
 88

 
 
 
 
 
 
 

 
Capitolul 3 

 
CONVERTOARE  DE  CURENT CONTINUU  FĂRĂ  SEPARARE   

GALVANICĂ 
 
3.1. Generalităţi 

 
Convertoarele de curent continuu ( c.c ), care asigură conversia c.c.→ 

c.c. au atât la intrare, cât şi la ieşire tensiuni şi curenţi continui, de valori 
diferite. În multe aplicaţii, tensiunea (sau tensiunile de ieşire) trebuie să poată fi 
menţinută(e) constantă(e) şi reglabilă(e) în anumite limite. Îmbunătăţirea 
performanţelor convertoarelor de c.c. urmăreşte două obiective: 

− creşterea randamentului de conversie; 
− reducerea dimensiunilor de gabarit. 
Pentru îndeplinirea primului obiectiv, aceste convertoare au fost 

concepute să lucreze în comutaţie. Realizarea lor implică  deci utilizarea unui 
comutator ca un component de bază, care trebuie să se apropie cât mai mult 
posibil de un comutator ideal ( cădere nulă de tensiune în conducţie, curent nul 
la blocare, timpi nuli de comutaţie). Pe de altă parte, necesitatea obţinerii la 
ieşire a unei tensiuni continue impune utilizarea unor componente de stocare a 
energiei, cu pierderi cât mai mici (condensatoare şi inductoare ), care au rolul 
de a netezi pulsaţiile inerente datorate modului de lucru în comutaţie. Întrucât 
aceste componente de stocare reale sunt însoţite totuşi de pierderi, numărul lor 
trebuie să fie minim posibil.  

Pentru realizarea celui de al doilea obiectiv, trebuie reduse 
dimensiunile dispozitivelor electronice de putere, care au rol de comutator, 
precum şi  dimensiunile componentelor cu rol de stocare. Tehnologiile actuale 
au permis realizarea unor dispozitive cu raportul gabarit / putere controlată 
foarte redus şi cu posibilitatea funcţionării la frecvenţe foarte mari. Utilizarea 
unor frecvenţe de lucru ridicate permite micşorarea substanţială a dimensiunilor 
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componentelor de stocare. Totuşi, creşterea frecvenţelor de lucru conduce la 
creşterea pierderilor în comutaţie şi, pentru micşorarea lor, s-a recurs la 
utilizarea aşa-numitei „comutaţii soft ”, care se face, fie la curent zero, fie la 
tensiune zero. Comutatoarele se realizează cu tranzistoare bipolare pentru 
frecvenţe de lucru de până la 10 – 15 kHz, cu tranzistoare bipolare cu poartă 
izolată ( IGBT ) pentru frecvenţe de până la 50 kHz, iar peste frecvenţe de 50 
kHz se folosesc tranzistoare MOS de putere. Frecvenţa maximă de lucru a atins 
în prezent valoarea de 10 MHz. Astfel de frecvenţe implică folosirea unor 
componente şi tehnici de circuit speciale, iar utilizarea lor este indicată doar în 
domenii de aplicaţii unde gabaritul şi greutatea sunt critice. 
 

3.2. Convertorul coborâtor de curent continuu ( buck sau step 
down )  

 
 Schema convertorului 
se dă în Fig. 3.1, în care s-a 
folosit drept comutator un 
tranzistor bipolar. Tranzistorul 
se comandă cu frecvenţa           
f = 1/T, menţinându-se saturat 
pe o durată dT şi blocat pe o 
durată( 1- d )T. S-a notat cu     
„ d ” factorul de umplere         
(duty cycle) al semnalului de 
comandă al tranzistorului,         
d < 1 . 

     Analiza acestui 
convertor, cât şi a celor care 
urmează se va face                      
în  următoarele ipoteze 
simplificatoare: 

− tranzistorul şi 
dioda au rezistenţă nulă în 
conducţie şi infinită la blocare; 

− componentele L 
şi C sunt ideale; 

− capacitatea C 
este suficent de mare, astfel 
încât tensiunea de ieşire V2 să 
poată fi considerată constantă.  

