia em ponte completa é o facto de não duplicar a frequência da tensão produzida em relação à 

frequência de comutação. Esta duplicação pode também ser alcançada com uma topologia flying 

capacitor, no entanto necessitando de um controlo adicional para regular a tensão do condensador 

flutuante. 

Relativamente a topologias de conversores CA-CC bidirecionais trifásicos, são abordadas topologias a 

três e quatro fios. Em relação a topologias a três fios, são analisadas topologias com dois e três braços, 

sendo que a primeira é vantajosa em termos de complexidade de hardware, i.e., trata-se de uma topologia 

trifásica com apenas quatro semicondutores de potência, o mesmo número que uma topologia 

monofásica em ponte completa. No entanto, uma grande desvantagem desta topologia reside no facto 

de cada um dos semicondutores necessitar de suportar uma tensão no mínimo duas vezes superior ao 

valor máximo instantâneo da tensão composta CA produzida, um valor quase cinco vezes superior ao 

valor eficaz da tensão simples correspondente. Este valor passa para metade com a simples inclusão de 

um terceiro braço, sendo que a topologia a três fios e três braços representa um bom compromisso em 

termos de performance e custo de implementação, sendo também uma das principais topologias 

utilizadas em sistemas de tração. Para além destas, são também abordadas topologias a quatro fios e 

topologias multinível, estando inseridas na última categoria as topologias análogas às monofásicas (NPC, 

flying capacitor e ponte completa em cascata). 

Após serem estudadas topologias de conversores CA-CC bidirecionais monofásicos e trifásicos, são 

apresentadas topologias de conversores CC-CC bidirecionais, sendo maioritariamente apresentadas 

topologias não-isoladas devido ao facto de a diferença entre os níveis de tensão no sistema proposto 

nesta tese (baterias de tração de VEs e a rede elétrica) não ser significativa. A topologia mais simples 

apresentada consiste na buck-boost, contendo apenas dois semicondutores totalmente controlados e 

possibilitando a operação em apenas dois quadrantes, i.e., funcionando como buck num dos sentidos e 

como boost no sentido oposto. São também apresentadas topologias que permitem operação em quatro 
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quadrantes, i.e., capazes de operar como buck ou como boost independentemente do sentido desejado 

para a corrente. Estas topologias podem ser construídas a partir de dois conversores CC-CC bidirecionais 

buck-boost conectados entre si, podendo esta conexão ser efetuada pelo lado de menor tensão (topologia 

em cascata) ou pelo lado de maior tensão (topologia split-pi). Para aplicações que operam com correntes 

elevadas, uma abordagem interessante é a configuração interleaved, permitindo dividir a corrente por 

um número predeterminado de braços de semicondutores de potência e de bobinas, bem como 

multiplicar por esse mesmo número a frequência da corrente total produzida. Para além disso, o ripple 

na corrente total é sempre menor do que o ripple das correntes individuais dos braços de 

semicondutores, pelo que esta configuração é vantajosa quando se pretende utilizar bobinas com 

reduzido tamanho físico, uma vez que este é tanto maior quanto maiores forem os valores de corrente e 

de indutância. A configuração interleaved é comummente aplicada na topologia buck-boost, mas pode 

igualmente ser aplicada às topologias de quatro quadrantes em cascata e split-pi. Para além das 

configurações interleaved, são também estudadas topologias multinível, que permitem igualmente 

multiplicar a frequência da corrente produzida em relação à frequência de comutação, desta feita 

dividindo a tensão aplicada aos semicondutores de potência e não a corrente. Em relação a topologias 

isoladas, são estudadas as topologias em meia ponte (dual half-bridge) e em ponte completa (dual active 

bridge), sendo obtidas por intermédio de conversores CA-CC monofásicos com os mesmos nomes 

conectados pelos lados CA através de um transformador de alta frequência. 

Depois de estudadas as topologias de conversores CA-CC e CC-CC, são apresentados sistemas 

integrados para tração e carregamento de baterias de VEs que têm vindo a ser propostos na literatura e 

patenteados ao longo dos anos, sendo o tema desta tese a proposta de um sistema deste tipo que 

permita interface com três tipos de rede elétrica (CA monofásica, CA trifásica e CC). Os sistemas 

integrados abordados neste capítulo englobam operação unidirecional e bidirecional em termos de 

interface com a rede elétrica, com ou sem isolamento galvânico entre a rede elétrica e as baterias do VE, 

utilizando ou não os enrolamentos do estator da máquina elétrica como bobinas de acoplamento à rede 

elétrica ou como bobinas de um conversor CC-CC, utilizando uma ou várias máquinas elétricas ou 

máquinas elétricas com mais do que um conjunto de enrolamentos no estator, utilizando um ou dois 

conversores de potência para tração, utilizando máquinas elétricas com três ou mais fases e também 

utilizando qualquer tipo de máquina elétrica ou tipos específicos destas. Para além disso, os sistemas 

abordados englobam interface com redes elétricas CA monofásicas, CA trifásicas, CC e também 

combinações de duas delas, no entanto não existindo nenhum sistema capaz de efetuar interface com 

os três tipos de rede elétrica, tal como é proposto nesta tese. 
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O capítulo finaliza com a apresentação dos principais algoritmos de controlo a aplicar a sistemas de 

carregamento de baterias de VEs, nomeadamente algoritmos que necessitam de ser aplicados a 

conversores de potência responsáveis por efetuar a interface com redes elétricas. No caso de redes 

elétricas CA, quer monofásicas quer trifásicas, é necessário utilizar uma técnica de sincronização de 

modo a ser possível controlar o fluxo de potência, bem como operar com fator de potência unitário e 

com correntes sinusoidais independentemente da distorção harmónica comummente existente nas 

tensões das redes elétricas CA. De entre estas técnicas foram abordadas técnicas de sincronização por 

filtragem, por transformada de Fourier, FLLs e PLLs, aplicáveis tanto a redes elétricas CA monofásicas 

como a redes elétricas CA trifásicas, sendo que algumas técnicas fornecem informação exclusivamente 

sobre a fase e outras também sobre a amplitude. Para além disso, determinados algoritmos de PLL são 

também capazes de detetar a frequência dos sinais de entrada, como é o caso dos algoritmos de PLL 

baseados nas transformadas de Clarke e de Park. Para além de algoritmos de sincronização, são também 

abordadas técnicas de controlo de corrente, responsáveis por garantir a correta sintetização das 

correntes desejadas num sistema de carregamento de baterias de VEs, tanto do lado da rede elétrica 

(pelo conversor CA-CC) como pelo lado das baterias (pelo conversor CC-CC). Neste âmbito são abordadas 

técnicas não-lineares, i.e., caso não separem o controlo da modulação, como é o caso das técnicas de 

controlo de corrente por amostragem periódica e por histerese, e técnicas lineares, i.e., caso utilizem um 

modulador, como é o caso das técnicas de controlo de corrente PI e preditivo deadbeat. Por fim, são 

abordadas técnicas de modulação aplicáveis aos semicondutores que constituem os conversores de 

potência de modo a produzir as tensões desejadas (para conversores fonte de tensão), sendo estas 

divididas em dois grandes grupos, nomeadamente a técnica de PWM e a técnica de SVM. Enquanto a 

primeira atua diretamente sobre o estado de um ou de um par complementar de semicondutores de 

potência, a segunda aborda o conversor de potência como um todo, calculando o vetor da tensão 

produzida pelo mesmo no espaço vetorial. A técnica de SVM opera inerentemente com injeção de terceiro 

harmónico, sendo apropriada para sistemas trifásicos a três fios, como é o caso comum das máquinas 

elétricas, no entanto requerendo cálculos adicionais em relação à técnica de PWM. 
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 Introdução 

Uma vez expostas as topologias de conversores de potência e as técnicas de controlo aplicáveis a 

sistemas de tração e sistemas de carregamento de baterias de VEs, no presente capítulo é apresentado 

o sistema integrado proposto, bem como simulações computacionais do mesmo. São apresentadas 

algumas hipóteses delineadas para o sistema proposto, sendo analisados os seus prós e contras e 

justificada a opção selecionada. A partir desta última é apresentado o dimensionamento dos seus 

componentes, sendo também definidos os valores nominais de operação para o sistema integrado 

proposto. São apresentadas simulações computacionais visando a validação dos modos de operação 

delineados para os quatro tipos de interface, todos eles contemplando operação bidirecional, 

nomeadamente: (1) Sistema de tração, correspondendo à operação primordial de um VE; (2) Interface 

com uma rede elétrica CA monofásica, correspondendo à operação de carregamento lento das baterias 

do VE; (3) Interface com uma rede elétrica CA trifásica, correspondendo à operação de carregamento 

rápido das baterias do VE; (4) Interface com uma rede elétrica CC, podendo corresponder à operação de 

carregamento lento ou rápido das baterias do VE. 

 Sistema Integrado Proposto 

Nesta secção são apresentadas as possibilidades delineadas para o sistema integrado para tração e 

carregamento de baterias de VEs com interface universal com a rede elétrica proposto nesta tese. Como 

tal, as possibilidades para o sistema integrado devem permitir, no mesmo conversor, o acionamento de 

uma máquina elétrica e as interfaces com uma rede elétrica CA monofásica, com uma rede elétrica CA 

trifásica e com uma rede elétrica CC, sendo que todos os tipos de interface devem permitir operação 

bidirecional. Uma vez que o sistema integrado também inclui interface às baterias do VE, devem ser 

considerados dois conversores de potência na sua constituição, tal não sendo necessariamente um 



Capítulo 4 – Sistema Integrado Proposto e Simulações Computacionais 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 257 

 

requisito para o caso da interface com uma rede elétrica CC, onde apenas um conversor CC-CC 

bidirecional é necessário. Em relação aos valores nominais da tensão das redes elétricas com as quais 

o sistema deve efetuar interface, é considerada uma rede elétrica CA monofásica de 230 V, 50 Hz e uma 

rede elétrica CA trifásica de 400 V, 50 Hz. Em relação a redes elétricas CC, uma vez que a sua 

estandardização é algo ainda ténue a nível global, não foram definidos valores nominais de tensão como 

requisito para a conceção do sistema integrado. 

Na Figura 4.1 encontra-se representada a primeira possibilidade delineada para o sistema integrado 

proposto nesta tese. Esta possibilidade foi concebida tendo como intuito utilizar o menor número possível 

de semicondutores de potência, neste caso seis. Para o sistema de tração, um conversor CA-CC 

bidirecional trifásico a três fios e dois braços é formado pelos semicondutores S1 - S4, sendo também 

utilizado o ponto médio dos condensadores C1, C2, como analisado na secção 3.2.6. Por outro lado, os 

semicondutores S5, S6 e a bobina L3 formam um conversor CC-CC bidirecional buck-boost, sendo os 

contactores K3, K9 fechados e o ponto c conectado ao terminal positivo das baterias. Para a interface 

com uma rede elétrica CA monofásica, os semicondutores S1 - S4 formam um conversor CA-CC 

bidirecional monofásico em ponte completa, ficando os contactores K1, K2 fechados e os pontos a, b 

representando os terminais da rede elétrica, permanecendo o ponto médio dos condensadores C1, C2 

em aberto. Em relação ao conversor CC-CC bidirecional buck-boost, segue a mesma configuração do 

modo de tração. Para a interface com uma rede elétrica CA trifásica, é novamente formado um conversor 

CA-CC bidirecional trifásico a três fios e dois braços, tal como no modo de tração, desta feita sendo 

fechados os contactores K1, K2, K4 e os pontos a, b, d representando os terminais da rede elétrica. O 

conversor CC-CC bidirecional buck-boost segue a mesma configuração dos modos anteriores. Por fim, 

para a interface com uma rede elétrica CC, a totalidade dos semicondutores de potência (S1 - S6) é 

utilizada para formar um único conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de três fases, sendo 

fechados todos os contactores à exceção de K4, K9. Os pontos a, b, c são curto-circuitados por 

intermédio dos contactores K7, K8 e representam o terminal positivo da rede elétrica, sendo que o ponto 

e representa o seu terminal negativo. Neste tipo de interface, as baterias são conectadas em paralelo 

com os condensadores C1, C2 por intermédio do contactor K6, ficando do lado de alta tensão do 

conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved. Tal significa que, de modo a permitir o 

carregamento das baterias ou a injeção de energia na rede elétrica CC, a tensão desta tem de ser 

obrigatoriamente inferior à tensão das baterias do VE. 



Capítulo 4 – Sistema Integrado Proposto e Simulações Computacionais 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 258 

 

 
Figura 4.1 – Possibilidade de sistema integrado proposto baseado em seis semicondutores de potência. 

Apesar do reduzido número de semicondutores utilizados, esta possibilidade de sistema integrado tem 

como principal desvantagem o elevado valor de tensão que os semicondutores necessitam de suportar 

para interface com redes elétricas CA trifásicas. Como referido na secção 3.2.6, de modo a um conversor 

CA-CC bidirecional trifásico a três fios e dois braços poder operar com corrente controlada do lado CA, 

bem como operar como conversor CC-CA, a tensão em cada um dos condensadores do barramento CC 

necessita de ser no mínimo igual ao valor de pico da tensão composta da rede elétrica, o que significa 

que cada semicondutor de potência necessita de suportar o dobro desta tensão. Numa rede elétrica CA 

trifásica de 400 V, tal significa que os semicondutores de potência necessitam de suportar uma tensão 

de 2*400√2 ≈ 1131 V. Este valor terá de ser naturalmente mais elevado tendo em conta o índice de 

modulação máximo utilizado para o conversor, a queda de tensão nas bobinas de acoplamento à rede 

elétrica e a queda de tensão nos semicondutores de potência, por exemplo. Para além disso, para a 

interface com redes elétricas CC, uma vez que as baterias se encontram do lado de alta tensão do 

conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved, a corrente nas mesmas é pulsada, estando a 

corrente de menor ripple do lado da rede elétrica CC devido às bobinas do conversor. 

De modo a colmatar as desvantagens da possibilidade baseada em seis semicondutores de potência, 

como segunda possibilidade foi considerado um sistema com um braço extra em relação ao anterior, ou 

seja, constituído por oito semicondutores de potência e apenas um condensador no barramento CC, 

como ilustrado na Figura 4.2. O número de bobinas é o mesmo do sistema previamente apresentado, 

possuindo um contactor adicional. Para o modo de tração, os semicondutores S1 - S6 são utilizados para 

formar um conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços, tendo os semicondutores S7, 

S8 e a bobina L4 a mesma função dos semicondutores S5, S6 e a bobina L3 do sistema integrado 

previamente apresentado, i.e. formar um conversor CC-CC bidirecional buck-boost, sendo os contactores 

K4, K10 fechados e o ponto d conectado ao terminal positivo das baterias. Para a interface com uma 

rede elétrica CA monofásica, os semicondutores S1 - S4 são utilizados para formar um conversor CA-CC 
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bidirecional monofásico em ponte completa, sendo os contactores K1, K2 fechados e os pontos a, b 

representando os terminais da rede elétrica. Os quatro semicondutores restantes (S5 - S8) são utilizados 

para formar um conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de duas fases, sendo os contactores 

K3, K4, K9, K10 fechados e os pontos c, d curto-circuitados e conectados ao terminal positivo das 

baterias. Para a interface com uma rede elétrica CA trifásica é utilizada uma configuração semelhante 

ao modo de tração, com a diferença de serem fechados os contactores K1, K2, K3, sendo que os pontos 

a, b, c representam os terminais da rede elétrica. A interface com as baterias é realizada por intermédio 

de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost, tal como no modo de tração. Por fim, em relação à 

interface com uma rede elétrica CC, todos os semicondutores são utilizados de forma similar ao sistema 

integrado previamente apresentado, sendo que, neste caso, o conversor formado se trata de um 

conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de quatro fases, sendo utilizados os contactores K7, 

K8, K9 para curto-circuitar os pontos a, b, c, d e estabelecer o terminal positivo da rede elétrica, sendo 

K10 o único contactor a permanecer aberto. À semelhança do caso anterior, de modo a permitir o 

carregamento das baterias ou a injeção de energia na rede elétrica CC, a tensão desta tem de ser 

obrigatoriamente inferior à tensão das baterias do VE. 

 
Figura 4.2 – Possibilidade de sistema integrado proposto baseado em oito semicondutores de potência. 

Apesar de colmatar as desvantagens do sistema integrado baseado em seis semicondutores de potência 

no que diz respeito à tensão máxima suportada pelos mesmos, passando para metade, esta solução 

continua a apresentar desvantagens conceptuais. Para a interface com uma rede elétrica CA monofásica 

é utilizado um conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de duas fases; no entanto, para a 

interface com uma rede elétrica CA trifásica, associada a maiores níveis de potência, é utilizado um 

simples conversor CC-CC bidirecional buck-boost, onde seria mais adequada a utilização de uma 

configuração interleaved. Para além disso, para os níveis de potência em questão, a utilização de 

topologias mais simples como a buck-boost acarreta a utilização de bobinas de elevado tamanho físico, 
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o que não é vantajoso para a aplicação num VE. Em relação à interface com uma rede elétrica CC, 

continua a existir o problema de a corrente nas baterias ser pulsada. 

De modo a tornar o sistema mais apropriado para os níveis de potência em questão, foi estudada a 

possibilidade de se utilizar uma configuração a seis braços, ou seja, utilizando doze semicondutores de 

potência, como se pode visualizar na Figura 4.3. Esta possibilidade faz uso de nove bobinas e dez 

contactores. Para o modo de tração, os semicondutores S1 - S6 são utilizados para formar um conversor 

CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços, tal como nas possibilidades previamente 

apresentadas. Os restantes seis semicondutores de potência (S7 - S12) e as bobinas L4 - L6 são utilizados 

para formar um conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de três fases, para tal sendo 

fechados os contactores K4 - K6 e curto-circuitados os pontos g, h, i, representando o terminal positivo 

das baterias. Para a interface com uma rede elétrica CA monofásica é utilizado um conversor CA-CC 

bidirecional monofásico em ponte completa com configuração interleaved de duas fases, i.e., os 

semicondutores S1 - S4 e as bobinas L1, L2 são utilizados para conectar ao terminal de fase (pontos d, e) 

e os semicondutores S5 - S8 e as bobinas L3, L4 são utilizados para conectar ao terminal de neutro 

(pontos f, g), sendo para tal fechados os contactores K7, K9. Por outro lado, os restantes semicondutores 

de potência (S9 - S12) e as bobinas L5, L6 formam um conversor CC-CC bidirecional buck-boost 

interleaved de duas fases, sendo para tal fechados os contactores K5, K6 e curto-circuitados os pontos 

h, i, representando o terminal positivo das baterias. Para a interface com uma rede elétrica CA trifásica 

é utilizado um filtro passivo adicional, nomeadamente do tipo LCL em vez de apenas L, sendo fechados 

os contactores K1, K2, K3 e os pontos a, b, c representando os terminais da rede elétrica. Tal como no 

modo de tração, o conversor CA-CC bidirecional trifásico formado é a três fios e três braços (S1 - S6), 

sendo também utilizada a mesma configuração de conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved 

de três fases. Por fim, relativamente à interface com uma rede elétrica CC, a totalidade dos 

semicondutores é usada para formar um único conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de 

seis fases, sendo para tal fechados os contactores K4, K5, K7, K8, K9, K10, curto-circuitando os pontos 

d, e, f, g, h e ligando o terminal positivo das baterias ao lado de alta tensão do conversor. Deste modo, 

tal como nas possibilidades anteriores relativamente à interface com uma rede elétrica CC, a tensão 

desta tem de ser obrigatoriamente inferior à tensão das baterias do VE. 



Capítulo 4 – Sistema Integrado Proposto e Simulações Computacionais 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 261 

 

 
Figura 4.3 – Possibilidade de sistema integrado proposto baseado em doze semicondutores de potência. 

Apesar do número acrescido de bobinas, esta possibilidade permite reduzir o valor de indutância das 

mesmas devido à utilização de configurações interleaved e, no caso da interface com uma rede elétrica 

CA trifásica, devido à utilização de um filtro passivo do tipo LCL, o que contribui para reduzir o seu 

tamanho físico. A utilização de configurações interleaved torna-se mais interessante do que na 

possibilidade anteriormente apresentada baseada em oito semicondutores de potência, uma vez que, 

para a interface com uma rede elétrica CA monofásica, o conversor CC-CC bidirecional buck-boost 

interleaved é de duas fases, sendo que para a interface com uma rede elétrica CA trifásica o mesmo é 

de três fases, indo de encontro ao acréscimo de potência neste tipo de interface. No caso da interface 

com uma rede elétrica CC, o número de fases deste conversor acresce a seis; porém, tal como nas 

possibilidades anteriormente apresentadas, a tensão da rede elétrica CC tem de ser inferior à das baterias 

do VE, limitando a potência envolvida neste tipo de interface e retirando algum interesse à utilização de 

uma configuração interleaved de seis fases. Para além disso, continua a existir o problema de a corrente 

nas baterias ser pulsada, apesar de uma configuração de seis fases ser capaz de reduzir 

consideravelmente o ripple de corrente do lado de alta tensão. Um outro inconveniente desta 

possibilidade, bem como das anteriores, é o elevado número de contactores, acabando por existir mais 

contactores do que os semicondutores de potência suficientes para criar um novo conversor para 

interface com a rede elétrica, como se sucede nos VEs convencionais, invalidando tecnicamente a 

proposta de um sistema integrado. 

Posto isto, a partir da possibilidade baseada em doze semicondutores de potência previamente 

apresentada, foi concebido o sistema integrado visível na Figura 4.4, tratando-se da solução final 

proposta nesta tese. Este sistema é também composto por doze semicondutores de potência e nove 

bobinas, mas possui apenas cinco contactores em vez de dez. A redução no número de contactores 

deve-se ao facto de se considerar um conversor CC-CC fixo para interface às baterias, em vez de se 

reconfigurar consoante a interface pretendida. Deste modo, apenas o conversor CA-CC bidirecional é 
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reconfigurado. O conversor CC-CC bidirecional para interface com as baterias consiste numa topologia 

buck-boost interleaved de três fases, sendo constituído pelos semicondutores S7 - S12 e as bobinas Lbat1, 

Lbat2, Lbat3. No modo de tração, os semicondutores S1 - S6 formam um conversor CA-CC bidirecional 

trifásico a três fios e três braços, tal como nas possibilidades anteriores. Para a interface com uma rede 

elétrica CA monofásica, os semicondutores S1 - S4 formam um conversor CA-CC bidirecional monofásico 

em ponte completa, ficando os semicondutores S5, S6 inutilizados. Neste caso são fechados os 

contactores K1, K2, representando os pontos a, b os terminais da rede elétrica. Ao contrário das 

possibilidades anteriores, a interface com a rede elétrica CA monofásica é efetuada por intermédio de 

um filtro passivo LCL diferencial, sendo as bobinas Lga, Lca conectadas ao terminal de fase, as bobinas 

Lgb, Lcb conectadas no terminal de neutro e os condensadores em série Ca, Cb conectados entre os 

pontos médios das bobinas. Para a interface com uma rede elétrica CA trifásica é também utilizado um 

conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços, desta feita sendo fechados os contactores 

K1, K2, K3, representando os pontos a, b, c os terminais da rede elétrica. O filtro passivo LCL é também 

utilizado, neste caso na sua versão convencional trifásica. A grande vantagem funcional do sistema 

proposto em relação às possibilidades apresentadas reside na interface com uma rede elétrica CC. Ao 

contrário das restantes possibilidades, neste sistema existem dois conversores CC-CC bidirecionais 

buck-boost interleaved de três fases, pelo que a sua ligação costas com costas leva ao estabelecimento 

de um conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi interleaved de três fases. Para além de as baterias 

do VE se encontrarem conectadas a bobinas, contribuindo para diminuir o ripple de corrente em relação 

às possibilidades anteriores, o conversor CC-CC estabelecido permite operação em quatro quadrantes, 

i.e., a tensão da rede elétrica CC pode ser superior ou inferior à tensão das baterias do VE 

independentemente de se pretender carregar as mesmas ou injetar energia na rede. Este facto aumenta 

a gama de tensões das redes elétricas CC com as quais o sistema pode fazer interface, permitindo a 

operação com níveis de potência variados. Neste modo de operação são fechados os contactores K4, 

K5, curto-circuitando o ponto médio do filtro passivo LCL e o ponto d estabelecendo o terminal positivo 

da rede elétrica, sendo o ponto e o terminal negativo da mesma e das baterias. De referir que não é 

utilizado o filtro passivo LCL para interface com redes elétricas CC devido ao facto de ser necessário um 

contactor extra para conectar o ponto médio dos condensadores Ca, Cb, Cc ao ponto e. Alternativamente, 

o ponto médio dos condensadores poderia ficar a flutuar, no entanto o ripple da corrente total (do lado 

da rede elétrica CC) seria mais elevado do que se se utilizasse apenas um filtro passivo do tipo L, uma 

vez que as componentes de alta frequência nas correntes individuais das bobinas Lga, Lgb, Lgc ficariam 

em fase, não permitindo o seu cancelamento. 
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Figura 4.4 – Sistema integrado proposto baseado em doze semicondutores de potência com conversor CC-CC fixo. 

Apresentado o sistema proposto nesta tese, na secção seguinte é descrito o dimensionamento dos 

componentes que o constituem, sendo também estabelecidos os valores nominais de operação 

consoante o tipo de rede elétrica com a qual é efetuada a interface. 

 Dimensionamento do Sistema Integrado Proposto 

O primeiro passo para o dimensionamento dos componentes que constituem o sistema integrado é a 

definição dos seus valores nominais de operação. Tendo em conta a máquina elétrica selecionada, cujas 

tensão e corrente nominais são de 380 V e 150 A, foi definida uma potência aparente nominal de 

98,7 kVA para a operação como sistema de tração. Tratando-se de um sistema integrado, em que os 

conversores são comuns a todos os tipos de interface, o limite de 150 A por fase (ou, neste caso, por 

cada braço de semicondutores) pode ser aplicado à operação do sistema aquando da interface com 

redes elétricas CA monofásica, CA trifásica e CC sem prejuízo para o próprio sistema. Na Tabela 4.1 

encontram-se apresentados os valores nominais de potência, tensão e corrente para cada um dos quatro 

tipos de interface do sistema integrado. Entre os diferentes tipos de interface, o valor nominal para a 

potência aparente varia consoante a tensão, sendo de 230 V para a interface com a rede elétrica CA 

monofásica e de 400 V para a interface com a rede elétrica CA trifásica, resultando em valores nominais 

de potência aparente de 34,5 kVA e 103,9 kVA, respetivamente. Em relação à interface com redes 

elétricas CC, como referido no início deste capítulo, a estandardização dos seus valores nominais de 

tensão ainda se encontra numa fase embrionária, pelo que neste caso não é definido um valor nominal 

de tensão mas sim uma gama de valores. Esta gama é relativamente elevada tendo em conta que a 

interface com redes elétricas CC é efetuada por um conversor CC-CC de quatro quadrantes, não havendo 

restrições do valor de tensão da rede elétrica em relação ao valor de tensão das baterias, i.e., pode ser 

superior, igual ou inferior a este. Como tal, foi definida uma gama de tensão compreendida entre 48 V e 

380 V para a interface com redes elétricas CC, tratando-se de valores de tensão mais comummente 

utilizados [1071], [1072] inclusive em casas CC inteligentes [1073]. Uma vez que o conversor CC-CC 
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utilizado é do tipo interleaved de três fases, a corrente nominal do lado da rede elétrica não é de 150 A 

mas sim de 450 A (o triplo), tornando possível a operação com potência até 171 kW.  

Tabela 4.1 – Características nominais do sistema integrado proposto em função do tipo de interface. 

 SISTEMA DE TRAÇÃO 
REDE ELÉTRICA CA 

MONOFÁSICA 
REDE ELÉTRICA CA 

TRIFÁSICA 
REDE ELÉTRICA CC 

POTÊNCIA 98,7 kVA 34,5 kVA 103,9 kVA 171 kW 

TENSÃO 380 V 230 V 400 V 48 V – 380 V 

CORRENTE 150 A 150 A 150 A 450 A 

 

Definidos os valores nominais de operação do sistema integrado em função do tipo de interface, torna-se 

também necessário definir os valores análogos para o extremo oposto, i.e., do lado dos elementos 

armazenadores de energia do VE. Considerando baterias de lítio constituídas por células de 3,2 V, foi 

definido um número de células igual a 100, resultando numa tensão nominal de 320 V para o conjunto. 

Este dimensionamento foi efetuado com base nas baterias IFP36230218-100Ah do fabricante Wina 

Green Power [1074], sendo que na Tabela 4.2 podem ser vistos alguns parâmetros do conjunto formado 

pelas mesmas. De entre os parâmetros presentes na tabela é de destacar a energia acumulada máxima 

de 37 kWh, valor na mesma ordem de grandeza que os de VEs comercialmente disponíveis na atualidade. 

Tabela 4.2 – Características básicas nominais do conjunto de baterias utilizado no sistema integrado proposto. 

GRANDEZA VALOR 

Tensão Nominal 320 V 

Tensão de Fim de Carga 370 V 

Tensão de Fim de Descarga 250 V 

Capacidade Nominal 100 Ah 

Energia Máxima 37 kWh 

 

4.3.1 Filtro Passivo para Interface com a Rede Elétrica 

Uma das funções principais de um conversor CA-CC bidirecional do tipo fonte de tensão passa por 

produzir tensões ou correntes controladas do lado CA. Porém, se o lado CA consistir numa rede elétrica, 

estando o conversor conectado em paralelo com a mesma, a tensão CA aos seus terminais será imposta 

pela própria rede elétrica. Como tal, de modo a poder operar com tensões ou correntes controladas, o 

conversor CA-CC bidirecional necessita de um filtro passivo de interface com a rede elétrica. Este filtro 

tem não só a função de efetuar a interface entre duas tensões diferentes (a tensão da rede elétrica a 

montante, idealmente sinusoidal, mas tipicamente contendo componentes harmónicas de baixa 
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frequência, e a tensão produzida pelo conversor a jusante, com uma componente de baixa frequência, 

igual à da rede elétrica, mas contendo várias componentes harmónicas de alta frequência devido ao 

carácter comutado do conversor), mas também a função de filtrar a corrente absorvida ou fornecida à 

rede elétrica de modo a ser maioritariamente constituída pela sua componente de frequência 

fundamental. 

Como referido na secção anterior, o filtro passivo para interface com a rede elétrica é do tipo LCL. 

Trata-se de um filtro passa-baixo de terceira ordem, ou seja, é capaz de proporcionar uma atenuação de 

60 dB por década. Por este motivo, os valores de indutância e capacidade dos elementos passivos que 

constituem o filtro não necessitam de ser tão elevados quanto os requeridos por um filtro de primeira ou 

segunda ordem, sendo que a principal motivação da escolha deste filtro foi a redução do tamanho físico 

das bobinas a utilizar no sistema integrado proposto. Para este tipo de filtro é, por isso, necessário 

dimensionar dois valores de indutância e um de capacidade. Apesar de todos os valores possuírem 

influência sobre a frequência de ressonância, diferentes valores de componentes em filtros passivos do 

tipo LCL com a mesma frequência de ressonância originam filtros com comportamentos diferentes, pelo 

que cada um dos componentes individuais deve obedecer a determinadas restrições. Deste modo, para 

o dimensionamento do filtro passivo do tipo LCL foram tidos em consideração os procedimentos 

referidos em [1075]–[1077]. 

Principiando pela bobina do lado do conversor, este é o componente responsável por atenuar a maior 

parte do ripple da corrente produzida, influenciando diretamente o valor máximo da corrente à qual os 

semicondutores de potência estão submetidos. Para um conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios 

e três braços (representativo do pior caso, nomeadamente para a interface do sistema com uma rede 

elétrica CA trifásica, onde a tensão do barramento CC é mais elevada), o valor de indutância da bobina 

do lado do conversor (Lc) de um filtro passivo do tipo LCL pode ser determinado por: 

 
 Lc = 

VDC

6 fsw ΔiLc

, (4.1) 

sendo VDC o valor médio da tensão no barramento CC, fsw a frequência de comutação do conversor e 

ΔiLc o ripple admissível para a corrente do lado do conversor. Considerando VDC = 800 V, fsw = 50 kHz 

e um ripple de corrente de 10% do valor de pico da corrente nominal, i.e., ΔiLc = 21,21 A, obtém-se 

Lc ≈ 125,7 µH. De referir que, para este valor de Lc, o valor máximo de corrente nos semicondutores 

de potência constituintes do conversor CA-CC para as condições nominais de operação, bem como na 

referida bobina, é de 150√2 + 21,21/2, i.e., 222,7 A, valor 5% superior ao valor de pico da corrente 
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nominal, uma vez que esta corrente engloba a componente fundamental de 50 Hz e a componente de 

alta frequência (50 kHz) resultante da comutação do conversor. Como tal, o dimensionamento dos 

semicondutores de potência e das bobinas do lado do conversor deve ter em conta este valor de corrente 

e não apenas a amplitude da sua componente fundamental. 

Para o dimensionamento do condensador, tipicamente considera-se que o seu consumo de potência 

reativa não deve exceder 5% do valor nominal de potência ativa do conversor. Assim, o valor máximo do 

condensador (CfMAX) é dado por: 

 
 CfMAX

 = 
P

2 π fg VFF
2 5%, (4.2) 

onde P é a potência ativa nominal do conversor, fg é a frequência da rede elétrica e VFF é o valor eficaz 

da tensão composta da rede elétrica. Considerando P = 103,9 kW, fg = 50 Hz e VFF = 400 V, obtém-se 

CfMAX ≈ 103,35 µF. Esta condição é facilmente satisfeita devido ao facto de tal valor se traduzir num 

condensador de dimensões razoáveis, tendo em consideração uma tensão CA máxima superior a 400 V 

e uma tecnologia de filme para o mesmo. 

Uma abordagem no dimensionamento de filtros passivos do tipo LCL passa por utilizar o mesmo valor 

de indutância para as bobinas do lado da rede elétrica e do lado do conversor pelo facto de resultar nos 

menores valores de indutância para uma dada frequência de ressonância, minimizando a queda de 

tensão no filtro passivo [1077]. No entanto, tal resulta num ripple elevado na corrente do lado do 

conversor para a mesma frequência de ressonância, aumentando o valor máximo desta corrente e, 

consequentemente, as perdas no conversor. Alternativamente, pode ser dimensionado um valor mínimo 

para a indutância da bobina do lado da rede elétrica tendo em conta a atenuação desejada para as 

componentes harmónicas da corrente do lado da rede elétrica em relação à corrente do lado do 

conversor. Como referido em [1076], o rácio entre estas indutâncias (Lg/Lc) pode ser calculado por: 

 
 
Lg

Lc
 = 

1+h

h (LcCf (2 π fsw)
2
-1)

, (4.3) 

onde Lg é a indutância da bobina do lado da rede elétrica, Cf é a capacidade do condensador do filtro e 

h é a atenuação das componentes harmónicas da corrente do lado da rede elétrica em relação à corrente 

do lado do conversor, i.e., h = ΔiLg/ΔiLc. Considerando ΔiLg = 1 A, o que resulta em h ≈ 0,047, 

utilizando Cf = 10 µF e o valor previamente dimensionado para Lc (125,7 µH), obtém-se um rácio de 
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aproximadamente 0,18, ou seja, uma indutância para a bobina do lado da rede elétrica cerca de 5,5 

vezes menor do que a indutância da bobina do lado do conversor, o que resulta em Lg ≈ 22,8 µH. 

Em relação à indutância total, é conveniente que a soma dos valores de indutância das duas bobinas 

não seja demasiado elevada tendo em conta a impedância base do sistema, sendo definido um valor 

limite de 10% para a reatância indutiva total em relação à impedância base. Nestas condições, o valor 

máximo da indutância total ((Lc + Lg)MAX) é calculado por: 

 
 (Lc +Lg)MAX

 = 
VFF

2

2 π fg P
10%, (4.4) 

obtendo-se um valor aproximado de 490 µH para as mesmas condições utilizadas anteriormente, pelo 

que os valores dimensionados se encontram abaixo do limite (Lc + Lg ≈ 148,5 µH). 

Relativamente à frequência de ressonância do filtro (fres), também designada por frequência de corte, 

esta pode ser determinada através de: 

 
 fres = 

1

2 π
√

Lc +Lg

Lc Lg Cf
, (4.5) 

sendo que o seu valor deve ser superior a dez vezes a frequência da rede elétrica (500 Hz) e inferior a 

metade da frequência de comutação (25 kHz). Para os valores dimensionados obtém-se fres ≈ 11,5 kHz, 

cumprindo as restrições referidas. 

Em termos de impedância do condensador (ZCf) e da bobina do lado da rede elétrica (ZLg), é conveniente 

ter ZCf >> ZLg à frequência fundamental de modo a minimizar a circulação de potência reativa, 

obtendo-se ZCf ≈ 318 Ω e ZLg ≈ 7,16 mΩ para os valores em questão a uma frequência de 50 Hz. Para 

além disso, é também conveniente ter ZCf << ZLg à frequência de comutação de modo a minimizar a 

injeção de correntes harmónicas na rede elétrica, obtendo-se ZCf ≈ 0,318 Ω e ZLg ≈ 7,16 Ω para os 

valores em questão a uma frequência de 50 kHz. 

Apesar das vantagens dos filtros passivos do tipo LCL em relação a estruturas mais simples como L, 

existe um inconveniente relacionado com ressonância, que consiste na amplificação da corrente para 

frequências em torno da frequência de ressonância, tratando-se de frequências elevadas 

comparativamente à frequência fundamental da rede elétrica, i.e., componentes harmónicas, o que é 

indesejado, e cuja amplitude pode tomar valores superiores aos suportados pelo conversor. Deste modo, 

uma solução é a utilização de amortecimento, sendo a solução mais simples o amortecimento passivo, 
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que consiste em conectar uma resistência em série com o condensador do filtro, por exemplo. Outras 

abordagens para efetuar amortecimento em filtros passivos do tipo LCL podem ser vistas em [1075], 

[1077]. 

Utilizando a abordagem de amortecimento passivo série (resistência em série com o condensador), é 

necessário ter em conta que o valor de resistência tem não só influência no fator de qualidade do filtro, 

mas também na sua performance em termos de atenuação para frequências superiores à de 

ressonância, pelo que o valor escolhido deverá obedecer a uma relação de compromisso entre estes dois 

fatores. O fator de qualidade (Q) de um filtro passivo do tipo LCL pode ser dado pelo quociente entre a 

resistência de amortecimento (Rf) e a resistência característica do filtro (Rres), esta sendo dada por: 

 
 Rres = √

Lc Lg

(Lc +Lg)Cf
, (4.6) 

tendo o valor aproximado de 1,39 Ω para os componentes dimensionados. Tal significa que, para valores 

de Rf inferiores a 1,39 Ω, o valor de Q é inferior a 1, sendo que, quanto menor for este, maior será o 

ganho à frequência de ressonância. Por outro lado, para valores de Rf superiores a 1,39 Ω, o valor de 

Q é superior a 1, sendo que, quanto maior for este, menor será o ganho à frequência de ressonância. 

Porém, para valores elevados de Q, a atenuação do filtro deixa de ser de 60 dB por década. Na Figura 4.5 

pode ver-se a influência do valor de Q na resposta em frequência do filtro passivo do tipo LCL 

dimensionado, nomeadamente para os valores 0,1, 0,5, 1 e 5. O diagrama de Bode representado diz 

respeito à corrente do lado da rede elétrica em função da tensão produzida pelo conversor, pelo que 

existe uma atenuação de 20 dB por década para frequências inferiores à frequência de ressonância, 

sendo tal efeito devido à indutância total do filtro, ou seja, este comporta-se como um simples filtro do 

tipo L para frequências abaixo da frequência de ressonância. Para frequências acima desta a atenuação 

aumenta, no entanto possuindo valores diferentes em função do valor de Q. Um valor de atenuação 

conveniente de se analisar é à frequência de comutação (50 kHz), obtendo-se -58 dB para 

Q = 0,1, -51 dB para Q = 0,5, -46 dB para Q = 1 e -36 dB para Q = 5. De referir que mesmo o pior 

caso é capaz de garantir uma atenuação superior do que aquela que seria obtida com um filtro passivo 

de segunda ordem (e.g., do tipo LC) para uma frequência de ressonância dez vezes superior à de 

comutação, sendo que neste caso a frequência de ressonância é menos de cinco vezes menor. Com 

base em valores standard de resistências foi selecionado o valor de 2 Ω para Rf, resultando em 

Q = 1,44. 



Capítulo 4 – Sistema Integrado Proposto e Simulações Computacionais 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 269 

 

 
Figura 4.5 – Resposta em frequência de um filtro passivo do tipo LCL para diferentes valores de fator de qualidade (Q). 

4.3.2 Bobinas do Conversor CC-CC Bidirecional 

Para além das bobinas do conversor CA-CC para interface com as redes elétricas CA, é também 

necessário dimensionar as bobinas do conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved que efetua a 

interface com as baterias do VE. Apesar de o conversor CC-CC se tratar de uma configuração interleaved, 

sendo que o ripple na corrente das baterias é menor do que o ripple das correntes individuais nas 

bobinas, o ripple nestas não pode ser demasiado elevado ao ponto de o conversor operar em modo de 

condução descontínuo, aumentando o ripple na corrente das baterias e podendo ser perdida alguma 

eficácia na sua controlabilidade. Para além disso, os semicondutores de potência do conversor CC-CC 

estão sujeitos a tais correntes, pelo que valores de ripple de corrente demasiado elevados traduzem-se 

em maiores perdas nos mesmos. 

Uma vez que as bobinas do conversor CC-CC fazem interface entre o barramento CC e as baterias, o 

seu dimensionamento é dependente de ambas as tensões. De facto, é dependente da diferença entre 

estas, sendo necessário considerar o pior caso, i.e., a diferença mais elevada, que ocorre para a tensão 

no barramento CC (vdc) máxima (800 V) e a tensão nas baterias (vbat) mínima (250 V). Como se pode 

verificar na Tabela 3.21 apresentada na secção 3.3.1 relativa ao conversor CC-CC bidirecional 

buck-boost, a tensão de saída é relacionada com a tensão de entrada através do valor de duty cycle (D) 

por D (para o modo buck) e 1/(1-D) (para o modo boost), resultando em valores de D de 31,25% e 

68,75% para os valores referidos, respetivamente. Utilizando como referência o modo boost e apenas 

considerando uma fase do conversor, a tensão na bobina (vL) é igual a vbat quando o semicondutor 

responsável pelo modo boost se encontra em condução e é igual a vbat - vdc quando o semicondutor 

responsável pelo modo boost se encontra ao corte, ou seja, tem-se vL = 250 V durante 68,75% de um 

período de comutação e vL = -550 V durante 31,25% de um período de comutação. Recorrendo à 

equação (3.1) relativa à taxa de variação de corrente numa bobina, também apresentada na secção 
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sobre o conversor CC-CC bidirecional buck-boost, para o mesmo valor de indutância das bobinas do lado 

do conversor dimensionadas para o filtro passivo LCL (125,7 µH) e considerando uma frequência de 

comutação de 100 kHz, resolvendo em ordem à variação da corrente obtém-se um valor de cerca de 

13,7 A (pico-a-pico). Uma vez que a corrente nominal em cada fase é de 150 A, o valor de ripple obtido 

é de apenas 9,1%, pelo que é suficiente utilizar-se o mesmo valor de indutância das bobinas previamente 

dimensionadas, homogeneizando o projeto do sistema integrado proposto e facilitando uma eventual 

produção do mesmo em larga escala. 

Para além das bobinas do conversor CC-CC buck-boost interleaved, a interface às baterias do VE é 

também efetuada por intermédio de um condensador. Este tem apenas a função de desacoplamento, 

auxiliando as baterias em situações de fornecimento ou absorção de correntes com variações rápidas, 

sendo que a utilização de uma configuração interleaved providencia uma filtragem suficiente. Neste caso, 

a capacidade deve ser dimensionada em função do valor eficaz da corrente (IRMS), da frequência do 

ripple da mesma (f) e do ripple de tensão admissível (Δv), sendo a capacidade mínima (CMIN) dada por: 

 
 CMIN = 

IRMS

2 π f Δv
. (4.7) 

Considerando IRMS = 450 A, Δv = 10 V e f = 300 kHz, o valor obtido para CMIN é de 23,87 µF. No 

entanto, o fator mais importante para a escolha deste condensador é a sua corrente de ripple, pelo que, 

se não for no mínimo igual ao valor considerado para IRMS, o valor de Δv dimensionado não é assegurado. 