Fig. 3.1. Convertor coborâtor ( buck sau step down ) 

Fig. 3.2. Circuitul echivalent al convertorului pe 
intervalul I , [ ]dT0,t∈ . 
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Funcţionarea convertorului trebuie analizată în două intervale distincte 
de timp: 

a) intervalul I, în care tranzistorul Q conduce la saturaţie, iar dioda D 
este blocată, fiind polarizată invers. Considerând originea de timp în momentul 
comutaţiei directe a lui Q, acest prim interval va fi: [ ]dT0,t∈ . În ipotezele 
simplificatoare enunţate, circuitul echivalent pentru acest prim interval este cel 
din Fig. 3.2, putându-se scrie următoarele relaţii: 

[ ]dTt
dt
diLVVv L

L ,0,21 ∈=−=                                                 (3.1) 

[ ]dTtt
L

VVIii LmLQ ,0,21 ∈
−

+==                             (3.2)

  
b) intervalul II, în 

care tranzistorul Q este blocat, 
iar dioda D conduce, asigurând 
închiderea curentului  iL 
menţinut de la inductanţa L.  

Circuitul echivalent 
pentru acest interval, 

[ ]TdT,t∈ , este prezentat în 
Fig. 3.3, în care avem: 

[ ]TdTt
dt
diLVv L

L

,

2

∈

=−=
   

                                           (3.3)   

( )dTt
L

VI

ii

LM

LD

−−=

==

2
   

[ ]TdTt ,∈            (3.4) 
Ansamblul tranzistor, diodă 
poate fi privit ca un comutator 
cu două poziţii, care 
conectează bornele 1 şi 2 pe 
intervalul I de timp şi bornele 1 şi 3 pe intervalul II de timp. Pe baza relaţiilor 
 (3.1) – (3.4), au fost trasate formele de undă din Fig. 3.4. Forma de undă a 
tensiunii vL ne permite să deducem caracteristica de reglaj a convertorului. 
Deoarece valoarea medie a tensiunii pe inductanţa L este nulă (VLavr = 0 ), ariile 
haşurate din Fig. 3.4 sunt egale. 

Fig. 3.4. Formele de undă ale mărimilor ce 
intervin în funcţionarea convertorului 
coborâtor. 
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( ) ( )TdVdTVV −=− 1221   

1
1

2 <= d
V
V                                 (3.5) 

 
 Caracteristica de reglaj este 
prezentată în Fig. 3.5. Se constată că 
tensiunea de ieşire V2 nu poate fi decât mai 
mică în raport cu tensiunea de intrare V1 şi 
de aici provine denumirea convertorului. Din 
relaţia (3.2), se poate deduce riplul 
curentului prin inductor ∆iL, dacă se face 
particularizarea t = dT.  

 dT
L

VVII LMLM
21 −+= , ( )

Lf
VddIIi LmLML

11−=−=∆                 (3.6)  

 Maximul acestui riplu se obţine la 
2
1

=d  şi are valoarea: 

                 ( )
Lf
ViL 4

1
max =∆           (3.7) 

ultima relaţie putând servi la dimensionarea inductorului.  
Pentru deducerea solicitărilor în curent ale componentelor, se găseşte 

iniţial curentul mediu prin inductor, IL, pornind de la relaţia: 
                 cL iIi += 2                         (3.8) 
Trecând acum la valori medii şi ţinând cont că, printr-un condensator ideal în 
regim permanent, Icavr = 0, avem: 

              
R

dV
R

VIIII cavrL
12

22 ===+=          (3.9) 

Deci, curenţii maximi repetitivi prin inductor, tranzistor şi diodă au 
valoarea: 

              
( )

Lf
Vdd

R
dV

iIIII LLDRMQRMLM 2
1

2
1 11 −

+=∆+===      (3.10) 

 Maximul acestei expresii se obţine pentru un factor de umpleri: 

             
R
Lfd +=

2
1                     (3.11) 

care, introdus în relaţii (3.10), ne conduce la : 
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V
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Fig. 3.5. Caracteristica de
reglaj a convertorului
coborâtor.
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            ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+===

R
L

fL
fV

III DRMQRMLM
21

8
1

maxmaxmax                   (3.12)

    
Valoarea medie a curentului prin tranzistor va fi: 

 
R
VddIdti

T
dti

T
I L

dT dT

LQQavr
1

2

0 0

11
==== ∫ ∫                    (3.13) 

iar valoarea madie a curentului prin diodă: 

              ( ) ( )
R

VddIddti
T

dti
T

I L

T

dT

T

dT
LDDavr

11111 −
=−=== ∫ ∫      (3.14)

  
expresie care are un maxim la d = 1/2 de valoare: 

             
R

V
I Davr 4

1
max =                                                               (3.15) 

 Din circuitele echivalente din Fig. 3.2 şi Fig. 3.3 se constată că, atunci 
când conduce Q, tensiunea inversă pe diodă este V1, iar când conduce D, 
tensiunea colector – emitor a tranzistorului Q este tot V1. Aşadar, solicitările în 
tensiune ale acestor componente sunt: 
             1VVV DRRMQRM ==                      (3.16) 
 În relaţiile deduse până în prezent, s-a considerat tensiunea de ieşire, 
V2, constantă. 
În realitate, pentru o valoare finită a capacităţii C, forma de undă a tensiunii de 
ieşire va fi cea din Fig. 3.6. 
În aceeaşi figură,  este 
prezentată şi forma de undă 
a curentului prin 
condensator, obţinută din 
relaţia: 

LLLc iIiIi −=−= 2

          (3.17) 
deci riplul curentului prin 
condensator este Li∆ . 
Deoarece forma curentului 
prin condensator este 
constituită din segmente de 
dreaptă, forma de undă a 
tensiunii pe condensator, v2, 
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Fig. 3.6. Formele de undă ale curentului prin
condensator şi tensiunea de ieşire dacă C are
valoare finită.
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va fi constituită din segmente de parabolă. Pentru deducerea riplului 2v∆ , 
observăm că pe armăturile condensatorului se acumulează sarcină electrică pe 
intervalul [ ]21 t,tt∈ .  
 Cantitatea de electricitate este egală cu aria haşurată în Fig. 3.6 
deoarece: 

              
422

1
2

2

1

LL
t

t
c

iTiTddTdtiQ ∆
=

∆
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −

+==∆ ∫          (3.18) 

Introducând expresia riplului L∆i , dată de relaţia (3.6), în (3.18), obţinem: 

             ( )
2

1

8
1

Lf
VddQ −

=∆    ( )
2

1
2 8

1
LCf

Vdd
C
Qv −

=
∆

=∆   ( ) 22

2

2

2
1

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛−π
=

∆
f
fd

V
v c

                                                                                                         (3.19) 

în care 
LC

fc
π

=
2

1  

 Relaţia (3.19) poate fi folosită pentru dimensionarea capacităţii C. 
Dacă ffc << , riplul tensiunii de ieşire este redus. 
  Principalul avantaj al convertorului coborâtor îl constituie simplitatea 
schemei. El prezintă însă următoarele dezavantaje: 

− tensiunea de ieşire nu poate fi decât mai mică faţă de tensiunea V1 
a sursei de intrare; 

− curentul debitat de sursa V1, iQ   are o formă de undă puternic 
pulsatorie (Fig. 3.4), cu fronturi abrupte, care produc interferenţa 
electromagnetică de conducţie ( EMI ), ce cauzează serioase neajunsuri 
 Curentul de ieşire are o formă de undă mai netedă, datorită prezenţei 
inductanţei L.        
  
              3.3. Convertorul ridicător de curent continuu (boost sau step up) 
 
              Schema convertorului este dată în Fig. 3.7 în care, ca şi în cazul 
precedent, s-a folosit drept comutator un tranzistor bipolar. Tranzistorul se 
comandă tot ca la convertorul anterior, menţinându-se saturat un timp dT şi 
blocat un timp (1- d )T. 
Funcţionarea convertorului va fi analizată pe cele două intervale de timp, 
considerându-se aceleaşi ipoteze simplificatoare. 
              a) intervalul I, în care tranzistorul Q conduce la saturaţie, iar dioda D 
este blocată, fiind polarizată invers, [ ]dT0,t∈ . Acestui interval îi corespunde 
circuitul echivalent din Fig. 3.8. Din acest circuit rezultă: 
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dt
diLVv L