4.3.3 Condensadores do Barramento CC 

O sistema proposto é constituído por dois conversores de potência que partilham um barramento CC. 

Tratando-se de topologias fonte de tensão em todos os casos, o barramento CC necessita de ser 

constituído por um ou mais condensadores, pelo que para o seu dimensionamento devem ser tidos em 

consideração determinados parâmetros consoante o modo de operação. Por exemplo, para um conversor 

CA-CC conectado a uma rede elétrica CA, o dimensionamento do condensador do barramento CC deve 

ter em consideração parâmetros como a capacidade e a tensão máxima em função do ripple admissível 

para a tensão CC. Por outro lado, para um conversor CC-CA alimentado por baterias, como é o caso da 

operação em modo de tração, as características mais interessantes para o condensador são a sua 

corrente de ripple e a resposta dinâmica, sendo que a capacidade não possui um papel demasiado 

relevante. Uma vez que no presente sistema deve ser utilizado o mesmo hardware para todos os modos 

de operação, os condensadores do barramento CC devem obedecer a todas as restrições impostas. De 
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referir que é utilizado o plural devido ao facto de, geralmente, ser impraticável obter-se os requisitos 

pretendidos com um apenas um condensador, sendo tipicamente associados vários condensadores em 

paralelo. 

Para o barramento CC de conversores CA-CC bidirecionais conectados à rede elétrica, a solução mais 

comum em termos de tecnologia passa por utilizar condensadores eletrolíticos. A principal vantagem 

destes é a elevada densidade energética, permitindo valores mais elevados de capacidade e de tensão 

para o mesmo tamanho físico em comparação com outras tecnologias de condensadores. No entanto, 

trata-se de uma tecnologia pobre em termos de características que influenciam diretamente o 

desempenho dinâmico de qualquer condensador, nomeadamente a resistência interna (equivalent series 

resistance – ESR), a indutância interna (equivalent series inductance – ESL) e a corrente de ripple. 

Valores mais elevados de ESR e ESL distanciam um condensador da sua idealidade (um elemento 

puramente capacitivo), reduzindo a sua frequência de ressonância, o que deteriora o seu desempenho 

para altas frequências. Para além disso, valores mais elevados de ESR significam maior potência 

dissipada para as mesmas condições de operação, o que não só acarreta uma maior potência consumida 

pelo conversor associado e respetiva alimentação, como também um maior aquecimento do próprio 

condensador, reduzindo o seu tempo de vida útil que, em condensadores eletrolíticos, é já reduzido em 

comparação com outras tecnologias. Outra desvantagem dos condensadores eletrolíticos reside nas suas 

tensões máximas (entre 550 V e 600 V [1078], [1079]), sendo que o presente sistema pressupõe a 

interface a uma rede elétrica CA trifásica de 400 V e, como tal, é necessária a utilização de uma tensão 

no barramento CC superior a 565 V. Utilizando condensadores eletrolíticos, neste caso seria necessário 

associar dois condensadores em série, duplicando os valores de ESR e ESL e dividindo a capacidade em 

metade sob o ponto de vista do condensador equivalente. Alternativamente, caso se pretendesse duplicar 

a tensão máxima e simultaneamente manter os valores iniciais de ESR, ESL e capacidade, em vez de um 

condensador teriam de ser utilizados quatro, aumentando significativamente o peso, volume e custo do 

sistema. Para além disso, a associação de condensadores de igual capacidade em série não garante 

uma divisão equitativa das tensões, pelo que seria também necessário utilizar resistências de 

equalização, uma solução naturalmente pouco eficiente e com custos associados. Em suma, a conexão 

de condensadores em série acarreta inúmeras desvantagens à custa de apenas uma vantagem. De referir 

também que os condensadores eletrolíticos são um dos elos mais fracos dos conversores fonte de tensão 

no que diz respeito à fiabilidade [675], pelo que, juntamente com as restantes desvantagens referidas, 

a utilização de condensadores eletrolíticos para o barramento CC se trata de uma solução descartada 

para o projeto do sistema proposto. 
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Desta forma, a tecnologia selecionada para os condensadores do barramento CC é a de filme, 

nomeadamente polipropileno. Condensadores deste tipo possuem reduzidos valores de ESR e ESL e 

elevados valores de corrente de ripple e tempo de vida útil, situando-se mais próximo do condensador 

ideal comparativamente aos condensadores eletrolíticos. Para além disso, uma vez que suportam 

tensões mais elevadas (até cerca de 1500 V [1079]), não existe necessidade de associar dois ou mais 

condensadores em série. De notar que a utilização de condensadores de filme em detrimento de 

condensadores eletrolíticos é um tópico merecedor de atenção na literatura [9], [1080]–[1086]. 

Relativamente ao dimensionamento dos condensadores, como referido, é necessário ter em 

consideração os vários modos de operação do sistema integrado. Principiando pelo modo de tração, a 

função dos condensadores do barramento CC é essencialmente a de desacoplamento, uma vez que a 

energia é proveniente de baterias. Neste caso, a capacidade deve ser dimensionada em função do valor 

eficaz da corrente (IRMS), da frequência do ripple da mesma (f) e do ripple de tensão admissível (Δv), 

sendo a capacidade mínima (CMIN) dada pela equação (4.7) apresentada no item anterior. Considerando 

IRMS = 150 A, Δv = 10 V e f = 50 kHz, o valor obtido para CMIN é de 47,75 µF, tratando-se de um valor 

consideravelmente baixo. De referir que o cálculo efetuado diz respeito a condensadores de filme, pelo 

que, caso se pretenda comparar o resultado com aquele que seria obtido utilizando condensadores 

eletrolíticos, é comum considerar-se uma corrente eficaz de 20 mA por cada microfarad [1078], [1087], 

resultando numa capacidade de 7500 µF para uma corrente de 150 A. Daqui se depreende que um 

condensador de filme não necessita de ter uma elevada capacidade para efetuar a sua função. 

Em relação ao dimensionamento da capacidade para a interface com as redes elétricas CA monofásica 

ou trifásica, é necessário ter em conta a componente oscilante da potência instantânea fornecida pela 

rede elétrica (p̃). Esta é dada por: 

  p̃ = 2VG IG cos(2ωt + φ), (4.8) 

onde VG e IG são os valores eficazes da tensão e da corrente da rede elétrica, respetivamente, ω é a 

frequência angular da rede elétrica, t é o instante de tempo e φ é o desfasamento entre a tensão e a 

corrente. Decompondo a tensão nos condensadores do barramento CC no seu valor médio (VDC) e no 

ripple (Δv) e tendo em conta a energia armazenada num condensador em função da sua capacidade e 

tensão, sabendo que a energia corresponde à integral da potência, tem-se: 

  
1

2
C (VDC +Δv)2 = ∫ p̃ dt. (4.9) 
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Assim, combinando as equações (4.8) e (4.9) e resolvendo em ordem à capacidade, neste caso a 

capacidade mínima para satisfazer o pretendido (CMIN), para uma rede elétrica CA monofásica tem-se 

[1088]: 

 
 CMIN = 

VG IG

π f VDC Δv
. (4.10) 

Considerando VG = 230 V, IG = 150 A, f = 100 Hz por se tratar de um conversor CA-CC monofásico 

conectado à rede elétrica, onde a frequência do ripple no barramento CC é o dobro da frequência da 

rede, VDC = 400 V e Δv = 10 V, obtém-se um impraticável valor de CMIN ≈ 27,45 mF. Em relação a uma 

rede elétrica CA trifásica, para um conversor ativo tem-se [1089]: 

 
 CMIN = 

3IG

240 f Δv
. (4.11) 

Neste caso, o valor de f é de 300 Hz, uma vez que a frequência do ripple no barramento CC num 

conversor CA-CC trifásico é seis vezes superior à frequência da rede. Considerando novamente Δv = 10 V 

e IG = 150 A, obtém-se um valor reduzido de CMIN = 625 µF, constatando-se que a condição mais 

restrita se aplica à interface com a rede elétrica CA monofásica. No entanto, uma vez que a tensão a 

utilizar no barramento CC é menor aquando da interface com a rede elétrica CA monofásica e os 

condensadores terão de suportar a tensão mais elevada (sendo estipulado o valor de 800 V), pode 

aumentar-se o valor de VDC e admitir-se um valor mais elevado para Δv sem prejudicar o funcionamento 

do conversor. Assim, considerando-se VDC = 450 V e Δv = 100 V, significando que a tensão no 

barramento CC oscilará entre 400 V e 500 V, substituindo em (4.10) obtém-se CMIN = 2440 µF, valor 

bastante mais realista para a aplicação em questão. Apesar disso, deverá ser tida em conta a tensão CA 

máxima suportada pelos condensadores. 

Com base nos cálculos efetuados e na disponibilidade existente no mercado, foram selecionados seis 

condensadores com a referência B25620B1427A101 [1090] do fabricante TDK como elemento principal 

do barramento CC. Na Tabela 4.3 podem ser vistas as principais características elétricas nominais dos 

condensadores selecionados, sendo apresentadas para um condensador único e para o conjunto 

formado pelos seis em paralelo. Pode verificar-se que são satisfeitas todas as condições anteriormente 

mencionadas no dimensionamento, nomeadamente a tensão nominal CC (1100 V), relevante para a 

interface com a rede elétrica CA trifásica, o ripple máximo admissível (tensão nominal CA, de 308 V) e a 

capacidade (2520 µF), relevantes para a interface com a rede elétrica CA monofásica, e a corrente de 

ripple (378 A), relevante para a operação do sistema durante o modo de tração. 
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Tabela 4.3 – Características nominais dos condensadores B25620B1427A101 do fabricante TDK selecionados para o 

barramento CC do sistema integrado proposto. 

GRANDEZA CONDENSADOR ÚNICO SEIS CONDENSADORES EM PARALELO 

Tensão Nominal CC 1100 V 

Tensão Nominal CA 0,28*1100 V = 308 V 

Capacidade 420 µF 2520 µF 

Corrente de Ripple 63 A 378 A 

ESR (medida a 1 kHz) 2,4 mΩ 400 µΩ 

ESL ≤40 nH ≤6,67 nH 

Fator de Dissipação (tan δ) 0,0002 

 

Como mencionado no parágrafo anterior, os condensadores referidos são o principal constituinte do 

barramento CC, sendo necessários mas não suficientes. Este facto é devido à frequência de ressonância 

(fres), característica intrínseca de todos os condensadores, que é tanto menor quanto maior forem os 

valores de capacidade e ESL. O valor de fres exprime a frequência à qual um dado condensador possui 

a mínima impedância possível, ou seja, à qual a sua impedância possui um valor igual ao valor de ESR 

devido ao facto de a reatância capacitiva igualar a reatância indutiva correspondente à ESL. Tal significa 

que, para frequências inferiores a fres, o condensador se comporta como um elemento predominante 

capacitivo, como é suposto, ao passo que para frequências superiores a fres o mesmo se comporta como 

um elemento predominantemente indutivo, o que não é desejável. O valor de fres pode ser calculado 

através da seguinte expressão: 

 
 fres = 

1

2 π √ESL C
. (4.12) 

Recorrendo aos valores da Tabela 4.3 verifica-se que para os condensadores selecionados tem-se 

fres ≈ 38,8 kHz, valor que está abaixo da frequência de comutação utilizada, i.e., os condensadores 

apresentam um comportamento mais semelhante a bobinas para a frequência de comutação. Este 

inconveniente pode ser colmatado com a conexão de condensadores diferentes em paralelo, 

nomeadamente condensadores de menor capacidade devido ao facto de possuírem naturalmente uma 

frequência de ressonância mais elevada. Desta forma, o valor de impedância do conjunto em função da 

frequência não toma apenas um mínimo mas sim vários, melhorando a resposta em frequência do 

barramento CC. Neste sentido, foram selecionados condensadores do fabricante KEMET com a 

referência C4AQQBW5250A3OJ [1091], também de polipropileno, estando as suas características 

elétricas principais apresentadas na Tabela 4.4. A quantidade selecionada para este condensador é doze 

de modo a serem utilizados dois condensadores próximos de cada braço de semicondutores de potência, 
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minimizando a impedância e eventuais oscilações que possam ocorrer nas tensões e correntes 

envolvidas nos semicondutores. Para este condensador tem-se fres ≈ 269 kHz, valor acima da frequência 

de comutação máxima utilizada. 

Tabela 4.4 – Características nominais dos condensadores C4AQQBW5250A3OJ do fabricante KEMET selecionados para o 

barramento CC do sistema integrado proposto. 

GRANDEZA CONDENSADOR ÚNICO DOZE CONDENSADORES EM PARALELO 

Tensão Nominal CC 1100 V 

Tensão Nominal CA 0,1*1100 V = 110 V 

Capacidade 25 µF 300 µF 

Corrente de Ripple 25,5 A 306 A 

ESR (medida a 10 kHz) 3,2 mΩ 266,7 µΩ 

ESL 14 nH 1,167 nH 

Fator de Dissipação (tan δ) ≤0,0002 

 

Apesar de o condensador anteriormente mencionado possuir uma frequência de ressonância acima da 

frequência de comutação máxima utilizada pelos semicondutores, o desempenho para frequências altas 

não é garantido. A comutação de semicondutores não produz uma frequência única, não originando 

ondas sinusoidais mas sim quadradas, pelo que os reduzidos tempos de subida e descida das tensões 

e correntes traduzem-se em componentes de frequência bastante superiores à frequência de comutação. 

Neste sentido, um terceiro tipo de condensador de polipropileno é utilizado, também do fabricante 

KEMET, com a referência A72SQ2220AA00J [1092], cujas principais características elétricas podem ser 

vistas na Tabela 4.5. Para este condensador tem-se fres ≈ 6,412 MHz, valor mais de vinte vezes superior 

à máxima frequência de comutação utilizada. De referir que o valor de corrente de ripple para estes 

condensadores é bastante reduzido comparado com os condensadores anteriores. Por outro lado, é 

indicado o valor máximo de dv/dt, que é desprezável nos restantes. Em relação ao valor de ESR, o 

datasheet do fabricante não o especifica. Este poderia ser calculado através da relação entre a reatância 

capacitiva e o fator de dissipação à frequência de ressonância, informação que também é omissa no 

datasheet. A quantidade escolhida para este condensador é também doze, utilizando-se dois 

condensadores próximos de cada braço de semicondutores, tal como no caso anterior, operando como 

condensadores de desacoplamento e garantindo um caminho de baixa impedância para as componentes 

de alta frequência da tensão e da corrente consequentes da comutação dos semicondutores. 
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Tabela 4.5 – Características nominais dos condensadores A72SQ2220AA00J do fabricante KEMET selecionados para o 

barramento CC do sistema integrado proposto. 

GRANDEZA CONDENSADOR ÚNICO DOZE CONDENSADORES EM PARALELO 

Tensão Nominal CC 1500 V 

Tensão Nominal CA 450 V 

Capacidade 22 nF 264 nF 

Corrente de Ripple ≈3 A ≈36 A 

dv/dt 6000 V/µs 

ESL (máximo 1 nH por mm) ≤28 nH ≤2,33 nH 

Fator de Dissipação (tan δ) 0,0005 

 

Apresentados os três tipos de condensadores utilizados no barramento CC, na Tabela 4.6 é possível 

visualizar as principais características elétricas nominais do conjunto formado pelos três tipos de 

condensadores para as respetivas quantidades mencionadas. No caso das tensões nominais CC e CA, 

as mesmas são limitadas pelos condensadores que apresentam menor valor, sendo a capacidade e a 

corrente de ripple resultantes da soma dos valores de todos os condensadores, uma vez que se 

encontram conectados em paralelo. De referir que no valor de capacidade é desprezado o condensador 

de menor valor por representar menos de 0,01% do valor total de capacidade do barramento CC. Em 

relação aos valores de ESR e ESL, os valores totais são inferiores ao de cada conjunto de condensadores 

devido à conexão em paralelo dos mesmos. 

Tabela 4.6 – Características nominais do conjunto de condensadores selecionados para o barramento CC do sistema 

integrado proposto. 

GRANDEZA VALOR 

Tensão Nominal CC 1100 V 

Tensão Nominal CA 110 V 

Capacidade 2820 µF 

Corrente de Ripple ≈720 A 

ESR <160 µΩ 

ESL ≤0,7 nH 

 

De modo a analisar a resposta em frequência dos condensadores do barramento CC, na Figura 4.6 

encontra-se representado o diagrama de Bode para a amplitude dos três tipos de condensadores, 

nomeadamente com as referências B25620B1427A101 (capacidade de 420 µF), C4AQQBW5250A3OJ 

(capacidade de 25 µF) e A72SQ2220AA00J (capacidade de 22 nF). É também possível visualizar o 

diagrama de Bode do conjunto, a preto tracejado, sendo que a impedância para cada frequência 

corresponde ao valor de impedância mínimo entre os três condensadores, por onde se depreende a 

vantagem de se utilizar condensadores de diferentes valores de capacidade. Como mencionado 
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relativamente ao condensador de 22 nF, sobre o qual não é fornecida informação sobre o valor de ESR, 

foi necessário atribuir um valor de modo a ser possível traçar o seu diagrama de Bode, sendo que este 

valor apenas influencia a profundidade do notch verificado à frequência de ressonância. Para o caso em 

questão, foi atribuído um valor de 30 mΩ baseado em condensadores equivalentes produzidos por 

outros fabricantes. 

 
Figura 4.6 – Resposta em frequência dos condensadores selecionados para o barramento CC do sistema integrado 

proposto. 

 Simulações Computacionais 

Após o dimensionamento dos componentes que constituem o sistema integrado proposto nesta tese, 

segue-se a apresentação de simulações computacionais de modo a validar os modos de operação 

delineados e a antever eventuais questões de cariz prático, i.e., em termos de implementação de 

hardware. O software de simulação utilizado para o sistema proposto nesta tese é o PSIM, da empresa 

PowerSim, ferramenta dedicada à simulação de circuitos de eletrónica de potência. Como referido no 

início do presente capítulo, são apresentadas simulações computacionais para os quatro tipos de 

interface, com operação bidirecional em todos os casos, nomeadamente: (1) Sistema de tração; 

(2) Interface com uma rede elétrica CA monofásica; (3) Interface com uma rede elétrica CA trifásica; 

(4) Interface com uma rede elétrica CC. Cada um dos quatro tipos de interface é analisado separada e 

detalhadamente nas secções seguintes. 

4.4.1 Simulações Computacionais do Sistema de Tração 

O funcionamento no modo de tração consiste na operação primordial de um VE, sendo que a função de 

qualquer veículo é garantir a sua locomoção. Assim, esta secção apresenta os resultados de simulação 

do sistema de tração, sendo inicialmente apresentada a validação de procedimentos mais específicos, 

como o sensor de posição e a transformada de Park, seguida do algoritmo de controlo da máquina 
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elétrica e da corrente nas baterias e, por fim, sendo apresentados resultados de simulação do sistema 

de tração a operar integralmente. É analisada a operação da máquina elétrica nos quatro quadrantes de 

potência (velocidade de rotação versus binário), ou seja, para além da operação tradicional da máquina 

elétrica como motor, é também analisada a operação de travagem regenerativa, i.e., como gerador, 

devolvendo energia às baterias do VE. Na Figura 4.7 encontra-se representada a topologia do sistema 

integrado durante o funcionamento no modo de tração, onde é visível um conversor CA-CC bidirecional 

trifásico a três fios e três braços, cujo lado CA é conectado aos enrolamentos do estator da máquina 

elétrica, e um conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de três fases, cujo lado de menor 

tensão é conectado às baterias do VE. O lado CA do conversor CA-CC e o lado de maior tensão do 

conversor CC-CC encontram-se conectados entre si, representando o barramento CC do sistema 

integrado. Com base no dimensionamento apresentado previamente neste capítulo, as frequências de 

comutação utilizadas para os conversores CA-CC e CC-CC são de 50 kHz e 100 kHz, respetivamente. 

 
Figura 4.7 – Sistema integrado proposto para funcionamento no sistema de tração. 

Sensor de Posição Resolver 

Como referido na secção 2.10 relativa à máquina elétrica selecionada, esta possui incorporado um 

sensor de posição do tipo resolver. Este tipo de sensor é essencialmente um transformador rotativo que 

possui dois enrolamentos posicionados em quadratura entre si, para além de um enrolamento que deve 

ser excitado com um sinal sinusoidal de relativamente elevada frequência (poucas dezenas de kHz) que, 

no âmbito das simulações computacionais, não necessita de ser considerado. À semelhança da própria 

máquina elétrica, um resolver também possui um determinado número de pares de polos, sendo igual 

ao da primeira (quatro). Quando o rotor (e, consequentemente, o resolver) se encontra em rotação, os 

dois enrolamentos posicionados em quadratura fornecem sinais sinusoidais também em quadratura, 

tratando-se de um par de sinais seno e cosseno cujo argumento é a posição angular elétrica do rotor. 

Esta pode ser calculada pela função arco tangente do quociente entre o sinal seno e o sinal cosseno, 

similarmente à equação (3.5) apresentada no capítulo anterior relativamente às técnicas de 

sincronização por filtragem fazendo uso das componentes em quadratura da transformada de Clarke. 
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Deste modo, na Figura 4.8 encontram-se representados dois resultados de simulação da determinação 

da posição angular elétrica do rotor da máquina elétrica recorrendo ao sensor resolver, estando na 

Figura 4.8(a) representada a situação de arranque e na Figura 4.8(b) representada a operação à 

velocidade nominal da máquina elétrica (12000 rpm). De referir que ambos os resultados foram obtidos 

com a máquina elétrica a operar como gerador, sendo no primeiro caso utilizada uma carga de binário 

constante negativo e no segundo uma carga de velocidade constante. Em termos de sinais 

representados, podem ver-se os dois sinais de saída do resolver (sin(θ), cos(θ)), o ângulo calculado a 

partir destes (θ) e a velocidade de rotação da máquina elétrica (nm). De referir que os sinais de saída do 

resolver não são unitários devido ao facto de a medição para ambos os enrolamentos ser efetuada de 

forma diferencial, duplicando a amplitude do sinal medido. Em relação ao primeiro caso, constata-se que 

a frequência dos sinais aumenta continuamente, consequência do aumento linear da velocidade de 

rotação da máquina elétrica por aplicação de uma carga (neste caso fonte) de binário constante. O ângulo 

θ calculado varia entre -π e π (podendo, contudo, ser utilizado outro intervalo válido, tal como de 0 a 2π), 

sendo que o seu zero coincide com o zero ascendente do sinal sin(θ) e a passagem de π para -π coincide 

com o zero descendente também do sinal sin(θ). Em relação ao segundo caso, com a velocidade de 

rotação constante em 12000 rpm, é visível uma retenção de ordem zero no sinal θ. Este facto é explicado 

pela elevada frequência correspondente à velocidade de rotação de 12000 rpm, nomeadamente 800 Hz, 

valor que é apenas 62,5 vezes inferior à frequência de amostragem de 50 kHz, não obstante tratando-se 

de um fator suficiente para uma determinação adequada da posição angular. Uma vez que o número de 

polos do resolver é igual ao número de polos da máquina elétrica, também os sinais sin(θ) e cos(θ) 

possuem uma frequência de 800 Hz (i.e., um período de 1,25 ms, estando dois períodos representados 

na figura). A importância de uma correta determinação da posição angular do rotor da máquina elétrica 

prende-se com o facto de esta ser utilizada na transformada de Park, operação necessária para a 

implementação de controlos vetoriais para máquinas elétricas, como é o caso do FOC e do controlo 

MTPA, pelo que eventuais erros nesta variável podem levar à degradação do funcionamento do sistema 

de tração. 
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(a) (b) 

Figura 4.8 – Resultados de simulação da determinação da posição angular elétrica do rotor da máquina elétrica utilizando o 

sensor resolver em condições de: (a) Arranque; (b) Velocidade nominal. 

Transformada de Park 

Como referido, o ângulo elétrico do rotor determinado por intermédio do sensor de posição é utilizado 

na transformada de Park, que por sua vez é utilizada quer no FOC quer no controlo MTPA, onde as 

correntes e tensões envolvidas nos enrolamentos do estator da máquina elétrica são processadas como 

grandezas CC graças ao seu sincronismo com o rotor. Assim, na Figura 4.9 podem ser vistas as correntes 

nos enrolamentos do estator da máquina elétrica em coordenadas abc (ia, ib, ic) e em coordenadas dq 

(id, iq), a posição angular elétrica do rotor (θ) e as tensões de referência a aplicar aos enrolamentos do 

estator da máquina elétrica em coordenadas abc (va, vb, vc) e em coordenadas dq (vd, vq). Na figura 

estão apresentados os quatro quadrantes de operação de uma máquina elétrica, sendo que a 

Figura 4.9(a) e a Figura 4.9(d) são referentes à operação como motor (velocidade e binário com o mesmo 

sinal) e a Figura 4.9(b) e a Figura 4.9(c) são referentes à operação como gerador (velocidade e binário 

com sinais opostos), estando na Figura 4.9(a) e Figura 4.9(b) representado o sentido de rotação positivo 

e na Figura 4.9(c) e Figura 4.9(d) o sentido de rotação negativo. De notar que, neste último caso, a 

evolução da posição angular elétrica do rotor é descendente em vez de ascendente, assim como a 

sequência de fases se encontra trocada (a, c, b em vez de a, b, c), ambos os factos estando de acordo 

com o sentido de rotação negativo numa máquina elétrica. Para os quatro casos, os valores utilizados 

de velocidade de rotação (nm) e de binário (Tm), em módulo, são de 12000 rpm e 10 Nm, 

respetivamente, pelo que as formas de onda das tensões e correntes em coordenadas abc, bem como 

da posição angular elétrica do rotor, possuem uma frequência de 800 Hz em todos os casos. Como se 

pode constatar na Figura 4.9(a), referente à operação principal de uma máquina elétrica, i.e., operando 
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como motor no sentido de rotação positivo, a corrente ia encontra-se sincronizada e em oposição de fase 

(devido ao sentido arbitrado para as correntes nos enrolamentos do estator) com o ângulo θ, implicando 

uma corrente id praticamente nula, sendo que a corrente iq é praticamente igual à amplitude das 

correntes em coordenadas abc. Por outro lado, quando a máquina opera como gerador no sentido de 

rotação positivo (Figura 4.9(b)), a corrente ia encontra-se em fase com o ângulo θ, ao contrário do que 

se sucede na operação como motor. Como se pode verificar, a corrente iq é positiva quando Tm é também 

positivo (Figura 4.9(a) e Figura 4.9(c)). Relativamente às tensões em coordenadas abc, estas são obtidas 

através da transformada inversa de Park, sendo as tensões vd e vq calculadas por um algoritmo de 

controlo como o FOC ou o MTPA. Como se pode constatar, a tensão vq é positiva quando nm é também 

positiva (Figura 4.9(a) e Figura 4.9(b)), sendo a tensão vd negativa quando a máquina elétrica opera 

como motor e positiva quando opera como gerador. Com base no referido, pode verificar-se que a 

operação da máquina elétrica como motor implica vq e iq com sinais iguais, cujo sinal é igual ao sentido 

de rotação. 
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(a) (b) 

  
(c) (d) 

Figura 4.9 – Resultados de simulação da transformada de Park com a máquina elétrica a operar à velocidade nominal com: 

(a) nm > 0 e Tm > 0 (operação como motor no sentido positivo); (b) nm > 0 e Tm < 0 (operação como gerador  

no sentido positivo); (c) nm < 0 e Tm > 0 (operação como gerador no sentido negativo);  

(d) nm < 0 e Tm < 0 (operação como motor no sentido negativo). 

Algoritmo de Controlo da Máquina Elétrica 

Os resultados de simulação apresentados até ao momento relativamente ao sistema de tração servem 

de base ao algoritmo de controlo utilizado para regular valores de velocidade ou binário da máquina 

elétrica. Para esta finalidade, o algoritmo selecionado é o FOC, uma das técnicas de controlo para 

máquinas elétricas mais utilizadas comercialmente e que permite um desacoplamento das componentes 

das correntes que contribuem para o fluxo magnético (id) e para o binário (iq) desenvolvido pela máquina 

elétrica, para além de tratar estas correntes como componentes CC devido à sua sincronização com o 

enlace de fluxo magnético do rotor. De modo a validar o FOC em termos do controlo das correntes id e 

iq sem efetuar qualquer controlo de velocidade ou de binário, a Figura 4.10 ilustra um resultado de 

simulação da situação referida, onde podem ser vistas as correntes nos enrolamentos do estator em 
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coordenadas abc (ia, ib, ic) e em coordenadas dq (id, iq), bem como as respetivas referências para estas 

(iref.d, iref.q) e a velocidade (nm) e o binário (Tm) desenvolvidos pela máquina elétrica. Neste resultado não 

é utilizada qualquer carga mecânica acoplada à máquina, sendo o barramento CC do conversor CA-CC 

bidirecional alimentado por uma fonte de tensão ideal de 800 V. O tempo de simulação utilizado é de 

0,2 s, sendo as correntes de referência alteradas no instante 0,1 s. Durante o intervalo de tempo 

compreendido entre 0 s e 0,1 s tem-se iref.d = 0 A e iref.q = 212 A, ao passo que entre 0,1 s e 0,2 s se 

tem iref.d = -150 A e iref.q = 150 A. Em ambos os casos, a amplitude das correntes é de 212 A, o que 

corresponde à corrente nominal da máquina elétrica (150 A RMS). Na figura em pormenor pode 

observar-se que as correntes id e iq reagem rapidamente ao degrau aplicado às respetivas referências, 

sendo que, como consequência, as correntes em coordenadas abc alteram de fase. Verifica-se também 

que o binário desenvolvido pela máquina elétrica passa a ser mais elevado com os novos valores de id e 

iq, pelo que a velocidade de rotação passa a aumentar mais rapidamente a partir do instante 0,1 s. Sob 

o ponto de vista de MTPA, no primeiro caso está-se perante a operação com ângulo de 90º (tal como 

uma PMSM), enquanto no segundo caso se dá a operação com ângulo de 45º (tal como uma SynRM). 

Como se pode constatar na Figura 2.21 relativa à curva MTPA da máquina SRPM utilizada, para a 

corrente nominal, o binário produzido pela mesma é mais elevado para um ângulo de 45º do que de 

90º, justificando o sucedido. 

 
Figura 4.10 – Resultados de simulação da técnica de controlo FOC com correntes de referência arbitrárias. 

De modo a visualizar-se o ponto MTPA da máquina elétrica para a corrente nominal de 150 A RMS, a 

Figura 4.11 ilustra um resultado de simulação do FOC com variação dinâmica das correntes de referência 
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id e iq mantendo constante a raiz da soma dos seus quadrados, i.e., a amplitude das correntes em 

coordenadas abc. Por outras palavras, este resultado mostra uma variação linear entre 0º e 90º do 

ângulo da corrente γ referido no controlo MTPA, onde se pode constatar que a curva obtida para Tm é 

semelhante às curvas apresentadas nessa secção. Para a máquina elétrica utilizada a operar com 

corrente nominal, o seu ponto MTPA ocorre para um ângulo da corrente de aproximadamente 56,76º, 

tendo-se id ≈ -116 A e iq ≈ 177 A e resultando em Tm ≈ 68,2 Nm. De referir que o modelo de simulação 

da máquina elétrica não tem em conta a saturação magnética, motivo pelo qual este valor de binário é 

superior ao valor nominal indicado pelo fabricante (59,7 Nm). Em relação à velocidade de rotação (nm), 

esta varia em função do binário produzido, aumentando tanto mais rapidamente quanto maior for este. 

 
Figura 4.11 – Resultados de simulação da técnica de controlo FOC com variação dinâmica das correntes de referência 

mantendo constante a amplitude das correntes em coordenadas abc para visualização do ponto MTPA. 

Técnica de Controlo de Corrente nas Baterias 

A fim de o conversor CA-CC bidirecional poder controlar a velocidade ou o binário da máquina elétrica, é 

necessário que a tensão do seu barramento CC seja controlada, extraindo das baterias uma corrente 

com o menor ripple possível (idealmente contendo apenas ripple resultante da comutação dos 

semicondutores de potência). De igual modo, em condições de travagem regenerativa é necessário que 

o excesso de energia seja enviado dos condensadores do barramento CC de volta para as baterias, mais 

uma vez através de uma corrente controlada e com o menor ripple possível. Estas tarefas são 

asseguradas pelo conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de três fases. 

A técnica de controlo de corrente selecionada para o conversor CC-CC é a técnica de controlo de corrente 

preditivo deadbeat. Esta técnica de controlo de corrente apresenta uma resposta transitória rápida, 

possui um custo computacional reduzido e não envolve a sintonização de ganhos, sendo que a sua 

desvantagem mais notória é, numa implementação prática, a dependência dos valores dos componentes 
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passivos. O exemplo apresentado no item Controlo de Corrente Preditivo na secção 3.5.2 é referente a 

uma corrente CA, contudo esta técnica pode também ser aplicada a correntes CC. Considerando o 

conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de três fases, em que o lado de menor tensão é 

conectado às baterias do VE (vbat) e o lado de maior tensão consiste no barramento CC partilhado por 

ambos os conversores (vdc), este irá operar em modo boost quando a máquina elétrica opera como 

motor, utilizando energia das baterias para controlar a tensão do barramento CC para o valor desejado, 

e irá operar em modo buck quando a máquina elétrica opera como gerador, utilizando o excesso de 

energia acumulada nos condensadores do barramento CC para carregar as baterias. Para efetuar o 

controlo de corrente preditivo deadbeat, a tensão produzida por cada fase x do conversor (vcvx) num 

instante de tempo discreto k é dada por: 

 
vcvx[k]=vbat[k] -

Lbatx

Ts
(irefbat[k]/3 - iLbatx[k]), (4.13) 

onde Ts é o período de amostragem utilizado no sistema de controlo, irefbat é a corrente de referência 

desejada para as baterias e Lbatx e iLbatx são o valor de indutância e a respetiva corrente que atravessa 

a bobina de cada fase x do conversor, tendo-se x = {1,2,3}. Devido à utilização de uma configuração 

interleaved de três fases, o valor de irefbat encontra-se dividido por três, sendo controlada a corrente em 

cada fase de modo a evitar eventuais desequilíbrios que possam degradar a performance do conversor 

ou, em última instância, danificar o mesmo. Esta equação é válida para ambos os modos de operação, 

desde que se verifique a condição irefbat > 0 para o modo buck e irefbat < 0 para o modo boost. Através 

da tensão vcvx, o duty cycle aplicado a cada fase x do conversor (dx) no modo boost é dado por: 

 dx=1-
vcvx

vdc
, (4.14) 

ao passo que no modo buck é dado por: 

 dx=
vcvx

vdc
. (4.15) 

A utilização de uma configuração interleaved requer um cuidado adicional relativamente ao instante onde 

são lidos os valores de corrente em cada uma das fases. Sendo a frequência de comutação do conversor 

igual a 100 kHz e a frequência de amostragem do sistema de controlo igual a 50 kHz, a leitura das três 

correntes não pode ser efetuada em simultâneo, caso contrário ocorrerão desequilíbrios entre as 

mesmas. Este fenómeno pode ser visto na Figura 4.12(a), onde a leitura das três correntes é efetuada 

em simultâneo nos instantes condizentes com a amostragem do sistema de controlo (0 µs, 20 µs). 
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Como se pode verificar, o valor instantâneo das três correntes é de -100 A nestes instantes; contudo, tal 

não se traduz num valor médio de -100 A para as três correntes, sendo de -100 A, -107 A e -93 A para 

as correntes iLbat1, iLbat2 e iLbat3, respetivamente. O valor médio de cada corrente é passível de se obter 

instantaneamente se a leitura da mesma for efetuada no pico da onda triangular respetiva utilizada na 

técnica de PWM, como é visível na Figura 4.12(b). Este procedimento pode ser efetuado recorrendo a 

um mecanismo de sample and hold, permitindo manter o valor da corrente de cada fase registado no 

pico da respetiva triangular sem ser necessário utilizar uma frequência de amostragem superior à 

frequência de comutação. Desta forma, as três correntes passam a ser equilibradas, todas possuindo 

um valor médio de -100 A. 

  
(a) (b) 

Figura 4.12 – Correntes nas três fases do conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved com leitura das mesmas: 

(a) Sem sample and hold; (b) Com sample and hold. 

A principal desvantagem da utilização de um mecanismo de sample and hold prende-se com a resposta 

transitória, criando oscilação na corrente ibat devido ao atraso inerente a este mecanismo. Na Figura 4.13 

pode ser visto um resultado de simulação do conversor em modo boost com variação na corrente de 

referência, sendo inicialmente de -100 A e alterada para -300 A no instante 240 µs, podendo ser vistas 

a corrente total nas baterias (ibat) e a corrente em cada uma das fases do conversor CC-CC (iLbat1, iLbat2, 

iLbat3) de modo a comparar as abordagens sem (Figura 4.13(a)) e com (Figura 4.13(b)) sample and hold. 

Do lado de menor tensão tem-se vbat = 320 V, possuindo resistência interna de 10 mΩ, e do lado de 

maior tensão tem-se vdc = 800 V, tratando-se de uma fonte de tensão CC ideal. Como se pode verificar, 

a técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat reage rapidamente a variações na corrente de 

referência em ambos os casos, reagindo, porém, mais rapidamente quando não se utiliza sample and 

hold. Para além disso, sem recorrer a este mecanismo, tanto a corrente total como as individuais não 

sofrem qualquer overshoot aquando da alteração da referência, sendo que com sample and hold existe 

um atraso de cerca de um período de amostragem e, mais importante, ocorre oscilação nas correntes 
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individuais que, como possuem o mesmo valor médio, provocam uma oscilação três vezes superior na 

corrente total. A oscilação deve-se ao ripple considerável nas correntes individuais que faz com que o 

valor médio destas varie rapidamente entre períodos de amostragem consecutivos, acabando por 

ultrapassar o valor de referência e de seguida compensando o sucedido. Como se pode ver na 

Figura 4.13(b), o desvio atingido pelas correntes individuais é inferior ao valor do ripple pico-a-pico, sendo 

o valor médio mínimo atingido de -110 A quando o seu valor de referência é de -100 A (por fase), com 

um ripple pico-a-pico em cada uma das correntes de aproximadamente 15 A. Este desvio poderia ser 

minimizado utilizando valores superiores para a indutância das bobinas ou para a frequência de 

amostragem, bem como valores inferiores para o duty cycle máximo; contudo, ao contrário do que se 

verifica sem a utilização do mecanismo de sample and hold, apenas existem desvios do valor de 

referência em regime transitório e não em regime permanente. 

  
(a) (b) 

Figura 4.13 – Resultados de simulação da técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat para o conversor CC-CC 

bidirecional buck-boost interleaved em modo boost com variação na corrente de referência com leitura das correntes: 

(a) Sem sample and hold; (b) Com sample and hold. 

A Figura 4.14 ilustra um resultado análogo ao anterior para o modo de operação buck em vez de boost, 

sendo variada a corrente de referência no mesmo instante de tempo (240 µs) e nos mesmos valores em 

módulo (de 100 A para 300 A), podendo novamente ver-se a influência do mecanismo de sample and 

hold na leitura das correntes das três fases do conversor CC-CC. Neste caso existe overshoot em ambas 

as abordagens, uma vez que as correntes individuais atingem um terço do valor da corrente de referência 

(33,3 A) em menos de um período de amostragem (20 µs). Como referido anteriormente, este efeito 

poderia ser reduzido recorrendo a um menor valor para o duty cycle máximo, afetando, porém, a resposta 

transitória do conversor e podendo diminuir a sua performance para diferenças de tensão superiores 

entre vbat e vdc. 
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(a) (b) 

Figura 4.14 – Resultados de simulação da técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat para o conversor CC-CC 

bidirecional buck-boost interleaved em modo buck com variação na corrente de referência com leitura das correntes: 

(a) Sem sample and hold; (b) Com sample and hold. 

Simulação Integral do Sistema de Tração 

Validados a determinação da posição angular elétrica do rotor, a transformada de Park, o controlo das 

correntes id e iq através do FOC e o controlo de corrente nas baterias, neste item é então apresentada a 

simulação do sistema de tração a operar integralmente, ou seja, com ambos os conversores CA-CC e 

CC-CC bidirecionais e com controlo da velocidade de rotação para diversas situações de operação, 

nomeadamente com variações na velocidade de referência, no sentido de rotação e na carga acoplada 

à máquina elétrica. O controlo desta é efetuado pelo conversor CA-CC, sendo utilizado o FOC para efetuar 

o controlo de velocidade de acordo com uma velocidade de referência. Tal é efetuado recorrendo a um 

controlador PI, gerando uma corrente iq de referência (iref.q) de modo que a máquina produza um 

determinado binário capaz de, por conseguinte, aproximar a sua velocidade de rotação do valor de 

referência, procedimento comummente utilizado nas PMSMs. Contudo, em vez de se estabelecer uma 

corrente id de referência (iref.d) nula ou um valor arbitrário não-nulo, esta é calculada de modo a garantir 

a operação em MTPA da máquina elétrica, sendo esta corrente calculada com base na equação (2.14) 

apresentada na secção 2.11.3 sobre o controlo MTPA. Por outro lado, o conversor CC-CC é responsável 

por controlar a tensão do barramento CC partilhado por ambos os conversores. De referir que este 

controlo é efetuado através de uma teoria de potência de modo a extrair das baterias uma corrente com 

o menor ripple possível, i.e., idealmente contendo apenas ripple resultante da comutação dos 

semicondutores de potência, sendo esta teoria de potência baseada num controlador PI. Em condições 

normais de operação do sistema de tração, i.e., quando a máquina elétrica opera como motor, o 

conversor CC-CC opera em modo boost, ao passo que, durante o processo de travagem regenerativa, 
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este conversor opera em modo buck, em ambos os casos controlando a corrente nas baterias de modo 

a manter a tensão do barramento CC o mais aproximado possível do seu valor de referência de 800 V. 

Principiando pela operação da máquina elétrica em vazio, a Figura 4.15 ilustra um resultado de 

simulação de uma situação de aceleração desde o estado de repouso (0 rpm) até à velocidade nominal 

(12000 rpm), sendo utilizada uma velocidade de referência fixa igual à nominal. Neste resultado podem 

ser vistas as formas de onda das correntes nos enrolamentos do estator em coordenadas dq (id, iq), as 

respetivas referências (iref.d, iref.q), a velocidade (nm) e o binário (Tm) desenvolvidos pela máquina elétrica, 

a tensão no barramento CC (vdc) e a corrente nas baterias (ibat). De referir que as correntes em 

coordenadas abc não se encontram apresentadas por questões de visualização, sendo visíveis apenas 

na imagem em pormenor entre os instantes 0,481 s e 0,486 s. Pode constatar-se que a máquina é 

capaz de atingir a sua velocidade nominal em menos de 0,5 s quando não possui qualquer carga 

acoplada, não sendo, contudo, considerados efeitos como a saturação magnética e perdas mecânicas. 

De modo a otimizar o binário produzido pela máquina, a corrente iref.q gerada pelo controlador PI de 

velocidade encontra-se limitada a 177 A, i.e., o valor que garante operação em MTPA, como constatado 

previamente, sendo que valores de iref.q superiores a este não implicam um aumento do binário 

produzido. Consequentemente, este possui um valor de aproximadamente 68 Nm durante a aceleração, 

o mesmo valor verificado anteriormente e que é superior ao nominal devido ao facto de o modelo de 

simulação não considerar a saturação magnética. Em termos de erro na velocidade de rotação, o valor 

máximo atingido para esta é de 12039 rpm, correspondendo a um erro de 0,325% para o valor de 

referência em questão. Verifica-se que a tensão vdc sofre um ligeiro decréscimo do seu valor médio de 

referência durante a aceleração, atingindo um valor mínimo de 794 V (o que corresponde a um erro de 

0,75%). Devido ao degrau negativo do binário produzido pela máquina no momento em que a velocidade 

de referência é atingida, a tensão vdc sofre um aumento, atingindo um valor máximo de 824 V 

(correspondendo a um erro de 3%), aumento este que é seguidamente compensado pelo sistema de 

controlo. Relativamente à corrente ibat, que apenas apresenta valores negativos devido à operação da 

máquina como motor e, consequentemente, do conversor CC-CC em modo boost, verifica-se que esta 

aumenta linearmente em valor absoluto à medida que a velocidade aumenta, uma vez que a potência 

desenvolvida pela máquina aumenta linearmente enquanto o binário é constante. A potência requerida 

pela máquina sofre um decréscimo brusco após esta atingir a velocidade de referência, pelo que a 

corrente requerida às baterias acompanha esta variação, minimizando o overshoot na tensão vdc. 
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Figura 4.15 – Resultados de simulação do sistema de tração com aceleração desde o repouso até à velocidade nominal 

com a máquina elétrica em vazio. 