L == 1     [ ]dTt ,0∈                                                          (3.20)               

              t
L
VIii LmLQ

1+==    [ ]dTt ,0∈                                                      (3.21)  

              b) intervalul II, în care tranzistorul Q este blocat, iar curentul menţinut 
de inductanţa L se va închide prin dioda D şi circuitul de sarcină. Se constată că 
şi la acest convertor ansamblu tranzistor diodă poate fi privit ca un comutator 
cu două poziţii, pe primul interval de timp fiind conectate bornele 1 cu 2, iar pe 
ce de al doilea bornele 1 cu 3. 
  Intervalului II îi corespunde circuitul echivalent din Fig. 3.9, 
caracterizat de ecuaţiile:  

              ,)( 12 dt
diVVv L

L =−−=   [ ]TdTt ,∈                                                 (3.22) 

 

            ( )dTt
L

VVI

ii

LM

LD

−
−

−

==

21  

          [ ]TdTt ,∈             (3.23) 
 Pe baza relaţiilor  
(3.20)- (3.23) au fost trasate 
formele de undă din Fig. 3.10. 
 Caracteristica de 
reglaj a convertorului se 
obţine din observaţia că 
valoarea medie a tensiunii vL 
este nulă, deci ariile haşurate 
din Fig. 3.10 sunt egale: 

              ( )( )TdVV
dTV

−−=
=

112

1  

              
dV

V
−

=
1

1

1

2        (3.24) 

 Caracteristica de 
reglaj este reprezentată în Fig. 
3.11. Se constată că tensiunea 
de ieşire V2 nu poate fi decât 
mai mare faţă de tensiunea de 
intrare V1 şi de aici provine 

Fig. 3.7. Convertor ridicător ( boost sau step-up ). 
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denumirea convertorului. Riplul curentului prin inductor, Li∆ , se poate obţine 
din relaţia (3.21) prin particularizarea dTt = : 

              
Lf
dVIIidT

L
VII LmLMLLmLM

11 , =−=∆+=                                  (3.25) 

 Curentul mediu prin 
inductor, IL, se obţine din 
egalitatea energiilor electrice 
furnizate de sursa V1, W1 şi 
disipate în circuitul de 
sarcină,W2, într-o perioadă T, 
deoarece toate componentele 
au fost considerate ca fiind fără 
pierderi:        
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                                        (3.26) 
    

             

( )
T

Rd
V

T
R

VW

2

2
1

2
2

1−
=

==
     

                            (3.27)   

             
Rd

VI

WW

L 2
1

21

)1( −
=⇒

⇒=
 

                                        (3.28)                   
Curenţii maximi repetitivi prin 
inductor, tranzistor şi diodă vor 
avea valoarea: 
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Fig. 3.10. Formele de undă ce intervin în 
funcţionarea convertorului ridicător. 

Fig. 3.11. Caracteristica de reglaj a 
convertorului ridicător. 
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Lf

dV
Rd

ViIIII L
LDRMQRMLM 2)1(2

1
2

1 +
−

=
∆

+===       (3.29) 

 Folosind asemănarea formelor de undă ale curenţilor acestui convertor 
cu cele ale convertorului anterior, se pot scrie următoarele valori medii ale 
curenţilor prin tranzistor şi diodă: 

              
Rd

dVdII LQavr 2
1

)1( −
==           (3.30) 

             2
1

)1(
)1( I

Rd
VIdI LDavr =
−

=−=                                                      (3.31)

 Se observă din circuitele echivalente că, atunci când conduce 
tranzistorul, tensiunea inversă pe diodă este V2 şi că, atunci când conduce 
dioda, tensiunea colector-emitor 
a tranzistorului este tot V2. 
Deci: 

              
d

VV

VV DRRMQRM

−
==

==

1
1

2

 

                                          (3.32)     
Din relaţiile precedente, se 
constată că solicitările în 
tensiune şi în curent cresc foarte 
mult pe măsură ce d se apropie de 1. Ele se calculează pentru cea mai mare 
valoare a lui d  care intervine în funcţionare.  
 Renunţând la ipotezele unei capacităţi C de valoare foarte mare, 
tensiunea de ieşire nu va mai fi constantă ci va avea forma de undă din Fig. 
3.12. Pentru intervalul [ ]dT0,t∈ , dioda D fiind blocată, condensatorul C se va 
descărca prin rezistenţa R, iar tensiunea de ieşire va scădea exponenţial:               

 RC
t

M eVv
−

= 22                                                                                (3.33) 
Particularizând ultima relaţie pentru t = dT, obţinem:  

             ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −≈=

−

RC
dTVeVV M

RC
dT

Mm 1222                                                        (3.34)                       

              
RC
dTVVVv MmM 2222 =−=∆                                                           (3.35) 

Deoarece riplul tensiunii de ieşire este redus, se poate aproxima valoarea 
maximă a tensiunii de ieşire prin valoarea sa medie, riplul tensiunii de ieşire 
calculându-se cu relaţia:  

2MV

2mV

2v

dT T

2∆v

t0 dT

Fig. 3.12. Forma de undă a tensiunii de
ieşire pentru o valoare finită a capacităţii C.  
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              ,
1

1
22 RCf

V
d

d
RC
dTVv

−
=≈∆   

RCf
d

V
v

=
∆

2

2                                     (3.36) 

Aceste relaţii se folosesc pentru dimensionarea capacităţii C. Pentru acelaşi 

riplu normat,
2

2

V
∆v , al tensiunii de ieşire şi aceeaşi rezistenţă de sarcină, R, 

valoarea capacităţii C trebuie să fie mult mai mare la convertorul ridicător decât 
la convertorul coborâtor.  
Din caracteristica de 
reglaj a convertorului, 
rezultă că tensiunea de 
ieşire poate fi făcută 
oricît de mare. În 
realitate, tensiunea de 
ieşire nu poate fi mărită 
peste o anumită limită, 
datorită pierderilor care 
au loc în componentele 
reale. Vom demonstra 
acest lucru considerând 
doar inductorul real. 
Circuitul convertorului 
devine cel din Fig. 3.13, 
în care s-a notat cu Rl 
rezistenţa inductorului. Pe 
rezistenţa inductorului, se 
disipă inutil o putere 
medie: 
              2

LlRlavr IRP =                        
                   (3.37)    ( 3.37 ) 
deci randamentul convertorului va fi : 

             2
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⎛
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=
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=η

V
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R
IR

V
R

LlLl

                                                 (3.38) 

Notând cu 
R
Rl=α  şi folosind relaţiile: 
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Fig. 3.13. Schema convertorului ridicător considerând
inductorul real. 
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Fig. 3.14. Caracteristica de reglaj a convertorului
ridicător considerând inductorul real. 
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              ,2
2 R

VII Davr ==
dI

I

Davr

L

−
=

1
1                                                       (3.39) 

obţinem: 

             

( )21
1

1

α−
α

+
=η                                                                                (3.40) 

 Dar randamentul poate fi calculat şi cu raportul puterilor medii de la 
intrare şi ieşire: 

             )1(
1

2

1

22 d
V
V

IV
IV

L

−==η                     (3.41) 

 Din ultima relaţie, se poate deduce caracteristica de reglaj a 
convertorului real: 

             
( )21

2

1
1

1
1

1
1 d

d

d
ddV

V
−+α

−
=

−
α

+−
=

−
η

=                    (3.42) 

Pe baza acestei relaţii s-a trasat în Fig. 3.14 caracteristica de reglaj a 
convertorului.              
             Spre deosebire de 
cazul ideal, raportul de 
conversie al tensiunilor nu 
poate depăşi : 

              
α

=⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛

2
1

max1

2

V
V  

                                 (3.43)  
care se obţine pentru un 
factor de umplere 

α1−=d .        