Validada a operação da máquina elétrica em vazio, na Figura 4.16 é ilustrado um resultado de simulação 

similarmente com controlo de velocidade para uma referência de 12000 rpm mas com variações na 

carga acoplada à máquina. Para além das formas de onda já anteriormente apresentadas, neste 

resultado podem ser vistos adicionalmente o binário da carga (Tld) e a potência mecânica instantânea 

desenvolvida pela máquina elétrica (pm), calculada através dos seus valores instantâneos de binário e 

velocidade angular. Na figura podem ser vistos três instantes onde a carga mecânica é alterada, 

resultando em quatro intervalos de operação distintos. Durante o intervalo compreendido entre 1 s e 

1,01 s não existe qualquer carga acoplada à máquina (Tld = 0 Nm), pelo que o binário e a potência 

mecânica desenvolvidos por esta são de apenas aproximadamente 3 Nm e 4 kW, respetivamente, tendo 

a corrente ibat um valor médio próximo de -17 A e as correntes ia, ib, ic tendo uma amplitude de cerca 

de 16 A. No instante 1,01 s é aplicado um degrau no binário da carga, passando a ter-se Tld = 50 Nm. 

Verifica-se que a amplitude das correntes ia, ib, ic aumenta consideravelmente (para cerca de 180 A), 

assim como a corrente ibat (estabilizando num valor médio de aproximadamente -218 A). A corrente ibat 

aumenta em valor absoluto de forma a suprir a cava na tensão vdc, como analisado anteriormente, ao 

passo que as correntes iref.d, iref.q aumentam de modo a manter constante o valor de nm de acordo com 

a referência de 12000 rpm. O valor mínimo registado para nm após esta variação de carga é de 

11986 rpm, resultando num erro pouco superior a 0,1% em relação à velocidade de referência. De modo 

a manter a operação da máquina à velocidade pretendida, o valor de Tm passa a ser ligeiramente superior 

a Tld (cerca de 53 Nm), como expectável para a operação de uma máquina elétrica como motor. Em 
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relação à potência mecânica, esta toma um valor de cerca de 67 kW. De seguida, no instante 1,02 s é 

aplicada uma carga de binário negativo (Tld = -50 Nm), o que corresponde a uma situação de travagem. 

Pode constatar-se que a corrente iref.q passa a ser negativa a fim de que Tm também o seja, 

acompanhando o valor de Tld. Neste caso, Tm necessita de ser inferior a Tld em valor absoluto (tomando 

um valor de -47 Nm), caso contrário a intensidade da travagem seria superior e nm diminuiria. Como se 

pode constatar, nm aumenta ligeiramente com a aplicação de uma carga de binário negativo, assumindo 

um valor máximo de 12015 rpm e que corresponde a um erro de 0,125% relativamente à velocidade de 

referência. Este aumento é natural tendo em conta que a máquina elétrica passa a operar como gerador, 

nestas condições sendo a carga responsável por acionar a máquina em vez do inverso. Devido à operação 

como gerador, a potência mecânica assume valores negativos, nomeadamente -59 kW. Para além disso, 

a alteração do modo de operação da máquina de motor para gerador faz com que a tensão vdc sofra um 

aumento, uma vez que os condensadores do barramento CC passam a absorver energia tanto da 

máquina elétrica como das baterias. Assim, o conversor CC-CC passa a operar em modo buck, mantendo 

a tensão vdc controlada e devolvendo o excesso de energia às baterias, efetuando assim a operação de 

travagem regenerativa. Como se pode visualizar, a corrente ibat é positiva durante o intervalo de tempo 

de 1,02 s a 1,03 s, assumindo um valor médio de 180 A após estabilização, enquanto a tensão vdc é 

simultaneamente controlada para o valor de referência de 800 V. De referir que a transição dos modos 

de operação de motor para gerador provoca um aumento de apenas 14 V na tensão vdc apesar de a 

capacidade dos condensadores do barramento CC ser relativamente reduzida, pelo que o controlo do 

conversor CC-CC reage rapidamente no sentido de atenuar o aumento da tensão. Por fim, no instante 

1,03 s a carga aplicada passa a ser novamente positiva (Tld = 25 Nm), desta feita havendo uma transição 

no funcionamento da máquina elétrica de gerador para motor. Como consequência, os valores de iref.q, 

Tm e pm passam a ser positivos, estabilizando em 100 A, 28 Nm e 36 kW, respetivamente, enquanto a 

corrente ibat passa a ser negativa, estabilizando em -120 A. Ao contrário da transição anterior, desta feita 

a tendência de nm é diminuir, uma vez que é acrescentada carga à máquina e esta necessita de operar 

como motor para manter nm de acordo com o valor de referência. O valor mínimo obtido para nm após 

este instante é de 11991 rpm, originando um erro de 0,075% em relação à referência. A tensão vdc sofre 

um decréscimo de 10 V que é seguidamente compensado pelo conversor CC-CC, operando de novo em 

modo boost. 
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Figura 4.16 – Resultados de simulação do sistema de tração com variação do binário de carga para uma velocidade de 

referência fixa (12000 rpm). 

Enquanto no resultado anterior se mantém constante a velocidade de referência e são efetuadas 

alterações na carga acoplada à máquina, no resultado visível na Figura 4.17 é seguido o procedimento 

oposto, sendo utilizada uma carga fixa de binário 50 Nm e variando-se a velocidade de referência. Na 

figura são visíveis as mesmas formas de onda que na figura anterior à exceção do binário da carga, que 

neste caso é constante, sendo em vez desta ilustrada a velocidade de referência (nref). A máquina inicia 

num estado de repouso (nm = 0 rpm), tendo-se um valor inicial de nref de 1000 rpm. Comparativamente 

com o resultado de aceleração exposto anteriormente, neste caso esta é efetuada com carga, pelo que 

a aceleração não é tão elevada. O valor de Tm durante este período é de cerca de 68 Nm, tratando-se, 

como referido, do valor máximo de binário produzível pela máquina sem ter em consideração a saturação 

magnética, tendo as correntes ia, ib, ic uma amplitude de cerca de 212 A, i.e., o seu valor limite. No 

instante em que a velocidade de referência é atingida (cerca de 0,16 s), pm atinge o seu pico (7 kW), 

assim como ibat (-28 A), sendo o valor máximo registado para nm de 1025 rpm (correspondendo a um 

erro de 2,5% em relação à referência). Após este instante, as correntes ia, ib, ic passam a apresentar 

uma amplitude de cerca de 170 A e o valor de Tm passa a ser igual ao binário da carga (50 Nm) devido 

à ligeira superioridade de nm em relação a nref, caso contrário Tm teria de ser ligeiramente superior ao 

binário da carga de modo a manter nm constante. Em relação a pm e ibat tem-se 5,4 kW e -22 A, 

respetivamente. No instante 0,2 s é efetuada uma variação em nref para o valor de -2000 rpm, 

tratando-se de uma inversão do sentido de rotação da máquina elétrica. Este procedimento pode ser 

dividido em três etapas: (1) durante o intervalo de nm [1000 rpm, 0 rpm], a máquina necessita de efetuar 

uma travagem, operando como gerador no sentido de rotação positivo; (2) durante o intervalo de nm 
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[0 rpm, -2000 rpm], a máquina necessita de efetuar uma aceleração, operando como motor no sentido 

de rotação negativo; (3) quando nm atinge o valor de -2000 rpm, uma vez que a carga mecânica possui 

binário positivo, a máquina opera como gerador no sentido de rotação negativo. Como tal, este resultado 

ilustra a operação da máquina elétrica nos quatro quadrantes de potência, tendo sido a sua operação 

como motor no sentido de rotação positivo já analisada entre os instantes 0 s e 0,2 s. Analisando as 

variáveis em cada uma das três etapas, durante a etapa (1), compreendida entre 0,2 s e 0,22 s, 

aproximadamente, o valor de Tm é negativo de modo a efetuar a travagem, adquirindo um valor 

de -68 Nm. Assim, pm adquire valores negativos, com um pico inicial de -7,3 kW e diminuindo em valor 

absoluto devido à diminuição de nm, ao passo que ibat toma valores positivos, com um pico inicial de 

35 A e diminuindo devido ao decremento na potência requerida pela máquina, sendo efetuada a 

operação de travagem regenerativa. Na etapa (2), compreendida 0,22 s e 0,27 s, o valor de Tm continua 

negativo, porém, neste caso de modo a efetuar uma aceleração no sentido de rotação negativo, como 

se pode visualizar no sinal positivo de pm e negativo de ibat. Verifica-se a troca na sequência das fases 

nas correntes ia, ib, ic no instante 0,22 s, i.e., na passagem de nm por zero e na troca do modo de 

funcionamento da máquina de gerador para motor, sendo que a sequência passa a ser a, c, b em vez 

de a, b, c, como expectável. No instante 0,27 s, quando nm atinge o valor de nref estipulado 

de -2000 rpm, pm atinge o seu pico (14,5 kW), bem como ibat (-51 A), sendo que nm atinge um valor 

mínimo de -2053 rpm (correspondente a um erro de 2,65% para a referência estipulada). A partir do 

instante 0,27 s dá-se finalmente a etapa (3), onde Tm deixa de ser negativo e passa a igualar o binário 

da carga (50 Nm) devido ao motivo anteriormente referido para nref = 1000 rpm. Uma vez que nm e Tm 

possuem sinais opostos, a máquina volta a operar como gerador, desta feita no sentido de rotação 

negativo. Pode constatar-se que pm volta a ser negativa, assim como ibat volta a ser positiva, apresentando 

valores constantes de -10,6 kW e 28 A, respetivamente. Em todas as transições referidas, tal como 

constatado no resultado anterior, a tensão vdc sofre oscilações resultantes da variação do modo de 

funcionamento da máquina elétrica, oscilações estas que são compensadas eficazmente pelo conversor 

CC-CC. O transitório mais rápido visível em vdc ocorre no instante 0,27 s, ou seja, na transição da 

etapa (2) para a etapa (3), quando nm atinge o valor de nref. Neste instante pode ser visto um aumento 

rápido da tensão seguido de uma diminuição também rápida, o primeiro sendo causado pelo tempo 

necessário para o sistema de controlo detetar a operação de travagem e o segundo devido ao overshoot 

causado pela componente integral do controlador PI que constitui a teoria de potência. De qualquer 

forma, este transitório possui um valor pico-a-pico inferior a 12 V, tratando-se de um valor reduzido e 

destacando-se mais uma vez a performance do conversor CC-CC na regulação da tensão vdc. 



Capítulo 4 – Sistema Integrado Proposto e Simulações Computacionais 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 294 

 

 
Figura 4.17 – Resultados de simulação do sistema de tração com variação da velocidade de referência para um binário de 

carga fixo (50 Nm). 

4.4.2 Simulações Computacionais da Interface com Rede Elétrica CA 
Monofásica 

A interface com a rede elétrica CA monofásica (230 V, 50 Hz) corresponde essencialmente à operação 

de carregamento lento das baterias do VE, podendo ser efetuada a nível doméstico, por exemplo. No 

caso de um sistema integrado para tração e carregamento de baterias de VEs o limite de potência pode 

ser superior, sendo de 34,5 kW no caso do sistema proposto. Assim, esta secção apresenta os resultados 

de simulação da interface do sistema proposto com a rede elétrica CA monofásica, sendo analisadas a 

técnica de sincronização com a rede elétrica, a técnica de controlo de corrente, o sistema de pré-carga 

dos condensadores do barramento CC e, por fim, o funcionamento integral do sistema neste tipo de 

interface. Na Figura 4.18 encontra-se representada a topologia do sistema integrado durante a interface 

com a rede elétrica CA monofásica, onde é visível um conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte 

completa, cujo lado CA é conectado aos terminais da rede elétrica por intermédio de um filtro passivo do 

tipo LCL diferencial, e um conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de três fases, cujo lado 

de menor tensão é conectado às baterias do VE. O lado CA do conversor CA-CC e o lado de maior tensão 

do conversor CC-CC encontram-se conectados entre si, representando o barramento CC do sistema 

integrado. Com base no dimensionamento apresentado previamente neste capítulo, as frequências de 

comutação utilizadas para os conversores CA-CC e CC-CC são de 50 kHz e 100 kHz, respetivamente. 
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Figura 4.18 – Sistema integrado proposto para interface com a rede elétrica CA monofásica. 

Técnica de Sincronização com a Rede Elétrica CA Monofásica 

Para a sincronização com a rede elétrica CA monofásica foi selecionada a técnica SOGI-PLL por permitir 

obter informação sobre a amplitude e a fase da tensão da rede elétrica com o cálculo de apenas dois 

integrais, não realizando qualquer operação trigonométrica, tratando-se por isso de uma técnica de 

sincronização computacionalmente eficiente e com boa performance. Como referido na secção 3.5.1, 

no item Malhas de Captura de Fase (PLL), este algoritmo apenas necessita do ajuste de um ganho, sendo 

que um valor mais reduzido oferece uma melhor performance em termos de filtragem, rejeitando mais 

eficazmente as componentes harmónicas existentes na tensão de entrada, ao passo que um valor mais 

elevado oferece uma melhor resposta transitória em termos de variações na tensão de entrada. 

A Figura 4.19 ilustra um resultado de simulação da técnica de sincronização SOGI-PLL com a rede 

elétrica CA monofásica, estando representadas a tensão da rede elétrica (vg) e as tensões de saída do 

algoritmo de PLL (vg’) para três valores distintos de ganho (k/5, k, 5k). Como se pode visualizar na 

Figura 4.19(a), a resposta transitória é mais satisfatória para valores mais elevados de ganho, sendo o 

sincronismo atingido em praticamente um ciclo da tensão da rede elétrica para um ganho cinco vezes 

superior ao valor central estipulado. No outro extremo, para um ganho cinco vezes inferior ao valor 

central, o sincronismo é obtido em cerca de cinco ciclos da tensão da rede elétrica. Contudo, como se 

pode averiguar na Figura 4.19(b), o erro em regime permanente obtido entre o sinal vg’ e a componente 

fundamental da tensão da rede elétrica em função desta última (e), que idealmente seria nulo, é superior 

para valores de ganho superiores. Em termos de distorção harmónica, para uma tensão da rede elétrica 

com THD%f = 3,8%, são obtidos, para o sinal vg’, THD%f = 2,6% para um ganho cinco vezes superior 

ao valor central, THD%f = 0,7% para um ganho igual ao valor central e THD%f = 0,2% para um ganho 

cinco vezes inferior ao valor central. 
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Figura 4.19 – Resultados de simulação da técnica de sincronização SOGI-PLL com a rede elétrica CA monofásica para três 

valores distintos de ganho: (a) Resposta transitória no domínio do tempo; (b) Erro em função da componente fundamental 

da tensão da rede elétrica em regime permanente. 

A técnica de sincronização SOGI-PLL faz uso do valor teórico da frequência angular da tensão da rede 

elétrica, sendo este igual a 100 π ≈ 314,159265 rad/s para uma rede elétrica com frequência de 50 Hz. 

Como tal, a sincronização pode não ser efetuada caso existam desvios significativos deste valor, sendo 

que o ganho anteriormente mencionado tem influência também neste aspeto. Deste modo, na 

Figura 4.20 encontram-se dois resultados de simulação para desvios de frequência de ±1 Hz na 

frequência da tensão da rede elétrica, estando na Figura 4.20(a) e Figura 4.20(b) representada a 

resposta transitória e na Figura 4.20(c) e Figura 4.20(d) representado o erro em regime permanente 

obtido entre o sinal vg’ e a componente fundamental da tensão da rede elétrica em função da mesma, 

sendo que a Figura 4.20(a) e a Figura 4.20(c) dizem respeito a uma frequência de 49 Hz e a 

Figura 4.20(b) e a Figura 4.20(d) dizem respeito a uma frequência de 51 Hz para a tensão da rede 

elétrica. Como se pode constatar, um valor mais elevado de ganho resulta numa melhor capacidade de 

sincronismo para valores de frequência diferentes do valor nominal definido. De facto, para o menor valor 

de ganho utilizado (k/5), o sincronismo não é atingido em nenhum dos casos, existindo um desvio de 

fase permanente no sinal vg’ gerado (este fica adiantado em relação à tensão da rede elétrica para uma 

frequência de 49 Hz e atrasado para uma frequência de 51 Hz). Assim sendo, e face ao resultado 

previamente apresentado, a escolha do ganho deve obedecer a uma relação de compromisso entre a 

resposta transitória e a eficácia na rejeição das componentes harmónicas na tensão da rede elétrica, 

bem como a eventuais desvios de frequência que possam ocorrer. 
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Figura 4.20 – Resultados de simulação da técnica de sincronização SOGI-PLL com a rede elétrica CA monofásica para três 

valores distintos de ganho: resposta transitória no domínio do tempo para uma frequência da tensão da rede elétrica de: 

(a) 49 Hz; (b) 51 Hz; erro em função da componente fundamental da tensão da rede elétrica em  

regime permanente para uma frequência da tensão da rede elétrica de: (c) 49 Hz; (d) 51 Hz. 

Nos resultados previamente apresentados para a técnica de sincronização SOGI-PLL, o sistema de 

controlo é inicializado no momento em que a tensão da rede elétrica se encontra com um ângulo de 0º, 

o que não corresponde a uma condição de teste realista. Desta forma, a Figura 4.21 ilustra a resposta 

transitória para quatro casos em termos de fase inicial da tensão da rede elétrica, nomeadamente para 

0º (Figura 4.21(a)), 45º (Figura 4.21(b)), 90º (Figura 4.21(c)) e 180º (Figura 4.21(d)), sendo utilizado o 

mesmo ganho em todos os casos (k/2 em relação aos valores de ganho anteriormente apresentados). 

Pode constatar-se que o sincronismo é atingido em cerca de três ciclos da tensão da rede elétrica em 

todos os casos, com o sinal vg’ a apresentar THD%f = 0,4%. 
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Figura 4.21 – Resultados de simulação da técnica de sincronização SOGI-PLL com a rede elétrica CA monofásica para um 

ângulo de fase inicial da tensão da rede elétrica de: (a) 0º; (b) 45º; (c) 90º; (d) 180º. 

Técnica de Controlo de Corrente 

No sistema integrado proposto existem dois conversores de potência em funcionamento, sendo que no 

caso da interface com a rede elétrica CA monofásica existe um conversor CA-CC bidirecional monofásico 

em ponte completa, necessitando de controlar a corrente do lado CA, e um conversor CC-CC bidirecional 

buck-boost interleaved de três fases, necessitando de controlar a corrente do lado das baterias. Como 

tal, é necessário utilizar dois controladores de corrente, sendo que o controlo de corrente do conversor 

CC-CC é o mesmo que o abordado na secção anterior relativa ao sistema de tração e, deste modo, não 

é abordado novamente na presente secção. 

A técnica de controlo de corrente selecionada para o conversor CA-CC responsável por efetuar a interface 

com a rede elétrica CA monofásica é a técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat, mantendo-se 

válidos os motivos anteriormente referidos para a sua escolha em relação ao conversor CC-CC. Apesar 

de no item Controlo de Corrente Preditivo da secção 3.5.2 ser apresentada a equação deste controlo 

para um filtro passivo de acoplamento à rede elétrica do tipo L e no sistema proposto ser usado um filtro 

passivo do tipo LCL, a mesma equação pode ser utilizada para correntes de referência de baixa 

frequência, como é o caso do sistema integrado proposto a operar em modo de carregamento de baterias 

ou a injetar energia na rede elétrica CA monofásica, onde se pretende a operação com uma corrente 

sinusoidal de frequência 50 Hz. Tal aproximação é válida devido ao facto de a reatância indutiva das 

bobinas ser bastante menor do que a reatância capacitiva dos condensadores do filtro passivo à 

frequência fundamental da rede elétrica, pelo que apenas uma pequena porção da componente 
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fundamental da corrente circula pelos condensadores. Para além disso, esta aproximação evita o uso de 

sensores adicionais, nomeadamente para medir a tensão dos condensadores, a corrente dos 

condensadores ou a corrente nas bobinas do lado do conversor, sendo apenas medida a corrente nas 

bobinas do lado da rede elétrica. Não obstante, na literatura podem ser encontradas publicações 

referentes à modelização e controlo preditivo de conversores CA-CC conectados à rede elétrica com filtro 

passivo do tipo LCL [1093]–[1095]. 

Na Figura 4.22 pode visualizar-se um resultado de simulação da técnica de controlo de corrente preditivo 

deadbeat aplicada ao conversor CA-CC bidirecional monofásico em ponte completa conectado à rede 

elétrica CA monofásica quando se encontra a absorver energia da mesma, i.e., a operar como retificador 

ativo, sendo utilizada uma fonte de tensão CC ideal de 400 V no barramento CC do conversor. Neste 

resultado é provocada uma variação no valor eficaz da corrente de referência no instante 0,025 s, sendo 

que durante o intervalo compreendido entre 0 s e 0,025 s esta apresenta um valor eficaz de 50 A 

(correspondendo a uma amplitude de cerca de 70,7 A e a 33,3% da corrente nominal) e, entre os 

instantes 0,025 s e 0,04 s, este é aumentado para 150 A (correspondendo a uma amplitude de cerca 

de 212,13 A e à corrente nominal). Como se pode constatar na imagem em pormenor em torno do 

instante 0,005 s (correspondendo a um ângulo de 90º da corrente produzida, ou seja, no seu valor de 

pico), a corrente absorvida à rede pelo conversor (ig) acompanha a corrente de referência (iref) com um 

erro de dezenas de miliampere. Para além disso, na imagem em pormenor em torno do instante 0,025 s, 

verifica-se que a corrente produzida demora menos de 200 µs a compensar o degrau de 141,42 A 

aplicado à corrente de referência neste instante, validando a resposta transitória satisfatória desta técnica 

de controlo de corrente. Em termos de distorção harmónica em regime permanente, para uma corrente 

de referência com valor eficaz de 50 A tem-se THD%f = 0,05%, sendo que este valor diminui para 

THD%f = 0,02% para a corrente de referência nominal de 150 A. 
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Figura 4.22 – Resultados de simulação da técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat para interface com a rede 

elétrica CA monofásica com variação da corrente de referência. 

Os valores eficazes de corrente utilizados no resultado de simulação anterior não são realistas tendo em 

vista a aplicação numa rede elétrica CA monofásica, sendo referentes à validação das condições de 

operação limite do conversor. Uma vez que uma rede elétrica CA monofásica é associada ao modo de 

carregamento lento de baterias, implicando potências baixas, o conversor CA-CC necessita de estar 

preparado para controlar correntes de baixo valor eficaz. Assim sendo, na Figura 4.23 encontram-se 

representados dois resultados de simulação com correntes inferiores, sendo na Figura 4.23(a) utilizada 

uma corrente de referência com 1% do valor nominal (correspondendo a um valor eficaz de 1,5 A e uma 

amplitude de cerca de 2,12 A) e na Figura 4.23(b) utilizada uma corrente de referência com 10% do 

valor nominal (correspondendo a um valor eficaz de 15 A e uma amplitude de cerca de 21,2 A). Em 

ambos os casos pode constatar-se que a corrente produzida segue a referência eficazmente, tendo-se 

THD%f = 1,7% para 1% da corrente nominal e THD%f = 0,2% para 10% da corrente nominal, ambos os 

valores sendo medidos em regime permanente. Devido ao baixo valor de corrente, no primeiro caso é 

visível um transitório inicial provocado pelo filtro passivo LCL, mais concretamente devido aos 

condensadores que se encontram inicialmente descarregados. De referir que a operação com uma 

corrente de referência com 1% do valor nominal representa também uma situação extrema, resultando 

na operação com uma potência de apenas 345 W para uma rede elétrica CA monofásica de 230 V. 

Porém, sendo validada a correta operação em termos de controlo de corrente do lado CA para ambos os 

extremos da escala, pode assumir-se que o sistema opera satisfatoriamente para uma elevada gama de 

potência aquando da sua interface à rede elétrica CA monofásica. 
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Figura 4.23 – Resultados de simulação da técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat para interface com a rede 

elétrica CA monofásica para uma corrente de referência de percentagem em relação à corrente nominal de: (a) 1%; (b) 10%. 

Na Figura 4.24 pode ser visto o erro da corrente produzida em função da corrente de referência (e(ig)) 

para os três valores apresentados, nomeadamente para 1% da corrente nominal (Figura 4.24(a)), 10% 

da corrente nominal (Figura 4.24(b)) e 100% da corrente nominal (Figura 4.24(c)). Pode constatar-se 

que, para valores mais baixos da corrente de referência (1% e 10% da corrente nominal), a representação 

gráfica do erro da corrente em função da sua referência apresenta um traçado espesso, denotando o 

ripple resultante da comutação dos semicondutores de potência, sendo o erro máximo em ambos os 

casos de cerca de 1,5 A em valor absoluto. Em relação à operação com corrente nominal, verifica-se que 

a representação gráfica do erro apresenta uma forma circular, sendo o erro causado pelo ripple de 

comutação menos proeminente em termos relativos. O valor absoluto mais elevado para o erro é de 

cerca de 1,3 A quando a corrente de referência passa pelo valor 0 A, ao passo que o valor absoluto mais 

reduzido é de 0 A quando a corrente de referência passa pelos valores ±212 A, i.e., quando a derivada 

da corrente inverte o seu sinal. De referir que o valor absoluto mais elevado para o erro é de cerca de 

0,6% da amplitude da corrente nominal, comprovando o bom funcionamento da técnica de controlo de 

corrente preditivo deadbeat para a aplicação em questão. 

   
(a) (b) (c) 

Figura 4.24 – Erro da corrente em função da corrente de referência em regime permanente utilizando a técnica de controlo 

de corrente preditivo deadbeat para interface com a rede elétrica CA monofásica para uma corrente de referência  

de percentagem em relação à corrente nominal de: (a) 1%; (b) 10%; (c) 100%. 

Para além dos valores eficazes da corrente a controlar, de forma a dotar o sistema proposto de modos 

de operação em contexto de smart grids, nomeadamente a compensação de correntes harmónicas 

(modo de operação V4G), torna-se relevante avaliar o desempenho da técnica de controlo de corrente 
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para correntes de referência com frequência superior a 50 Hz. Neste sentido, a Figura 4.25 ilustra um 

resultado de simulação do conversor CA-CC a absorver correntes harmónicas da rede elétrica CA 

monofásica. Entre os instantes 0 s e 0,01 s, a corrente de referência contém apenas uma componente 

de 150 Hz (terceiro harmónico), com amplitude de 10 A e fase 180º; no instante 0,01 s é adicionada 

uma componente de 250 Hz (quinto harmónico), com amplitude de 5 A e fase 0º; no instante 0,02 s é 

adicionada uma componente de 350 Hz (sétimo harmónico), com amplitude de 5 A e fase 90º; por fim, 

no instante 0,03 s é adicionada uma componente de 450 Hz (nono harmónico), com amplitude de 2 A 

e fase 180º. Todas as componentes harmónicas são adicionadas à corrente de referência sem remover 

as anteriores. Durante os quatro intervalos de tempo pode constatar-se que a corrente produzida pelo 

conversor segue eficazmente a corrente de referência, comprovando que a aproximação utilizada na 

equação do controlo de corrente preditivo deadbeat relativamente ao filtro passivo LCL é válida não só 

para correntes de referência com frequência de 50 Hz mas também, no mínimo, para uma frequência 

de 450 Hz. Nesta figura também é possível visualizar o pormenor da adição da componente de 350 Hz 

no instante 0,02 s que, devido à fase de 90º, provoca um degrau na corrente de referência de 0 A para 

5 A, sendo visível um transitório na corrente produzida que é amortecido em cerca de 500 µs. 

 
Figura 4.25 – Resultados de simulação da técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat para interface com a rede 

elétrica CA monofásica com variação da frequência da corrente de referência. 

Sistema de Pré-Carga do Barramento CC 

Quando conectado a uma rede elétrica, um conversor CA-CC fonte de tensão necessita de um sistema 

de pré-carga do seu barramento CC. Tal deve-se à existência de elementos capacitivos no mesmo, 

provocando uma corrente de inrush aquando da sua conexão à rede elétrica se os mesmos não se 

encontrarem carregados, que por sua vez pode levar à danificação dos semicondutores de potência, 
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bobinas e outros componentes que possam constituir o conversor. Uma vez que os conversores CA-CC 

fonte de tensão utilizam díodos conectados em antiparalelo com os semicondutores de potência, manter 

estes ao corte não evita o fluxo de corrente no conversor quando o valor máximo da tensão do lado CA 

é superior à tensão no barramento CC, como é o caso dos instantes iniciais após a conexão do conversor 

à rede elétrica. Para contornar este problema, as soluções mais tradicionais passam por utilizar 

resistências de pré-carga com contactores em paralelo ou termístores de coeficiente de temperatura 

negativo (negative temperature coefficient – NTC). 

Como referido no início deste capítulo, são utilizados contactores para fazer a conexão do sistema aos 

diferentes tipos de rede elétrica. Se estes contactores forem baseados em semicondutores de potência, 

e.g., como é o caso de relés de estado sólido, os mesmos podem ser utilizados para efetuar a pré-carga 

dos condensadores do barramento CC, evitando a utilização de resistências de pré-carga e contactores 

adicionais. Para além disso, esta abordagem possibilita a utilização de um sistema de pré-carga 

dinâmico, i.e., é possível controlar o valor máximo admissível para a corrente durante o processo de 

pré-carga. Para tal é necessário utilizar os contactores de forma comutada, não sendo necessário utilizar 

frequências de comutação tão elevadas quanto as dos conversores, e ficando em condução plena assim 

que o processo de pré-carga estiver concluído. Considerando a carga de um circuito RC, a tensão nos 

condensadores do barramento CC em ordem ao tempo (vdc(t)) é dada por: 

 
 vdc(t) = VGMAX

(1 - e
-

t
RCdc) , (4.16) 

onde t é o instante de tempo contínuo, VGMAX corresponde ao valor de pico da tensão da rede elétrica 

CA monofásica, Cdc é a capacidade dos condensadores do barramento CC e R é a resistência equivalente 

utilizada no processo de pré-carga. Por outro lado, a corrente nos condensadores do barramento CC em 

função do tempo (idc(t)) pode ser calculada através de: 

 
idc(t) = 

VGMAX

R
e
-

t
RCdc. (4.17) 

Eliminando a dependência temporal, a equação anterior pode ser reescrita como: 

 
idc= 

VGMAX
-vdc

R
. (4.18) 

Assumindo que o circuito opera de forma pulsada, é necessário determinar o valor equivalente de R do 

conversor visto pela rede elétrica. Considerando que a impedância do conversor é maioritariamente 
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devida às bobinas do filtro passivo do tipo LCL, o intervalo de subida de corrente nas mesmas, bem 

como no barramento CC (Δidc) pode ser calculado através de: 

 
 Δidc = 

vL Δt

L
. (4.19) 

onde vL é a tensão nas mesmas, L o valor de indutância total e Δt o intervalo de tempo. Uma vez que o 

conversor CA-CC é monofásico, a corrente que flui para o barramento CC por um dos terminais é igual 

à corrente que retorna pelo outro. Tendo em conta que são utilizadas bobinas tanto na fase como no 

neutro do conversor, ambas de igual valor, o valor de L utilizado deve ser duplicado. Relacionando as 

equações (4.18) e (4.19), sabendo que o valor máximo de vL em cada período da rede elétrica é igual a 

VGMAX - vdc e utilizando um valor de duty cycle (D) em vez de um intervalo de tempo, obtém-se a equação 

a utilizar para o comando dos contactores durante o processo de pré-carga: 

 
 D = 

2 Δidc L fsw
VGMAX

- vdc
, (4.20) 

onde se pode constatar que esta não depende da capacidade dos condensadores do barramento CC. Na 

Figura 4.26 pode visualizar-se um resultado de simulação para o sistema de pré-carga, sendo 

apresentadas a tensão no barramento CC (vdc), o valor máximo da tensão da rede elétrica CA monofásica 

registado pelo sistema de controlo (vgmax), a corrente no barramento CC (idc) e o duty cycle aplicado aos 

contactores (d). Neste resultado é utilizada uma frequência de comutação de 500 Hz para os contactores 

e é definido um limite de 50 A para a corrente. Como se pode verificar, a corrente idc é pulsada, com os 

pulsos mais elevados a atingir valores em torno do limite definido. O valor de d aumenta à medida que 

a tensão vdc se aproxima da tensão vgmax, tomando o valor 1 quando o processo de pré-carga se dá por 

concluído. A partir deste momento, os contactores passam a estar em condução plena, podendo 

iniciar-se a operação do sistema integrado para interface com a rede elétrica CA monofásica. 
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Figura 4.26 – Resultados de simulação do sistema de pré-carga dos condensadores do barramento CC para interface com a 

rede elétrica CA monofásica com limite de corrente de 50 A. 

Simulação Integral da Interface com Rede Elétrica CA Monofásica 

Apresentadas a técnica de sincronização com a rede elétrica, a técnica de controlo de corrente e a 

pré-carga dos condensadores do barramento CC, segue-se a simulação integral da interface do sistema 

proposto com a rede elétrica CA monofásica. Na Figura 4.27 pode ser visto um resultado de simulação 

do modo de operação principal para um sistema de carregamento de baterias de VEs, nomeadamente o 

modo G2V. Neste resultado são utilizados dois valores para a potência de carregamento das baterias, 

principiando com 3,6 kW no instante 1,01 s e sendo aplicada uma variação sob a forma de degrau no 

instante 1,1 s para 9,6 kW, correspondendo a correntes nas baterias (ibat) de 11,25 A e 30 A, 

respetivamente, para uma tensão nestas de 320 V. O carregamento das baterias é apenas iniciado no 

instante 1,01 s mas o conversor CA-CC inicia a sua operação no instante 1 s, controlando a tensão do 

barramento CC (vdc) para o valor de referência definido de 400 V, sendo que o valor inicial desta é de 

cerca de 320 V resultante do processo de pré-carga previamente apresentado. Após a sua estabilização, 

pode constatar-se que a corrente absorvida à rede elétrica (ig) assume uma forma de onda sinusoidal e 

em fase com a tensão desta (vg), apesar da distorção harmónica na última, como analisado previamente. 

Verifica-se que o conversor CC-CC atua rapidamente perante as variações na corrente de referência das 

baterias, como se pode ver nas imagens em pormenor, atingindo o novo valor em cerca de 50 µs. Na 

imagem em pormenor à direita podem ser vistas as correntes em cada uma das bobinas do conversor 

CC-CC buck-boost interleaved (iLbat1, iLbat2, iLbat3), verificando-se que possuem o mesmo valor médio e 

um desfasamento de 120º entre si, bem como uma frequência de 100 kHz. Consequentemente, o ripple 

visível na corrente total ibat possui uma frequência de 300 kHz. O aumento na potência requerida para 
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o carregamento provoca uma cava na tensão vdc, pelo que o conversor CA-CC compensa o sucedido 

através de um aumento de amplitude da corrente ig, esta permanecendo sinusoidal e em fase com a 

tensão vg durante o processo. 

 
Figura 4.27 – Resultados de simulação da interface com a rede elétrica CA monofásica no modo de operação G2V com 

variação na potência de carregamento. 

Para além do tradicional modo de operação G2V, um VE dotado de um sistema de carregamento de 

baterias bidirecional (ou, no caso em questão, de um sistema integrado para tração e carregamento de 

baterias) pode operar no modo V2G, fornecendo energia armazenada nas baterias à rede elétrica. A 

Figura 4.28 ilustra um resultado de simulação com a transição entre os modos de operação G2V e V2G 

para a mesma potência de operação, nomeadamente 6,4 kW (correspondendo a uma corrente ibat de 

20 A). A transição entre os modos de operação ocorre no instante 1,1 s, onde se pode constatar que a 

corrente ig deixa de se encontrar em fase com a componente fundamental da tensão da rede elétrica e 

passa a encontrar-se em oposição de fase, significando que a rede elétrica deixa de se comportar como 

fonte e passa a comportar-se como carga, recebendo energia. Do mesmo modo, a corrente ibat deixa de 

ser positiva e passa a ser negativa, significando que as baterias se encontram a ser descarregadas. Como 

se pode constatar nas imagens em pormenor, esta reage rapidamente à alteração no modo de operação, 

apresentando um pico de -40 A mas estabilizando no valor pretendido de -20 A em cerca de 50 µs. 

Verifica-se que a tensão vdc sofre um ligeiro aumento aquando da transição do modo de operação, uma 

vez que os condensadores do barramento CC passam a receber energia do lado das baterias. De referir 

que a corrente ig permanece sinusoidal durante e após a transição, pelo que o sistema proposto não 

introduz perturbações significativas na rede elétrica. 
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Figura 4.28 – Resultados de simulação da interface com a rede elétrica CA monofásica com transição dos modos de 

operação de G2V para V2G. 

Uma vez conectado à rede elétrica, o sistema de carregamento de baterias de um VE pode ser utilizado 

para compensar problemas de QEE relacionados com correntes, nomeadamente potência reativa e 

correntes harmónicas, no caso de uma rede elétrica CA monofásica. Este modo de operação, no qual o 

sistema de carregamento de baterias de um VE opera como um filtro ativo paralelo, é designado na 

literatura por V4G. Uma vez que um filtro ativo paralelo não necessita de qualquer fonte de energia 

conectada ao seu barramento CC, tratando-se apenas de um conversor CA-CC que opera com corrente 

não-sinusoidal, o modo de operação V4G pode ser utilizado exclusivamente ou combinado com qualquer 

um dos modos de operação G2V ou V4G, sendo independente do processo de carga ou descarga das 

baterias. Na Figura 4.29 encontra-se um resultado de simulação do modo de operação V4G combinado 

com os modos referidos, onde, para além das formas de onda anteriormente referidas, podem ser vistas 

a corrente consumida por cargas conectadas à rede elétrica (ild), a corrente produzida pelo conversor 

CA-CC (iev) que, por se tratar do modo V4G, é diferente da corrente ig, e os valores de potência ativa na 

rede elétrica (pg), nas baterias do VE (pbat) e nas cargas (pld). Neste resultado são visíveis quatro estados 

distintos de funcionamento. Durante o intervalo [2 s, 2,05 s] o sistema integrado apenas opera como 

carregador de baterias (15 A, 4,8 kW), uma vez que não existe qualquer carga conectada à rede elétrica. 

Como tal, tem-se pld = 0 W e pg = pbat = 4,8 kW. Também por não existir qualquer carga conectada à 

rede elétrica, a corrente iev é sinusoidal. No instante 2,05 s é conectada uma carga linear RL à rede 

elétrica, consumindo uma potência ativa de 750 W com um fator de potência total de aproximadamente 

0,3. Desta forma, a corrente iev permanece sinusoidal mas com um determinado desfasamento em 

relação à componente fundamental da tensão vg, compensando a potência reativa consumida por esta 

carga de modo que a corrente ig permaneça em fase com a tensão vg. De referir que o instante 2,05 s 
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corresponde a um ângulo de fase de 180º de vg, existindo inrush na corrente ild que é compensado pelo 

sistema integrado. Como se pode constatar, a corrente ibat permanece inalterada, comprovando o 

desacoplamento entre os modos de operação V4G e G2V. A potência fornecida pela rede elétrica neste 

caso acresce a 5,55 kW. De seguida, no instante 2,1 s é conectada uma carga não-linear à rede elétrica, 

consumindo uma potência de 1 kW e apresentando um fator de potência total de 0,59. A carga em 

questão trata-se de um conversor CA-CC unidirecional em ponte completa a díodos, utilizando um filtro 

indutivo do lado CA e um filtro capacitivo em paralelo com uma carga resistiva do lado CC. Esta carga 

caracteriza-se por consumir uma corrente distorcida e com rápidas variações, para além de provocar 

inrush aquando da sua conexão. Como se pode constatar, a corrente ild atinge um pico de 

aproximadamente 69 A após a ligação da carga; porém, devido ao funcionamento do sistema integrado 

no modo V4G, o pico em ig é reduzido para cerca de 59 A. Consequentemente, a tensão vdc sofre uma 

cava e atinge um valor mínimo de 369 V, sendo este valor compensado logo no seguinte semiciclo da 

tensão vg. A corrente iev deixa de ser sinusoidal e passa a conter distorção harmónica devido à carga 

não-linear conectada, sendo que a corrente ig permanece sinusoidal e em fase com a tensão vg, como 

pretendido. Mais uma vez pode constatar-se que a corrente ibat permanece inalterada. Neste caso, tem-se 

pg = 6,3 kW, sendo que pld = 1,5 kW e permanecendo pbat = 4,8 kW. Por fim, no instante 2,15 s é 

alterado o modo de operação G2V para V2G mantendo a mesma potência, i.e., ibat = -15 A e 

pbat = -4,8 kW, e mantendo o modo de operação V4G. Tal como no resultado anterior, a corrente ibat 

reage rapidamente à transição do modo de operação, provocando uma leve subida na tensão vdc neste 

instante. Verifica-se que a corrente ig permanece sinusoidal, no entanto passa a estar em oposição de 

fase com vg. Tal deve-se ao facto de pbat ser superior em módulo a pld, significando que a rede elétrica 

absorve mais energia proveniente das baterias do VE do que aquela que fornece às cargas. De facto, as 

baterias do VE passam a fornecer energia às cargas, sendo o excedente fornecido à rede elétrica 

(pg = -3,3 kW). Através deste resultado pode ver-se a compensação de potência reativa e correntes 

harmónicas pelo sistema integrado, bem como a interoperabilidade dos modos de operação V4G, G2V e 

V2G e o desacoplamento entre os mesmos. 
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Figura 4.29 – Resultados de simulação da interface com a rede elétrica CA monofásica no modo de operação V4G em 

combinação com os modos de operação G2V e V2G. 

4.4.3 Simulações Computacionais da Interface com Rede Elétrica CA 
Trifásica 

A interface com a rede elétrica CA trifásica (400 V, 50 Hz) corresponde à operação de carregamento 

rápido das baterias do VE, podendo ser utilizada em instalações industriais, por exemplo. Para o sistema 

integrado proposto, o limite de potência para este tipo de interface é de 103,9 kW, como referido 

previamente neste capítulo. Tal como na secção anterior relativamente à interface do sistema com a rede 

elétrica CA monofásica, esta secção apresenta os resultados de simulação da interface do sistema 

proposto com a rede elétrica CA trifásica, sendo analisadas a técnica de sincronização com a rede 

elétrica, a técnica de controlo de corrente, o sistema de pré-carga dos condensadores do barramento CC 

e, por fim, o funcionamento integral do sistema neste tipo de interface. Na Figura 4.30 encontra-se 

representada a topologia do sistema integrado durante a interface com a rede elétrica CA trifásica, onde 

é visível um conversor CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços, cujo lado CA é conectado aos 

terminais da rede elétrica por intermédio de um filtro passivo do tipo LCL, e um conversor CC-CC 

bidirecional buck-boost interleaved de três fases, cujo lado de menor tensão é conectado às baterias do 

VE. O lado CA do conversor CA-CC e o lado de maior tensão do conversor CC-CC encontram-se 

conectados entre si, representando o barramento CC do sistema integrado. Com base no 

dimensionamento apresentado previamente neste capítulo, as frequências de comutação utilizadas para 

os conversores CA-CC e CC-CC são de 50 kHz e 100 kHz, respetivamente. 
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Figura 4.30 – Sistema integrado proposto para interface com a rede elétrica CA trifásica. 

Técnica de Sincronização com a Rede Elétrica CA Trifásica 

Para a sincronização com a rede elétrica CA trifásica foi selecionada a técnica de PLL baseada na 

transformada de Park, uma vez que permite obter informação sobre a amplitude, fase e frequência das 

tensões da rede elétrica. Como referido na secção 3.5.1, no item Malhas de Captura de Fase (PLL), este 

algoritmo apenas necessita do ajuste de um ganho, sendo que um valor mais baixo deste faz com que o 

sistema possua uma resposta mais lenta, podendo não efetuar o sincronismo, ao passo que um valor 

de ganho mais elevado proporciona uma resposta mais rápida na estimação da frequência angular, 

introduzindo, porém, uma maior oscilação nesta variável, o que pode resultar numa maior distorção no 

ângulo estimado. Na Figura 4.31 pode ver-se um resultado de simulação desta técnica de sincronização, 

onde podem ser vistas as tensões simples da rede elétrica CA trifásica (vga, vgb, vgc), as componentes 

em fase (vd) e em quadratura (vq) das tensões da rede elétrica, a frequência angular estimada para a 

rede elétrica (ωg), o respetivo ângulo estimado para a fase a (θ) e os três sinais sinusoidais unitários em 

fase com a componente fundamental das respetivas tensões da rede elétrica (sina, sinb, sinc). De referir 

que as tensões vd e vq apresentadas se encontram filtradas por um filtro passa-baixo de primeira ordem 

com frequência de corte de 100 Hz. Verifica-se que o valor médio da tensão vd tende para 

aproximadamente 400 V, que corresponde à amplitude das tensões simples da rede elétrica multiplicada 

por um fator de √3/2, enquanto a tensão vq tende para zero. Relativamente à frequência angular 

estimada (ωg), esta tende para aproximadamente 314 rad/s, i.e., 100π rad/s. Para o valor de ganho 

selecionado, constata-se que ωg sofre um leve overshoot, consequência do overshoot inevitável na tensão 

vq durante o primeiro período das tensões da rede elétrica após ser iniciado o sistema de controlo. Pelo 

mesmo motivo, o ângulo estimado θ, que é utilizado na transformada de Park, não adquire uma forma 

de onda dente de serra imediatamente no primeiro ciclo, e apenas fica sincronizado em fase em cerca 

de quatro ciclos. Uma vez que os sinais sina, sinb, sinc são calculados em função de θ, verifica-se que 

os mesmos possuem alguma distorção no primeiro ciclo, demorando cerca de quatro ciclos a atingir o 

sincronismo. Uma característica importante destes sinais reside no facto de se tratar de sinais 
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sinusoidais, possuindo um THD de 0,3%, sendo que as tensões da rede elétrica possuem distorção 

harmónica com um THD de 3,7%. Assim sendo, torna-se possível operar com correntes de referência 

sinusoidais do lado da rede elétrica independentemente da distorção harmónica presente nas tensões. 

 
Figura 4.31 – Resultados de simulação da técnica de sincronização por PLL baseada na transformada de Park com a rede 

elétrica CA trifásica. 

De modo a aferir a influência do ganho desta técnica de sincronização na sua resposta dinâmica, bem 

como em regime permanente, a Figura 4.32 ilustra um resultado de simulação semelhante ao anterior 

para três valores distintos de ganho (k/2, k, 2k, onde k é o ganho anteriormente utilizado). Na 

Figura 4.32(a) é visível a resposta transitória, estando apresentadas as tensões vd e vq, a frequência 

angular estimada (ωg) e o sinal sinusoidal unitário gerado para a fase a (sina), estando representado na 

Figura 4.32(b) o erro percentual do sinal sina em relação a um sinal unitário correspondente à 

componente fundamental da tensão da fase a da rede elétrica (e). Em relação à resposta transitória, 

pode constatar-se que valores de ganho mais elevados proporcionam uma maior rapidez na mesma, 

para além de reduzir o undershoot na tensão vd e o overshoot na tensão vq. No entanto, a oscilação de 

300 Hz presente em ωg, inevitável devido à presença de componentes harmónicas nas tensões da rede 

elétrica e, consequentemente, nas tensões vd e vq, é mais pronunciada para ganhos mais elevados. Este 

facto pode ser comprovado pelo erro percentual de sina em regime permanente, onde se verifica que 

este é maior para valores mais elevados de ganho, sendo, porém, sempre a inferior a 1% para os valores 

utilizados. Pode também verificar-se que o erro é fortemente devido à componente de 300 Hz referida, 
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uma vez que a sua forma de onda é praticamente sinusoidal e inverte a polaridade doze vezes por cada 

período da componente fundamental das tensões da rede elétrica, ou seja, completando seis períodos. 

 
(a) 

 
(b) 

Figura 4.32 – Resultados de simulação da técnica de sincronização por PLL baseada na transformada de Park com a rede 

elétrica CA trifásica para três valores distintos de ganho: (a) Resposta transitória no domínio do tempo; (b) Erro percentual 

em função da componente fundamental unitária da tensão da fase a da rede elétrica em regime permanente. 

Ao contrário da técnica SOGI-PLL utilizada para sincronização do sistema com a rede elétrica CA 

monofásica, a técnica de PLL baseada na transformada de Park não necessita de informação prévia 

sobre a frequência angular da rede elétrica, em vez disso estimando-a. Na Figura 4.33(a) e Figura 4.33(b) 

encontra-se representada a resposta transitória do sistema de sincronização para uma frequência das 

tensões da rede elétrica de 40 Hz (Figura 4.33(a)) e 60 Hz (Figura 4.33(b)), sendo utilizado o mesmo 

ganho k que anteriormente. Os valores de frequência utilizados representam um desvio extremo do valor 

nominal (±20%) de modo a confirmar a independência deste por parte da técnica de sincronização. O 

valor médio de ωg tende para 251 rad/s (aproximadamente 80π rad/s) na Figura 4.33(a) e para 

400 V

200 V

0 V

400 V

200 V

0 V

0 s                  0,01 s 0,02 s               0,03 s 0,04 s 0,05 s   0,06 s

vd(k/2)

1
0,5

0
-0,5

-1

sina(k)

400 rad/s

200 rad/s

0 rad/s

vd(k)

vd(2k)

vq(k/2)vq(k)
vq(2k)

ωg(k/2)

ωg(k)
ωg(2k)

sina(2k)

sina(k/2)

1%

0,5%

0%

-0,5%

-1%
-1 -0,75            -0,5           -0,25              0             0,25             0,5            0,75              1

e(k)

e(2k)

e(k/2)



Capítulo 4 – Sistema Integrado Proposto e Simulações Computacionais 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 313 

 

377 rad/s (aproximadamente 120π rad/s) na Figura 4.33(b), pelo que os sinais sina, sinb, sinc ficam 

sincronizados com as componentes fundamentais das respetivas tensões da rede elétrica para ambos os 

casos. Na Figura 4.33(c) encontra-se representado o erro percentual do sinal sina em relação a um sinal 

unitário correspondente à componente fundamental da tensão da fase a da rede elétrica (e) em regime 

permanente para as frequências de 40 Hz, 50 Hz e 60 Hz. Pode constatar-se que o erro apresenta uma 

variação reduzida com a frequência das tensões da rede elétrica para o mesmo valor de ganho, sendo, 

contudo, um pouco mais elevado para a frequência mais baixa (40 Hz), mas assumindo sempre valores 

inferiores a 0,6%. 

  
(a) (b) 

 

(c) 

Figura 4.33 – Resultados de simulação da técnica de sincronização por PLL baseada na transformada de Park com a rede 

elétrica CA trifásica: resposta transitória para uma frequência das tensões da rede elétrica de: (a) 40 Hz; (b) 60 Hz; (c) Erro 

percentual em função da componente fundamental unitária da tensão da fase a da rede elétrica em regime permanente. 

Nos resultados previamente apresentados, o sistema de controlo é inicializado no momento em que a 

tensão da fase a da rede elétrica se encontra com um ângulo de 0º, o que não corresponde a uma 

condição de teste realista. Desta forma, a Figura 4.34 ilustra a resposta transitória para quatro casos em 

termos de fase inicial da tensão da fase a da rede elétrica, nomeadamente para 90º (Figura 4.34(a)), 

120º Figura 4.34(b)), 240º (Figura 4.34(c)) e 300º (Figura 4.34(d)), sendo utilizado o mesmo ganho k 
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que anteriormente em todos os casos. Pode verificar-se que ωg apresenta respostas transitórias bastante 

distintas consoante o ângulo de fase inicial da tensão da fase a, apresentando um overshoot superior 

quando esta é de 90º, ultrapassando o valor de 500 rad/s. Para uma fase inicial de 120º 

(correspondendo à fase de 0º para a fase b), o valor estimado de ωg apresenta maior oscilação, tomando 

valores positivos e negativos (atingindo cerca de -280 rad/s) antes de estabilizar no valor pretendido. 

Para os valores de fase inicial 240º e 300º, nos quais a tensão vga inicia com valores negativos, 

constata-se que ωg inicia também com valores negativos, sendo que estes passam a positivos assim que 

a tensão vga toma valores positivos pela primeira vez. Apesar do transitório inicial, em todos os casos é 

atingido o sincronismo com as tensões da rede elétrica. 

  
(a) (b) 

  
(c) (d) 

Figura 4.34 – Resultados de simulação da técnica de sincronização por PLL baseada na transformada de Park com a rede 

elétrica CA trifásica para um ângulo de fase inicial da tensão da fase a da rede elétrica de:  

(a) 90º; (b) 120º; (c) 240º; (d) 300º. 

400 V

200 V

0 V

-200 V

-400 V

0 s               0,02 s              0,04 s           0,06 s

600 rad/s

0 rad/s

-400 rad/s

1
0,5

0
-0,5

-1

vgbvga vgc

ωg

sinbsina sinc

400 V

200 V

0 V

-200 V

-400 V

0 s               0,02 s              0,04 s           0,06 s

600 rad/s

0 rad/s

-400 rad/s

1
0,5

0
-0,5

-1

vgbvga vgc

ωg

sinbsina sinc

400 V

200 V

0 V

-200 V

-400 V

0 s               0,02 s              0,04 s           0,06 s

600 rad/s

0 rad/s

-400 rad/s

1
0,5

0
-0,5

-1

vgbvga vgc

ωg

sinbsina sinc

400 V

200 V

0 V

-200 V

-400 V

0 s               0,02 s              0,04 s           0,06 s

600 rad/s

0 rad/s

-400 rad/s

1
0,5

0
-0,5

-1

vgbvga vgc

ωg

sinbsina sinc



Capítulo 4 – Sistema Integrado Proposto e Simulações Computacionais 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 315 

 

Técnica de Controlo de Corrente 

À semelhança da interface do sistema com a rede elétrica CA monofásica, também no caso da interface 

com a rede elétrica CA trifásica foi selecionada a técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat, 

mantendo-se válidos os motivos anteriormente referidos para a sua escolha. Como tal, uma vez que a 

aplicação desta técnica de controlo de corrente para conversores CA-CC bidirecionais trifásicos consiste 

numa replicação da mesma quando aplicada a conversores CA-CC bidirecionais monofásicos, esta não 

é abordada com o mesmo detalhe na presente secção. Assim, na Figura 4.35 pode visualizar-se um 

resultado de simulação da técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat aplicada ao conversor 

CA-CC bidirecional trifásico a três fios e três braços conectado à rede elétrica CA trifásica quando se 

encontra a absorver energia da mesma, i.e., a operar como retificador ativo, sendo utilizada uma fonte 

de tensão CC ideal de 800 V no barramento CC do conversor. Na figura são visíveis as três correntes 

produzidas do lado CA (iga, igb, igc), bem como as respetivas correntes de referência (iref.a, iref.b, iref.c). 

Neste resultado é provocada uma variação no valor eficaz das correntes de referência no instante 0,02 s, 

sendo que durante o intervalo compreendido entre 0 s e 0,02 s estas apresentam um valor eficaz de 

75 A (correspondendo a uma amplitude de cerca de 106 A e a 50% da corrente nominal) e, entre os 

instantes 0,02 s e 0,04 s, este é aumentado para 150 A (correspondendo a uma amplitude de cerca de 

212,13 A e à corrente nominal). Como se pode constatar na imagem em pormenor em torno do instante 

0,005 s (correspondendo a um ângulo de 90º da fase a, ou seja, ao seu valor de pico), a corrente iga 

absorvida à rede pelo conversor acompanha a sua referência iref.a com um erro de centenas de 

miliampere (excluindo o ripple que é inevitável). Nesta imagem também é possível visualizar as correntes 

nas restantes fases (igb, igc), no entanto com uma escala de corrente mais alargada de modo a ser 

possível visualizá-las na mesma escala temporal. Para além disso, na imagem em pormenor em torno 

do instante 0,02 s, verifica-se que as correntes igb e igc sofrem transitórios devido ao degrau aplicado 

nas respetivas referências, o que não acontece na corrente iga devido ao facto de a alteração da sua 

referência coincidir com a sua passagem por zero. As correntes igb e igc demoram menos de 200 µs a 

compensar o degrau aplicado às respetivas correntes de referência neste instante, validando mais uma 

vez a resposta transitória satisfatória desta técnica de controlo de corrente. Em termos de distorção 

harmónica em regime permanente, para correntes de referência com valor eficaz de 75 A tem-se 

THD%f = 0,46%, sendo que este valor diminui para THD%f = 0,23% para as correntes de referência 

nominais de 150 A. 
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Figura 4.35 – Resultados de simulação da técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat para interface com a rede 

elétrica CA trifásica com variação da corrente de referência. 

Sistema de Pré-Carga do Barramento CC 

O sistema de pré-carga dos condensadores do barramento CC utilizado na interface com uma rede 

elétrica CA trifásica é o mesmo que o utilizado na interface com uma rede elétrica CA monofásica. No 

entanto, a equação utilizada para o cálculo do duty cycle no caso da rede elétrica CA monofásica 

considera que a corrente que flui para o barramento CC através de um dos terminais é igual à que 

retorna pelo outro terminal. No caso de uma rede elétrica CA trifásica, existem três correntes que são 

divididas pelas três fases. Neste caso, a tensão aplicada a cada bobina é √3 vezes menor, pelo que o 

duty cycle aplicado aos contactores é calculado da seguinte forma: 

 
 d = 

√3 Δidc L fsw
VGMAX

- vdc
. (4.21) 

Na Figura 4.36 encontra-se representado um resultado de simulação para o sistema de pré-carga, 

podendo visualizar-se a tensão no barramento CC (vdc), o valor máximo da tensão da rede elétrica CA 

trifásica registado pelo sistema de controlo (vgmax), a corrente no barramento CC (idc) e o duty cycle 

aplicado aos contactores (d). À semelhança dos valores utilizados no exemplo relativamente à rede 

elétrica CA monofásica, neste resultado é utilizada uma frequência de comutação de 500 Hz para os 

contactores e é definido um limite de 50 A para a corrente. Como se pode verificar, a corrente idc é 

pulsada, neste caso apresentando pulsos com maior taxa de repetição devido à existência de três fases 

do lado CA, com os pulsos mais elevados a atingir valores em torno do limite definido. Tal como 
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previamente verificado, o valor de d aumenta à medida que a tensão vdc se aproxima da tensão vgmax, 

tomando o valor 1 quando o processo de pré-carga se dá por concluído, ou seja, os contactores passam 

a estar em condução plena, podendo iniciar-se a operação do sistema integrado para interface com a 

rede elétrica CA trifásica. 

 
Figura 4.36 – Resultados de simulação do sistema de pré-carga dos condensadores do barramento CC para interface com a 

rede elétrica CA trifásica com limite de corrente de 50 A. 

Simulação Integral da Interface com Rede Elétrica CA Trifásica 

Apresentadas a técnica de sincronização com a rede elétrica, a técnica de controlo de corrente e a 

pré-carga dos condensadores do barramento CC, segue-se a simulação integral da interface do sistema 

proposto com a rede elétrica CA trifásica. Na Figura 4.37 encontra-se um resultado de simulação do 

modo de operação principal para um sistema de carregamento de baterias de VEs, nomeadamente o 

modo G2V. Neste resultado são utilizados dois valores para a potência de carregamento das baterias, 

principiando com 96 kW no instante 1,025 s e sendo aplicada uma variação sob a forma de degrau no 

instante 1,1 s para 32 kW, correspondendo a correntes nas baterias (ibat) de 300 A e 100 A, 

respetivamente, para uma tensão nestas de 320 V. O carregamento das baterias é apenas iniciado no 

instante 1,025 s mas o conversor CA-CC inicia a sua operação no instante 1 s, controlando a tensão do 

barramento CC (vdc) para o valor de referência definido de 800 V, sendo que o valor inicial desta é de 

cerca de 580 V resultante do processo de pré-carga previamente apresentado. Após um overshoot nesta 

tensão, sendo atingido o valor máximo de 839 V, pode constatar-se que as correntes absorvidas à rede 

elétrica (iga, igb, igc) são praticamente nulas, aumentando repentinamente no instante 1,025 s devido ao 

início da operação de carregamento das baterias. A partir deste instante, as correntes iga, igb, igc 

assumem uma forma de onda sinusoidal e em fase com as respetivas tensões simples (vga, vgb, vgc), 
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apesar da distorção harmónica nestas, como analisado previamente. Devido ao aumento repentino da 

corrente iga no instante 1,025 s, que corresponde a um ângulo de fase de 90º, verifica-se que a tensão 

vga sofre uma pequena cava resultante da impedância de linha, correspondendo a uma situação realista. 

Naturalmente, também a tensão vdc sofre uma cava neste instante, atingindo um valor mínimo de 750 V. 

Por outro lado, no instante 1,1 s é efetuado um degrau negativo na potência de carregamento, pelo que 

a tensão vdc sofre um aumento e atinge um valor máximo de 838 V. Como expectável, as correntes iga, 

igb, igc diminuem de amplitude, mantendo-se sinusoidais e em fase com as respetivas tensões simples. 

Em relação ao conversor CC-CC, verifica-se que este atua rapidamente perante as variações na corrente 

de referência das baterias, como se pode ver nas imagens em pormenor, atingindo o novo valor em cerca 

de 100 µs. Ao contrário do resultado análogo apresentado para a interface com a rede elétrica CA 

monofásica, neste caso a imagem em pormenor diz respeito a uma transição negativa na potência de 

carregamento, realçando o facto de o conversor reagir rapidamente independentemente de se tratar de 

um aumento ou de uma diminuição na potência requerida. Na imagem em pormenor à direita podem 

ser vistas as correntes em cada uma das bobinas do conversor CC-CC buck-boost interleaved (iLbat1, 

iLbat2, iLbat3), verificando-se que possuem o mesmo valor médio e um desfasamento de 120º entre si, 

bem como uma frequência de 100 kHz. Consequentemente, o ripple visível na corrente total ibat possui 

uma frequência de 300 kHz.  

 
Figura 4.37 – Resultados de simulação da interface com a rede elétrica CA trifásica no modo de operação G2V com 

variação na potência de carregamento. 

Para além do tradicional modo de operação G2V, um VE dotado de um sistema de carregamento de 

baterias bidirecional (ou, no caso em questão, de um sistema integrado para tração e carregamento de 

baterias) pode operar no modo V2G, fornecendo energia armazenada nas baterias à rede elétrica. A 
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Figura 4.38 ilustra um resultado de simulação no referido modo de operação para dois níveis de potência, 

principiando com 16 kW no instante 1,025 s e sendo aplicada uma variação sob a forma de degrau no 

instante 1,1 s para cerca de 103,7 kW, correspondendo a correntes nas baterias (ibat) de 50 A e 324 A 

em módulo, respetivamente, para uma tensão nestas de 320 V. Como se pode verificar, as correntes 

iga, igb, igc encontram-se em oposição de fase com a componente fundamental das respetivas tensões 

simples (vga, vgb, vgc), significando que a rede elétrica deixa de se comportar como fonte e passa a 

comportar-se como carga, recebendo energia. Do mesmo modo, a corrente ibat é negativa, significando 

que as baterias se encontram a ser descarregadas. Em relação à tensão vdc, esta sofre aumentos em 

ambos os instantes transitórios, uma vez que a energia fornecida pelas baterias, que numa primeira 

instância é injetada nos condensadores do barramento CC, acresce em ambos os casos. No primeiro 

caso, em que a potência passa de 0 W a 16 kW, o incremento na tensão vdc é inferior a 5 V, ao passo 

que no segundo, em que a potência passa de 16 W a 103,7 kW, o incremento na tensão vdc é de 45 V. 

De referir que o valor de potência de 103,7 kW aplicado no instante 1,1 s tem o intuito de ser o mais 

próximo possível do nominal, não o sendo rigorosamente igual devido ao limite imposto de 212 A na 

amplitude das correntes iga, igb, igc, evitando saturar a regulação da tensão vdc e, consequentemente, 

que esta atinja valores impraticáveis. Mais uma vez, pode constatar-se que o conversor CC-CC reage 

rapidamente às variações requeridas na corrente ibat. Verifica-se também que o conversor CA-CC reage 

em concordância, sendo que as correntes iga, igb, igc permanecem sinusoidais e em oposição de fase 

com as respetivas tensões simples durante todo o processo, pelo que o sistema proposto não introduz 

perturbações significativas na rede elétrica. 

 
Figura 4.38 – Resultados de simulação da interface com a rede elétrica CA trifásica no modo de operação V2G com 

variação na potência de descarregamento. 
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Uma vez conectado à rede elétrica, o sistema de carregamento de baterias de um VE pode ser utilizado 

para compensar problemas de QEE relacionados com correntes, nomeadamente potência reativa e 

correntes harmónicas, no caso de um conversor CA-CC trifásico a três fios. Como referido na secção 

anterior relativamente à interface com a rede elétrica CA monofásica, este modo de operação 

denomina-se por V4G e pode ser utilizado exclusivamente ou combinado com os modos G2V ou V2G. Na 

Figura 4.39 encontra-se um resultado de simulação do modo de operação V4G, onde, para além das 

formas de onda anteriormente referidas, podem ser vistas as correntes consumidas por cargas 

conectadas à rede elétrica (ilda, ildb, ildc), as correntes produzidas pelo conversor CA-CC (ieva, ievb, ievc) e 

os valores de potência ativa na rede elétrica (pg), nas baterias do VE (pbat) e nas cargas (pld). Neste 

resultado são visíveis cinco estados distintos de funcionamento. Durante o intervalo [2 s, 2,04 s] o 

sistema integrado apenas opera como carregador de baterias (50 A, 16 kW), existindo cargas 

não-lineares conectadas à rede elétrica mas não estando ativado o modo de operação V4G. Como tal, as 

correntes ieva, ievb, ievc são sinusoidais e em fase com as componentes fundamentais das tensões vga, 

vgb, vgc, sendo as correntes iga, igb, igc distorcidas. Em termos de potências tem-se pld = 6 kW, 

pbat = 16 kW e pg = 22 kW. No instante 2,04 s é ativado o modo de operação V4G, constatando-se que 

as correntes ieva, ievb, ievc deixam de ser sinusoidais e passam a ser distorcidas, ao passo que as 

correntes iga, igb, igc seguem o caminho inverso, verificando-se o funcionamento devido deste modo de 

operação. De salientar que a ativação do modo de operação V4G não apresenta qualquer influência no 

carregamento das baterias, sendo que a corrente ibat não sofre qualquer transitório. De seguida, no 

instante 2,08 s é ligada uma carga linear RL conectada em triângulo, sendo visível o inrush nas correntes 

do lado CA e, consequentemente, um abaixamento na tensão vdc, sendo atingido um valor mínimo de 

791 V. Apesar disso, as correntes iga, igb, igc permanecem sinusoidais e em fase com as respetivas 

tensões simples. Após este instante tem-se pld = 10 kW e pg = 26 kW, sendo que a potência pbat 

permanece inalterada. No instante 2,12 s é alterado o modo de operação G2V para V2G, tendo-se 

ibat = -100 A e pbat = -32 kW, mantendo ativo o modo de operação V4G. Tal como nos resultados 

anteriores, a corrente ibat reage rapidamente à transição do modo de operação, provocando uma subida 

na tensão vdc até um valor máximo de 827 V. Verifica-se que as correntes iga, igb, igc permanecem 

sinusoidais, como desejado no modo V4G, mas passam a estar em oposição de fase com as respetivas 

tensões simples. Tal deve-se ao facto de pbat ser superior em módulo a pld, significando que a rede 

elétrica absorve mais energia proveniente das baterias do VE do que aquela que fornece às cargas. De 

facto, as baterias do VE passam a fornecer energia às cargas, sendo o excedente fornecido à rede elétrica 

(pg = -22 kW). Por fim, no instante 2,16 s, a operação do conversor CC-CC é interrompida, passando a 
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ter-se pbat = 0 W e pg = pld = 10 kW, pelo que o sistema passa a operar exclusivamente no modo V4G. 

As correntes iga, igb, igc ficam novamente em fase com as respetivas tensões, passando a assumir uma 

amplitude menor devido ao decréscimo na potência envolvida no sistema integrado. A remoção da 

injeção de energia na rede elétrica provoca também uma cava na tensão vdc, atingindo um valor mínimo 

de 763 V. No entanto, a operação do sistema no modo V4G é assegurada, pelo que este resultado 

comprova a compensação dinâmica de potência reativa e correntes harmónicas pelo sistema integrado, 

bem como a interoperabilidade dos modos de operação V4G, G2V e V2G e o desacoplamento entre os 

mesmos. 

 
Figura 4.39 – Resultados de simulação da interface com a rede elétrica CA trifásica no modo de operação V4G em 

combinação com os modos de operação G2V e V2G. 
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voga, principalmente em contextos de smart grids e microgrids, pelo que o sistema proposto nesta tese 
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qualquer sistema de sincronização, para além do facto de a técnica de controlo de corrente utilizada ser 

a mesma que as anteriormente referidas. Como tal, apenas se analisa separadamente o sistema de 

pré-carga dos condensadores do barramento CC, que é semelhante ao utilizado nas interfaces com redes 

elétricas CA monofásica e trifásica, apenas diferindo ligeiramente no cálculo do duty cycle aplicado aos 

contactores. Na Figura 4.40 encontra-se representada a topologia do sistema integrado durante a 

interface com a rede elétrica CC, onde são visíveis dois conversores CC-CC bidirecionais buck-boost 

interleaved de três fases ou, alternativamente, um único conversor CC-CC bidirecional buck-boost split-pi 

interleaved de três fases. Do lado esquerdo da figura (correspondente ao lado de menor tensão do 

primeiro conversor CC-CC buck-boost interleaved), o conversor é conectado à rede elétrica CC por 

intermédio de um filtro passivo do tipo L, enquanto do lado direito da figura (correspondente ao lado de 

menor tensão do segundo conversor CC-CC buck-boost interleaved), o conversor é conectado às baterias 

do VE por intermédio de um filtro do tipo LC. O lado de maior tensão de ambos os conversores CC-CC 

buck-boost interleaved é partilhado entre si, adotando-se também neste tipo de interface a denominação 

de barramento CC não obstante a sua redundância, uma vez que todos os terminais existentes neste 

caso são CC. Como referido previamente neste capítulo, esta abordagem permite a operação em quatro 

quadrantes, i.e., é possível a tensão da rede elétrica CC ser superior ou inferior à tensão das baterias do 

VE e garantir operação bidirecional para ambos os casos, sendo a única restrição o facto de a tensão no 

barramento CC necessitar de ser superior a todas as outras. Com base no dimensionamento apresentado 

previamente neste capítulo, a frequência de comutação utilizada para ambos os conversores CC-CC é de 

100 kHz. 

 
Figura 4.40 – Sistema integrado proposto para interface com redes elétricas CC. 
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barramento CC, é superior às correntes em cada uma das bobinas por um fator de 3. Assim, o duty cycle 

aplicado aos contactores é calculado da seguinte forma: 

 
 d = 

Δidc L fsw
3 (VGMAX

- vdc)
. (4.22) 

Na Figura 4.41 encontra-se representado um resultado de simulação para o sistema de pré-carga para 

uma rede elétrica CC com tensão de 380 V, podendo visualizar-se a tensão no barramento CC (vdc), a 

tensão da rede elétrica CC (vg), a corrente no barramento CC (idc) e o duty cycle aplicado aos contactores 

(d). Uma vez que uma rede elétrica CC requer uma dinâmica maior por parte dos conversores de potência 

comparativamente com redes elétricas CA de 50 Hz, neste resultado é utilizada uma frequência de 

comutação de 10 kHz para os contactores, ao contrário do valor de 500 Hz utilizado nas redes elétricas 

CA, e é definido um limite de 200 A para a corrente na rede elétrica e no barramento CC. Como se pode 

verificar novamente, a corrente idc é pulsada, neste caso apresentando pulsos com maior taxa de 

repetição devido ao valor superior da frequência de comutação e, antes de se ocorrer a saturação do 

valor de d, todos os pulsos atingem o valor de corrente definido, como se pode constatar nas imagens 

em pormenor. Nestas imagens é também visível a forma de onda da corrente em qualquer uma das três 

bobinas do conversor CC-CC que faz a interface com a rede elétrica (iLgx), que é também igual à corrente 

nos semicondutores de potência deste conversor. Uma vez que a corrente idc é limitada a 200 A e as 

três fases entram em condução em simultâneo, sendo que apenas existe um sinal de comando para os 

três contactores, esta corrente apresenta um terço deste valor, nomeadamente 66,7 A. Tal como 

previamente verificado, o valor de d aumenta à medida que a tensão vdc se aproxima da tensão vg, 

tomando o valor 1 quando o processo de pré-carga se dá por concluído, ou seja, os contactores passam 

a estar em condução plena, podendo iniciar-se a operação do sistema integrado para interface com a 

rede elétrica CC. 
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Figura 4.41 – Resultados de simulação do sistema de pré-carga dos condensadores do barramento CC para interface com 

uma rede elétrica CC de 380 V com limite de corrente de 200 A. 

Simulação Integral da Interface com Rede Elétrica CC 

Após demonstrado o sistema de pré-carga dos condensadores do barramento CC, segue-se a simulação 
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split-pi interleaved formado (ou, por outras palavras, os dois conversores CC-CC bidirecionais buck-boost 

interleaved) possuem o mesmo controlo, que é igual ao apresentado no item Técnica de Controlo de 

Corrente nas Baterias da secção 4.4.1. Assim, o conversor CC-CC do lado das baterias controla a 

corrente nestas (mais concretamente, controla a corrente em cada uma das bobinas pertencentes às 

suas fases) em função da potência requerida para a carga ou descarga, enquanto o conversor CC-CC do 

lado da rede elétrica controla a tensão no barramento CC através de uma teoria de potência, mantendo 

a corrente na rede elétrica (mais concretamente, a corrente em cada uma das bobinas pertencentes às 

suas fases) o mais constante possível, idealmente contendo apenas ripple resultante da comutação dos 

semicondutores de potência. O controlo deste conversor é, por isso, similar ao controlo do conversor 

CC-CC que faz interface com as baterias no modo de tração. 
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Diferentemente dos restantes tipos de interface, a rede elétrica CC não possui um valor único de tensão, 

tendo esta uma gama alargada de valores, pelo que não faz sentido definir um valor único para a tensão 

do barramento CC partilhado pelos conversores. Com o intuito de reduzir ao máximo o ripple da corrente 

extraída ou fornecida às baterias, foi definida uma estratégia para definir a tensão de referência do 

barramento CC em função da tensão das baterias. Uma vez que a configuração interleaved utilizada nos 

conversores CC-CC é de três fases, o ripple na corrente das baterias poderá ser virtualmente anulado 

para valores de duty cycle de 33% e 66% (para além de 0% e 100%, como se sucede em conversores 

CC-CC buck-boost sem configuração interleaved). Valores de duty cycle de 33% e 66% correspondem, 

respetivamente, a tensões no barramento CC 1,5 e 3 vezes superiores à tensão nas baterias, 

traduzindo-se em tensões de 480 V e 960 V no barramento CC para uma tensão nas baterias de 320 V. 

O segundo valor é descartado à partida, uma vez que é superior ao valor máximo projetado para a tensão 

no barramento CC (800 V), para além do facto de provocar mais perdas nos conversores e um maior 

ripple nas correntes das bobinas. Assim, e de forma a compensar as variações na tensão das baterias, 

o valor de referência para a tensão no barramento CC é definido como sendo 1,5 vezes superior à tensão 

das baterias. De referir que é necessário ter em consideração a tensão da rede elétrica CC, pois esta 

necessita de ser inferior à tensão no barramento CC para o conversor CC-CC do lado da rede elétrica 

poder operar. Uma vez que o valor máximo de tensão definido para a interface com redes elétricas CC é 

de 380 V, pode ser seguida esta abordagem. 

Na Figura 4.42 encontra-se representado um resultado de simulação da interface do sistema integrado 

proposto com uma rede elétrica CC de 380 V a operar no tradicional modo de carregamento de baterias 

(G2V), podendo observar-se, no plano principal, a corrente na rede elétrica (ig), a respetiva referência 

obtida por intermédio de uma teoria de potência (iref.g), a tensão no barramento CC (vdc) e a corrente 

nas baterias (ibat). De referir que a tensão vdc se encontra inicialmente (no instante 50 ms) com o valor 

de 380 V consequente do sistema de pré-carga previamente apresentado. Numa primeira etapa apenas 

o conversor CC-CC do lado da rede elétrica se encontra em funcionamento, controlando a tensão vdc 

para um valor de referência inicial de 480 V (i.e., 1,5 vezes a tensão das baterias (vbat)). Assim que este 

valor é atingido, o carregamento das baterias é iniciado (instante 52 ms) com uma corrente de referência 

de 320 A, valor que é atingido e estabilizado em cerca de 600 µs. Este valor de corrente corresponde a 

uma potência aproximadamente igual à nominal para redes elétricas CA trifásicas (103,4 kW), tendo em 

conta uma resistência interna das baterias de 10 mΩ, o que resulta numa tensão vbat de 323,2 V para 

a corrente em questão. Como se pode visualizar, a tensão vdc estabiliza num valor ligeiramente superior 

após o início do carregamento das baterias, consequência da leve elevação da tensão vbat, pelo que a 
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nova referência para vdc passa a ser de 484,8 V. De referir que o controlo da tensão vdc reage 

rapidamente ao aumento da potência requerida, como se pode ver pelo aumento repentino na corrente 

iref.g gerada pela teoria de potência e, concordantemente, na respetiva corrente produzida ig. Nas 

imagens em pormenor podem ser vistas em detalhe, para além das correntes ig e ibat, as correntes em 

cada uma das bobinas dos conversores CC-CC (iLg1, iLg2, iLg3, para o conversor do lado da rede elétrica 

e iLbat1, iLbat2, iLbat3 para o conversor do lado das baterias), sendo visíveis dois períodos de comutação 

(20 µs) a partir do instante 53 ms. Em relação às correntes no conversor do lado da rede elétrica, pode 

constatar-se a multiplicação por 3 da frequência do ripple na corrente ig, bem como uma diminuição do 

seu ripple pico-a-pico em relação às correntes individuais. Por outro lado, em relação às correntes no 

conversor do lado das baterias, pode verificar-se a performance da abordagem pretendida em termos de 

cancelamento de ripple na corrente ibat, o que se sucede graças à utilização de uma tensão vdc de 

referência dinâmica em função da tensão vbat. 

 
Figura 4.42 – Resultados de simulação da interface com uma rede elétrica CC de 380 V no modo de operação G2V com 

potência de carregamento de 103,4 kW. 
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484,8 V. No instante 62 ms é trocado o modo de operação de G2V para V2G, passando a corrente ibat 

de 320 A para -320 A. Como consequência, a tensão vdc sofre um aumento após este instante, atingindo 

um valor máximo de 497 V que é seguidamente compensado pelo controlo do conversor CC-CC do lado 

da rede elétrica, como se pode ver pelo aumento na corrente ig. Devido à descarga das baterias, ao 

contrário do que acontece durante o carregamento, a tensão nestas é inferior à nominal (316,8 V para 

uma corrente de -320 A com resistência interna de 10 mΩ), pelo que a nova tensão vdc de referência 

adquire um valor menor, estabilizando em cerca de 475 V. Como se pode visualizar nas imagens em 

pormenor, a corrente ibat permanece com ripple praticamente nulo durante o modo V2G, confirmando-se 

a performance da abordagem definida também para este modo de operação. 

 
Figura 4.43 – Resultados de simulação da interface com uma rede elétrica CC de 380 V com transição dos modos de 

operação de G2V para V2G. 
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6,4 kW, valor relativamente reduzido de modo a ser concordante com a rede elétrica CC de 48 V. No 

instante 63 ms, o modo de operação G2V é alterado para V2G mantendo o mesmo valor em módulo da 
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corrente nas baterias e, como tal, da potência envolvida. Nesta figura é visível o pormenor da corrente 

ibat, bem como das correntes individuais iLbat1, iLbat2, iLbat3, em cada um dos modos de operação, 

nomeadamente em torno dos instantes 61,5 ms (correspondente ao modo G2V) e 65 ms 

(correspondente ao modo V2G), onde se pode verificar que o seu ripple é anulado através da mesma 

estratégia utilizada anteriormente. No entanto, é necessário ter em conta que, no caso da interface a 

uma rede elétrica CC de 48 V, o valor óptimo para a tensão vdc é dez vezes superior a esta (480 V para 

uma tensão nas baterias de 320 V), tratando-se de um rácio de tensões de entrada e saída bastante 

elevado para um conversor CC-CC não-isolado, pelo que, em regime permanente, este opera com um 

duty cycle de 90%. Na prática, cada conversor CC-CC buck-boost possui um limite de duty cycle para o 

qual a sua capacidade de elevar tensão é válida, dependendo essencialmente das resistências internas 

das bobinas e dos semicondutores de potência e das quedas de tensão nestes últimos. Assim, pode não 

ser possível seguir esta abordagem numa implementação prática, eventualmente sendo necessário 

utilizar um valor inferior para a tensão vdc, mas sempre superior a 320 V para assegurar o funcionamento 

do conversor CC-CC do lado das baterias. 

 
Figura 4.44 – Resultados de simulação da interface com uma rede elétrica CC de 48 V com transição dos modos de 

operação de G2V para V2G. 

 Conclusão 

Este capítulo apresenta o sistema integrado proposto nesta tese, sendo apresentadas possibilidades para 

o mesmo que foram inicialmente delineadas mas acabando por ser descartadas devido às suas 
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desvantagens, sendo analisados os prós e contras de cada uma das possibilidades até se atingir a 

solução final. De seguida é apresentado o dimensionamento do sistema integrado proposto, tanto a nível 

de tensões, correntes e potências envolvidas como a nível dos componentes passivos que o constituem, 

desde o filtro passivo para interface com a rede elétrica às bobinas do conversor CC-CC e aos 

condensadores do barramento CC. Devido aos vários tipos de interface do sistema proposto, o 

dimensionamento dos componentes necessita de considerar sempre o pior caso. De entre as abordagens 

utilizadas para os componentes passivos destacam-se a utilização de um filtro passivo do tipo LCL para 

interface com a rede elétrica, o que permite reduzir o tamanho físico dos componentes que o constituem, 

e a utilização exclusiva de condensadores de filme para o barramento CC, evitando o uso da tecnologia 

eletrolítica, de menor performance e fiabilidade. 

Após descrito o dimensionamento do sistema integrado proposto, são apresentadas simulações 

computacionais visando a validação dos modos de operação delineados para os quatro tipos de interface, 

todos eles contemplando operação bidirecional, nomeadamente: (1) Sistema de tração, correspondendo 

à operação principal de um VE; (2) Interface com uma rede elétrica CA monofásica, correspondendo à 

operação de carregamento lento das baterias do VE; (3) Interface com uma rede elétrica CA trifásica, 

correspondendo à operação de carregamento rápido das baterias do VE; (4) Interface com uma rede 

elétrica CC, podendo corresponder à operação de carregamento lento ou rápido das baterias do VE 

consoante a tensão da rede elétrica CC à qual o sistema se conecta. Inicialmente são validados blocos 

constituintes de cada um dos modos de operação de forma individual, como por exemplo a técnica de 

sincronização com a rede elétrica e a técnica de controlo de corrente no caso da interface com redes 

elétricas CA, apenas de seguida sendo apresentadas simulações de cada um dos tipos de interface a 

funcionar integralmente e, como referido, de forma bidirecional. No caso do sistema de tração são 

simuladas condições visando a operação de um VE, com variações de velocidade, binário e sentido de 

rotação da máquina elétrica, incluindo a operação de travagem regenerativa. Relativamente aos modos 

de interface com redes elétricas, para além do tradicional modo de carregamento de baterias (G2V) são 

também apresentados resultados de simulação dos modos de operação V2G e, no caso de redes elétricas 

CA monofásicas e trifásicas, V4G, que pode ser utilizado exclusivamente ou em combinação com os 

modos G2V ou V2G, visando dotar o VE de funcionalidades contextualizadas em smart grids. Por fim, em 

relação à interface com redes elétricas CC, foi simulada a operação do sistema em quatro quadrantes, 

i.e., estabelecendo um fluxo de energia da rede elétrica para as baterias e vice-versa com redes elétricas 

CC de tensão superior (380 V) e inferior (48 V) à tensão das baterias do VE, permitindo a operação com 
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níveis distintos de potência no mesmo sistema, ou seja, permitindo carregamento lento ou rápido das 

baterias, para além da possibilidade de suporte às redes elétricas por parte do VE. 
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 Introdução 

Após introduzido, dimensionado e simulado o sistema integrado proposto, neste capítulo é apresentado 

o desenvolvimento do protótipo laboratorial para o mesmo. O protótipo desenvolvido pode ser dividido 

em duas partes principais, nomeadamente o sistema de controlo e o andar de potência. Na primeira 

categoria situam-se os sensores de tensão, de corrente e de posição do rotor da máquina elétrica, bem 

como a unidade de processamento utilizada para controlar todo o sistema. A segunda categoria engloba 

todos os elementos constituintes da parte de potência do protótipo, nomeadamente as baterias, os 

semicondutores de potência, os respetivos circuitos de acionamento, as bobinas, os condensadores, o 

dissipador de calor e a parte de acoplamento à rede elétrica. Por fim, é apresentado o sistema integral, 

interligando o sistema de controlo e o andar de potência. 

 Sistema de Controlo 

Qualquer sistema baseado em conversores de eletrónica de potência ativos necessita de um sistema de 

controlo que permita a regulação dos valores de tensão, corrente ou frequência por parte dos 

conversores, uma vez que estes, sendo controlados, não operam por si só. Como tal, para além de ser 

necessário gerar sinais de comando a aplicar aos semicondutores de potência constituintes dos 

conversores, é também necessário executar os algoritmos de controlo responsáveis pela geração destes 

sinais de comando, bem como ler valores de tensão e corrente para efetuar os algoritmos de controlo 

em malha fechada. Como tal, esta secção descreve os sensores e a unidade de processamento utilizados. 

5.2.1 Sensores 

Como referido, para se executar um algoritmo de controlo em malha fechada, é necessário ter 

conhecimento das grandezas que se pretende controlar. No sistema proposto, estas grandezas 

correspondem a tensões, correntes e posição angular do rotor da máquina elétrica, sendo necessários 
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sensores apropriados para converter estas grandezas físicas em grandezas mensuráveis pelo sistema de 

controlo. No caso da posição angular do rotor da máquina elétrica, é expectável a utilização de um sensor 

de posição de forma a converter a posição angular numa grandeza elétrica, i.e., numa tensão. Por outro 

lado, no caso de tensões e correntes, tanto a entrada como a saída dos sensores constituem grandezas 

elétricas; de facto, para efetuar a medição de tensões, a grandeza de entrada e de saída é a mesma. 

Porém, isso não invalida a necessidade de utilização de sensores, uma vez que as tensões a serem 

medidas são de valor bastante mais elevado do que os valores comummente utilizados nos sistemas de 

controlo. Para além disso, no caso da medição de tensões e correntes, uma característica indispensável 

é o isolamento galvânico, visando preservar a integridade do sistema de controlo. 

Sensores de Tensão 

Consoante o modo de interface, o funcionamento do sistema integrado proposto requer a medição de 

determinadas tensões. Duas destas tensões são comuns a todos os modos, nomeadamente a tensão 

nas baterias e a tensão no barramento CC partilhado pelos dois conversores que constituem o sistema 

integrado. No caso do modo de tração, não é necessário medir qualquer tensão adicional; no modo de 

interface com uma rede elétrica CC é necessário medir a tensão desta para o funcionamento do 

conversor CC-CC que faz interface com a mesma; nos modos de interface com redes elétricas CA é 

também necessário medir as tensões da rede elétrica, neste caso para ser efetuado o algoritmo de 

sincronização com a rede elétrica e a técnica de controlo da corrente absorvida ou fornecida à mesma, 

tratando-se de uma (no caso das monofásicas) e três (no caso das trifásicas) tensões adicionais. Desta 

forma, é necessário medir um máximo de cinco tensões distintas de forma não-concorrente. 