            Pentru α1−>d , 
tensiunea de ieşire începe 
să scadă, iar pentru 1=d  ea devine nulă. 
 În Fig. 3.15 s-a prezentat variaţia randamentului convertorului cu 
factorul de umplere d, atunci când inductorul este considerat real.  
 În finalul acestei analize, menţionăm simplitatea deosebită a 
convertorului ridicător. El prezintă însă două dezavantaje: 

− nu poate furniza tensiuni de ieşire decât mai mici  ca cea de 
intrare; 
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1

α1
1
+

0 5,0 d

Fig. 3.15. Variaţia randamentului convertorului
ridicător la care s-a considerat inductorul real. 
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− curentul de ieşire, care se închide prin diodă, are un pronunţat 
caracter pulsator, conducând la perturbaţii prin interferenţă electromagnetică. 
Curentul debitat de sursa V1 este mai neted, datorită prezenţei la intrare a 
inductorului L. 
 

 3.4. Convertorul mixt de curent continuu (buck-boost sau step up-        
down )  

 
              Există aplicaţii ale convertoarelor în care tensiunea de ieşire trebuie să 
poată fi modificată în limite situate sub şi peste tensiunea de intrare. În acest 
scop, a fost conceput convertorul mixt, care poate asigura tensiuni de ieşire atât 
mai mici, cât şi mai mari, faţă 
de tensiunea de intrare. Schema 
convertorului este dată în fig. 
3.16. Tranzistorul Q se 
comandă după aceeaşi logică 
ca la convertoarele anterioare, 
menţinându-se saturat pe 
intervalul [ ]dT0,t∈ şi blocat 
pe [ ]TdT,t∈ , funcţionarea 
trebuind analizată separat pe 
fiecare interval. 
              a) intervalul I , 

[ ]dT0,t∈ . Menţinând aceleaşi 
ipoteze simplificatoare şi 
observând că dioda D este 
blocată deoarece este polarizată 
invers, circuitul echivalent va fi 
cel din Fig. 3.17. Pe baza sa se 
pot scrie relaţiile: 

             
dt
diLVv L

L == 1              

              [ ]dTt ,0∈           (3.44) 
                                                               

             t
L
VIii LmLQ

1+==      

               [ ]dTt ,0∈                       
                                      (3.45)                           

1V

Dv

DiQ D
C

Qi

Li

Qv

Lv

Ci
2I

R+
−+

−
2VL

Fig. 3.16. Schema convertorului mixt.

1V

Dv

C

Qi

Li
Lv

Ci 2I

R+
−+

−
2VL

2 1 3

Fig. 3.17. Circuitul echivalent al 
convertorului pe intervalul I, [ ]dT0,t∈ . 
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Qv

C

Di

Li
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Ci 2I
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−+

−
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2 1 3

Fig. 3.18. Circuitul echivalent al 
convertorului pe intervalul II, [ ]TdT,t∈ . 
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              b) intervalul II, [ ]TdT,t∈ . Tranzistorul Q este blocat, iar curentul 
menţinut de inductanţa L se va 
închide prin circuitul de sarcină 
şi  dioda D, formându-se circuitul 
echivalent din Fig. 3.18. Deci: 

             
dt
diLVv L

L =−= 2   

             [ ]TdTt ,∈              (3.46) 
  

              ( )dTt
L

VI

ii

LM

LD

−−=

==

2
 

              [ ]TdTt ,∈             (3.47) 
 Pe baza relaţiilor            
(3.44)-(3.47), au fost reprezentate 
formele de undă ale mărimilor 
care intervin în funcţionarea 
convertorului mixt din Fig. 3.19. 
Deoarece tensiunea medie pe 
bobină este nulă, ariile haşurate 
în Fig. 3.19 sunt egale, deci: 
             ( )TdVdTV −= 121          

             
d

d
V
V

−
=

11

2             (3.48)                        

ultima relaţie reprezentând 
caracteristica de reglaj a 
convertorului care este 
reprezentată în Fig. 3.20.  
 Se observă că dacă 

0.5<d , 12 VV < ,    iar    dacă    
,0.5>d 12 VV > aceasta justifi-

când denumirea convertorului.  
 Riplul curentului prin 
inductor se obţine din relaţia  
(3.45) prin particularizarea 

dTt = , LML Ii = : 

Q

T

Lv

2-V

1V

LMI
LI
LmI

Li

LMI

LmI
QiDi

t

t

t

tdT

Fig. 3.19. Formele de undă ce intervin în
funcţionarea convertorului mixt.
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Fig. 3.20. Caracteristica de reglaj a
convertorului mixt. 
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               dT
L
VII LmLM

1+=
Lf
dVIIi LmLML

1=−=∆                                  (3.49)                    

Pentru deducerea valorii medii a curentului prin inductorul, IL, vom 
folosi egalitatea energiilor debitate de sursa V1, W1 şi disipate în circuitul de 
sarcină, W2. 