Para efetuar a medição das tensões é utilizado o amplificador isolado Si8920BC-IP do fabricante Silicon 

Labs [1096], especialmente indicado para a medição isolada de correntes através de resistências de 

shunt, mas sendo utilizado juntamente com um divisor resistivo de modo a reduzir a tensão que se 

pretende ler, dado apenas permitir uma tensão de entrada máxima de ±200 mV. Tanto a entrada como 

a saída deste amplificador são diferenciais, o que é uma vantagem em termos de ruído, tornando possível 

a leitura com exactidão de tensões de valores reduzidos em ambientes ruidosos, como é o caso de um 

conversor de potência a operar de forma comutada. Outras características interessantes deste 

amplificador são a sua largura de banda de 950 kHz e a sua tensão de isolamento de 3,75 kV. 
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Sensores de Corrente 

Tal como se sucede na medição de tensões, o número de correntes que é necessário medir varia em 

função do modo de interface utilizado para o sistema integrado. Analogamente às tensões nas baterias 

e no barramento CC, as três correntes envolvidas no conversor CC-CC de interface às baterias são 

medidas em todos os modos de interface. Para além destas, é medida uma corrente adicional no modo 

de interface com a rede elétrica CA monofásica (correspondente à corrente absorvida ou fornecida à rede 

elétrica) e são medidas três correntes adicionais nos modos de tração (correspondentes às três fases 

dos enrolamentos do estator da máquina elétrica), no modo de interface com a rede elétrica CA trifásica 

(correspondentes às correntes absorvidas ou fornecidas às três fases da rede elétrica) e no modo de 

interface com redes elétricas CC (correspondentes às três correntes envolvidas no conversor CC-CC de 

interface à rede elétrica). Como tal, o número máximo de correntes a medir de forma não-concorrente é 

seis. 

Em eletrónica de potência, a medição de correntes pode ser efetuada de diversas formas [1097], sendo 

que tipicamente existe um trade-off entre magnitude e largura de banda. Por outras palavras, é comum 

os sensores capazes de medir correntes de elevado valor não apresentarem larguras de banda elevadas, 

assim como os sensores de corrente que suportam larguras de banda superiores tipicamente não serem 

capazes de medir correntes consideráveis. Para a aplicação em questão, as correntes no conversor 

CC-CC que faz interface às baterias, apesar de serem CC, possuem um ripple de amplitude considerável, 

como analisado no capítulo anterior, e com frequência de 100 kHz. Para além disso, a frequência deste 

ripple não se trata de uma única componente de 100 kHz, pois o ripple não é sinusoidal, mas sim em 

rampa de declive variável conforme o valor de duty cycle, pelo que o espectro harmónico destas correntes 

contém componentes superiores a 100 kHz. Inclusivamente, o próprio valor destas correntes é 

relativamente elevado (150 A), pelo que é crucial a utilização de sensores de corrente simultaneamente 

capazes de medir correntes elevadas e que variem rapidamente no tempo. 

Face ao exposto, para efetuar a medição das correntes é utilizado o mesmo componente que o utilizado 

para efetuar a medição das tensões, i.e., o amplificador isolado Si8920BC-IP do fabricante Silicon Labs, 

juntamente com resistências de shunt inseridas em série com o circuito cuja corrente se pretende medir. 

Como referido no item anterior relativamente aos sensores de tensão, a medição de corrente de forma 

isolada é a aplicação principal indicada pelo fabricante deste componente, sendo que a sua elevada 

largura de banda (950 kHz) é indicada para a situação referida no parágrafo anterior. Relativamente ao 

valor máximo mensurável para a corrente, este não depende do amplificador mas sim do valor da 
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resistência de shunt. Esta deve ser selecionada de modo que a queda de tensão provocada aos seus 

terminais seja legível pelo amplificador mas que, simultaneamente, não provoque uma queda de tensão 

demasiado elevada a ponto de interferir no funcionamento do circuito, uma vez que a resistência é 

inserida em série com o mesmo. Esta condição deve ser assegurada pelo valor de resistência, sendo que 

há outra grandeza à qual é necessário prestar atenção, nomeadamente a potência dissipada. De modo 

a obter-se uma queda de tensão minimamente mensurável em simultâneo com um fluxo de correntes 

consideráveis, a dissipação de potência é inevitável, sendo tanto menor quanto menor for o valor da 

resistência. Desta forma, a gama de leitura e a potência dissipada representam um outro trade-off 

relativamente à medição de correntes que deve ser tido em consideração no design. Adicionalmente, de 

modo a evitar degradar a leitura da corrente com o aumento da temperatura na resistência, é importante 

que a mesma possua um coeficiente de temperatura reduzido, caso contrário o valor de resistência pode 

aumentar consideravelmente com a temperatura, originando quedas de tensão proporcionalmente 

maiores e, consequentemente, correntes lidas com um erro proporcional ao aumento das grandezas 

anteriores. 

Como resistências de shunt são utilizadas as resistências WSBM8518L5000JK do fabricante Vishay Dale 

[1098], apresentando um valor de 500 µΩ e uma potência nominal de 36 W. Através das leis de Ohm 

e de Joule, pode verificar-se que, para um valor de corrente de 212 A (correspondente ao valor de pico 

da corrente nominal), a queda de tensão na resistência é de 106 mV, valor que se encontra dentro da 

gama suportada pelo amplificador isolado, e a potência dissipada na mesma é de 22,5 W, valor inferior 

ao seu valor nominal, como desejado. Em termos de coeficiente de temperatura, esta resistência 

apresenta um valor de 10 ppm/ºC. Exemplificativamente, a temperatura na resistência necessita de 

aumentar 100 ºC em relação ao seu valor inicial para que o seu valor de resistência aumente 0,1%, ou 

seja, de 500 µΩ para 500,5 µΩ. Trata-se, por isso, de um coeficiente de temperatura reduzido e 

apropriado para a medição de correntes através de resistências de shunt, não introduzindo um erro 

significativo na medição quando a resistência se encontra com temperaturas elevadas. Na Figura 5.1 

pode ver-se a referida resistência de shunt. 

  
(a) (b) 

Figura 5.1 – Resistência de shunt WSBM8518L5000JK do fabricante Vishay Dale [1098]: vista: (a) Superior; (b) Inferior. 
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Sensor de Posição Resolver 

O sensor de posição do rotor da máquina elétrica é, naturalmente, utilizado apenas no modo de tração. 

Como já referido nesta tese nas secções 2.10 e 4.4.1 (item Sensor de Posição Resolver), a máquina 

elétrica utilizada possui um sensor de posição incorporado do tipo resolver, tratando-se essencialmente 

de um transformador rotativo com dois enrolamentos posicionados em quadratura e um enrolamento de 

excitação. O resolver em questão possui a referência 100XU9734-L1, conforme indicação do fabricante 

da máquina elétrica MC Motor, apresentando quatro pares de polos (tal como a máquina elétrica), 

permitindo uma velocidade de rotação máxima de 20000 rpm e requerendo uma excitação de 7 V RMS 

com uma frequência de 10 kHz para a sua operação. 

Como referido nas simulações computacionais, não é necessário ter em consideração a excitação do 

resolver para a simulação deste tipo de sensor, não se verificando o mesmo, contudo, numa 

implementação prática. Para efetuar esta excitação, bem como para processar os sinais obtidos nos dois 

enrolamentos em quadratura, são tipicamente utilizados circuitos próprios denominados conversores 

resolver-digital (resolver-to-digital converter – RDC), permitindo enviar a informação obtida, como a 

posição ou velocidade angulares, para uma unidade de processamento, por exemplo. Para a 

implementação do sistema proposto é utilizado um RDC do fabricante Analog Devices com a referência 

AD2S1205 [1099], componente qualificado para aplicações automóveis e que permite efetuar leituras 

com uma velocidade de rotação máxima de 75000 rpm, oferecendo uma resolução de 12 bits e 

permitindo escolher uma frequência de excitação de entre quatro valores compreendidos entre 10 kHz 

e 20 kHz. A leitura, que pode ser selecionada entre a posição angular ou a velocidade de rotação, pode 

ser enviada por comunicação série ou paralela para um microcontrolador para posterior processamento, 

tendo-se optado pelo envio da posição angular por comunicação série no protótipo desenvolvido. 

5.2.2 Unidade de Processamento 

A unidade de processamento é o cérebro de um sistema de eletrónica de potência, sendo responsável 

pela execução de todos os algoritmos de controlo digital necessários ao funcionamento dos conversores. 

Para além do processamento propriamente dito, tratando-se de uma unidade digital, é necessário 

converter os valores analógicos lidos pelos sensores em valores digitais de modo a poderem ser 

processados, sendo para tal utilizado um conversor analógico-digital (analog-to-digital converter – ADC). 

Como unidade de processamento foi selecionado um microcontrolador do fabricante Texas Instruments 

com a referência TMS320F28379D [1100]. De referir que a versão utilizada do microcontrolador se 
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encontra assente numa plataforma de desenvolvimento, não sendo possível aceder a todos os seus pinos 

mas, por outro lado, facilitando o acesso aos pinos necessários por intermédio de headers, como se 

pode visualizar na Figura 5.2. De entre as características deste microcontrolador destaca-se uma unidade 

de processamento central de dois núcleos independentes com frequência de operação de 200 MHz, 

cada um possuindo um acelerador de cálculos matemáticos com a mesma frequência de operação, o 

que permite um máximo de 800 milhões de instruções por segundo. Possui também 4 registos de ADC, 

distribuídos por 16 canais nesta versão, e 16 canais de PWM com possibilidade de programação de pares 

complementares e tempo morto ou de sobreposição entre ambos. Além disso, este microcontrolador 

possui também conversores digital-analógico (digital-to-analog converter – DAC), permitindo a 

visualização de formas de onda de variáveis internas, o que é uma mais-valia para a validação de 

sistemas de eletrónica de potência. 

 
Figura 5.2 – Plataforma de desenvolvimento baseada no microcontrolador TMS320F28379D do fabricante  

Texas Instruments [1100]. 

5.2.3 Condicionamento de Sinal e Proteção 

Como referido no item anterior, o microcontrolador utilizado possui canais de ADC, que são utilizados 

para ler os valores fornecidos pelos sensores de tensão e de corrente (o sensor de posição angular não 

necessita de qualquer canal de ADC pois não possui saída analógica). As saídas dos amplificadores 

isolados utilizados para a leitura das tensões e correntes são diferenciais, ou seja, possuem valores 

positivos e negativos, uma vez que não existe componente comum nem, consequentemente, valor médio. 

Por outro lado, os canais de ADC do microcontrolador apenas conseguem ler valores compreendidos 

entre 0 V e 3 V, pelo que é necessário adaptar a gama dos valores de saída dos amplificadores isolados 

à gama dos valores de entrada para o ADC, procedimento comummente designado por condicionamento 

de sinal. Para tal, é utilizado um circuito amplificador diferencial de modo a transpor a saída diferencial 

do amplificador isolado para uma saída single-ended, i.e., referenciada à massa do sistema de controlo. 

Para além disso, é utilizada uma referência de tensão de 1,5 V a fim de deslocar o sinal verticalmente 
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de modo que este possua apenas valores positivos. Para além do valor médio do sinal, é também 

necessário ter em consideração a sua amplitude, sendo selecionado um valor de ganho que se reflete 

no maior aproveitamento possível da gama de leitura de cada sensor sem que seja atingida a saturação 

do ponto de vista dos canais de ADC (sem atingir os valores 0 V e 3 V). 

Após esta montagem, é utilizado um filtro passa-baixo de primeira ordem composto por uma resistência 

e um condensador de forma a satisfazer o teorema de Nyquist, i.e., o sinal a ser lido pelo ADC não 

poderá possuir uma frequência máxima superior a metade da frequência de amostragem utilizada no 

sistema de controlo, sendo dimensionada uma frequência de corte de 25 kHz para o filtro devido ao facto 

de se utilizar uma frequência de amostragem de 50 kHz no sistema de controlo. Para além do filtro, é 

também utilizado um díodo de zener de modo a proteger cada canal de ADC contra tensões excessivas 

e, simultaneamente, contra tensões negativas. 

Para além dos circuitos de condicionamento de sinal, são também utilizados circuitos de proteção contra 

sobretensões e sobrecorrentes baseados nas medições efetuadas. Estes circuitos de proteção são 

implementados através de uma montagem comparadora em janela, sendo definidos limites superior e 

inferior que, quando atingidos, ativam um sinal de desativação dos conversores de potência que 

constituem o sistema integrado proposto, impedindo a operação dos mesmos em condições que o 

possam danificar. Para além disso, o sinal de deteção de anomalia é enviado para um circuito de set e 

reset de forma a impedir o rearme automático dos conversores de potência, sendo para tal necessário 

que o utilizador envie um sinal de reset a fim de os conversores retomarem a sua operação. De referir 

que este sinal de anomalia é utilizado juntamente com dois sinais de habilitação dos conversores de 

potência, um por hardware e o outro por software, pelo que ambos devem ser ativados pelo utilizador de 

modo a permitir a operação do sistema. 

 Andar de Potência 

Enquanto a secção anterior é referente ao sistema de controlo do sistema integrado proposto, esta secção 

apresenta o andar de potência do mesmo. O andar de potência não engloba apenas os conversores de 

potência mas também os elementos armazenadores de energia, como as baterias, os elementos passivos 

necessários à implementação dos conversores, como as bobinas e os condensadores, e também o 

dissipador de calor. Nesta secção são também apresentados os circuitos de acionamento dos 

semicondutores de potência (drivers), bem como o acoplamento do sistema integrado proposto com a 

rede elétrica. 
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5.3.1 Baterias 

Devido ao dimensionamento do sistema proposto efetuado no capítulo anterior, as baterias selecionadas 

foram já apresentadas (secção 4.3), tratando-se de 100 baterias do modelo IFP36230218-100Ah do 

fabricante Wina Green Power [1074] conectadas em série, perfazendo uma tensão máxima de 370 V e 

mínima de 250 V com uma capacidade de 100 Ah. Cada uma destas baterias pode ser vista na 

Figura 5.3. 

 
Figura 5.3 – Bateria IFP36230218-100Ah do fabricante Wina Green Power [1074]. 

5.3.2 Semicondutores de Potência 

Os semicondutores de potência são o denominador comum entre os conversores de potência existentes, 

quer CA-CC, CC-CC e CC-CA, como apresentado no Capítulo 3 da presente tese, quer em conversores 

CA-CA. Como previamente apresentado, os conversores utilizados no sistema proposto são bidirecionais, 

contendo apenas semicondutores de potência totalmente controlados (sem necessidade de bloqueio de 

tensões inversas) com os respetivos díodos em antiparalelo. Este díodo existe intrinsecamente na grande 

maioria dos semicondutores de potência totalmente controlados, pelo que é geralmente dispensada a 

utilização de um díodo externo. No entanto, nem todos os díodos em antiparalelo internos aos 

semicondutores totalmente controlados possuem uma capacidade de corrente igual à deste e, além 

disso, podem apresentar características dinâmicas não totalmente satisfatórias sob o ponto de vista da 

comutação. Devido a estes e outros motivos explicados de seguida, no protótipo são utilizados 

semicondutores totalmente controlados que possuem díodos intrínsecos em antiparalelo mas também 

são utilizados díodos externos. Além disso, são utilizados supressores de tensão para proteção dos 

semicondutores contra tensões transitórias elevadas. 
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Semicondutores Totalmente Controlados 

Uma vez que não existe necessidade de bloqueio de tensões inversas, a escolha dos semicondutores de 

potência totalmente controlados recai naturalmente sobre duas hipóteses: IGBTs ou MOSFETs. Tendo 

em conta a aplicação e as características nominais do sistema integrado proposto, a escolha trivial 

recairia em IGBTs se se considerar apenas semicondutores fabricados em silício. No entanto, os 

MOSFETs baseados em carboneto de silício têm vindo a ganhar cada vez mais preponderância no 

mercado, pelo que o sistema integrado proposto é um bom exemplo de aplicação deste tipo de 

semicondutores. 

Tal como se verifica relativamente aos sensores de corrente, nos semicondutores de potência é comum 

existir um trade-off entre capacidade de corrente e frequência de comutação. Como visto no capítulo 

anterior, para o sistema proposto foram dimensionadas correntes máximas instantâneas de 222,7 A (no 

pior caso) para os semicondutores de potência, pelo que estes devem suportar correntes de valor 

superior de modo a garantir uma margem de segurança, bem como devido ao inevitável derating causado 

pelo aumento de temperatura que é necessário ter em consideração. Para além disso, foram definidas 

frequências de comutação de 50 kHz e 100 kHz, pelo que a combinação destes requisitos num único 

semicondutor de potência é algo incomum e, quando existe, é dispendiosa. 

De modo a suprir esta necessidade, e também para reduzir custos, optou-se pela associação em paralelo 

de semicondutores de potência totalmente controlados. A utilização de semicondutores com menor 

capacidade de corrente permite optar por semicondutores com melhores características dinâmicas, i.e., 

com menores tempos de subida e descida da corrente, o que permite operar com frequências de 

comutação superiores, para além de o custo total ser inferior ao de um semicondutor único de calibre 

mais elevado para os valores de corrente em questão. Além disso, a utilização de múltiplos componentes 

em paralelo oferece vantagens em termos de fiabilidade, uma vez que o sistema pode continuar a operar, 

ainda que com potência limitada, após a ocorrência de uma falha num semicondutor. Em termos 

térmicos, a utilização de semicondutores de potência em paralelo é também vantajosa em relação à 

utilização de um único componente, uma vez que os inevitáveis pontos de temperatura superior se 

encontram dispersos por uma área maior, mitigando a criação de hotspots e distribuindo mais 

eficazmente o aumento de temperatura pela área útil do dissipador de calor. Neste sentido, foi publicado 

um artigo efetuando uma comparação entre a utilização de um único semicondutor de potência e vários 

semicondutores de menor calibre conectados em paralelo, onde as vantagens referidas foram 

comprovadas com resultados experimentais tanto para IGBTs como para MOSFETs [1101]. 
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Para além do requisito de necessitar de suportar tensões mínimas de 1200 V entre coletor e emissor, os 

semicondutores foram escolhidos tendo em conta determinados fatores, tais como os tempos de subida 

e descida da corrente e os tempos de propagação que ocorrem nas comutações, que influenciam 

diretamente a frequência de comutação e o índice de modulação máximos admissíveis, e também tendo 

em conta a capacidade de entrada, sendo que, quanto maior for o seu valor, maior o esforço requerido 

ao circuito de acionamento (driver) dos semicondutores. Como tal, foi analisado o rácio entre os valores 

nominais da corrente de coletor e da capacidade de entrada para vários semicondutores totalmente 

controlados de modo a obter-se a solução mais indicada para utilizar em paralelo, primando por correntes 

o mais elevado possível (tendo em conta as correntes envolvidas no sistema proposto) para menores 

capacidades de entrada. Além disso, o número de semicondutores e o preço total dos mesmos foi 

também um fator decisivo a ter em conta, motivo pelo qual não foram utilizados MOSFETs baseados em 

carboneto de silício, uma vez que seria necessário um número considerável de semicondutores em 

paralelo (aproximadamente dez para o estudo realizado), dificultando o layout comparativamente com 

outras soluções e aumentando consideravelmente o preço total, uma vez que, ainda que tenha vindo a 

baixar, o preço deste tipo de semicondutores ainda é superior ao de IGBTs baseados em silício para 

potências similares, por exemplo. 

Assim, como semicondutores de potência totalmente controlados são utilizados IGBTs do fabricante 

Infineon Technologies com a referência IKW40N120H3 [1102], com encapsulamento TO-247, sendo 

utilizados quatro destes em paralelo para implementar cada um dos semicondutores totalmente 

controlados referentes à topologia dos conversores de potência. A Tabela 5.1 ilustra as principais 

características deste semicondutor, sendo possível ver as mesmas para apenas um IGBT e para quatro 

IGBTs conectados em paralelo. Entre estas, apenas a tensão coletor-emissor se mantém constante com 

a utilização de semicondutores em paralelo, sendo as correntes de coletor e a dissipação de potência 

multiplicadas pelo número de semicondutores e a resistência térmica junção-carcaça sendo dividida, o 

que é desejável. O único inconveniente é a multiplicação das capacidades parasitas, quer a capacidade 

de entrada (também denominada capacidade de gate), quer a de saída (capacidade coletor-emissor) e a 

de transferência inversa (capacidade gate-coletor, também denominada capacidade de Miller). Não 

obstante, os valores de capacidade obtidos para o total dos quatro IGBTs são inferiores à grande maioria 

dos valores análogos para semicondutores de potência que suportam correntes similares ao conjunto, 

para além de apresentarem valores inferiores nos tempos de subida e descida da corrente de coletor 

durante as comutações, assim como o próprio preço. De referir que a temperatura de junção máxima 

permitida por este IGBT não é 150 ºC, como se verifica na maioria dos semicondutores baseados em 
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silício, mas sim 175 ºC, à semelhança da tecnologia baseada em carboneto de silício. É também 

importante referir que este IGBT possui coeficiente de temperatura positivo para tensões gate-emissor 

superiores a cerca de 9 V, facto importante a ter em consideração para a operação de semicondutores 

em paralelo, pois assim é garantido um equilíbrio entre as correntes de coletor dos vários IGBTs sob o 

ponto de vista térmico. 

Tabela 5.1 – Características nominais dos IGBTs IKW40N120H3 do fabricante Infineon Technologies [1102] selecionados 

para o sistema integrado proposto. 

GRANDEZA SEMICONDUTOR ÚNICO QUATRO SEMICONDUTORES EM PARALELO 

Tensão Coletor-Emissor 1200 V 

Corrente de Coletor CC (25 ºC) 80 A 320 A 

Corrente de Coletor CC (100 ºC) 40 A 160 A 

Corrente de Coletor Pulsada 160 A 640 A 

Dissipação de Potência (25 ºC) 483 W 1932 W 

Dissipação de Potência (100 ºC) 220 W 880 W 

Resistência Térmica Junção-Carcaça 0,31 ºC/W 0,0775 ºC/W 

Capacidade de Entrada 2330 pF 9320 pF 

Capacidade de Saída 185 pF 740 pF 

Capacidade de Transferência Inversa 130 pF 520 pF 

 

Apesar de o IGBT referido possuir incorporado um díodo em antiparalelo, pode constatar-se que as 

características deste não se encontram apresentadas. Isto porque o díodo se encontra dimensionado 

apenas para metade da corrente de coletor do IGBT, para além de possuir tempos de recuperação inversa 

consideráveis. Como tal, foram utilizados díodos externos, apresentados de seguida. 

Díodos 

Tal como a abordagem seguida para os semicondutores de potência totalmente controlados, optou-se 

por utilizar díodos em paralelo com capacidade de corrente menor em detrimento de um único díodo 

com capacidade de corrente mais elevada, mantendo-se válidos os motivos de disponibilidade e custo. 

No entanto, existe um fator crucial a ter em consideração relativamente à utilização de díodos em 

paralelo, nomeadamente o coeficiente de temperatura que, regra geral, é negativo nos díodos de silício. 

Tal significa que a queda de tensão aos terminais de um díodo diminui com o aumento da sua 

temperatura, o que pode ser vantajoso em aplicações onde é utilizado um díodo único. Porém, numa 

situação onde existem dois ou mais díodos conectados em paralelo, se um dos díodos possuir uma 

temperatura superior aos restantes, a sua queda de tensão irá diminuir, o que fará aumentar a sua 

corrente em relação à dos restantes díodos. Deste modo, cria-se um efeito de realimentação positiva que 
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eventualmente levará à destruição dos díodos conectados em paralelo. Uma solução para este problema 

consiste em utilizar resistências de equalização em série com cada um dos díodos, contudo trata-se de 

uma solução ineficiente, pois requer hardware adicional e, simultaneamente, aumenta a potência 

dissipada nos conversores de potência. 

A existência de díodos com coeficiente de temperatura positivo deve-se ao advento de novas tecnologias 

de semicondutores, como é o caso do carboneto de silício e do nitreto de gálio. Tendo um coeficiente de 

temperatura positivo, um díodo possuirá uma queda de tensão aos seus terminais tanto maior quanto 

maior for a sua temperatura, o que não é conveniente tendo em conta que as perdas em condução 

aumentam. No entanto, para dois ou mais díodos conectados em paralelo, se um dos díodos possuir 

uma temperatura superior aos restantes, a sua queda de tensão irá aumentar, pelo que a sua corrente 

passará a ser inferior à dos outros díodos, consequentemente reduzindo a sua temperatura. Ou seja, se 

os díodos possuírem um coeficiente de temperatura positivo, é estabelecido um efeito de realimentação 

negativa, balanceando a temperatura e as correntes de forma natural entre os díodos. 

Neste sentido, para os díodos a utilizar em antiparalelo com os semicondutores totalmente controlados 

foram selecionados díodos schottky baseados em carboneto de silício do fabricante Cree/Wolfspeed com 

a referência C4D08120E [1103], estando na Tabela 5.2 representadas as suas características principais, 

quer para um díodo único quer para quatro díodos conectados em paralelo. Estes díodos possuem um 

encapsulamento TO-252, encapsulamento este que é baseado em tecnologia de montagem superficial 

(surface mounted device – SMD), contribuindo para a compactação dos conversores de potência. Tal 

como os semicondutores totalmente controlados, estes díodos bloqueiam uma tensão máxima de 

1200 V; porém, a corrente máxima suportada pelos mesmos é inferior à dos semicondutores totalmente 

controlados, como se pode averiguar na tabela. Apesar disso, este facto não é limitativo, uma vez que 

estes díodos são utilizados em conjunto com os díodos em antiparalelo internos dos semicondutores 

totalmente controlados, sendo a corrente dividida não por quatro mas sim por oito díodos. Para além 

disso, a corrente nos díodos nunca é puramente contínua, sendo pulsada durante um semiciclo da tensão 

da rede elétrica e nula no outro, no caso do conversor CA-CC, e sendo também pulsada com duração 

inversamente proporcional ao valor de duty cycle, no caso do conversor CC-CC. Convém salientar 

também que, por se tratar de díodos baseados em carboneto de silício, o tempo de recuperação inversa 

dos mesmos é desprezável, uma vez que a carga por eles armazenada quando se encontram diretamente 

polarizados (denominada carga de recuperação inversa) é praticamente inexistente. 
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Tabela 5.2 – Características nominais dos díodos schottky C4D08120E do fabricante Cree/Wolfspeed [1103] selecionados 

para o sistema integrado proposto. 

GRANDEZA SEMICONDUTOR ÚNICO QUATRO SEMICONDUTORES EM PARALELO 

Tensão Inversa 1200 V 

Corrente CC (25 ºC) 24,5 A 98 A 

Corrente Pulsada 100 Hz (25 ºC) 37,5 A 150 A 

Corrente Pulsada Não-Repetitiva 10 ms (25 ºC) 64 A 50 A 

Corrente Pulsada Não-Repetitiva 10 µs (25 ºC) 600 A 480 A 

Dissipação de Potência (25 ºC) 136,5 W 546 W 

Dissipação de Potência (110 ºC) 59 W 236 W 

Resistência Térmica Junção-Carcaça 1,1 ºC/W 0,275 ºC/W 

Capacidade (800 V) 27 pF 108 pF 

 

Supressores de Tensão 

Um supressor de tensão (transient voltage suppressor – TVS) é um semicondutor que opera similarmente 

a um díodo de zener e é utilizado para proteger componentes de sobretensões transitórias, sendo 

tipicamente utilizado para proteger componentes sensíveis como semicondutores de potência. No 

sistema desenvolvido nesta tese, cada TVS é conectado nos terminais coletor-emissor de cada conjunto 

de IGBTs em paralelo ou, por outras palavras, em paralelo com os díodos que se encontram em 

antiparalelo com os IGBTs. 

Para a seleção do TVS é necessário ter em conta a tensão que se pretende limitar. Atentando aos níveis 

de tensão envolvidos no sistema proposto, tem-se: (1) Tensão nominal do barramento CC (no pior caso), 

de 800 V; (2) Tensão nominal dos condensadores do barramento CC (como visto no capítulo anterior, 

na secção 4.3.3), de 1100 V; (3) Tensão nominal dos semicondutores de potência (IGBTs e díodos) de 

1200 V. Uma vez que se pretende proteger essencialmente os semicondutores de potência (os 

condensadores também podem ser alvo desta proteção, no entanto são bastante mais robustos que os 

semicondutores, inclusivamente suportando tensões superiores às nominais durante alguns segundos), 

a tensão selecionada para os TVSs tem de ser superior à tensão do barramento CC por uma margem 

considerável, para evitar que os mesmos conduzam desnecessariamente, e inferior à tensão nominal 

dos semicondutores. Com base nos componentes existentes no mercado, foram selecionados TVSs do 

fabricante Littelfuse com a referência 1.5KE600A [1104], tratando-se de TVSs com encapsulamento 

DO-201 com tensão nominal de bloqueio de 512 V e, como tal, sendo utilizados dois TVSs conectados 

em série aos terminais de cada conjunto de quatro IGBTs e díodos, perfazendo uma tensão de bloqueio 
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de 1024 V. Estes TVSs suportam uma potência máxima instantânea de 1,5 kW mas apenas durante 

pulsos com 0,01% de duty cycle, denotando a sua adequabilidade para sobretensões transitórias. 

5.3.3 Acionamento dos Semicondutores de Potência 

Para a operação de um semicondutor de potência totalmente controlado é necessário o seu respetivo 

circuito de acionamento, tipicamente designado por circuito de driver. Apesar de a gate de um IGBT (ou 

de um MOSFET) ser um terminal controlado por tensão, a existência de uma capacidade parasita na 

mesma faz com que surja um pico de corrente aquando da mudança de estado do semicondutor, uma 

vez que tal mudança é efetuada através da alteração da tensão gate-emissor (no caso de um IGBT) ou 

gate-source (no caso de um MOSFET). Uma vez que num conversor de potência se pretende tempos de 

comutação curtos de modo a minimizar as perdas de comutação e permitir a operação com frequências 

de comutação elevadas, é desejável que a alteração de estado da tensão gate-emissor de um IGBT se 

dê no menor tempo possível, sendo que, para os mesmos valores de capacidade parasita e diferença de 

tensões entre o estado ligado e desligado, quanto menor este tempo, maior o pico de corrente na gate. 

Para além disso, a ligação de IGBTs em série, como se sucede no caso de um braço, faz com que o 

terminal de emissor do IGBT superior oscile entre sensivelmente a tensão do barramento CC (quando o 

IGBT superior se encontra ativo) e uma tensão nula (quando o IGBT inferior se encontra ativo). Isto 

acontece se ambos os IGBTs forem baseados em dopagem do tipo n, solução mais vastamente utilizada 

em eletrónica de potência do que a dopagem do tipo p, uma vez que os eletrões (portadores de carga 

maioritários em semicondutores com dopagem do tipo n) possuem uma mobilidade superior à das 

lacunas (portadores de carga maioritários em semicondutores com dopagem do tipo p), dotando os 

semicondutores com dopagem do tipo n de características dinâmicas superiores aos seus análogos do 

tipo p. Consequentemente, torna-se necessário estabelecer um potencial isolado para o terminal de 

emissor do IGBT superior a fim de ser possível controlar apropriadamente o seu acionamento. 

Por estes motivos, bem como devido ao valor de tensão necessário para manter um IGBT na saturação 

(sendo tipicamente cerca de 15 V), o terminal de gate de um IGBT não pode ser diretamente ligado a 

um pino de um microcontrolador. Para este efeito pode ser utilizado um circuito de driver, recebendo um 

sinal proveniente de uma fonte de alta impedância, como é o caso de um sinal de PWM providenciado 

por um microcontrolador, e transpondo para a sua saída um sinal de baixa impedância com a tensão 

desejada, apropriado para ser aplicado à gate de um IGBT. Dependendo da aplicação, o isolamento 
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galvânico pode ser ou não importante, tratando-se de algo imprescindível na aplicação em questão devido 

aos elevados valores de tensão com que os conversores operam. 

Assim sendo, para o sistema proposto é utilizado o driver 1EDI60N12AF [1105] do fabricante 

Infineon Technologies. Este driver possui um canal único, ou seja, é necessário utilizar um por cada IGBT 

(neste caso, um por cada quatro IGBTs conectados em paralelo). Características interessantes deste 

componente incluem uma tensão máxima de isolamento entre a entrada e a saída de 1200 V, frequência 

de operação máxima de 4 MHz, a existência de canais separados para turn-on e turn-off, corrente máxima 

de saída de 10 A e uma tensão máxima de alimentação de saída de 40 V, o que permite utilizar uma 

vasta gama de tensões negativas para turn-off. Para além disso, este driver suporta tensões de 

alimentação de entrada relativamente baixas, sendo possível conectar um pino de PWM do 

microcontrolador utilizado (que opera com valores de 0 V e 3,3 V) diretamente ao pino de entrada do 

driver, eliminando a necessidade de circuitos adicionais para conversão de nível. Este driver possui 

também um pino de entrada de desativação, apropriado para se utilizar juntamente com os circuitos de 

proteção referidos na secção 5.2.3. 

Como referido, este driver permite uma gama de alimentação máxima de saída de 40 V, sendo que este 

valor representa a diferença máxima entre a tensão de turn-on e a tensão de turn-off dos IGBTs. 

Tipicamente, estes valores são de ±20 V para IGBTs, o que corresponde a uma tensão de alimentação 

de 40 V na saída do driver. A utilização de tensões negativas para turn-off é vantajosa em termos de 

tempos de comutação, descarregando a capacidade parasita da gate mais rapidamente do que se fosse 

utilizada uma tensão nula. Para além disso, uma vez que o valor médio da tensão gate-emissor é inferior 

e, consequentemente, se encontra mais afastado da tensão de threshold do IGBT, existe menos risco de 

turn-on involuntário em situações de ringing na tensão gate-emissor, proporcionando maior robustez aos 

conversores de potência. 

Assim sendo, para aplicar uma tensão negativa para turn-off é necessário utilizar uma alimentação 

adicional ou uma fonte de alimentação de três terminais ao invés de dois, onde os terminais extremos 

são conectados à alimentação de saída do driver e o terminal central é conectado ao emissor do IGBT. 

Para tal, foi selecionado o conversor CC-CC isolado MGJ2D151505SC [1106] do fabricante Murata Power 

Solutions. Este conversor é alimentado com 15 V e gera duas saídas isoladas da entrada, uma de 15 V 

e outra de -5 V com um terminal de massa comum. Neste caso, o driver é alimentado com uma tensão 

de apenas 20 V. Apesar de tanto o driver como o IGBT suportarem tensões superiores (em valor absoluto) 

para se utilizar no turn-off, a utilização de uma tensão de -5 V é justificada pela intenção em criar um 
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design versátil para o sistema proposto, tratando-se do valor de tensão de turn-off mais comummente 

utilizado em MOSFETs baseados em carboneto de silício. Algumas características interessantes do 

conversor CC-CC isolado MGJ2D151505SC comparativamente com produtos similares incluem uma 

tensão máxima de isolamento de 5,2 kV, uma potência de operação máxima de 2 W, uma capacidade 

de isolamento de 3 pF, valor bastante reduzido e apropriado para frequências elevadas, e uma proteção 

temporalmente ilimitada contra curtos-circuitos. 

5.3.4 Elementos Passivos 

Para além das baterias e dos semicondutores, o andar de potência do sistema proposto é também 

constituído por elementos passivos, nomeadamente bobinas e condensadores. Apesar de o 

dimensionamento destes componentes ter sido efetuado no capítulo anterior, para o caso das bobinas é 

necessário um outro nível de dimensionamento, mais concretamente a um nível físico. Enquanto no 

capítulo anterior foram dimensionados valores de indutância com base na operação dos conversores de 

potência onde as mesmas se encontram inseridas, neste capítulo é apresentado o procedimento utilizado 

para implementar as mesmas, i.e., determinando o número de espiras para um dado núcleo magnético 

a fim de se obter o valor desejado de indutância. São também mostrados testes efetuados às bobinas 

de modo a comprovar o valor de indutância dimensionado. Em relação aos condensadores, uma vez que 

o seu dimensionamento se encontra exposto no capítulo anterior, bem como a referência dos 

condensadores selecionados para o barramento CC, neste capítulo apenas são apresentadas fotografias 

dos mesmos, sendo também introduzidos os condensadores utilizados no filtro passivo do tipo LCL. 

Bobinas 

Todas as bobinas dimensionadas no capítulo anterior foram projetadas e desenvolvidas no laboratório 

de investigação onde a presente tese se encontra inserida, tendo sido adquiridos os núcleos magnéticos 

e fio de cobre necessários e a sua montagem executada no laboratório. O dimensionamento das bobinas 

do filtro passivo foi efetuado tendo em consideração núcleos magnéticos capazes de suportar elevados 

valores de força magnetomotriz (vulgarmente designada por ampere-espira) sem incorrer em elevadas 

perdas do coeficiente de indutância (grandeza designada por AL). Com tal abordagem pretende-se que 

o valor de indutância das bobinas não decaia abruptamente com o aumento da corrente, ou seja, 

evitando-se a sua saturação magnética, sendo os núcleos magnéticos baseados em pó de ferro 

especialmente indicados para esta aplicação. Assim sendo, recorrendo a um software do fabricante 
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Micrometals tendo em conta as especificações desejadas, onde se estipulou um valor base de 100 µH 

para a indutância de maior valor, foram selecionados núcleos magnéticos de pó de ferro com a referência 

OE-520026-2, do mesmo fabricante [1107]. Desprezando a saturação magnética, o número de espiras 

de uma bobina (N) em função dos valores de AL do núcleo e da indutância desejada (L) é calculado por: 

 
 N = √

L

AL
, (5.1) 

sendo que AL = 54 nH/N2 para o núcleo selecionado. Utilizando dois núcleos, o que em termos práticos 

corresponde a duplicar o valor de AL, para L = 100 µH tem-se N ≈ 30. No entanto, a saturação 

magnética não é considerada, sendo que o valor nominal de AL corresponde a uma força magnetomotriz 

nula. Para as condições de operação nominais (150 A RMS) e um número de espiras igual a 30, a força 

magnetomotriz na bobina é de aproximadamente 6364 ampere-espira, pelo que, consultando o 

datasheet do núcleo, se verifica que o valor de AL de cada núcleo decai para 36 nH/N2. Recalculando o 

número de espiras passa a obter-se o valor de 37, o que resulta num valor superior de força 

magnetomotriz (aproximadamente 7849 ampere-espira) e, consequentemente, um valor menor de AL. 

Trata-se, por isso, de um processo iterativo, pelo que a utilização do simulador fornecido pelo fabricante 

constitui uma alternativa eficaz para determinar o número de espiras da bobina. Na prática, de modo a 

preencher totalmente a circunferência formada pelos núcleos magnéticos, sem incorrer em desvantagens 

consideráveis, o número de espiras utilizado foi de 52. De referir que este procedimento é válido tanto 

para as bobinas do lado do conversor do filtro passivo LCL como para as bobinas do conversor CC-CC 

para interface com as baterias. Em relação à bobina com menor valor de indutância, i.e., a bobina do 

lado da rede elétrica do filtro passivo LCL, cujo valor base estipulado foi de 20 µH, apenas foi utilizado 

um núcleo em vez de dois, sendo utilizado um número de espiras igual a 25. 

Para além do número de espiras, é necessário ter em consideração o fio utilizado. Naturalmente, fios de 

secção maior suportam correntes mais elevadas para um dado aumento de temperatura e queda de 

tensão, ou seja, possuem menor resistência (e indutância) do que fios de secção menor para um mesmo 

comprimento. No entanto, para além do valor das correntes envolvidas, é também necessário ter em 

atenção a frequência utilizada. Devido a um fenómeno denominado efeito pelicular, a corrente num 

condutor circular tem tendência a aproximar-se da sua borda à medida que a frequência aumenta, o que 

na prática se traduz na presença de uma resistência CA no condutor. Como tal, um fio de secção 

considerável pode ver o seu propósito deteriorado quando é atravessado por correntes de elevada 

frequência. Este inconveniente pode ser colmatado através da utilização de múltiplos condutores em 
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paralelo de secção menor ao invés de um único condutor de secção mais elevada. Assim sendo, para as 

bobinas desenvolvidas foram utilizados 100 fios em paralelo de 0,3 mm. Na Figura 5.4 pode ver-se uma 

das bobinas desenvolvidas no âmbito da presente tese, onde se pode verificar a utilização de fita isoladora 

de tecido para evitar eventuais problemas que possam surgir por ruturas de isolamento nos fios. 

 
Figura 5.4 – Bobina desenvolvida baseada nos núcleos OE-520026-2 do fabricante Micrometals [1107]. 

A fim de averiguar o valor de indutância das bobinas em função da corrente, foi efetuado um teste que 

consiste na aplicação de um pulso de tensão de modo a analisar a evolução temporal da corrente. Na 

Figura 5.5 pode ser visto o resultado deste mesmo teste para os dois tipos de bobinas desenvolvidas, 

estando na Figura 5.5(a) ilustrado o caso para a bobina de maior valor de indutância (valor base de 

100 µH) e na Figura 5.5(b) o caso para a bobina de menor valor de indutância (valor base de 20 µH). 

Em ambos os casos pode ser vista a corrente na bobina (CH1, a amarelo, com escala de 50 A/div), bem 

como a tensão aos seus terminais (CH2, a azul, com escala de 2 V/div). Idealmente, a tensão aplicada 

à bobina deveria manter-se constante (neste caso, no valor de 15 V), o que não se verifica mesmo 

utilizando baterias e um conjunto de condensadores de filme com baixos valores de ESR e ESL na 

alimentação do circuito de teste. Apesar disso, verifica-se que a corrente nas bobinas cresce de forma 

praticamente linear até um valor máximo registado de cerca de 260 A, valor este que é o máximo 

suportado pelo circuito de teste. Com este resultado depreende-se que as bobinas utilizadas apresentam 

uma boa performance a nível magnético, i.e., não apresentando uma saturação abrupta, mesmo para 

valores de corrente superiores ao projetado. 
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(a) (b) 

Figura 5.5 – Corrente (CH1: 50 A/div) em função do tempo após aplicação de um pulso de tensão (CH2: 2 V/div)  

para bobina desenvolvida com valor base de: (a) 100 µH; (b) 20 µH. 

Com base nos valores registados pelo osciloscópio no resultado anterior, é possível determinar o valor 

de indutância de cada bobina em função da corrente, uma vez que há conhecimento da tensão aos seus 

terminais e do intervalo de tempo que decorre entre os diferentes valores de corrente. No entanto, 

convém referir que a informação registada pelo osciloscópio sofre de erros de quantização, sendo que o 

mesmo possui uma memória de aquisição de 2500 pontos. Deste modo, a resolução do osciloscópio é 

de 2 µs para uma escala de 500 µs/div e de 400 ns para uma escala de 100 µs/div, no que diz respeito 

à escala horizontal, e de 2 A para uma escala de 50 A/div e de 80 mV para uma escala de 2 V/div, no 

que diz respeito às escalas verticais. Assim, foram efetuadas médias deslizantes de 200 amostras para 

os valores de tensão e de corrente a fim de efetuar o cálculo da indutância entre dois valores consecutivos 

das médias deslizantes de tensão e corrente. O resultado pode ser visto na Figura 5.6, sendo a 

Figura 5.6(a) referente à bobina com maior valor de indutância (100 µH) e a Figura 5.6(b) referente à 

bobina com menor valor de indutância (20 µH). Em cada uma das figuras pode ver-se o cálculo referido 

(experimental, a preto), sendo que a utilização de médias deslizantes contribui para reduzir o ruído no 

cálculo resultante dos erros de quantização mas não o elimina, pelo que foi traçada uma reta de 

tendência (experimental (tendência), a vermelho) de modo a proporcionar uma melhor percepção da 

evolução da indutância com a corrente. A equação da referida reta pode ser vista na figura, também 

representada a vermelho. Para além dos valores experimentais, as curvas de indutância em função da 

corrente são confrontadas com as curvas fornecidas pela simulação do software do fabricante dos 

núcleos (simulação, a azul), podendo constatar-se que estes valores são conservativos tendo em conta 

os valores obtidos experimentalmente. 
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(a) 

 

(b) 

Figura 5.6 – Indutância em função da corrente para bobina desenvolvida com valor base de: (a) 100 µH; (b) 20 µH. 

Uma vez que a indutância das bobinas varia com a sua corrente e as mesmas são aplicadas num filtro 

passivo do tipo LCL para interface às redes elétricas CA monofásica e trifásica, significa que a frequência 

de ressonância do filtro varia com a corrente que atravessa o mesmo. Assim, na Figura 5.7 é visível a 

variação tanto da frequência de ressonância (fres) como da resistência característica (Rres) do filtro 

passivo do tipo LCL em função da corrente. Os valores de indutância utilizados para o cálculo de ambas 

as grandezas são baseados nas equações das retas de tendência supramencionadas, tendo sido 

utilizadas as equações (4.5) e (4.6) apresentadas no capítulo anterior (secção 4.3.1) para o cálculo de 

fres e Rres, respetivamente. O valor de capacidade do filtro foi considerado constante com a corrente. 

Uma vez que a indutância das bobinas diminui com a corrente, a frequência de ressonância aumenta e 

a resistência característica diminui, como expectável. No entanto, uma vez que ambas as grandezas 

variam com a raiz quadrada dos valores de indutância e capacidade, o desvio entre os seus valores 

mínimo e máximo não é considerável, com a frequência de ressonância a variar entre 8,8 kHz e 10,0 kHz 

e a resistência característica entre 1,59 Ω e 1,81 Ω. A frequência de ressonância dimensionada no 

capítulo anterior é de aproximadamente 11,5 kHz, pelo que os limites verificados na referida secção são 

cumpridos para toda a gama de corrente. Em relação à resistência característica, o valor nominal 

y = -0,6968x + 317,02
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dimensionado é de aproximadamente 1,39 Ω, pelo que o desvio existente não afeta consideravelmente 

o fator de qualidade do filtro passivo do tipo LCL, variando entre 1,11 e 1,26. 

 

Figura 5.7 – Frequência de ressonância e resistência característica do filtro passivo do tipo LCL em função da corrente 

para as bobinas desenvolvidas. 

Condensadores 

Como previamente referido, os condensadores utilizados nos conversores de potência foram 

dimensionados no capítulo anterior, mais concretamente na secção 4.3. Como tal, em relação aos 

condensadores do barramento CC, neste capítulo apenas são apresentadas fotografias dos mesmos. 

Os condensadores principais do barramento CC (i.e., os que mais contribuem em termos de capacidade 

e corrente de ripple) são os condensadores com a referência B25620B1427A101 [1090] do fabricante 

TDK, sendo utilizados seis condensadores em paralelo. Estes condensadores podem ser vistos na 

Figura 5.8(a), podendo constatar-se as suas dimensões consideráveis comparativamente aos restantes. 

Na Figura 5.8(b) pode ver-se o condensador com a referência C4AQQBW5250A3OJ [1091], e na 

Figura 5.8(c) o condensador A72SQ2220AA00J [1092], ambos pertencentes ao fabricante KEMET e 

ambos sendo utilizados em quantidade igual a doze. 
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(a) (b) (c) 

Figura 5.8 – Condensadores utilizados no barramento CC dos conversores do sistema proposto com referência e fabricante: 

(a) B25620B1427A101, TDK [1090]; (b) C4AQQBW5250A3OJ, KEMET [1091]; (c) A72SQ2220AA00J, KEMET [1092]. 

Para além dos condensadores do barramento CC, há também os condensadores do filtro passivo do tipo 

LCL para interface à rede elétrica. À semelhança dos condensadores do barramento CC, o valor de 

capacidade para estes condensadores foi também dimensionado na secção 4.3, no entanto não sendo 

indicada qualquer referência para os mesmos. Assim, para os condensadores do filtro passivo do tipo 

LCL foram utilizados condensadores com a referência MKP1847610444Y [1108] do fabricante Vishay 

Roederstein, como se pode visualizar na Figura 5.9. Apenas um destes condensadores é utilizado em 

cada fase, visto que a capacidade de cada um deles é 10 µF (valor dimensionado na secção 4.3). De 

referir que estes condensadores são especialmente designados para aplicações CA, sendo a sua tensão 

nominal CA de 440 V. 

 
Figura 5.9 – Condensador MKP1847610444Y do fabricante Vishay Roederstein [1108] utilizado no filtro passivo do tipo 

LCL do sistema proposto. 

5.3.5 Dissipador de Calor 

Em sistemas de eletrónica de potência é imprescindível efetuar uma gestão térmica dos componentes 

constituintes dos conversores, uma vez que elevadas temperaturas deterioram a performance e o tempo 

de vida da maioria dos componentes eletrónicos. Os componentes nos quais é dissipada maior potência 
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são geralmente os semicondutores, tanto pela condução da corrente como pela comutação de estado. 

Para tal, é conveniente utilizar-se dissipadores de calor nos mesmos de modo a impedir que a 

temperatura na sua junção tome valores demasiado elevados. 

Quando utilizado num dissipador de calor, a temperatura na junção de um semicondutor (Tj) pode ser 

calculada com base na seguinte equação: 

  Tj = PD (Rthjc
+Rthcd

+Rthda
) +Ta, (5.2) 

onde PD é a potência dissipada no semicondutor, Rthjc, Rthcd, e Rthda são as resistências térmicas entre 

junção-carcaça, carcaça-dissipador e dissipador-ambiente, respetivamente, e Ta é a temperatura 

ambiente. Esta equação permite dimensionar um dissipador a utilizar nos semicondutores tendo em 

conta a sua temperatura máxima de junção, a temperatura ambiente à qual o sistema opera e a potência 

máxima dissipada. Considerando que a maior parte da potência é dissipada pelos IGBTs e não pelos 

díodos, fazendo Ta = 25 ºC, Rthjc = 0,31 ºC/W dividido por 48 (número total de IGBTs), Tj = 175 ºC e 

admitindo um rendimento de 90% para o sistema integrado proposto (PD = 7,5 kW, considerando que a 

totalidade das perdas ocorre nos IGBTs), obtém-se um valor máximo para o conjunto Rthcd + Rthda de 

0,0135 ºC/W ou 13,5 ºC/kW. Como se pode verificar, trata-se de um valor reduzido e praticamente 

impossível de atingir com dissipadores passivos e materiais de interface mais comuns. 

Assim sendo, como dissipador de calor optou-se por uma solução baseada em circulação de água que, 

para além de mais eficiente na extração do calor do que um dissipador baseado em convexão natural, é 

também uma solução de menor peso e volume, o que é conveniente para a aplicação em questão. De 

facto, a circulação de água é um método de arrefecimento bastante utilizado em sistemas de tração de 

VEs [1109]. O dissipador em questão trata-se do modelo 416601U00000G [1110] do fabricante Aavid, 

como se pode ver na Figura 5.10, possuindo um valor máximo de resistência térmica indicado no 

datasheet de cerca de 14 ºC/kW para um fluxo volumétrico de água de 2 L/min. Naturalmente, a 

resistência térmica é tanto menor quanto maior o fluxo volumétrico de água, pelo que o valor mínimo 

indicado no datasheet é de cerca de 4 ºC/kW para um fluxo volumétrico de 15 L/min. É necessário ter 

em consideração, contudo, que a utilização de fluxos volumétricos elevados causa uma queda na 

pressão, o que por sua vez origina uma queda no fluxo volumétrico. Como analisado adiante nesta tese, 

uma vez que são utilizadas duas PCBs para os conversores de potência, são também utilizados dois 

dissipadores iguais, pelo que, para efeitos de cálculo da temperatura na junção de cada IGBT, a 

resistência térmica dissipador-ambiente passa para metade ou, alternativamente, mantém-se mas a 
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resistência térmica junção-carcaça passa para o dobro (sendo dividida por 24 IGBTs em vez de 48) e a 

potência dissipada passa para metade, correspondendo, respetivamente, ao cálculo da temperatura na 

junção de cada IGBT considerando os dois dissipadores ou apenas um dos dissipadores. 

 
Figura 5.10 – Dissipador de calor 416601U00000G do fabricante Aavid [1110]. 

A resistência térmica dissipador-ambiente do dissipador apresentado satisfaz a restrição dimensionada 

de 13,5 ºC/kW para toda a gama de valores de fluxo volumétrico referidos no datasheet, uma vez que o 

pior caso se trata de 7 ºC/kW considerando os dois dissipadores. No entanto, a este valor torna-se 

necessário somar o valor de resistência térmica carcaça-dissipador, que seria praticamente desprezável 

se os IGBTs pudessem ser diretamente aplicados no dissipador. Porém, uma vez que a chapa metálica 

existente nestes se encontra eletricamente ligada ao terminal de coletor, a aplicação direta dos IGBTs no 

dissipador incorreria num curto-circuito. De qualquer forma, ainda que todos os IGBTs possuíssem o 

coletor ligado de forma comum, tal abordagem sujeitaria o dissipador à tensão do barramento CC, o que 

não é conveniente. 

Para evitar este problema são comummente utilizados materiais de interface entre a parte condutiva da 

carcaça dos semicondutores e o dissipador. O principal inconveniente desta abordagem reside no facto 

de a maioria dos materiais isolantes a nível elétrico também o serem a nível térmico, criando uma 

resistência térmica carcaça-dissipador que, naturalmente, faz aumentar a resistência térmica total entre 

a junção do semicondutor e o ambiente. Deste modo, como material de interface entre os IGBTs e o 

dissipador do sistema proposto foi selecionada grafite, nomeadamente o produto GCS-017-A10 [1111] 

do fabricante Global Component Sourcing. Apesar de a grafite se tratar de um condutor elétrico, um dos 

lados do produto em questão possui uma camada adesiva isoladora com espessura de 10 µm, tendo a 

grafite propriamente dita uma espessura de 17 µm. A tensão máxima suportada é de 1 kV e a 

condutividade térmica é de 1750 W/mK ao longo do plano e 11 W/mK através da espessura. De modo 

a converter o valor de condutividade térmica (kth) para resistência térmica (Rth) pode ser usada a seguinte 

equação: 
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  Rth = 
t

A kth 
, (5.3) 

onde t é a espessura e A a área do material. Uma vez que o material possui um lado adesivo, foram 

recortados paralelogramos do mesmo com as medidas da carcaça de um encapsulamento TO-247 e 

posteriormente adesivados aos IGBTs. Considerando, de forma conservativa, uma área de 202 mm2 

(subtraindo a área correspondente ao furo circular destinado à colocação de um parafuso), para 

t = 27 µm e kth = 11 W/mK, obtém-se Rth = 12,15 ºC/kW. De referir que este valor corresponde apenas 

a um IGBT, pelo que deverá ser dividido por 24 se se considerar o cálculo para apenas um dissipador 

ou por 48 se se considerar os dois dissipadores. Considerando o total, tem-se Rthcd = 0,253 ºC/kW, o 

que, somado ao valor de Rthda = 7 ºC/kW (correspondente ao pior caso de 14 ºC/kW indicado no 

datasheet dividido pelos dois dissipadores), resulta num valor que cumpre facilmente a restrição imposta 

de Rthcd + Rthda < 13,5 ºC/kW. Efetuando o cálculo de forma inversa, para as condições referidas 

obtém-se uma temperatura na junção de cada IGBT de 127,8 ºC para o fluxo volumétrico mínimo 

indicado no datasheet (2 L/min) ou 90,3 ºC para o fluxo volumétrico máximo (15 L/min). Pode, por isso, 

constatar-se que existe uma margem considerável para um aumento da potência dissipada e/ou da 

temperatura ambiente, sendo teoricamente possível que o sistema opere em locais com 70 ºC de 

temperatura ambiente com uma dissipação de potência de 7,5 kW sem que os IGBTs atinjam a sua 

temperatura máxima de junção de 175 ºC utilizando um fluxo volumétrico de apenas 2 L/min. 

5.3.6 Acoplamento à Rede Elétrica 

Para o acoplamento de conversores de potência à rede elétrica é comum a utilização de contactores. 

Contudo, para os níveis de corrente com o qual o sistema proposto opera, a utilização de contactores 

torna-se mais dispendiosa do que a própria utilização de um sistema integrado para tração de 

carregamento de baterias de VEs, pelo que se perde as vantagens inerentes à unificação destes dois 

sistemas. Para além disso, os contactores são dispositivos eletromecânicos que, quando acionados, 

emitem ruído que pode interferir com a comunicação existente entre o utilizador e o microcontrolador, 

comunicação que é imprescindível para a realização de testes experimentais ao sistema proposto. 

De forma a evitar a utilização de contactores optou-se pela utilização de relés de estado sólido. Estes são 

dispositivos que permitem o funcionamento que se pretende para os contactores, i.e., conectar e 

desconectar conversores de potência à rede elétrica. Porém, ao invés de consistirem em dispositivos 

eletromecânicos, estes são baseados em semicondutores de potência. Como referido no capítulo anterior 
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relativamente às simulações computacionais, a utilização de contactores baseados em semicondutores 

de potência permite utilizar os mesmos para efetuar a pré-carga dos condensadores do barramento CC 

dos conversores aquando da sua conexão à rede elétrica, dispensando o uso de NTCs ou resistências de 

pré-carga e contactores adicionais. Apesar destas vantagens, o custo de relés de estado sólido é elevado 

para os níveis de potência envolvidos no sistema proposto. 

Assim sendo, optou-se por implementar relés de estado sólido de forma discreta, i.e., utilizando dois 

semicondutores de potência em ligação costas com costas, utilizando o terminal de emissor em comum 

de modo a facilitar o circuito de acionamento. Uma vez que para estes semicondutores não se pretende 

os mesmos tempos de comutação curtos desejados para os conversores de potência, não foram 

utilizados os mesmos semicondutores dos conversores mas sim um único semicondutor com capacidade 

de corrente superior à corrente nominal do sistema. O semicondutor em questão trata-se do IGBT 

FGY120T65SPD-F085 [1112] do fabricante ON Semiconductor, permitindo uma tensão coletor-emissor 

máxima de 650 V e uma corrente de coletor máxima de 240 A para uma temperatura de 25 ºC e de 

220 A para 100 ºC. De referir que estes semicondutores não necessitam de suportar a tensão do 

barramento CC, ao contrário dos semicondutores do conversor de potência. Como tal, a sua tensão de 

bloqueio não necessita de ser tão elevada quanto a destes (1200 V), devendo ser apenas necessária 

para bloquear a tensão da rede elétrica, sendo que o seu valor instantâneo mais elevado é de 400√2 V 

(≈565 V), tratando-se do valor máximo da componente fundamental da tensão composta da rede elétrica 

CA trifásica. 

 Integração do Sistema 

Após apresentados os vários estágios utilizados no protótipo do sistema proposto, tanto para o sistema 

de controlo como para o andar de potência, nesta secção é apresentada a integração dos estágios 

referidos nas PCBs desenhadas para o efeito, bem como a interação entre as várias PCBs. De referir que 

todas as PCBs foram desenhadas de raiz no âmbito do trabalho documentado nesta tese. 

5.4.1 PCB de Sensores 

Para os sensores de tensão e de corrente foram desenvolvidas três PCBs idênticas, ou seja, foi efetuado 

um design único que posteriormente foi impresso três vezes. O design em questão engloba três sensores 

de tensão e três de corrente, no entanto não necessitando de estar completamente preenchido nas três 

PCBs. Uma destas PCBs é utilizada imediatamente à entrada (lado CA) do conversor CA-CC, sendo 
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referente à máquina elétrica, outra é utilizada a montante do filtro passivo do tipo LCL, sendo referente 

à rede elétrica, e outra é utilizada entre as bobinas do conversor CC-CC e as baterias, sendo referente a 

estas. Na Figura 5.11 pode ver-se uma das PCB de sensores desenvolvidas, distinguindo-se a medição 

de tensão e de corrente pela presença de resistências de maior potência e de conectores com maior 

espaçamento para a medição da tensão. Pode constatar-se que as medições de tensão e de corrente se 

encontram alternadas de forma a criar maior isolamento entre as tensões medidas, uma vez que a 

medição de corrente engloba tensões máximas de apenas 106 mV provenientes das resistências de 

shunt. Pode também verificar-se que estas não se encontram nesta PCB, sendo tirado proveito do facto 

de o amplificador isolado possuir entradas diferenciais para manter as correntes elevadas do sistema 

afastadas de circuitos mais sensíveis, como é o caso dos sensores. De referir que a figura ilustra a PCB 

de sensores para a rede elétrica pois é a única que se encontra totalmente preenchida, possuindo três 

sensores de tensão (sendo o pior caso a rede elétrica CA trifásica) e três sensores de corrente (o pior caso 

aplica-se à rede elétrica CA trifásica e à rede elétrica CC devido à configuração interleaved de três fases 

do conversor CC-CC de entrada). A PCB de sensores da máquina elétrica apenas utiliza sensores de 

corrente, um para cada uma das três fases da máquina, não utilizando qualquer sensor de tensão. Em 

relação à PCB de sensores das baterias, são utilizados dois sensores de tensão (sendo nesta PCB 

efetuada a medição da tensão do barramento CC partilhado pelos dois conversores, para além da 

medição da tensão das baterias) e três sensores de corrente devido à configuração interleaved de três 

fases do conversor CC-CC. De salientar que os amplificadores isolados necessitam de alimentações 

isoladas, sendo para tal utilizados conversores CC-CC isolados MEV1S1505SC [1113] do fabricante 

Murata Power Solutions. Estes conversores em particular operam com 15 V de entrada e 5 V de saída, 

a última sendo imposta pelos requisitos de alimentação dos amplificadores isolados e a primeira sendo 

escolhida de modo a reduzir a corrente consumida por estes conversores, sendo apenas um terço do 

valor correspondente caso se utilizasse 5 V de entrada. 

 
Figura 5.11 – PCB de sensores desenvolvida para o sistema integrado proposto. 
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5.4.2 PCB de Controlo 

A PCB de controlo é a única PCB constituinte do sistema integrado proposto cuja quantidade utilizada é 

um. Esta trata-se da PCB responsável por alimentar todos os circuitos de baixa potência existentes no 

sistema, nomeadamente sensores, unidade de processamento, circuitos de condicionamento de sinal e 

proteção e, por fim, os circuitos de driver dos semicondutores de potência, funcionando como uma 

estrela de massa de forma a evitar acoplamento por impedância e loops de massa entre as PCBs. Uma 

vez que o sistema integrado proposto tem em vista a sua aplicação em VEs, a alimentação externa do 

sistema pode variar no máximo entre 9 V e 18 V, gama que engloba os valores típicos de tensão de uma 

bateria de serviço, responsável pela alimentação de todos os circuitos de baixa potência. Para além da 

alimentação do sistema, a PCB de controlo contém os circuitos de condicionamento de sinal e proteção 

e serve de suporte à plataforma de desenvolvimento, como se pode constatar na Figura 5.12. O circuito 

do RDC utilizado em conjunto com o sensor de posição resolver para a leitura da posição angular da 

máquina elétrica também se encontra nesta PCB, assim como fichas BNC para ligação a um osciloscópio 

dos sinais provenientes dos canais de DAC internos do microcontrolador. De referir que, para além do 

microcontrolador mencionado, responsável pelo processamento dos algoritmos de controlo dos 

conversores de potência, esta PCB contém um segundo microcontrolador para comunicação com uma 

interface gráfica e monitorização de erros, nomeadamente o modelo ATmega2560 [1114] do fabricante 

Atmel. 

 
Figura 5.12 – PCB de controlo desenvolvida para o sistema integrado proposto. 
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Em relação ao número total de leituras de tensão e corrente, como analisado na secção anterior, são 

contabilizadas 14 leituras, o que, somando às leituras da posição dos pedais tanto do acelerador como 

do travão, resulta no número de canais de ADC disponíveis na plataforma de desenvolvimento utilizada. 

Contudo, apesar de não se encontrar no âmbito desta tese, o sistema integrado proposto pressupõe a 

medição da tensão e da corrente referentes à bateria de serviço de um VE, ultrapassando o número de 

canais de ADC disponibilizados pela plataforma de desenvolvimento. Assim, e uma vez que nem todas 

as medições são concorrentes, é utilizado um multiplexer para determinadas medições. Como referido 

no item Sensores de Corrente da secção 5.2.1, o número máximo de correntes a serem medidas de 

forma não-concorrente é seis, apesar de existirem nove medições de corrente. Isto porque as correntes 

do lado da rede elétrica e as correntes na máquina elétrica nunca irão coexistir, uma vez que o sistema 

opera ora no modo de tração ora no modo de carregamento. Por este motivo é utilizado um multiplexer 

triplo de dois canais, possuindo um total de seis entradas e três saídas que o tornam adequado para a 

comutação da leitura entre as três correntes da rede elétrica e as da máquina elétrica. 

5.4.3 PCB de Driver 

Para os circuitos de driver foram desenvolvidas duas PCBs idênticas, ou seja, foi efetuado um design 

único que posteriormente foi impresso em duplicado. Esta abordagem pôde ser efetuada devido ao facto 

de ambos os conversores que constituem o sistema proposto serem baseados em três braços de 

semicondutores de potência, pelo que se optou pela utilização de uma PCB para cada conversor e, de 

forma concordante, uma PCB de driver para cada um dos conversores. Uma destas PCBs pode ser vista 

na Figura 5.13, onde são claramente visíveis três zonas idênticas, cada uma sendo referente ao 

acionamento de um braço de semicondutores de potência. Uma vez que são utilizados quatro IGBTs em 

paralelo em vez de um único, cada braço é composto por oito IGBTs, pelo que cada um deles possui as 

suas resistências de gate, tanto para turn-on como para turn-off, bem como uma resistência de emissor 

que é utilizada devido ao eventual loop de massa consequente da utilização de IGBTs em paralelo, onde 

quatro terminais de emissor distintos são conectados. A utilização de resistências de gate individuais é 

preferível em relação a uma única de modo a equalizar a impedância do circuito de acionamento para 

os quatro IGBTs em paralelo, como pode ser analisado na publicação já referida [1101]. No entanto, é 

apenas utilizado um único driver para os quatro IGBTs, pois evita-se a existência de tempos de 

propagação distintos no caso de se utilizar múltiplos drivers. De referir que, para além das resistências 

de gate e de emissor, também é utilizada uma resistência entre os terminais de gate e emissor de modo 

a funcionar como pull-down, protegendo o IGBT de acionamentos indesejados no caso de o circuito de 
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driver não se encontrar alimentado. São também utilizados díodos de zener de modo a proteger a gate 

de cada IGBT de sobretensões (e subtensões). Tanto a resistência gate-emissor como os díodos de zener 

não se encontram na PCB de driver mas sim do conversor de potência de modo a conferir aos IGBTs 

uma proteção mais eficaz, uma vez que se encontram mais próximos destes. Em relação à conexão 

entre as PCBs de driver e dos conversores, cada par de PCBs é conectado por intermédio de headers, 

ficando cada PCB de driver sobreposta em cada PCB dos conversores de potência, o que, para além de 

proporcionar uma compactação do hardware, minimiza a impedância do circuito de acionamento dos 

IGBTs. 

 
Figura 5.13 – PCB de driver desenvolvida para o sistema integrado proposto. 

5.4.4 PCB dos Conversores de Potência 

Como referido no item anterior relativamente à PCB de driver, para os conversores de potência foi 

efetuado um design de PCB único que posteriormente foi impresso em duplicado. Na Figura 5.14 pode 

visualizar-se uma das PCBs de potência desenvolvidas, estando na Figura 5.14(a) representada a vista 

superior e na Figura 5.14(b) a vista inferior da mesma. Do lado superior da PCB podem ser vistos dois 

dos três tipos de condensadores do barramento CC, nomeadamente os de capacidade intermédia e 

inferior. Os condensadores de capacidade intermédia encontram-se na periferia da PCB, ao passo que 

os condensadores de capacidade inferior, mais críticos na operação com frequências mais elevadas, se 

encontram mais próximos do centro, onde os semicondutores de potência se encontram. Constata-se 

que existem semicondutores de potência de ambos os lados da PCB, estando no lado superior os díodos 

em antiparalelo e TVSs e do lado inferior os IGBTs. Na figura constata-se que os IGBTs se encontram 

adesivados ao material de interface ao dissipador (grafite). Por outro lado, os díodos não são conectados 

a qualquer dissipador, tirando-se proveito do facto de o seu encapsulamento ser baseado em tecnologia 

SMD para utilizar a própria PCB para dissipar o calor. Para além dos condensadores e semicondutores 

de potência, nesta PCB podem também ser vistos os conectores para ligação à placa de driver, bem 

como os terminais para conexão às bobinas ou aos enrolamentos do estator da máquina elétrica 
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(terminais com a designação A, B, C) e os terminais para conexão aos condensadores do barramento 

CC de capacidade superior (que se encontram fora desta PCB), bem como para interligar ambas as 

PCBs de potência (terminais com a designação +, -). 

  
(a) (b) 

Figura 5.14 – PCB dos conversores de potência desenvolvida: vista: (a) Superior; (b) Inferior. 

5.4.5 PCB de Relés de Estado Sólido 

O sistema proposto necessita de cinco relés de estado sólido (ou seja, dez IGBTs) de modo a configurar 

a sua interface com redes elétricas CA monofásicas, CA trifásicas e CC. No entanto, optou-se também 

por desconectar a máquina elétrica do conversor de potência quando o sistema não opera no modo de 

tração, pelo que são utilizados três relés de estado sólido (ou seja, seis IGBTs) adicionais. Deste modo, 

a abordagem escolhida é semelhante àquela utilizada com as PCBs de driver e dos conversores de 

potência, i.e., foi efetuado um design único que posteriormente foi impresso em duplicado. Assim, uma 

das PCBs encontra-se totalmente preenchida, contendo cinco relés de estado sólido e sendo utilizada 

para interface com os três tipos de redes elétricas, ao passo que a outra PCB contém apenas três relés 

de estado sólido, não contendo aqueles que curto-circuitam as fases. Uma destas PCBs pode ser vista 

na Figura 5.15, onde se pode ver um total de seis terminais de entrada e saída (A, B, C, a, b, c).  

O circuito de acionamento utilizado para os IGBTs desta PCB é o mesmo que o utilizado para os IGBTs 

dos conversores de potência, apesar de os requisitos em termos de driver não serem tão elevados quanto 

os destes, uma vez que não se encontrarão a comutar continuamente. De referir que cada uma destas 

PCBs se encontra afixada a um dissipador de calor do tipo passivo, pois a potência dissipada nos IGBTs 

dever-se-á praticamente apenas a perdas por condução (por comutação apenas ocorrerão durante o 

processo de pré-carga). 
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Figura 5.15 – PCB de relés de estado sólido desenvolvida para o sistema integrado proposto. 

5.4.6 Protótipo Final 

Após apresentadas as PCBs constituintes do sistema integrado proposto de forma isolada, na Figura 5.16 

pode ver-se o aspecto final do protótipo desenvolvido. Na Figura 5.16(a) pode visualizar-se os 

condensadores principais do barramento CC ao centro, ladeados por cada uma das PCBs dos 

conversores de potência, cada uma com o seu dissipador de calor colocado por baixo e com a sua PCB 

de driver encaixada por cima. Pode constatar-se que as ligações ao barramento CC partilhado pelos 

conversores são efetuadas por intermédio de barras de cobre. Nesta figura não se vê a PCB de controlo, 

sendo apenas visível na Figura 5.16(b). Tal deve-se à utilização de uma caixa de alumínio utilizada para 

fins de blindagem do ruído eletromagnético provocado pela parte de potência, pelo que a PCB de controlo 

se encontra assente na referida caixa. Nesta encontra-se ainda uma das PCBs de sensores, 

nomeadamente a das baterias. Do lado esquerdo da Figura 5.16(b) podem ser vistas três bobinas, 

tratando-se das bobinas do conversor CC-CC bidirecional buck-boost interleaved de interface às baterias. 

Pode também verificar-se que a PCB referente a este conversor de potência, do lado esquerdo, contém 

acopladas as resistências de shunt para medição das correntes. No canto inferior esquerdo da figura 

pode também ver-se uma caixa que permite habilitar a operação dos conversores de potência, selecionar 

o sentido de rotação da máquina elétrica no modo de tração e efetuar reset ao sinal de deteção de 

anomalias referido na secção 5.2.3. Do lado direito da figura pode ser vista a interface do sistema com 

as redes elétricas e com a máquina elétrica, sendo visíveis as seis bobinas que consitutem o filtro passivo 

do tipo LCL, as duas PCBs de relés de estado sólido e duas das PCBs de sensores. Pode constatar-se 

que seis das resistências de shunt se encontram acopladas às PCBs de relés de estado sólido (três para 

a rede elétrica e três para a máquina elétrica). 



Capítulo 5 – Desenvolvimento do Sistema Integrado Proposto 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 363 

 

 
(a) 

 
(b) 

Figura 5.16 – Protótipo desenvolvido para o sistema integrado proposto: vista: (a) Interna; (b) Externa. 

 Conclusão 

Este capítulo apresenta o desenvolvimento do protótipo laboratorial para o sistema integrado proposto. 

Este pode ser separado na parte de controlo, contendo elementos tais como sensores de tensão, de 

corrente e de posição angular do rotor da máquina elétrica, a unidade de processamento e os circuitos 

de condicionamento de sinal e proteção, e na parte de potência, nomeadamente as baterias, os 

conversores de potência, os dissipadores de calor e os elementos passivos como bobinas e 

condensadores. O protótipo laboratorial foi desenvolvido de raiz para a presente tese, sendo todas as 

PCBs desenhadas, impressas e montadas no laboratório onde a tese foi desenvolvida. Tendo em conta 

a aplicação em questão, algumas abordagens menos convencionais foram utilizadas, tais como a adoção 

de IGBTs em paralelo para permitir maiores valores de corrente de coletor sem sacrificar as frequências 

de comutação e a implementação de relés de estado sólido de forma discreta para efetuar a interface do 

sistema à rede elétrica, bem como para reconfigurar o mesmo consoante o modo de operação. Apesar 

do dimensionamento efetuado no capítulo anterior, neste capítulo é também exposto o dimensionamento 

das bobinas sob o ponto de vista físico, i.e., determinando o número de espiras necessário para se obter 
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os valores de indutância desejados, uma vez que também as bobinas foram desenvolvidas no laboratório 

de investigação no qual a tese se encontra inserida. Para além disso, são também apresentados 

resultados de testes experimentais efetuados às mesmas para se averiguar os seus valores de indutância 

em função da corrente, sendo os mesmos comparados com os resultados obtidos pelo simulador do 

fabricante dos núcleos ferromagnéticos utilizados, tendo-se verificado resultados satisfatórios. 
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 Introdução 

Este capítulo apresenta os resultados experimentais obtidos com o protótipo desenvolvido e apresentado 

no capítulo anterior. Inicialmente são validadas as técnicas de controlo necessárias ao funcionamento 

integral do sistema em cada modo de operação, tal como efetuado no Capítulo 4 relativamente às 

simulações computacionais. No entanto, neste capítulo são acrescentados itens adicionais, 

nomeadamente a validação do conversor CC-CC e do conversor CA-CC de forma independente antes de 

se proceder à validação de ambos a operar integralmente. Os resultados experimentais apresentados 

são provenientes de um osciloscópio digital Yokogawa DL716. 

 Resultados Experimentais do Conversor CC-CC 

O conversor CC-CC de interface às baterias opera de forma similar em todos os modos de operação do 

sistema proposto, tendo dois modos possíveis: buck (no caso da travagem regenerativa no modo de 

tração ou no modo de operação G2V no caso da interface com redes elétricas CA monofásica, CA trifásica 

e CC) e boost (no funcionamento normal da máquina elétrica no modo de tração ou no modo de operação 

V2G, por exemplo, no caso da interface com redes elétricas CA monofásica, CA trifásica e CC). Em ambos 

os casos, a função deste conversor é controlar a corrente fornecida ou absorvida às baterias, podendo o 

seu valor de referência ser arbitrado (no caso da interface com redes elétricas) ou calculado através de 

uma malha de controlo superior para o controlo da tensão do barramento CC partilhado por ambos os 

conversores (no caso do modo de tração). Assim, o seu funcionamento detalhado é analisado nesta 

secção, sendo inicialmente apresentado o mesmo a operar em malha aberta, seguido do controlo de 

corrente (com referência arbitrária) e, por fim, com a malha de controlo superior para controlo da tensão 

do barramento CC (sendo designado por controlo de tensão por questões de simplicidade). De referir 

que, apesar de ser inicialmente designada uma frequência de comutação de 100 kHz para o conversor 
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CC-CC, devido aos valores superiores de indutância das bobinas desenvolvidas em relação aos valores 

mínimos projetados, a frequência de comutação foi reduzida para 50 kHz. 

6.2.1 Conversor CC-CC a Operar em Malha Aberta 

A operação do conversor CC-CC em malha aberta tem o intuito de comprovar as características da 

configuração interleaved de três fases, nomeadamente a divisão das correntes, a multiplicação da 

frequência do ripple da corrente total e o seu cancelamento para determinados valores de duty cycle. 

Como tal, na Figura 6.1 pode ser visto um resultado experimental do mesmo a operar em modo buck 

para três valores distintos de duty cycle, nomeadamente 33,3% (Figura 6.1(a)), 50% (Figura 6.1(b)) e 

66,7% (Figura 6.1(c)). Para a obtenção deste resultado experimental foi utilizada uma fonte de tensão 

CC de 90 V no barramento CC e uma carga resistiva de 9 Ω ao invés de baterias, podendo ser vistas as 

formas de onda da corrente total (ibat) e das correntes individuais nas bobinas do conversor CC-CC (iLbat1, 

iLbat2, iLbat3). Tratando-se de uma configuração de três fases, os valores de duty cycle 33,3% e 66,7% 

correspondem à situação mais desejável, sendo que o ripple na corrente ibat é virtualmente nulo, como 

se pode verificar na Figura 6.1(a) e Figura 6.1(c). No entanto, o ripple em ibat não é completamente nulo, 

existindo microcortes coincidentes com as mudanças de estado dos semicondutores de potência, como 

se pode verificar nas correntes iLbat1, iLbat2, iLbat3. Este fenómeno poderia ser devido à recuperação 

inversa dos díodos em antiparalelo caso não fossem utilizados díodos baseados em carboneto de silício, 

para além do facto de as trocas de estado dos semicondutores de uma dada fase ser visível nas correntes 

das restantes fases, tratando-se presumivelmente de ruído causado pelo sistema de aquisição. Por outro 

lado, um valor de duty cycle de 50% corresponde ao pior caso em termos de ripple na corrente ibat 

(juntamente com 16,7% e 83,3%), sendo, mesmo assim, três vezes inferior ao ripple das correntes iLbat1, 

iLbat2, iLbat3, como se pode verificar na Figura 6.1(b). Para além disso, constata-se o efeito multiplicativo 

na frequência, sendo que as correntes iLbat1, iLbat2, iLbat3 possuem uma frequência de 50 kHz e a 

corrente total ibat possui uma frequência de 150 kHz. Em termos de tensão de saída, para os valores de 

duty cycle de 33,3%, 50% e 66,7% verifica-se um abaixamento para 30 V, 45 V e 60 V, respetivamente, 

resultando numa corrente ibat com valores médios de aproximadamente 3,3 A, 5 A e 6,7 A. 
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(a) (b) (c) 

Figura 6.1 – Resultado experimental do conversor CC-CC em malha aberta e em modo buck com valor de duty cycle igual 

a: (a) 33,3%; (b) 50%; (c) 66,7%. Escala: 5 µs/div; 1 A/div. 

De forma a testar o conversor CC-CC nos seus dois modos possíveis, a Figura 6.2 ilustra o resultado 

experimental análogo em modo boost para os mesmos valores de duty cycle, nomeadamente 33,3% 

(Figura 6.2(a)), 50% (Figura 6.2(b)) e 66,7% (Figura 6.2(c)), onde se pode verificar novamente o 

cancelamento do ripple na corrente ibat para os valores de duty cycle 33,3% e 66,7%. Neste caso, uma 

vez que a tensão de saída é superior à tensão de entrada, foi utilizada uma fonte de tensão CC de 30 V 

no lugar das baterias, com a mesma carga resistiva de 9 Ω conectada aos terminais do barramento CC. 

Assim, a tensão no barramento CC é elevada para 45 V, 60 V e 90 V para os valores de duty cycle de 

33,3%, 50% e 66,7%, respetivamente, resultando numa corrente ibat com valores médios de 

aproximadamente -7,5 A, -13,3 A e -27,5 A. De referir que a fonte de tensão CC utilizada não possui 

regulação, pelo que a sua tensão de saída tende a diminuir com o aumento da corrente requerida, 

justificando a discrepância no último valor de corrente que, teoricamente, seria de -30 A. 

   
(a) (b) (c) 

Figura 6.2 – Resultado experimental do conversor CC-CC em malha aberta e em modo boost com valor de duty cycle igual 

a: (a) 33,3%; (b) 50%; (c) 66,7%. Escala: 5 µs/div; (a) e (b) iLbatx 1 A/div, ibat 2 A/div; (c) iLbatx 2 A/div, ibat 5 A/div. 
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6.2.2 Conversor CC-CC a Operar com Controlo de Corrente 

Validada a operação em malha aberta, o passo seguinte para a validação do conversor CC-CC consiste 

em aplicar controlo ao mesmo, inicialmente com uma corrente de referência arbitrária. Como referido 

nas simulações computacionais, para o controlo das correntes do conversor CC-CC é utilizada a técnica 

de controlo de corrente preditivo deadbeat devido à sua resposta transitória satisfatória e baixa 

complexidade em termos computacionais. Na Figura 6.3 pode ser visto um resultado experimental da 

operação referida, estando na Figura 6.3(a) representada a operação em modo buck com uma corrente 

de referência de 45 A e na Figura 6.3(b) representada a operação em modo boost com uma corrente de 

referência de -120 A, sendo que a referência é relativa à corrente ibat em ambos os casos. Nas figuras 

estão representadas as correntes iLbat1, iLbat2, iLbat3 e também a tensão utilizada à entrada do conversor, 

nomeadamente vdc em modo buck (cerca de 130 V) e vbat em modo boost (cerca de 160 V). Pode 

constatar-se que, para uma corrente ibat de referência de 45 A, cada uma das correntes iLbatx possui um 

valor médio de aproximadamente 15 A, i.e., três vezes menor que o valor de referência total, como 

esperado. O mesmo verifica-se para uma corrente ibat de referência de -120 A, onde cada corrente iLbatx 

possui um valor médio de aproximadamente -40 A. Em relação à tensão de saída, uma vez que são 

utilizadas cargas resistivas em ambos os casos, esta depende do valor de corrente utilizado, sendo que, 

para o resultado em questão, tal não constitui informação relevante. De referir que a corrente de 

referência utilizada em modo boost é consideravelmente mais elevada do que a sua análoga em modo 

buck devido às fontes de tensão CC, sendo que em modo boost a corrente ibat corresponde à corrente 

requerida a estas fontes, que, devido às bobinas do conversor CC-CC, possui um ripple reduzido. 

Contudo, em modo buck, a corrente de entrada do conversor CC-CC é pulsada, tratando-se da corrente 

requerida às fontes de tensão CC. Apesar da inclusão de um banco de condensadores na saída das 

fontes de tensão CC, para além dos condensadores já existentes no barramento CC de ambos os 

conversores, a demanda de correntes mais elevadas em regime pulsado (especialmente à frequência de 

comutação utilizada de 50 kHz) não é aconselhável. Também devido a este facto se verifica um 

abaixamento da tensão de saída das fontes de tensão CC, motivo pelo qual a tensão vdc é de apenas 

130 V quando deveria ser 168 V (12 fontes de tensão CC de 14 V). 
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(a) (b) 

Figura 6.3 – Resultado experimental do conversor CC-CC a operar com controlo de corrente em regime permanente com 

referência de: (a) 45 A (modo buck); (b) -120 A (modo boost).  

Escala: 10 µs/div; 25 V/div; (a) 2 A/div; (b) 10 A/div. 

O resultado exposto valida a operação do conversor CC-CC em malha fechada com corrente de referência 

arbitrária mas apenas em regime permanente, pelo que, de modo a validar a sua operação de forma 

mais completa, é importante aferir o seu comportamento em situações transitórias. Assim sendo, a 

Figura 6.4 ilustra um resultado do conversor CC-CC a operar com controlo de corrente com variação da 

corrente de referência, novamente para os modos buck (Figura 6.4(a)) e boost (Figura 6.4(b)) e estando 

representadas as mesmas variáveis. Em modo buck, a corrente ibat de referência é alterada de 10 A para 

20 A, ao passo que em modo boost é alterada de -60 A para -120 A. Em ambos os casos pode 

constatar-se que a transição é efetuada sem distúrbios nas correntes produzidas, não sendo verificado 

qualquer overshoot nas mesmas, com os valores médios de cada corrente iLbatx a variar de cerca de 3 A 

para 6 A em modo buck e de -20 A para -40 A em modo boost. De referir que as escalas de tempo 

utilizadas não são iguais para ambos os casos devido ao facto de o duty cycle em modo buck já ser 

relativamente elevado antes da alteração da corrente de referência, pelo que a resposta dinâmica perante 

um aumento de corrente é mais lenta, além do facto de o duty cycle se encontrar limitado a 80% pelo 

sistema de controlo como medida de proteção. Assim, em modo boost a transição é dada mais 

rapidamente mesmo para correntes de valor mais elevado, algo que também pode ser justificado pelo 

facto de a tensão de saída em modo boost aumentar exponencialmente com o valor de duty cycle, 

enquanto em modo buck apenas aumenta linearmente. Verifica-se também que a tensão de entrada do 

conversor CC-CC em modo buck (vdc) sofre um abaixamento, coisa que não se verifica na tensão de 

entrada em modo boost (vbat) mesmo para correntes mais elevadas. Tal como anteriormente 
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mencionado, este fenómeno deve-se à absorção de uma corrente pulsada às fontes de tensão CC. Apesar 

disso, com este resultado comprova-se o funcionamento do conversor CC-CC em malha fechada com 

corrente de referência arbitrária quer em regime permanente quer em regime transitório. 

  
(a) (b) 

Figura 6.4 – Resultado experimental do conversor CC-CC a operar com controlo de corrente em regime transitório com 

variação da corrente de referência: (a) De 10 A para 20 A (modo buck); (b) De -60 A para -120 A (modo boost).  

Escala: 25 V/div; (a) 2 ms/div; 2 A/div; (b) 50 µs/div; 10 A/div. 

6.2.3 Conversor CC-CC a Operar com Controlo de Tensão 

A operação do conversor CC-CC com controlo de corrente dá-se nos modos de interface do sistema 

proposto com as redes elétricas, onde o conversor de interface à rede (CA-CC no caso de redes elétricas 

CA monofásicas e trifásicas, CC-CC no caso de redes elétricas CC) é responsável por regular a tensão 

do barramento CC. No entanto, no modo de tração, o conversor CA-CC (a operar maioritariamente como 

conversor CC-CA) necessita de controlar a velocidade e/ou o binário da máquina elétrica, pelo que o 

controlo da tensão do barramento CC fica a cargo do conversor CC-CC. De referir que o controlo aplicado 

a este conversor não incide diretamente sobre a tensão do barramento CC mas sim sobre a corrente das 

baterias, sendo gerada uma corrente de referência através de uma teoria de potência responsável por 

controlar a tensão do barramento CC para o valor desejado. Esta abordagem é selecionada com o intuito 

de minimizar o ripple na corrente absorvida ou fornecida às baterias, onde se pretende que apenas exista 

ripple de comutação; caso contrário, se o algoritmo de controlo incidisse diretamente sobre a tensão do 

barramento CC, a corrente nas baterias poderia ser pulsada e tomar valores mais elevados do que o 

necessário para a potência envolvida, dando azo a perdas desnecessárias no conversor e nas próprias 

baterias. Como tal, a corrente de referência para controlo da tensão no barramento CC é calculada 

vdc

iLbat1

iLbat2 iLbat3

vbat

iLbat3

iLbat1

iLbat2



Capítulo 6 – Resultados Experimentais do Sistema Integrado Proposto 

Sistema Integrado para Tração e Carregamento de Baterias de Veículos Elétricos com Interface Universal com a Rede Elétrica 
Tiago José da Cunha Sousa – Universidade do Minho 371 

 

através de um controlo PI juntamente com uma parcela feedforward baseada na conservação da potência 

entre a entrada e a saída do conversor. 

Posto isto, na Figura 6.5 é possível ver um resultado experimental do conversor CC-CC a controlar a 

tensão no barramento CC (vdc). De referir que este resultado foi obtido não com o conversor CC-CC de 

interface às baterias mas sim com o conversor CA-CC a operar como conversor CC-CC (tal como se 

verifica na interface do sistema a redes elétricas CC), sendo utilizada uma fonte de tensão CC de 

aproximadamente 70 V como rede elétrica CC, i.e., no lado de menor tensão do conversor, pelo que os 

resultados obtidos na figura dizem respeito à operação como boost (neste conversor, a operação em 

modo boost corresponde a correntes positivas devido ao sentido convencionado para os sensores de 

corrente, apontando na direção da rede elétrica para o conversor). No barramento CC é utilizada uma 

carga resistiva de aproximadamente 17,3 Ω de forma a aferir a operação do controlo de tensão com 

carga. A Figura 6.5(a) retrata a variação da tensão de referência de 100 V para 200 V, enquanto a 

Figura 6.5(b) é referente a uma transição descendente de 200 V novamente para 100 V. Ambas as 

figuras ilustram a tensão do barramento CC (vdc) a ser controlada, bem como as correntes individuais 

nas bobinas do conversor CC-CC (iLg1, iLg2, iLg3). Como se pode constatar, as transições na tensão de 

referência são cumpridas de forma satisfatória, sem overshoot em nenhum dos casos. Convém salientar 

a importância de limitar a corrente de referência gerada, impedindo que tome valores demasiado 

elevados. Neste caso, a corrente de referência total (ig) encontra-se limitada a 150 A, ou seja, cada uma 

das correntes iLgx encontra-se limitada a 50 A, valor próximo do que se verifica no resultado da 

Figura 6.5(a). Pode constatar-se que as correntes aumentam rapidamente de modo a responder ao 

aumento da tensão de referência, pelo que este resultado evidencia também a resposta dinâmica do 

controlo de corrente preditivo utilizado. Deve ser referido que um limite diferente para a corrente não 

invalidaria o controlo de tensão, apenas diferindo na rapidez da resposta transitória obtida, desde que a 

corrente seja suficiente para manter a tensão no valor desejado. Como se pode constatar na 

Figura 6.5(a), após a tensão vdc atingir o seu valor de referência, as correntes iLgx tomam valores 

reduzidos quando comparados com os valores obtidos na transição (cerca de 15 A de valor médio). 

Relativamente à transição negativa na tensão de referência, pode constatar-se na Figura 6.5(b) que a 

corrente de referência é praticamente anulada de modo a permitir o abaixamento da tensão vdc, voltando 

a subir quando a nova referência de 100 V é atingida. Deste modo, este resultado valida a operação do 

conversor CC-CC nas condições de operação pretendidas para o funcionamento integral do sistema. 
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(a) (b) 

Figura 6.5 – Resultado experimental do conversor CC-CC a operar com controlo de tensão em regime transitório com 

variação da tensão de referência: (a) De 100 V para 200 V; (b) De 200 V para 100 V. 

Escala: 40 V/div; (a) 2 ms/div; 12,5 A/div; (b) 10 ms/div, 5 A/div. 

 Resultados Experimentais do Conversor CA-CC 

O conversor CA-CC é responsável por fazer a interface tanto à máquina elétrica como aos possíveis tipos 

de redes elétricas (CA monofásica, CA trifásica e CC), pelo que nesta secção apenas são mostrados 

resultados experimentais preliminares deste conversor que são comuns a mais do que um dos modos 

de interface. Assim, nesta categoria incluem-se a técnica de sincronização com redes elétricas CA, a 

técnica de modulação e a técnica de controlo de corrente com referência CA, referentes à interface do 

sistema com redes elétricas CA monofásicas e trifásicas. Em relação à interface do sistema com redes 

elétricas CC, a técnica de controlo de corrente é a mesma que apresentada na secção anterior 

relativamente ao conversor CC-CC, pelo que não é apresentada novamente. Em relação ao modo de 

operação restante (sistema de tração), uma vez que as suas características de controlo são bastante 

distintas dos modos de interface com redes elétricas, não são apresentados resultados experimentais do 

mesmo na presente secção. 

6.3.1 Sincronização com as Redes Elétricas CA 

Nas simulações computacionais foi utilizada a técnica SOGI-PLL para a sincronização com a rede elétrica 

CA monofásica, ao passo que para a rede elétrica CA trifásica se optou pela técnica de PLL baseada na 

transformada de Park. Contudo, após a realização de testes experimentais, verificou-se que a unidade 

de processamento utilizada executava mais rapidamente a técnica SOGI-PLL três vezes (demorando 
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aproximadamente 500 ns) do que a técnica de PLL baseada na transformada de Park (demorando 

aproximadamente 1 µs, ou seja, o dobro do tempo), pelo que a primeira foi adotada como técnica de 

sincronização para redes elétricas CA quer monofásicas quer trifásicas. Como tal, nesta secção apenas 

são apresentados resultados da técnica de sincronização SOGI-PLL com a rede elétrica CA trifásica, não 

sendo apresentados resultados para a rede elétrica CA monofásica por não conter informação adicional 

de interesse. 

Como referido aquando da validação em termos de simulação computacional, a técnica de sincronização 

SOGI-PLL possui um ganho que se traduz numa relação de compromisso entre rapidez de sincronização 

e rejeição de componentes harmónicas no sinal de entrada. Assim, na Figura 6.6 pode ser visto um 

resultado experimental em regime transitório da técnica de sincronização SOGI-PLL para três valores 

distintos de ganho, sendo o menor valor utilizado no resultado da Figura 6.6(a) e o maior valor no da 

Figura 6.6(c). Cada uma das figuras ilustra as tensões da rede elétrica (vga, vgb, vgc) e os respetivos 

sinais de saída da técnica de sincronização SOGI-PLL (vga
’, vgb

’, vgc
’), obtidos por intermédio do DAC 

interno do microcontrolador, e sendo utilizado um valor eficaz de 50 V para as tensões simples da rede 

elétrica. O resultado em questão demonstra a maior rapidez de sincronização para valores de ganho 

mais elevados, como verificado nas simulações computacionais. 

   
(a) (b) (c) 

Figura 6.6 – Resultado experimental da técnica SOGI-PLL para sincronização com a rede elétrica CA trifásica em regime 

transitório para três valores distintos de ganho: (a) Inferior; (b) Intermédio; (c) Superior. Escala: 10 ms/div; 25 V/div. 

Apesar da maior rapidez na obtenção do sincronismo, tanto em amplitude como em fase, a utilização de 

um valor mais elevado de ganho traduz-se numa rejeição menos eficaz das componentes harmónicas 

das tensões da rede elétrica. Como tal, na Figura 6.7 pode ser visto o resultado em regime permanente 

para os valores de ganho utilizados, tendo o valor intermédio sido excluído por não possuir diferenças 

visualmente significativas. Constata-se que a utilização de um valor de ganho menor (Figura 6.7(a)) 

resulta em sinais de saída com menor distorção, como pretendido, ao passo que um valor de ganho 
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mais elevado (Figura 6.7(b)) faz com que os sinais de saída possuam uma forma de onda mais 

semelhante aos sinais de entrada, sendo visível um ligeiro achatamento no pico de cada um dos sinais 

de saída da PLL. Para além disso, verifica-se que existe um desfasamento entre os sinais de entrada e 

saída em ambas as figuras, podendo levar erroneamente à conclusão de que o sincronismo não se 

encontra corretamente efetuado. Contudo, deve ser referido que, devido à presença de componentes 

harmónicas nas tensões da rede elétrica, o zero da componente total não corresponde necessariamente 

ao zero da componente fundamental, uma vez que as componentes harmónicas não possuem fase nula. 

  
(a) (b) 

Figura 6.7 – Resultado experimental da técnica SOGI-PLL para sincronização com a rede elétrica CA trifásica em regime 

permanente para dois valores distintos de ganho: (a) Inferior; (b) Superior. Escala: 2 ms/div; 25 V/div. 

6.3.2 Conversor CA-CC a Operar em Malha Aberta 

Tal como verificado para o conversor CC-CC, a operação do conversor CA-CC em malha aberta consiste 

num resultado preliminar, neste caso tendo o intuito de validar a técnica de modulação aplicada aos 

semicondutores de potência. Na Figura 6.8 pode ser visto um resultado experimental da técnica de PWM 

aplicada ao conversor CA-CC a operar em modo trifásico com tensões de 50 Hz, sendo o barramento 

CC alimentado por uma tensão CC de cerca de 130 V em vazio (não-regulada, obtida por intermédio de 

uma rede elétrica CA trifásica de 50 V de tensão simples, uma ponte retificadora e um banco de 

condensadores) e sendo utilizada do lado CA uma carga resistiva de 3,7 Ω conectada em estrela. As 

formas de onda representadas consistem nas tensões compostas produzidas (vab, vbc, vca), a tensão no 

barramento CC (vdc), as correntes resultantes do lado CA (ia, ib, ic) e as ondas moduladoras aplicadas a 

cada um dos braços do conversor CA-CC (ma, mb, mc). A Figura 6.8(a) diz respeito à técnica de PWM 

convencional, ao passo que a Figura 6.8(b) ilustra a técnica de PWM com injeção de terceiro harmónico 
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com um sexto da amplitude da componente fundamental. Pode constatar-se que os valores máximo e 

mínimo de duty cycle aplicado aos semicondutores de potência é o mesmo nos dois casos (92,5% e 

7,5%, respetivamente, correspondendo a um índice de modulação de 0,85 e que se trata do valor máximo 

estipulado para o conversor para uma frequência de comutação de 50 kHz). Contudo, uma vez que a 

injeção de terceiro harmónico permite a produção de tensões com amplitude 1,1547 vezes superior, o 

índice de modulação em termos de componente fundamental é de 0,98 para o caso da Figura 6.8(b), 

podendo constatar-se que as tensões compostas e, consequentemente, as correntes por fase produzidas 

são superiores (90 V e 14 A de amplitude contra 80 V e 12 A, aproximadamente). Verifica-se também 

que cada uma das ondas moduladoras se encontra em oposição de fase com a corrente produzida na 

respetiva fase do conversor, uma vez que este se encontra a operar como conversor CC-CA. Por outro 

lado, cada tensão composta vxy encontra-se 30º adiantada em relação a cada onda moduladora mx. De 

referir que as tensões CA trifásicas utilizadas para alimentar o barramento CC não se encontram 

equilibradas, motivo pelo qual a tensão vdc possui uma oscilação com frequência de 100 Hz para além 

da expectável de 300 Hz. 

  
(a) (b) 

Figura 6.8 – Resultado experimental do conversor CA-CC em malha aberta em modo trifásico utilizando técnica de PWM: 

(a) Sem injeção de terceiro harmónico; (b) Com injeção de terceiro harmónico.  

Escala: 5 ms/div; vab,bc,ca 25 V/div, vdc 20 V/div, iabc 5 A/div, mabc 0,125/div. 

6.3.3 Conversor CA-CC a Operar com Controlo de Corrente 

Como referido nas simulações computacionais, para controlar a corrente do lado CA do conversor CA-CC 

é utilizada a técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat, à semelhança da técnica de controlo de 

corrente utilizada no conversor CC-CC, sendo capaz de proporcionar uma resposta transitória satisfatória 
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sem requerer um custo computacional elevado. Na Figura 6.9 pode ser visto um resultado experimental 

da técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat para o conversor CA-CC a operar em modo 

monofásico (Figura 6.9(a)) e em modo trifásico (Figura 6.9(b)), em ambos os casos sendo utilizadas 

correntes de referência com frequência de 50 Hz e sendo provocada uma variação no seu valor de 

amplitude para o dobro (de 7,5 A para 15 A em modo monofásico e de 20 A para 40 A em modo 

trifásico). Este resultado foi obtido utilizando uma carga resistiva de aproximadamente 3,7 Ω no lado CA 

(três cargas do mesmo valor conectadas em estrela no caso do modo trifásico), sendo utilizada uma 

fonte de tensão CC no barramento CC de 90 V em modo monofásico e de 400 V (não-regulada, em 

aberto) em modo trifásico. Pode ver-se que, em ambos os casos, as correntes produzidas acompanham 

as correntes de referências, reagindo rapidamente a variações nas mesmas. Pode também constatar-se 

que, em modo trifásico, as fontes de tensão CC diminuem de cerca de 363 V para 342 V devido ao facto 

de não serem reguladas, mas, apesar disso, as correntes produzidas acompanham as respetivas 

referências. Este resultado experimental permite também comprovar a equação utilizada no controlo de 

corrente preditivo deadbeat como se fosse utilizado apenas um filtro passivo do tipo L em vez de LCL, 

uma vez que a reatância capacitiva do condensador do filtro é bastante mais elevada do que as reatâncias 

indutivas das bobinas para a frequência fundamental sintetizada. De referir também que no filtro passivo 

do tipo LCL não é utilizada qualquer resistência de amortecimento, verificando-se que a resistência 

interna das bobinas é suficiente para se obter resultados satisfatórios. 

  
(a) (b) 

Figura 6.9 – Resultado experimental da técnica de controlo de corrente preditivo deadbeat com variação da corrente de 

referência para o conversor CA-CC a operar em modo: (a) Monofásico, com variação de amplitude de 7,5 A para 15 A; 

(b) Trifásico, com variação de amplitude de 20 A para 40 A. Escala: 10 ms/div; (a) 5 A/div; (b) 20 A/div, 50 V/div. 
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 Resultados Experimentais do Sistema de Tração 

Após validados os blocos básicos do conversor CA-CC comuns a mais do que um dos modos de interface, 

nesta secção são apresentados os resultados experimentais obtidos para o sistema de tração a operar 

com a máquina elétrica SRPM selecionada e apresentada na secção 2.10. Inicialmente é apresentada a 

operação do sistema de tração com a técnica FOC de forma a validar o controlo das componentes de 

corrente id e iq, de seguida sendo apresentada uma otimização no cálculo da corrente de referência id 

de forma a garantir a operação em MTPA e, posteriormente, a operação da máquina elétrica com controlo 

de velocidade. São também testadas situações de inversão do sentido de rotação e de travagem 

regenerativa, nas quais a máquina elétrica opera como gerador e, como tal, existe um fluxo de energia 

no sentido inverso ao convencional, devendo o sistema reagir em conformidade. 

6.4.1 Controlo por Orientação de Campo (FOC) 

De forma a validar tanto a transformada de Park como a técnica FOC, a Figura 6.10 apresenta um 

resultado experimental do sistema de tração com correntes de referência id e iq arbitrárias. Este resultado 

foi obtido utilizando uma fonte de tensão CC de 168 V no barramento CC partilhado por ambos os 

conversores, não sendo utilizado o conversor CC-CC, estando a máquina elétrica acoplada 

mecanicamente a um travão elétrico com carga variável. Na figura encontram-se representadas as 

correntes nos enrolamentos do estator em coordenadas abc (ia, ib, ic), medidas com sensores de 

corrente, as correntes em coordenadas dq (id, iq), calculadas pelo sistema de controlo e externalizadas 

pelo DAC, e a posição angular elétrica do rotor da máquina elétrica (θ), obtida através do sensor de 

posição resolver e também externalizada pelo DAC. Na Figura 6.10(a) foram utilizados como valores de 

referência id = 0 A e iq = 40 A, i.e., operando a máquina elétrica como uma PMSM. Pode constatar-se 

que a corrente ia se encontra sincronizada com o ângulo θ, como expectável quando apenas é utilizada 

a componente de corrente iq. Consequentemente, o valor de iq é aproximadamente igual à amplitude 

das correntes ia, ib, ic. Neste caso, a máquina elétrica encontra-se a operar em regime permanente com 

uma velocidade de rotação de 1100 rpm e um binário de 5 Nm. Por outro lado, na Figura 6.10(b) foram 

utilizados como valores de referência id = iq = 50 A, i.e., operando a máquina elétrica como uma SynRM. 

Nestas condições já não se verifica um sincronismo entre a corrente ia e o ângulo θ, uma vez que o 

ângulo da corrente é 45º. Neste caso, a máquina elétrica opera em regime permanente com uma 

velocidade de rotação de 2800 rpm e um binário de 3 Nm. De referir que a forma de onda do ângulo θ 

sofre de aliasing provocado pelo próprio DAC do microcontrolador utilizado, uma vez que este é baseado 
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num registo de PWM com filtro RC à saída, sendo notória a sua resposta lenta aquando da variação em 

degrau do ângulo desde o valor máximo até zero. Tal é particularmente evidenciado na Figura 6.10(b), 

onde a velocidade de rotação é superior. 

  
(a) (b) 

Figura 6.10 – Resultado experimental do sistema de tração a operar com a técnica de controlo FOC com correntes de 

referência id e iq arbitrárias: (a) id = 0 A, iq = 40 A; (b) id = 50 A, iq = 50 A.  

Escala: (a) 2 ms/div; 20 A/div; (b) 1 ms/div; 50 A/div. 

6.4.2 Controlo de Máximo Binário por Ampere (MTPA) 

O resultado anteriormente apresentado valida a técnica FOC, desde a transformada de Park a cada um 

dos controladores PI para as correntes id e iq, assim como a transformada inversa de Park. No entanto, 

a abordagem adotada consiste em utilizar valores arbitrários para as correntes de referência id e iq, 

sendo que, para uma máquina elétrica SRPM, tal não se traduz na abordagem mais eficiente. Assim, 

nesta secção são apresentados resultados experimentais da máquina elétrica a operar com a técnica de 

controlo MTPA, onde a corrente de referência iq é arbitrada pelo utilizador, de forma semelhante ao pedal 

de acelerador de um VE, e a corrente de referência id é calculada em conformidade através da 

equação (2.14) apresentada na secção 2.11.3. Efetivamente é utilizado um pedal de acelerador de um 

veículo para atribuição do valor de referência para iq, sendo a sua saída conectada a um dos canais de 

ADC do microcontrolador, como referido na secção 5.4.2. A fim de aferir a dependência da corrente id 

em relação à corrente iq, a Figura 6.11 ilustra um diagrama xy das mesmas em resultado do cálculo 

referido, podendo constatar-se que a curvatura desenvolvida é semelhante à curva MTPA presente na 

Figura 2.23(b). O intervalo utilizado para o cálculo é de 0 A a 200 A para iq (representada no eixo vertical). 
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Figura 6.11 – Diagrama xy das correntes de referência id e iq resultantes da técnica de controlo MTPA. Escala: 50 A/div. 

Posto isto, na Figura 6.12 pode ver-se um resultado experimental da técnica de controlo MTPA aplicada 

à máquina elétrica, com esta a rodar a uma velocidade de 3000 rpm e produzindo um binário de 5 Nm. 

Para além da rotação da máquina elétrica no sentido positivo (Figura 6.12(a)), este resultado permite 

também visualizar a operação no sentido de rotação inverso, como se pode constatar na Figura 6.12(b). 

No primeiro caso constata-se que a variação do ângulo θ se dá positivamente, descrevendo uma onda 

dente de serra ascendente e verificando-se a sequência convencional das correntes (a, b, c), sendo as 

componentes id e iq ambas positivas. Por outro lado, no segundo caso verifica-se que o ângulo θ descreve 

uma onda dente de serra descendente, para além de a sequência das correntes ser diferente da 

convencional (a, c, b) e, como tal, a corrente iq tomando valores negativos. Em ambos os casos, a 

máquina elétrica encontra-se a operar como motor, pelo que iq possui o mesmo sinal da velocidade de 

rotação. De referir que, neste resultado, a tensão no barramento CC não é suficiente para fazer aumentar 

a velocidade acima do valor registado (3000 rpm), motivo pelo qual a corrente iq não toma o valor de 

referência arbitrado de 100 A, sendo que a tensão de referência vq se encontra saturada. No entanto, 

uma vez que a corrente de referência id é calculada com base na corrente de referência iq e não no seu 

valor medido, ambas as correntes possuem valores próximos. 

id

iq
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(a) (b) 

Figura 6.12 – Resultado experimental do sistema de tração a operar com a técnica de controlo MTPA com velocidade de 

rotação de 3000 rpm e binário de 5 Nm com sentido de rotação: (a) Direto; (b) Inverso. Escala: 2 ms/div; 50 A/div. 

Na Figura 6.13 encontra-se representado um outro resultado experimental da técnica de controlo MTPA 

aplicada à máquina elétrica, desta feita com um menor valor de velocidade de rotação (1800 rpm) mas 

com um valor superior de carga (15 Nm), o que resulta em correntes de valor superior e garantindo que 

a tensão de referência vq não sature. Mais uma vez pode ser vista a operação da máquina elétrica no 

sentido de rotação positivo (Figura 6.13(a)) e negativo (Figura 6.13(b)), verificando-se a diferente 

sequência das correntes ia, ib, ic e o sinal da corrente iq. Uma vez que a PCB de controlo desenvolvida 

apenas permite a visualização simultânea de quatro canais de DAC, neste resultado experimental não é 

exibida a posição angular elétrica do rotor mas sim as correntes de referência em coordenadas dq (iref.d, 

iref.q). Verifica-se que as correntes id e iq produzidas acompanham as respetivas referências com alguma 

oscilação, i.e., de alta frequência no caso de id e de baixa frequência no caso de iq, fazendo com que as 

correntes ia, ib, ic possuam distorção harmónica devido à primeira e variação na amplitude devido à 

segunda. De referir que as correntes de referência em coordenadas dq possuem o mesmo valor que no 

resultado anterior, tendo-se id ≈ 50 A e iq ≈ 100 A, sendo que desta feita é possível sintetizar os valores 

desejados devido à velocidade inferior e binário de carga superior, resultando num valor de vq dentro dos 

limites estipulados tendo em conta a tensão do barramento CC e o índice de modulação máximo aplicado 

aos semicondutores de potência. 
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(a) (b) 

Figura 6.13 – Resultado experimental do sistema de tração a operar com a técnica de controlo MTPA com velocidade de 

rotação de 1800 rpm e binário de 15 Nm com sentido de rotação: (a) Direto; (b) Inverso. Escala: 2 ms/div; 50 A/div. 

6.4.3 Inversão do Sentido de Rotação 

Ambos os resultados previamente apresentados mostram a operação da máquina elétrica nos dois 

sentidos de rotação em regime permanente para cada um dos casos, não mostrando, contudo, em 

regime transitório. Assim, a Figura 6.14 retrata a situação de inversão do sentido de rotação, estando 

inicialmente a máquina elétrica a rodar no sentido negativo, como se pode constatar pela variação 

descendente do ângulo θ e pela sequência das correntes (a, c, b), sendo posteriormente dada ordem ao 

sistema de controlo para inverter o sinal da corrente iq. Pode constatar-se que esta passa rapidamente 

a positiva, fazendo abrandar a máquina, como se pode verificar pela variação mais lenta da posição 

angular do rotor, até atingir um ponto em que a variação se passa a dar no sentido oposto, aumentando 

a velocidade de rotação. Após este ponto pode verificar-se que a sequência das correntes passa a ser 

positiva (a, b, c) e a corrente iq vai diminuindo até ser atingida nova saturação da tensão de referência 

vq. Convém referir que este resultado foi obtido com um limite bastante reduzido para as tensões de 

referência vd e vq (utilizando um índice de modulação máximo de 0,2) de forma a efetuar a inversão do 

sentido de rotação a velocidades reduzidas, facilitando a sua visualização no osciloscópio e também de 

modo a limitar a subida da tensão no barramento CC, uma vez que, tratando-se de uma situação de 

travagem, a máquina elétrica opera como gerador. 
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Figura 6.14 – Resultado experimental do sistema de tração a operar com a técnica de controlo MTPA com inversão do 

sentido de rotação. Escala: 50 ms/div; 50 A/div. 

6.4.4 Travagem Regenerativa 

Os resultados experimentais apresentados anteriormente em relação ao sistema de tração são referentes 

apenas à operação da máquina elétrica como motor ou, como no caso do resultado anterior, com uma 

passagem fugaz pela operação como gerador, a velocidades reduzidas. A operação como gerador é algo 

que deve ser tido em conta pelo sistema de tração, uma vez que a máquina elétrica devolve energia ao 

conversor de potência responsável pelo seu acionamento que, se não for corretamente gerida, pode 

resultar na sua danificação por tensão excessiva no barramento CC. Para tal deve ser utilizado o 

conversor CC-CC de interface às baterias, controlando a tensão do barramento CC de modo a impedir 

que tome valores excessivos. Como referido, para a obtenção dos resultados experimentais 

anteriormente apresentados é utilizada uma fonte de tensão CC no barramento CC, sendo apenas 

utilizado o conversor CA-CC conectado à máquina elétrica. Assim sendo, o procedimento expectável seria 

conectar a fonte de tensão CC nos terminais destinados às baterias, com o conversor CC-CC a controlar 

a tensão do barramento CC; porém, uma vez que as fontes de tensão CC utilizadas não permitem a 

absorção de energia, estas permanecem conectadas ao barramento CC partilhado pelos dois 

conversores, sendo o conversor CC-CC utilizado apenas quando é detetada uma tensão superior a um 

valor predeterminado, descarregando o excesso de energia num banco de resistências com valor de 

3,7 Ω conectado aos terminais das baterias. 

Posto isto, na Figura 6.15(a) encontra-se representado um resultado experimental de uma situação de 

desaceleração, i.e., após a máquina elétrica se encontrar à velocidade de rotação máxima permitida pela 
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tensão de referência vq (dependente da tensão do barramento CC e do índice de modulação máximo), 

com o pedal de acelerador pressionado no máximo (correspondendo a uma corrente de referência iq de 

100 A, apesar de apenas ser possível obter correntes com 50 A de amplitude), este é largado de forma 

relativamente brusca, pelo que, devido ao momento de inércia do conjunto formado pela máquina e pelo 

travão elétrico, resulta imediatamente na operação da máquina elétrica como gerador. Constata-se que 

a tensão no barramento CC (vdc), que inicialmente se encontra ligeiramente abaixo do valor de 150 V, 

sofre um rápido aumento até cerca de 200 V, valor definido no sistema de controlo para entrada em 

operação do conversor CC-CC em situações de travagem regenerativa. Verifica-se que a tensão vdc cessa 

de aumentar quando as correntes nas bobinas do conversor CC-CC (iLbat1, iLbat2, iLbat3) deixam de ser 

nulas, sinalizando a operação deste conversor. A tensão vdc permanece em torno do valor médio de 

200 V até começar a diminuir, representando o regresso da operação da máquina elétrica como motor. 

O conversor CC-CC acaba por ser desativado quando a tensão vdc atinge um limite inferior estabelecido, 

neste caso sendo de 170 V. A Figura 6.15(b) ilustra um outro exemplo de operação em situação de 

travagem regenerativa, desta feita uma inversão do sentido de rotação. Neste caso, uma vez que a 

energia envolvida é menor, o limite superior definido para a tensão vdc é de 180 V. De referir que, à 

semelhança do resultado previamente obtido para inversão do sentido de rotação, neste resultado foram 

definidos limites mais baixos para as tensões de referência vd e vq, mas superiores àqueles utilizados no 

resultado anterior, como se pode constatar pela frequência mais elevada nas correntes ia, ib, ic. É visível 

um aumento na tensão vdc a partir do momento em que a corrente iq toma o valor de -100 A, 

representando o pedido de inversão do sentido de rotação de positivo para negativo por parte do 

utilizador. Como esperado, quando é atingida uma tensão de cerca de 180 V, as correntes iLbat1, iLbat2, 

iLbat3 deixam de ser nulas, evitando que a tensão vdc ultrapasse o valor referido, voltando a ser nulas 

quando esta baixa de cerca de 150 V e a máquina volta a operar como motor. Apesar de estes resultados 

não envolverem a utilização de baterias, onde a energia devolvida pela máquina elétrica seria aproveitada 

de forma mais rentável, do ponto de vista da operação dos conversores de potência não existe qualquer 

diferença, sendo validada a operação de travagem regenerativa. 
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(a) (b) 

Figura 6.15 – Resultado experimental do sistema de tração a operar com a técnica de controlo MTPA em situação de 

travagem regenerativa: (a) Desaceleração; (b) Inversão do Sentido de Rotação.  

Escala: 50 ms/div; iabcdq 50 A/div, iLbatx 5 A/div; (a) vdc 50 V/div; (b) vdc 25 V/div. 

6.4.5 Controlo de Velocidade 

Os resultados previamente apresentados relativamente ao sistema de tração pressupõem uma operação 

manual do VE por parte do utilizador, sendo controlado o binário aplicado à máquina indiretamente 

através da corrente de referência iq. No entanto, é também possível aplicar um controlo de velocidade à 

máquina, operação que consiste no modo de controlo de velocidade de cruzeiro (cruise control) que 

equipa tanto VEs como VCIs. Assim, esta secção apresenta resultados experimentais obtidos com este 

tipo de controlo. 

Para além das três correntes nos enrolamentos do estator (ia, ib, ic), nas figuras seguintes podem ser 

vistas a velocidade de rotação (nm) e o binário (Tm) desenvolvidos pela máquina elétrica, ambas as 

grandezas sendo calculadas pelo sistema de controlo e externalizadas pelo DAC. A velocidade de rotação 

é calculada através da derivada da posição angular obtida pelo sensor de posição resolver, sendo 

posteriormente utilizada no algoritmo de controlo de velocidade. De modo a aferir a sua veracidade, a 

mesma é comparada com os valores medidos por um tacómetro e pelo sensor de velocidade presente 

na bancada de ensaios acoplada ao motor, confirmando-se a igualdade dos valores. Em relação ao 

binário, não existindo qualquer sensor capaz de o tornar visível no osciloscópio, o mesmo é calculado 

pelo microcontrolador através da equação (2.7) utilizando os valores calculados de id e iq e os valores 

teóricos de λpm, Ld e Lq, tendo como limitação o facto de não se considerar a saturação magnética e, 

por isso, existindo a possibilidade de os valores apresentados serem superiores aos reais. No entanto, 
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tal desvio será mais proeminente para valores de binário mais elevados, próximos do nominal, pelo que 

nos resultados apresentados pressupõe-se que o desvio não seja considerável. Tal como nos resultados 

experimentais anteriormente apresentados, a corrente de referência iq é limitada a um valor máximo de 

100 A. Os resultados experimentais presentes nesta secção foram obtidos utilizando uma fonte de tensão 

CC não-regulada de 400 V no barramento CC partilhado pelos dois conversores do sistema integrado. 

Na Figura 6.16 pode ver-se um resultado experimental de uma situação de arranque, sendo a velocidade 

de referência de 1000 rpm. Constata-se que a velocidade aumenta linearmente numa primeira fase, uma 

vez que é aplicado binário com valor médio praticamente constante. É visível um ripple de binário mais 

proeminente no início devido à saturação da tensão de referência vq que, por questões de segurança, é 

limitada a cerca de 50% do valor máximo possível tendo em conta o índice de modulação máximo e a 

tensão do barramento CC. Antes de estabilizar no valor de referência de 1000 rpm, verifica-se que nm 

apresenta um overshoot de 100 rpm, tratando-se de um valor de 10% e que diz respeito a velocidades 

reduzidas em comparação com a nominal. Nesse momento, Tm reduz e acaba por estabilizar no valor 

necessário para manter a máquina na velocidade de referência, que, estando a operar sem carga, é 

bastante próximo de zero. A máquina demora pouco mais de 0,5 s desde o repouso até atingir a 

velocidade de 1000 rpm, sendo que este tempo poderia ser encurtado caso os limites das referências iq 

e vq fossem superiores. Verifica-se também que a amplitude das correntes ia, ib, ic possui uma variação 

similar à de Tm, como seria expectável. De referir que, na escala de tempo utilizada, mesmo tendo sido 

aumentada a memória para o máximo permitido para o número de canais utilizados, o osciloscópio 

introduz ruído inexistente nas correntes, o que é particularmente visível quando a sua amplitude é 

reduzida. 
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Figura 6.16 – Resultado experimental do sistema de tração a operar com a técnica de controlo MTPA com controlo de 

velocidade para uma referência de 1 krpm em situação de arranque.  

Escala: 200 ms/div; 50 A/div, 500 rpm/div, 5 Nm/div. 

Na Figura 6.17 pode ver-se um resultado experimental ilustrando a variação da velocidade de referência 

com a máquina já em rotação a uma velocidade de 3000 rpm, estando na Figura 6.17(a) representada 

uma transição ascendente (para 6000 rpm) e na Figura 6.17(b) uma transição descendente (para 

2000 rpm). No primeiro caso verifica-se que Tm toma valores positivos, provocando uma aceleração e 

fazendo com que a velocidade da máquina varie de 3000 rpm para 6000 rpm em pouco mais de 1 s, 

sendo atingido um valor médio máximo para Tm de cerca de 12 Nm e uma amplitude das correntes de 

cerca de 100 A. O overshoot em nm é também visível neste resultado, também com um valor de cerca 

de 100 rpm mas que, para o valor de referência em questão, se traduz num overshoot percentual de 

apenas 1,7% (3,3% se se considerar apenas o intervalo de variação de nm). Em relação ao segundo caso, 

verifica-se que o valor de Tm aplicado à máquina é negativo (inicialmente de cerca de -10 Nm), o que 

origina uma travagem, fazendo nm variar de 3000 rpm para 2000 rpm em pouco mais de 0,5 s. Neste 

caso ocorre um undershoot em nm de cerca de 150 rpm, correspondendo a um valor percentual de 7,5% 

(ou 15% se se considerar o intervalo de variação de nm). 
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(a) (b) 

Figura 6.17 – Resultado experimental do sistema de tração a operar com a técnica de controlo MTPA com controlo de 

velocidade para uma referência inicial de 3 krpm com variação: (a) Positiva (para 6 krpm); (b) Negativa (para 2 krpm). 

Escala: 200 ms/div; 50 A/div, 5 Nm/div; (a) 2 krpm/div; (b) 1 krpm/div. 

Para além de variações na velocidade de referência mantendo o sentido de rotação, é também possível 

variar ambos. A Figura 6.18 ilustra dois casos de inversão do sentido de rotação para o mesmo valor de 

nm em módulo (1000 rpm), sendo esta na Figura 6.18(a) variada de 1000 rpm para -1000 rpm, ou seja, 

havendo uma inversão do sentido de rotação de positivo para negativo, e estando na Figura 6.18(b) 

representada a situação inversa. Uma vez que os valores envolvidos são os mesmos, pode verificar-se 

que as figuras são simétricas em relação ao eixo horizontal, sendo que tal simetria existe quer nas 

correntes ia, ib, ic, quer em nm quer em Tm. Em ambos os casos constata-se a aplicação de Tm com 

sinal contrário ao de nm a fim de provocar uma travagem, sendo que a máquina elétrica opera como 

gerador até que nm troque de sinal, momento no qual volta à operação como motor. É possível visualizar 

a troca de sequência das correntes ia, ib, ic quando nm cruza o valor zero. Assim, nas duas figuras é 

possível visualizar a operação da máquina elétrica nos quatro quadrantes possíveis. O overshoot em nm 

é de cerca de 50 rpm em ambos os casos, traduzindo-se num valor percentual de 5% (ou 2,5% se se 

considerar o intervalo de variação de nm), e a inversão é efetuada em pouco mais de 1,5 s para ambos 

os casos. 
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(a) (b) 

Figura 6.18 – Resultado experimental do sistema de tração a operar com a técnica de controlo MTPA com controlo de 

velocidade para uma referência de 1 krpm em valor absoluto com variação no sentido de rotação: (a) Negativa; (b) Positiva. 

Escala: 500 ms/div; 50 A/div, 500 rpm/div, 5 Nm/div. 

Os resultados anteriormente apresentados para o controlo de velocidade têm em comum o facto de a 

máquina operar em vazio, pelo que o binário desenvolvido pela mesma tem apenas o intuito de provocar 

acelerações ou travagens, sendo praticamente nulo em regime permanente. Como tal, a Figura 6.19 

apresenta um resultado experimental do controlo de velocidade perante a aplicação (Figura 6.19(a)) e 

remoção (Figura 6.19(b)) de carga sob a forma de degrau. Neste caso é utilizada uma velocidade de 

referência fixa de 3000 rpm, sendo a carga utilizada de 15 Nm. Na Figura 6.19(a) pode notar-se a 

redução de nm quando a carga é aplicada, atingindo um valor mínimo de aproximadamente 2800 rpm 

(6,7% de desvio), momento em que o valor de Tm desenvolvido consegue vencer o binário da carga e 

fazer acelerar a máquina de volta para o valor de nm pretendido. Como tal, em regime permanente, o 

valor de Tm é praticamente igual ao valor do binário da carga, como expectável, resultando em correntes 

ia, ib, ic com amplitude de cerca de 70 A. De forma contrária, como se pode visualizar na Figura 6.19(b), 

a remoção de carga resulta numa pequena aceleração, uma vez que a máquina se encontra inicialmente 

a produzir o binário necessário para manter a carga a velocidade constante. Tal como no caso da 

aplicação de carga, o desvio máximo em nm é de 200 rpm (6,7%). De referir que este desvio poderia ser 

minimizado utilizando limites mais elevados para as referências iq e vq, naturalmente, resultando em 

valores de Tm mais elevados e, consequentemente, em respostas transitórias mais rápidas. 
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(a) (b) 

Figura 6.19 – Resultado experimental do sistema de tração a operar com a técnica de controlo MTPA com controlo de 

velocidade para uma referência de 3 krpm com variação de carga em degrau: (a) Positivo (0 Nm – 15 Nm);  

(b) Negativo (15 Nm – 0 Nm). Escala: 200 ms/div; 50 A/div, 1 krpm/div, 5 Nm/div. 

Na Figura 6.20 pode ver-se um resultado semelhante ao anterior mas utilizando um valor de nm mais 

elevado, desta feita de 6000 rpm (metade do valor nominal da máquina elétrica). Também o valor de Tm 

é mais elevado que no caso anterior, sendo de 20 Nm (aproximadamente um terço do valor nominal da 

máquina elétrica). Ou seja, em termos de potência, neste resultado experimental é utilizado um sexto do 

valor nominal da máquina elétrica, i.e., 12,5 kW. Pode constatar-se que a resposta transitória nos dois 

casos é semelhante aos casos para 3000 rpm, desta feita o desvio máximo em nm sendo de cerca de 

300 rpm, dado Tm ser maior, mas correspondendo apenas a 5% do valor de referência para nm. No caso 

da remoção de carga, o desvio máximo em nm é até inferior a 200 rpm, ou seja, inferior a 3%. Em relação 

às correntes, verifica-se que a sua amplitude é de cerca de 30 A enquanto a carga não é inserida, 

atingindo uma amplitude máxima de aproximadamente 120 A de modo a provocar a aceleração da 

máquina após o acionamento da carga e estabilizando posteriormente em cerca de 110 A. Naturalmente, 

para o caso da remoção de carga verifica-se o oposto. 
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(a) (b) 

Figura 6.20 – Resultado experimental do sistema de tração a operar com a técnica de controlo MTPA com controlo de 

velocidade para uma referência de 6 krpm com variação de carga em degrau: (a) Positivo (0 Nm – 20 Nm);  

(b) Negativo (20 Nm – 0 Nm). Escala: 200 ms/div; 50 A/div, 2 krpm/div, 10 Nm/div. 

 Resultados Experimentais da Interface com Rede Elétrica CA 
Monofásica 

Nesta secção são apresentados os resultados experimentais do sistema a operar conectado a uma rede 

elétrica CA monofásica, tendo sido utilizado um valor eficaz de 50 V para a tensão da mesma. Na 

Figura 6.21 encontra-se representado um resultado experimental apenas do conversor CA-CC no modo 

de operação G2V, correspondente ao carregamento das baterias do VE, para uma corrente de referência 

do lado da rede elétrica de 20 A de amplitude, podendo na Figura 6.21(a) ver-se a operação em regime 

permanente e na Figura 6.21(b) uma variação na amplitude da corrente de referência de 10 A para 20 A. 

Neste resultado foi conectada uma carga resistiva de 52 Ω no barramento CC de forma a emular a 

potência absorvida pelas baterias, permitindo absorver correntes de valor considerável à rede elétrica 

sem que a tensão no barramento CC atinja valores demasiado elevados. Na figura podem ser vistas a 

tensão da rede elétrica (vg), a corrente produzida (ig) e a respetiva referência (iref), a tensão no 

barramento CC (vdc) e a corrente na carga resistiva (idcld). Constata-se que a corrente iref se encontra 

sincronizada com a tensão vg, sendo utilizado o sinal de saída do algoritmo de PLL para gerar a forma 

de onda da corrente iref, sendo este sinal posteriormente multiplicado por uma constante de forma a 

criar um sinal sinusoidal com uma amplitude definida. Pode visualizar-se que a corrente ig acompanha 

a sua referência quer em regime permanente quer transitório, reagindo eficazmente à variação na sua 

amplitude que, como se pode constatar, ocorre num ângulo de fase de 90º, onde a transição ocorre de 
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forma mais abrupta. Em relação à tensão vdc, pode constatar-se que possui um valor médio de cerca de 

118 V quando a amplitude de ig é 10 A, aumentando para 167 V quando a amplitude de ig duplica. Em 

relação à corrente idcld, verifica-se um aumento de 2,3 A para 3,2 A (valor médio). 

  
(a) (b) 

Figura 6.21 – Resultado experimental da interface com a rede elétrica CA monofásica no modo de operação G2V (apenas 

conversor CA-CC) com corrente de 20 A de amplitude: (a) Regime permanente; (b) Regime transitório, com variação de 

10 A para 20 A. Escala: vg 20 V/div, vdc 25 V/div, ig 10 A/div, idcld 0,5 A/div; (a) 5 ms/div; (b) 20 ms/div. 

Na Figura 6.22 pode ver-se um resultado experimental do modo de operação V2G, para tal sendo 

utilizada uma fonte de tensão CC de 168 V no barramento CC a fim de efetuar a injeção de energia na 

rede elétrica. À semelhança do resultado anterior relativamente ao modo de operação G2V, na 

Figura 6.22(a) pode ver-se a operação em regime permanente com uma corrente de referência de 20 A 

de amplitude, estando na Figura 6.22(b) ilustrada a variação da corrente de referência de 10 A para 20 A 

de amplitude. A principal diferença entre este resultado experimental e o anterior consiste na oposição 

de fase entre a tensão vg e a corrente ig, significando que a rede elétrica se encontra a absorver energia. 

Para tal, o sinal de saída do algoritmo de PLL utilizado para a definição da corrente de referência é 

invertido. Neste caso, a variação de amplitude da corrente de referência dá-se num ângulo de fase um 

pouco menor do que -90º, próximo do pico negativo da corrente, sendo visível alguma oscilação na 

corrente produzida mas acompanhando a referência rapidamente. 
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(a) (b) 

Figura 6.22 – Resultado experimental da interface com a rede elétrica CA monofásica no modo de operação V2G (apenas 

conversor CA-CC) com corrente de 20 A de amplitude: (a) Regime permanente; (b) Regime transitório, com variação de 

10 A para 20 A. Escala: 20 V/div, 10 A/div; (a) 5 ms/div; (b) 10 ms/div. 

Os resultados apresentados anteriormente apenas envolvem a operação do conversor CA-CC, pelo que 

a amplitude da corrente do lado da rede elétrica é meramente arbitrada. De forma a operar com ambos 

os conversores em simultâneo, o conversor CA-CC deve controlar a tensão do barramento CC, para tal 

gerando uma amplitude de referência para a corrente do lado da rede elétrica de modo que a tensão vdc 

adquira o valor pretendido, enquanto o conversor CC-CC opera com uma corrente de referência nas 

baterias de valor arbitrado. Neste caso, em vez de baterias foi utilizada uma carga resistiva de 3,7 Ω.  

Na Figura 6.23 pode ver-se um resultado experimental do início de operação do conversor CA-CC, 

controlando a tensão vdc para um valor de 100 V, tensão esta que se inicia com cerca de 70 V, i.e., o 

valor máximo instantâneo da tensão da rede elétrica. Pode constatar-se que a tensão sobe 

progressivamente até estabilizar no valor de referência, sendo que, durante este processo, a corrente ig 

é sinusoidal e encontra-se em fase com a tensão vg. A amplitude de ig é reduzida durante o processo 

pois a potência envolvida no conversor apenas é direcionada para o aumento da tensão nos 

condensadores do barramento CC, sendo de seguida praticamente nula. Pode também constatar-se 

através da forma de onda das correntes iLbat1, iLbat2, iLbat3 que o conversor CC-CC se encontra 

desativado, sendo que o que se encontra visível na figura é apenas ruído sensorial. 
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Figura 6.23 – Resultado experimental da interface com a rede elétrica CA monofásica com controlo da tensão do 

barramento CC para 100 V. Escala: 20 ms/div; vg 25 V/div, vdc 20 V/div, ig 20 A/div, iLbatx 2 A/div. 

Após a tensão vdc se encontrar estabilizada no valor de referência de 100 V é dado início à operação do 

conversor CC-CC em modo buck (correspondendo ao modo de operação G2V), podendo na Figura 6.24 

ser vista a entrada (Figura 6.24(a)) e saída (Figura 6.24(b)) de funcionamento do mesmo para uma 

corrente de referência nas baterias de 15 A. Uma vez que a entrada em operação do conversor CC-CC 

corresponde a um aumento da potência requerida à rede elétrica, a tensão vdc sofre um abaixamento 

momentâneo (atingindo um mínimo de cerca de 80 V), sendo seguidamente compensado pelo controlo 

do conversor CA-CC. Como tal, a corrente ig passa a apresentar uma amplitude superior (cerca de 30 A 

em regime permanente), podendo visualizar-se a sua forma de onda sinusoidal e que se encontra em 

fase com a tensão vg. Por outro lado, como se pode verificar na Figura 6.24(b), a remoção de carga 

provoca um aumento momentâneo da tensão vdc (atingindo um valor máximo de cerca de 124 V), 

novamente verificando-se uma rápida compensação por parte do conversor CA-CC. Em relação às 

correntes iLbat1, iLbat2, iLbat3, verifica-se que possuem um valor médio próximo de 5 A, ou seja, um terço 

do valor de referência, como pretendido. Pode constatar-se em ambas as figuras que a amplitude da 

tensão vg diminui ligeiramente (cerca de 5 V) quando o conversor CA-CC se encontra a absorver energia 

da rede elétrica, o que é causado pela impedância do transformador utilizado para obter a tensão vg de 

50 V de valor eficaz. 
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(a) (b) 

Figura 6.24 – Resultado experimental da interface com a rede elétrica CA monofásica no modo de operação G2V (ambos os 

conversores em operação) com corrente nas baterias de 15 A durante: (a) Ativação; (b) Desativação.  

Escala: 20 ms/div; vg 25 V/div, vdc 20 V/div, ig 20 A/div, iLbatx 2 A/div. 

Na Figura 6.25 pode ver-se um resultado análogo para o modo de operação V2G, sendo utilizada uma 

fonte de tensão CC não-regulada de 70 V no lugar das baterias (vbat). À semelhança do resultado anterior, 

inicialmente apenas o conversor CA-CC se encontra em operação, controlando a tensão vdc para o valor 

de referência de 100 V. De seguida, como ilustrado na Figura 6.25(a), o conversor CC-CC entra em 

operação, desta feita em modo boost, com uma corrente de referência de igualmente 15 A (neste caso 

apresentando sinal negativo). Ao contrário do que se verifica no modo G2V, a entrada em operação do 

conversor CC-CC provoca um aumento momentâneo da tensão vdc, uma vez que a energia proveniente 

da fonte de tensão CC é injetada no barramento CC. Esta subida momentânea da tensão vdc é mais uma 

vez rapidamente compensada pelo conversor CA-CC, podendo constatar-se que, neste caso, a corrente 

ig encontra-se em oposição de fase com a tensão vg, significando a absorção de energia por parte da 

rede elétrica. De modo oposto, a desativação do conversor CC-CC provoca um abaixamento momentâneo 

da tensão vdc, como se pode ver na Figura 6.25(b), invariavelmente compensado pelo conversor CA-CC. 

Contrariamente ao resultado anterior, pode constatar-se que a tensão vg sofre um ligeiro aumento de 

amplitude (cerca de 4 V) quando o conversor CA-CC se encontra a fornecer energia à rede elétrica, 

consequência da impedância do transformador utilizado para se obter a tensão vg. Verifica-se também a 

não-regulação da fonte de tensão CC através do ripple da tensão vbat, que possui frequência de 300 Hz, 

i.e., seis vezes a frequência fundamental da tensão da rede elétrica, uma vez que as fontes de tensão 

CC utilizadas empregam um retificador trifásico, tendo sido colocado externamente um filtro capacitivo. 
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Para além disso, o próprio valor médio da tensão vbat diminui de 80 V para cerca de 64 V quando é 

requerida energia às fontes de tensão CC. 

  
(a) (b) 

Figura 6.25 – Resultado experimental da interface com a rede elétrica CA monofásica no modo de operação V2G (ambos os 

conversores em operação) com corrente nas baterias de 15 A durante: (a) Ativação; (b) Desativação.  

Escala: 20 ms/div; vg 25 V/div, vdc 20 V/div, vbat 20 V/div, ig 20 A/div, iLbatx 2 A/div. 

 Resultados Experimentais da Interface com Rede Elétrica CA 
Trifásica 

Nesta secção são apresentados os resultados experimentais do sistema a operar conectado a uma rede 

elétrica CA trifásica, tendo sido utilizado um valor eficaz de 50 V para a tensão simples da mesma. Na 

Figura 6.26 encontra-se representado um resultado experimental do modo de operação G2V, 

correspondente ao carregamento das baterias do VE, para uma corrente de referência do lado da rede 

elétrica de 50 A de amplitude, podendo na Figura 6.26(a) ver-se a operação em regime permanente e 

na Figura 6.26(b) uma variação na amplitude da corrente de referência de 25 A para 50 A. Também 

neste resultado foi conectada uma carga resistiva de 9 Ω no barramento CC de forma a emular a 

potência absorvida pelas baterias, permitindo absorver correntes de valor considerável à rede elétrica 

sem que a tensão no barramento CC atinja valores demasiado elevados. Na figura podem ser vistas as 

tensões da rede elétrica (vga, vgb, vgc), as correntes produzidas (iga, igb, igc) e as respetivas referências 

(iref.a, iref.b, iref.c), a tensão no barramento CC (vdc) e a corrente na carga resistiva (idcld). Tal como no 

caso da interface do sistema com a rede elétrica CA monofásica, cada corrente iref.x encontra-se 

sincronizada com a respetiva tensão vgx, sendo utilizados os sinais de saída do algoritmo de PLL para 

gerar a forma de onda das correntes de referência. Pode novamente visualizar-se que cada uma das 
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correntes igx acompanha a respetiva referência quer em regime permanente quer transitório, reagindo 

eficazmente à variação na sua amplitude que, como se pode constatar, ocorre num ângulo de fase de 

90º no caso da fase c, onde a transição ocorre de forma mais abrupta, existindo razoável overshoot no 

caso desta. Em relação à tensão vdc, pode constatar-se que possui um valor médio de cerca de 162 V 

quando a amplitude de ig é 25 A, aumentando para 203 V quando a amplitude de ig duplica. Em relação 

à corrente idcld, verifica-se um aumento de 18 A para 23 A (valor médio). 

  
(a) (b) 

Figura 6.26 – Resultado experimental da interface com a rede elétrica CA trifásica no modo de operação G2V (apenas 

conversor CA-CC) com corrente de 50 A de amplitude: (a) Regime permanente; (b) Regime transitório, com variação de 

25 A para 50 A. Escala: vgx 20 V/div, vdc 31,25 V/div, ig 25 A/div, idcld 5 A/div; (a) 5 ms/div; (b) 10 ms/div. 

Na Figura 6.27 pode ver-se um resultado experimental do modo de operação V2G, para tal sendo 

utilizada uma fonte de tensão CC de 168 V no barramento CC a fim de efetuar a injeção de energia na 

rede elétrica. Neste caso, a tensão da rede elétrica teve de ser reduzida para um valor eficaz da tensão 

simples de 25 V para permitir a injeção de energia na mesma. Na Figura 6.27(a) pode ver-se a operação 

em regime permanente com uma corrente de referência de 30 A de amplitude, estando na Figura 6.27(b) 

ilustrada a variação da corrente de referência de 15 A para 30 A de amplitude. A principal diferença entre 

este resultado experimental e o anterior consiste na oposição de fase entre as tensões vgx e as correntes 

igx, significando que a rede elétrica se encontra a absorver energia. Desta feita, a variação de amplitude 

da corrente de referência dá-se num ângulo de fase de 90º da fase a, no pico positivo da corrente, 

constatando-se que a corrente produzida reage rapidamente à variação na referência sem perturbações 

significativas. 
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(a) (b) 

Figura 6.27 – Resultado experimental da interface com a rede elétrica CA trifásica no modo de operação V2G (apenas 

conversor CA-CC) com corrente de 30 A de amplitude: (a) Regime permanente; (b) Regime transitório, com variação de 

15 A para 30 A. Escala: 5 ms/div; 10 V/div, 20 A/div. 

Tal como procedido em relação à interface com a rede elétrica CA monofásica, os resultados 

apresentados anteriormente nesta secção apenas envolvem a operação do conversor CA-CC, pelo que a 

amplitude da corrente do lado da rede elétrica é meramente arbitrada. De forma a operar com ambos 

os conversores em simultâneo, o conversor CA-CC deve controlar a tensão do barramento CC, para tal 

gerando uma amplitude de referência para a corrente do lado da rede elétrica, enquanto o conversor 

CC-CC opera com uma corrente de referência nas baterias de valor arbitrado. Tal como efetuado para a 

interface com a rede elétrica CA monofásica, em vez de baterias foi utilizada uma carga resistiva de 

3,7 Ω. Na Figura 6.28 pode ver-se um resultado experimental do início de operação do conversor CA-CC, 

controlando a tensão vdc para um valor de 200 V, tensão esta que se inicia em cerca de 128 V, i.e., o 

valor máximo instantâneo da tensão composta da rede elétrica. Pode constatar-se que a tensão sobe 

progressivamente até estabilizar no valor de referência, sendo que, durante este processo, as correntes 

igx são sinusoidais e encontram-se em fase com as respetivas tensões vgx. A amplitude das correntes igx 

é reduzida durante o processo pois a potência envolvida no conversor apenas é direcionada para o 

aumento da tensão nos condensadores do barramento CC, sendo de seguida praticamente nula. 
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Figura 6.28 – Resultado experimental da interface com a rede elétrica CA trifásica com controlo da tensão do barramento 

CC para 200 V. Escala: 20 ms/div; vg 25 V/div, vdc 40 V/div, ig 10 A/div. 

Na Figura 6.29 pode ver-se a operação dos dois conversores após a tensão vdc se encontrar estabilizada 

no valor de referência de 200 V, sendo dado início à operação do conversor CC-CC em modo buck (modo 

de operação G2V), podendo ser vista a entrada (Figura 6.29(a)) e saída (Figura 6.29(b)) de operação do 

mesmo para uma corrente de referência nas baterias de 45 A. Uma vez que a entrada em operação do 

conversor CC-CC corresponde a um aumento da potência requerida à rede elétrica, a tensão vdc sofre 

um abaixamento momentâneo (atingindo um mínimo de cerca de 164 V), sendo seguidamente 

compensado pelo controlo do conversor CA-CC. Como tal, as correntes igx passam a apresentar uma 

amplitude superior (cerca de 75 A em regime permanente), podendo visualizar-se a sua forma de onda 

sinusoidal e que se encontram em fase com as tensões vgx respetivas. Como se pode verificar na 

Figura 6.29(b), de modo oposto, a remoção de carga provoca um aumento momentâneo da tensão vdc, 

verificando-se um valor máximo de aproximadamente 256 V que é seguidamente compensado pelo 

conversor CA-CC. Em relação às correntes iLbat1, iLbat2, iLbat3, verifica-se que possuem um valor médio 

próximo de 15 A, ou seja, um terço do valor de referência, como pretendido. Pode constatar-se em ambas 

as figuras que a amplitude das tensões vgx diminui ligeiramente (cerca de 5 V) quando o conversor CA-CC 

se encontra a absorver energia da rede elétrica, o que é causado pela impedância dos transformadores 

utilizados para obter as tensões vgx de 50 V de valor eficaz. Também se verifica que as tensões vgx se 

encontram desequilibradas apesar de serem três utilizados três transformadores monofásicos iguais, 

pelo que o desequilíbrio pode ser proveniente das tensões de 400 V (tensão composta) do lado primário. 
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(a) (b) 

Figura 6.29 – Resultado experimental da interface com a rede elétrica CA trifásica no modo de operação G2V (ambos os 

conversores em operação) com corrente nas baterias de 45 A durante: (a) Ativação; (b) Desativação.  

Escala: 20 ms/div; vg 25 V/div, vdc 40 V/div, ig 50 A/div, iLbatx 5 A/div. 

Na Figura 6.30 encontra-se um resultado experimental no modo de operação V2G, sendo utilizada uma 

fonte de tensão CC não-regulada de 168 V no lugar das baterias (vbat). À semelhança do resultado 

anterior, inicialmente apenas o conversor CA-CC se encontra em operação, controlando a tensão vdc para 

o valor de referência de 200 V. De seguida, como ilustrado na Figura 6.30(a), o conversor CC-CC entra 

em operação, desta feita em modo boost, com uma corrente de referência de 30 A (neste caso 

apresentando sinal negativo). Ao contrário do que se verifica no modo G2V, a entrada em operação do 

conversor CC-CC provoca um aumento momentâneo da tensão vdc, uma vez que a energia proveniente 

da fonte de tensão CC é injetada no barramento CC. Esta subida momentânea da tensão vdc é mais uma 

vez rapidamente compensada pelo conversor CA-CC, podendo constatar-se que, neste caso, as correntes 

igx encontram-se em oposição de fase com as respetivas tensões vgx, comprovando que a rede elétrica 

se encontra a absorver energia. Por outro lado, a desativação do conversor CC-CC provoca um 

abaixamento momentâneo da tensão vdc, como se pode ver na Figura 6.30(b), novamente compensado 

rapidamente pelo conversor CA-CC. Contrariamente ao resultado anterior, pode constatar-se que as 

tensões vgx sofrem um ligeiro aumento de amplitude (cerca de 5 V) quando o conversor CA-CC se 

encontra a fornecer energia à rede elétrica, consequência da impedância dos transformadores utilizados 

para se obter as tensões vgx, verificando-se novamente o desequilíbrio nas mesmas. De referir que as 

fontes de tensão CC de 168 V, que são compostas por doze fontes de tensão CC de 14 V, se encontram 

parcialmente danificadas, como se pode constatar através da forma de onda de vbat, uma vez que não 
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só apresentam ripple de 300 Hz mas também de 50 Hz, provocando também oscilação nas correntes 

iLbatx e na tensão vdc. 

  
(a) (b) 

Figura 6.30 – Resultado experimental da interface com a rede elétrica CA monofásica no modo de operação V2G (ambos os 

conversores em operação) com corrente nas baterias de 15 A durante: (a) Ativação; (b) Desativação.  

Escala: 20 ms/div; vg 25 V/div, vdc 50 V/div, vbat 25 V/div, ig 20 A/div, iLbatx 5 A/div. 

 Resultados Experimentais da Interface com Rede Elétrica CC 

Nesta secção são apresentados os resultados experimentais do sistema a operar conectado a uma rede 

elétrica CC, tendo sido utilizado um valor médio de 70 V para a tensão da mesma. Uma vez que o sistema 

integrado proposto permite a operação com redes elétricas CC de tensão superior ou inferior à das 

baterias, e uma vez que nos resultados experimentais não foram utilizadas baterias mas sim cargas 

resistivas, manteve-se a tensão da rede elétrica CC constante (sendo utilizada uma fonte de tensão CC 

não-regulada) e variou-se a tensão na carga de modo a emular as duas situações. Na Figura 6.31 

encontra-se representado um resultado experimental do modo de operação G2V com uma rede elétrica 

CC de 70 V, estando na Figura 6.31(a) ilustrada a situação em que a tensão nas baterias é inferior à da 

rede elétrica e na Figura 6.31(b) o caso oposto. A carga resistiva utilizada é de aproximadamente 3,7 Ω, 

sendo no primeiro caso definida uma corrente de referência de 10 A para as baterias e no segundo caso 

de 30 A. Na figura podem ser vistas a tensão da rede elétrica CC (vg), as correntes em cada uma das 

bobinas do conversor que efetua a interface à rede elétrica (iLg1, iLg2, iLg3), a tensão no barramento CC 

partilhado por ambos os conversores (vdc), as correntes em cada uma das bobinas do conversor que 

efetua a interface às baterias (iLbat1, iLbat2, iLbat3) e a corrente (ibat) e tensão (vbat) resultantes. Neste 

resultado experimental, o conversor de interface às baterias é controlado por corrente, operando em 
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modo buck, pelo que o conversor de interface à rede elétrica é controlado por tensão (em modo boost), 

efetuando a mesma abordagem apresentada em simulação em relação a controlar a tensão vdc de forma 

dinâmica a fim de anular o ripple da corrente ibat. Como se pode visualizar em ambos os casos, o ripple 

nesta corrente é praticamente inexistente, uma vez que a tensão vdc é controlada para cerca de 123 V 

no primeiro caso (com vbat aproximadamente igual a 39 V) e para 148 V no segundo caso (com vbat 

aproximadamente igual a 110 V), correspondendo a valores de duty cycle de 33% e 66%, respetivamente, 

para o conversor de interface às baterias. Neste resultado, o valor de referência para a tensão vdc é 

atribuído manualmente de forma a anular o ripple da corrente ibat, podendo verificar-se que os valores 

de duty cycle não correspondem exatamente aos rácios expectáveis entre as tensões vbat e vdc. De referir 

que as tensões apresentadas neste resultado experimental (vg, vbat e vdc) são medidas recorrendo a 

canais do osciloscópio com largura de banda inferior à dos restantes, motivo pelo qual são visíveis 

degraus nas formas de onda destas tensões, como se pode verificar na tensão vg, por exemplo. É 

também visível a não-regulação das fontes de tensão CC, verificando-se que a tensão vg cai de cerca de 

68 V para 51 V perante um aumento da corrente ibat de 10 A para 30 A. 

  
(a) (b) 

Figura 6.31 – Resultado experimental da interface com uma rede elétrica CC no modo de operação G2V em regime 

permanente com corrente nas baterias de: (a) 10 A (resultando em vbat < vg); (b) 30 A (resultando em vbat > vg).  

Escala: 10 µs/div; vg 10 V/div, vdc 25 V/div; (a) vbat 6,25 V/div, iLgx 1,25 A/div, iLbatx 1 A/div, ibat 2 A/div;  

(b) vbat 15 V/div, iLgx 5 A/div, iLbatx 2 A/div, ibat 5 A/div. 

De modo a validar a operação do controlo adaptativo da tensão vdc, a Figura 6.32 ilustra a transição 

entre ambas as situações apresentadas na figura anterior, i.e., com a corrente ibat a variar de 10 A para 

30 A, sendo que na Figura 6.32(a) é utilizado um valor de referência fixo de 150 V para a tensão vdc e 

na Figura 6.32(b) é utilizada a abordagem adaptativa. Em relação ao controlo com referência fixa, pode 
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ver-se que este reage rapidamente à variação na corrente requerida às baterias, sendo que a tendência 

seria a tensão vdc diminuir perante o aumento da corrente ibat, verificando-se, contudo, que aumenta 

ligeiramente (menos de 5 V em 150 V) numa fase inicial. Tal verifica-se devido à utilização da parcela 

feedforward baseada na potência requerida às baterias no controlo da tensão vdc, pelo que esta tensão 

estabiliza depois de a corrente ibat também estabilizar no novo valor. Relativamente ao controlo com 

referência adaptativa, pode constatar-se que a forma de onda da tensão vdc acompanha a forma de onda 

da tensão vbat (e da corrente ibat, dado a carga ser resistiva), verificando-se a dependência da primeira 

tensão em relação à segunda. Também se pode constatar que o ripple na corrente ibat é inferior neste 

caso em relação ao anterior, como pretendido, apesar de não ser anulado completamente devido à 

discrepância anteriormente referida entre os rácios das tensões vbat e vdc e os valores expectáveis para 

anular o ripple da corrente. Convém também salientar o facto de a tensão vg, proveniente de uma fonte 

de tensão CC, ser obtida por intermédio de um retificador trifásico com filtro capacitivo sem qualquer 

regulação, motivo pelo qual apresenta o ripple de 300 Hz visível na figura. 

  
(a) (b) 

Figura 6.32 – Resultado experimental da interface com uma rede elétrica CC no modo de operação G2V em regime 

transitório com variação na corrente nas baterias de 10 A (resultando em vbat < vg) para 30 A (resultando em vbat > vg): 

(a) Sem controlo adaptativo da tensão vdc; (b) Com controlo adaptativo da tensão vdc.  

Escala: 5 ms/div; vg 10 V/div, vdc 25 V/div, vbat 20 V/div, iLgx 5 A/div, iLbatx 2 A/div, ibat 5 A/div. 

Na Figura 6.33 encontra-se representado um resultado experimental do modo de operação V2G, neste 

caso sendo utilizada uma fonte de tensão CC de 70 V nas baterias e uma carga resistiva de 3,7 Ω no 

lugar da rede elétrica CC, i.e., o oposto da situação anteriormente apresentada. Mais uma vez podem 

ser vistas duas situações possíveis, sendo que na Figura 6.33(a) é utilizada uma corrente na rede elétrica 

de 15 A (resultando em vg < vbat) e na Figura 6.33(b) uma corrente de 30 A (resultando em vg > vbat). 
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Ao contrário do caso anterior, o conversor de interface às baterias é controlado por tensão (em modo 

boost), controlando a tensão vdc de forma dinâmica, ao passo que o conversor de interface à rede elétrica 

é controlado por corrente (em modo buck), produzindo a corrente ig de acordo com a sua referência. 

Esta corrente não se encontra visível nos resultados, mas o seu valor médio pode ser comprovado através 

das correntes iLg1, iLg2, iLg3, sendo próximo de -5 A no primeiro caso e próximo de -10 A no segundo. 

Deve ser referido que, devido à troca no modo de operação de cada conversor, todas as correntes passam 

a ser negativas. Mais uma vez verifica-se que o ripple na corrente ibat é anulado através da estratégia 

adaptativa para o controlo da tensão vdc, uma vez que a única restrição para esta tensão é que seja 

superior quer a vbat quer a vg. No primeiro caso tem-se um valor médio de aproximadamente 100 V para 

vdc, sendo vbat cerca de 65 V, o que resulta num duty cycle próximo de 33% para o conversor de interface 

às baterias, e a tensão vg é de aproximadamente 52 V. Em relação à corrente ibat, esta toma um valor 

médio de cerca de -15 A. Os valores referidos resultam em potências de 975 W na entrada (baterias) e 

731 W na saída (rede elétrica), resultando num rendimento de apenas 75%, o que é expectável para 

potências reduzidas. No segundo caso, vbat baixa para cerca de 52 V devido à não-regulação das fontes 

de tensão CC, sendo a tensão vg resultante de 108 V. Deste modo, a tensão vdc toma o valor de 150 V, 

não podendo ser apenas 1,5 vezes superior à tensão vbat (i.e., 78 V) por ser inferior à tensão vg, sendo 

por isso utilizado o triplo do seu valor e fazendo com que o conversor de interface às baterias opere com 

um duty cycle próximo de 67%. Em relação à corrente ibat, o seu valor médio é de cerca de -61 A. As 

potências resultantes são de 3,172 kW para a entrada e 2,916 kW para a saída, resultando num 

rendimento de 92%. Constata-se que as diferenças entre a potência de entrada e de saída, i.e., as perdas, 

são bastante similares em ambos os casos, sendo de 244 W no primeiro e de 256 W no segundo, o que 

justifica o baixo rendimento obtido para o primeiro caso. 
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(a) (b) 

Figura 6.33 – Resultado experimental da interface com uma rede elétrica CC no modo de operação V2G em regime 

permanente com corrente na rede elétrica CC de: (a) 15 A (resultando em vg < vbat); (b) 30 A (resultando em vg > vbat).  

Escala: 10 µs/div; vbat 10 V/div, vdc 25 V/div; (a) vg 10 V/div, iLgx 1,25 A/div, iLbatx 1 A/div, ibat 2 A/div;  

(b) vg 20 V/div, iLgx 2,5 A/div, iLbatx 5 A/div, ibat 10 A/div. 

Na Figura 6.34 pode ver-se um resultado experimental do modo de operação V2G em regime transitório, 

sendo variada a corrente de referência da rede elétrica CC de 20 A para 30 A. Para além da resposta 

transitória quer das correntes do lado da rede elétrica (iLg1, iLg2, iLg3) quer das correntes do lado das 

baterias (iLbat1, iLbat2, iLbat3), este resultado mostra também a resposta transitória do controlo adaptativo 

da tensão vdc, neste caso sendo efetuado em função da tensão vg e não vbat devido ao ripple de 300 Hz 

presente na última (consequente das fontes de tensão CC não-reguladas), o que faria a tensão vdc possuir 

também este ripple. De salientar o facto de o ripple ser proeminente na tensão vbat mas não na corrente 

ibat, sendo rejeitado pelo controlo de corrente preditivo deadbeat utilizado no conversor de interface às 

baterias. 
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Figura 6.34 – Resultado experimental da interface com uma rede elétrica CC no modo de operação V2G em regime 

transitório com variação na corrente da rede elétrica CC de 20 A (resultando em vg < vbat) para 30 A  

(resultando em vg > vbat) com controlo adaptativo da tensão vdc.  

Escala: 5 ms/div; vg 20 V/div, vdc 25 V/div, vbat 10 V/div, iLgx 2,5 A/div, iLbatx 10 A/div, ibat 20 A/div. 

 Conclusão 

Neste capítulo são apresentados os resultados experimentais do sistema integrado proposto nesta tese. 

A abordagem seguida é semelhante àquela utilizada nas simulações computacionais, com a adição de 

uma validação inicial dos conversores CC-CC e CA-CC separadamente, mostrando a sua operação em 

malha aberta e em malha fechada. De seguida são apresentados os resultados experimentais do sistema 

nos seus quatro tipos de interface, principiando pelo sistema de tração. Neste é inicialmente apresentada 

a implementação da técnica FOC para controlo de máquinas elétricas, validando o controlo das correntes 

id e iq, sendo posteriormente implementada a técnica MTPA por permitir uma otimização da amplitude 

das correntes aplicadas aos enrolamentos do estator da máquina elétrica SRPM. São apresentados 

resultados experimentais em situações de inversão do sentido de rotação e de travagem regenerativa 

utilizando um pedal de acelerador de um veículo como referência de binário, como se verifica em 

qualquer VE ou VCI, e posteriormente são apresentados resultados experimentais com controlo de 

velocidade, sendo testada a resposta da máquina elétrica perante variações tanto na velocidade de 

referência como na carga mecânica aplicada. De seguida são apresentados os resultados experimentais 

do sistema a operar nos modos de interface com redes elétricas, inicialmente com uma rede elétrica CA 

monofásica de 50 V, depois com uma rede elétrica CA trifásica de 50 V de tensão simples (cerca de 87 V 

de tensão composta) e, por fim, com uma rede elétrica CC de 70 V. Para os três casos são apresentados 

resultados experimentais nos modos de operação G2V e V2G, com a condicionante de, na rede elétrica 
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CC, serem utilizadas cargas resistivas no modo V2G ao invés de uma fonte de energia. Apesar disso, os 

resultados obtidos permitem validar o sistema integrado para tração e carregamento de baterias de VEs 

proposto nesta tese. 
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 Conclusões 

Esta tese de doutoramento visa propor um sistema integrado para tração e carregamento de baterias de 

VEs com interface universal com a rede elétrica, sendo que por “universal” se depreende a possibilidade 

de interface com redes elétricas CA monofásicas, CA trifásicas e CC utilizando um único sistema de 

eletrónica de potência. Para além disso, todos os modos de interface permitem operação bidirecional, 

dotando o sistema proposto de características adequadas ao paradigma de smart grids. 

A unificação dos sistemas de tração e de carregamento de baterias em VEs não é uma temática recente, 

sendo reportada na literatura científica pela primeira vez em 1985. Além de permitir reduzir o número 

de conversores de potência presentes num VE, a integração destes dois sistemas possibilita a operação 

de carregamento de baterias com níveis de potência que não são tipicamente encontrados em sistemas 

de carregamento de baterias on-board, uma vez que a potência envolvida nos sistemas de tração é 

bastante superior. Enquanto os sistemas de carregamento de baterias on-board possuem potências 

máximas de 19,2 kW (apesar de na prática os valores mais comuns se situarem entre 3 kW e 6 kW), os 

sistemas de tração de VEs lidam com potências na ordem da centena (ou várias centenas) de kW. 

Exemplificativamente, atentando aos VEs disponíveis atualmente no mercado, entre os modelos mais 

acessíveis encontram-se o Renault Zoe, com potências entre 66 kW e 100 kW, o Hyundai Ioniq, com 

uma potência de 100 kW e o Nissan Leaf, cuja primeira versão contava com uma potência de 80 kW 

mas sendo aumentada para 110 kW na segunda geração, constatando-se que mesmo os modelos de 

VEs mais massificados possuem sistemas de tração projetados para potências consideravelmente acima 

da potência dos sistemas de carregamento de baterias on-board. Olhando mais além, se se considerar 

VEs de performance mais elevada, como é o caso dos modelos do fabricante Tesla, Inc., a começar em 

potências superiores a 200 kW e estendendo-se até 760 kW para a versão Plaid do Model S, ou ainda 

os modelos do fabricante de hipercarros Rimac Automobili, cujas potências excedem a marca de 1 MW, 

verifica-se que os sistemas de tração podem ser projetados para potências uma ordem de grandeza 

acima das potências mais elevadas utilizadas nos sistemas de carregamento de baterias on-board. 
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Aliando os modos de operação permitidos pelos sistemas de carregamento de baterias bidirecionais aos 

sistemas integrados para tração e carregamento de baterias de VEs, torna-se possível a operação em 

contexto de smart grids tanto em instalações de baixa potência, como é o caso de instalações domésticas, 

como em instalações de potências mais elevadas, como é o caso de instalações industriais. Para além 

disso, a interface com redes elétricas CC insere o sistema proposto num contexto de microgrids, sendo 

que as microgrids CC têm vindo a ganhar destaque pelo facto de elementos como baterias, células de 

combustível e painéis solares fotovoltaicos operarem em CC, além do facto de a transferência de energia 

em CC eliminar problemas característicos da operação em CA, tais como correntes harmónicas e 

potência reativa. 

Antes de se proceder à escolha da topologia proposta para o sistema integrado, uma vez que o mesmo 

é enquadrado em VEs, foi necessário selecionar o tipo e as especificações da máquina elétrica a 

empregar no sistema. Neste sentido, foi efetuado um estudo acerca das máquinas elétricas aplicáveis a 

VEs, estudo este apresentado no Capítulo 2, tendo sido de seguida definidos os requisitos aplicados à 

máquina a selecionar. Estes foram definidos tendo em conta os VEs atualmente disponíveis no mercado, 

atendendo a características como a potência nominal, a densidade de potência e a velocidade de rotação, 

mas também tendo em conta o número de fases e a tensão nominal de modo a aproximar estes 

parâmetros o máximo possível das restrições já impostas para o sistema integrado, i.e., a interface com 

uma rede elétrica CA trifásica de 400 V. Atendendo não só a estes requisitos mas também a fatores 

como disponibilidade no mercado e custo, foi adquirida uma máquina elétrica do tipo SRPM que, para 

além de satisfazer as restrições impostas, representa uma tecnologia de máquina elétrica em expansão 

nos VEs atualmente existentes no mercado, como é o caso do VE Tesla Model 3 e dos fabricantes BMW 

e Jaguar Land Rover. Este tipo de máquina elétrica alia o mecanismo de produção de binário das PMSMs 

e das SynRMs, sendo que alguns fabricantes de VEs que utilizam PMSMs têm identificado uma 

oportunidade para a introdução de saliência magnética nos seus rotores e, assim, produzir binário através 

de duas componentes, o que também permite uma redução do material magnético empregue nas suas 

máquinas elétricas. A seleção de uma máquina elétrica trifásica do tipo SRPM oferece também uma 

maior flexibilidade ao sistema integrado proposto, podendo este ser utilizado com qualquer tipo de 

máquina elétrica trifásica com enrolamentos conectados em estrela. 

Como estudado na secção 3.4, denominada Sistemas Integrados para Tração e Carregamento de 

Baterias de Veículos Elétricos, os sistemas integrados propostos na literatura permitem interface com 

apenas um ou dois tipos de rede elétrica. Uma das propostas analisadas (referência [918], 
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esquematizada na Figura 3.78(a)) permite interface com redes elétricas CA monofásicas, CA trifásicas e 

CC, no entanto apenas permite efetuar o carregamento das baterias do VE, uma vez que se trata de uma 

topologia unidirecional, para além do facto de ser aplicada apenas a máquinas elétricas do tipo SRM. 

Assim sendo, após o estudo dos sistemas integrados presentes na literatura e a respetiva identificação 

das suas lacunas, procedeu-se à proposta de um novo sistema integrado que satisfizesse os tipos de 

interface inicialmente delineados, garantindo operação bidirecional em cada um deles. Esta metodologia 

é apresentada na secção 4.2, denominada “Sistema Integrado Proposto”, onde são apresentadas as 

possibilidades delineadas para o sistema integrado proposto até se atingir a solução final que, 

naturalmente, não surgiu imediatamente na primeira formulação. A forma final deste é constituída por 

dois conversores bidirecionais, nomeadamente um CA-CC de interface à máquina elétrica e às redes 

elétricas e um CC-CC de interface às baterias, sendo utilizados contactores para efetuar a reconfiguração 

do sistema consoante o modo de interface. De referir que a topologia do conversor CC-CC de interface 

às baterias, do tipo interleaved de três fases, teve como principal motivação o estabelecimento de uma 

estrutura simétrica com o conversor CA-CC, que deveria possuir no mínimo três braços de semicondutores 

de modo a operar em modo trifásico (quer com a máquina elétrica quer com a rede elétrica). Deste modo, 

o stress de corrente tanto nos semicondutores de potência como nas bobinas é similar entre ambos os 

conversores, facilitando e uniformizando o projeto do sistema integrado. 

Uma vez que a máquina elétrica selecionada não possui acesso a todos os terminais dos enrolamentos 

do estator, a utilização de bobinas externas para interface do sistema às redes elétricas é inevitável. No 

entanto, visto que se pretende tirar partido da potência nominal do sistema de tração para os modos de 

interface com as redes elétricas, é necessário ter em consideração os valores de corrente envolvidos nas 

bobinas, bem como a noção de que o tamanho físico destas é proporcional à quantidade de energia 

armazenada, que, por sua vez, varia proporcionalmente com o seu valor de indutância e quadraticamente 

com o seu valor de corrente. Assim, o uso de simples filtros passivos do tipo L ou LC incorreria em 

valores de indutância consideráveis que, conjugados com valores de corrente também consideráveis, 

resultaria em bobinas de tamanho físico e peso elevados, o que é inadequado para a utilização em VEs, 

já que a densidade de potência da própria máquina elétrica foi um fator preponderante na sua escolha. 

A utilização de filtros passivos mais simples com valores reduzidos de indutância poderia ser alcançada 

utilizando frequências de comutação bastante elevadas nos semicondutores de potência, mas não para 

os níveis de corrente pretendidos. Como tal, foram utilizados filtros passivos do tipo LCL, permitindo 

utilizar valores reduzidos de indutância e, simultaneamente, obter uma filtragem adequada das 

componentes de alta frequência das correntes produzidas. Assim sendo, foram dimensionadas, 
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projetadas e desenvolvidas em laboratório nove bobinas no âmbito desta tese, sendo as bobinas 

desenvolvidas para o conversor CC-CC iguais às bobinas desenvolvidas para o filtro passivo do tipo LCL 

do lado do conversor de modo a simplificar o design, não descurando o cumprimento dos requisitos 

determinados aquando do seu dimensionamento. 

Uma abordagem a salientar em termos de design do protótipo é o descarte da tecnologia eletrolítica para 

os condensadores utilizados nos conversores de potência. Como já indicado nesta tese, na secção 4.3.3, 

os condensadores eletrolíticos são o ponto de falha mais frequente nos conversores fonte de tensão, 

para além do facto de parâmetros indesejáveis como ESR e ESL serem superiores aos de outras 

tecnologias de condensadores como filme, por exemplo. Para além disso, as tensões máximas 

suportadas pelos condensadores eletrolíticos são inferiores a 600 V, valor inferior ao nominal definido 

para o barramento CC (800 V). Tal significa que, caso fossem utilizados condensadores eletrolíticos no 

barramento CC dos conversores, teriam de ser utilizados condensadores em série, fazendo aumentar os 

parâmetros indesejáveis (ESR e ESL) e diminuir a capacidade equivalente do conjunto. Para além disso, 

uma vez que a associação em série de condensadores iguais não garante uma divisão equitativa das 

tensões, teriam de ser usadas resistências de equalização, criando mais um ponto de perdas de potência 

no conversor, para além de aumentar o número de componentes e, consequentemente, o custo do 

protótipo. Assim, para além de se utilizar condensadores de filme, com características mais interessantes 

em termos de ESR, ESL e corrente de ripple, não houve necessidade de associar elementos em série 

por serem utilizados condensadores de 1100 V, sendo que todos os condensadores utilizados foram 

conectados em paralelo, diminuindo os parâmetros de ESR e ESL e aumentando capacidade e corrente 

de ripple. Para além disso, em vez de um único tipo de condensadores foram utilizados três de modo a 

melhorar a resposta em frequência do barramento CC, aumentando a performance dos conversores de 

potência. 

Em conjunto com o dimensionamento efetuado para os componentes passivos do sistema foi estipulada 

uma frequência de comutação de 50 kHz para os semicondutores de potência. Trata-se de um valor 

relativamente elevado para a utilização de módulos de IGBTs, a abordagem mais comum para os níveis 

de potência utilizados no sistema dimensionado. Por outro lado, as correntes envolvidas (acima de 200 A 

de valor máximo) representam valores bastante elevados para a utilização de semicondutores discretos. 

Como tal, a solução optada consistiu em utilizar semicondutores discretos em paralelo, inclusivamente 

tendo sido efetuada uma publicação comparando a utilização de um único semicondutor de maior 

capacidade de corrente com a utilização de vários semicondutores em paralelo com menor capacidade 
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de corrente, tendo sido feita tanto para IGBTs como para MOSFETs e verificando-se vantagens não só a 

nível de desempenho dinâmico como também a nível de custo acima de um determinado valor de 

corrente, sendo que as correntes com as quais o sistema proposto opera se situam acima deste patamar. 

Para a seleção dos semicondutores a utilizar no sistema proposto foi efetuado um estudo relativamente 

à sua oferta no mercado e às suas características dinâmicas, como tempos de comutação e capacidades 

parasitas em função das correntes admissíveis, tendo sido escolhidos os semicondutores que melhor 

satisfaziam estes requisitos e ainda o preço e o número de semicondutores em paralelo necessários de 

modo a não aumentar em demasia o volume dos conversores. 

Relativamente à conexão do sistema às redes elétricas foi também utilizada uma abordagem diferente 

da convencional. Tal como se verifica em grande parte dos sistemas integrados para tração e 

carregamento de baterias de VEs propostos na literatura, a topologia proposta recorre a contactores para 

reconfigurar o sistema consoante o modo de interface pretendido para a sua operação. No entanto, os 

contactores disponíveis no mercado para os níveis de corrente com os quais o sistema opera são 

dispendiosos, desacreditando a proposta de sistema integrado. Para além disso, os contactores são 

dispositivos eletromecânicos cujo acionamento provoca ruído que pode causar falhas de comunicação 

entre o microcontrolador e o utilizador durante a realização de testes experimentais. Face a estes 

inconvenientes, em vez de contactores optou-se pela utilização de relés de estado sólido, capazes de 

efetuar as mesmas funções mas tratando-se de dispositivos baseados em semicondutores. Todavia, 

devido ao seu elevado custo de aquisição, foram implementados relés de estado sólido de forma discreta, 

i.e., empregando dois IGBTs numa conexão costas com costas (com emissor comum de modo a facilitar 

o circuito de acionamento). Esta abordagem permite também eliminar mecanismos suplementares para 

pré-carga dos condensadores do barramento CC, tais como resistências (utilizadas em conjunto com 

contactores adicionais) ou NTCs, pelo que a pré-carga destes condensadores pode ser efetuada pela 

comutação dos relés de estado sólido, juntando-se duas funcionalidades num mesmo subsistema. 

Com base nas abordagens referidas foi desenvolvido um protótipo e obtidos os respetivos resultados 

experimentais do mesmo em ambiente laboratorial, comprovando o funcionamento do sistema com 

operação bidirecional nos quatro modos de interface propostos (sistema de tração, redes elétricas CA 

monofásicas, CA trifásicas e CC). Os níveis de tensão e corrente (e, por conseguinte, potência) envolvidos 

não foram os nominais projetados para o sistema quer devido a questões de segurança, tanto para o 

protótipo como para o utilizador, quer devido a limitações nos equipamentos para operar com potências 
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elevadas. Apesar disso, a ideia proposta pôde ser validada, satisfazendo-se o objetivo primordial de uma 

tese de doutoramento com carácter académico. 

Numa nota de cariz pessoal, deve ser referido que existiu a intenção de criar um documento didático que 

possa servir como base à formação ou aprofundamento de conhecimentos por parte de engenheiros e 

investigadores da área da eletrónica de potência, justificando em parte a extensão deste documento, em 

especial o Capítulo 3, onde cada topologia de conversor de potência CA-CC e CC-CC apresentada é 

discriminada nos seus estados de operação e complementada com simulações computacionais de modo 

a ilustrar o seu funcionamento. O mesmo aplica-se a técnicas de sincronização com redes elétricas CA, 

técnicas de controlo de corrente e técnicas de modulação, bem como ao dimensionamento de 

componentes, em especial aos condensadores do barramento CC para conversores fonte de tensão, 

filtros passivos do tipo LCL para interface com redes elétricas CA e também os dissipadores de calor, 

pretendendo-se desmistificar alguns destes conceitos e tornar possível a sua implementação por parte 

do leitor. Esta intenção, aliada ao gosto pela escrita por parte do autor, bem como devido ao facto de o 

trabalho desenvolvido se contextualizar numa época de pandemia a nível mundial, onde o teletrabalho 

começou por ser uma obrigatoriedade, resultou na considerável extensão deste documento. 

 Sugestões de Trabalho Futuro 

Não obstante a concretização com sucesso da proposta apresentada nesta tese, há aspetos merecedores 

de melhorias, os quais são seguidamente deixados como sugestões de trabalho futuro. 

Tratando-se de um sistema desenvolvido no âmbito dos VEs, o mesmo deveria ser testado com baterias. 

Para além de se emular as baterias de um VE, a utilização destes elementos permitiria a realização de 

testes experimentais à interface com redes elétricas CC no modo de operação V2G, onde foram utilizadas 

cargas resistivas ao invés de uma fonte de energia. Para além disso, a utilização de baterias em cada 

um dos terminais de entrada e saída do sistema integrado no modo de interface com redes elétricas CC 

permitiria a validação experimental do modo de operação V2V segundo a conexão proposta na publicação 

[46], utilizando uma configuração interleaved em vez da simples buck-boost, sendo que esta publicação 

apenas conta com resultados de simulação. Também a validação da operação em travagem regenerativa 

no modo de tração seria mais interessante utilizando baterias, nesse caso podendo ser utilizado o 

conversor CC-CC para elevar a tensão do barramento CC para o valor nominal em vez de entrar em 

operação apenas em situações de travagem, dissipando o excesso de energia em resistências. 
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Por motivos de logística, não foi possível testar os relés de estado sólido, tendo sido o sistema testado 

efetuando um bypass às PCBs de acoplamento às redes elétricas e à máquina elétrica. O teste 

experimental do sistema de pré-carga seria uma mais-valia não só para o sistema integrado proposto 

como também para futuras implementações de conversores de potência conectados à rede elétrica. 

Durante a realização de testes experimentais verificou-se que as proteções por hardware relativamente 

às correntes nos enrolamentos do estator da máquina elétrica eram acionadas com uma sensibilidade 

considerável, motivo pelo qual foi necessário limitar as variáveis de referência vq e iq a valores um pouco 

inferiores ao máximo admissível, principalmente em situações de arranque ou de inversão do sentido de 

rotação. Assim, os valores de corrente utilizados nas proteções por hardware (≈219 A) deveriam ser 

aumentados ou permitidos durante um determinado intervalo de tempo, contudo assegurando que tal 

alteração não comprometeria os semicondutores de potência ou a máquina elétrica. Para além disso, ou 

de forma alternativa, o limite atribuído à variável de referência vq deveria ser dinâmico em função da 

velocidade de rotação da máquina elétrica, impedindo que sejam produzidas tensões demasiado 

elevadas a velocidades de rotação demasiado baixas, resultando em correntes elevadas. 

O sistema de refrigeração a água permitiu manter a temperatura dos dissipadores em valores pouco 

superiores à temperatura ambiente (atingindo máximos pouco superiores a 30 ºC nos testes efetuados). 

No entanto, durante a realização de testes experimentais mais longos (superiores a uma hora), notou-se 

um aquecimento da água em circulação, pelo que poderia ser utilizado um radiador para arrefecer a 

mesma se se pretender emular condições reais de operação. 

Um aspeto interessante a implementar no modo de tração seria a travagem elétrica em situações de 

carga com velocidade de rotação nula, funcionando como uma espécie de assistente de arranque em 

inclinação numa aplicação real. Apesar de, teoricamente, tal ser efetuado recorrendo a um controlo de 

velocidade em que a velocidade de referência é nula, sendo que o controlo de velocidade foi corretamente 

validado nesta tese, esta situação não foi testada na prática devido a fenómenos de interferência 

eletromagnética consequentes da operação a velocidades extremamente baixas, onde inclusivamente 

era acionada a proteção por hardware, como referido. 

Por fim, tratando-se de um sistema integrado para tração e carregamento de baterias de VEs, o mesmo 

deveria ser implementado num VE, para posteriormente ser aferida a sua exequibilidade num caso real 

de implementação. 
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