               ∫ ==
dT

LL dTIVdtiVW
0

111       T
R

V
d

dT
R

VW
2

1
22

2
2 1

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

−
==               (3.50) 

 T
R

V
d

ddTIV L

2
1

2

1 1
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

−
=   

( ) R
V

d
dIL

1
21−

=                                    (3.51)                  

 Curenţii maximi repetitivi prin inductor, tranzistor şi diodă vor fi: 
      

               
Lf

dV
Rd

dViIIII L
LDRMQRMLM 2)1(2

1
2

1 +
−

=
∆

+===                     (3.52) 

Valoarea medie a curentului prin tranzistor va fi : 

              
R
V

d
ddII LQavr

1
2

1
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

−
==                     (3.53) 

iar a curentului prin diodă va fi: 

              
R
V

d
dIdI LDavr

1

1
)1(

−
=−=                     (3.54) 

 Aşa cum rezultă din Fig. 3.17 şi Fig. 3.18, solicitările în tensiune ale 
tranzistorului şi diodei sunt aceleaşi:  

              
d

V
d

dVVVVVV DRRMQRM −
=

−
+=+==

11
11

112                                  (3.55) 

 Atât solicitările în curent, cât şi cele în tensiune ale componentelor 
cresc foarte mult dacă factorul d se apropie de 1.  

1V

Dv

Li
Lv+

−
L

2 1 3

C

Ci 2I

R+
−

2V

+−

Fig.3.22 Circuitul echivalent al convertorului
pe intervalul II, [ ],TdT,t∈ considerând
tensiunea pe diodă la conducţie directă. 
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DvQi

Li
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C

Ci 2I
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2V

 Fig.3.21.Circuitul echivalent  al    conver-
torului pe intervalui I,     [ ],dT0,t∈  
 considerând tensiunea pe tranzistor la
saturaţie. 
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 Circuitele echivalente corespunzătoare intervalului II, când dioda este 
blocată sunt identice atât la convertorul mixt, cât şi la cel ridicător. Din acest 
motiv, dacă la convertorul mixt se 
consideră capacitatea C finită, 
riplul tensiunii de ieşire se va 
calcula cu aceaşi relaţie (3.36).  
 Dacă la convertorul 
ridicător am analizat influenţa 
rezistenţei inductorului, la 
convertorul mixt vom face o 
analiză ţinând cont de căderea de 
tensiune pe tranzistor la saturaţie, 
Vs şi de căderea de tensiune pe 
diodă la conducţie directă, VD. Circuitele echivalente se vor modifica devenind 
cele din Fig. 3.21, pentru cazul când conduce tranzistorul la saturaţie şi cel din 
Fig. 3.22 atunci când conduce dioda.  
 Folosind Fig. 3.21, putem defini randamentul de intrare al 
convertorului astfel:   

              ( )
1

1

1

1
1 V

VV
IV

IVV S

L

LS −
=

−
=η                       (3.56) 

 Folosind Fig. 3.22, putem defini randamentul de ieşire al 
convertorului:  

              ( ) DLD

L

VV
V

IVV
IV

+
=

−
=η

2

2

2

2
2                      (3.57) 

Se observă din ultima relaţie că ,dacă tensiunea de ieşire V2 are valoare redusă, 
comparabilă cu VD, randamentul 2η  devine foarte mic. De exemplu, pentru    
V2 = 5V şi VD = 1V, rezultă 0,83η2 = . Randamentul total al convertorului 
rezultă: 

             
1

2

2

1
21 V

V
VV
VV

D

S

+
−

=ηη=η                                    (3.58) 

 În intervalul I, conform Fig. 3.21, rezultă S1L VVv −= , iar în 
intervalul II, conform  Fig. 3.22, ( )D2L VVv +−= , astfel că forma de undă a 
tensiunii vL devine cea din Fig. 3.23. Din egalitatea ariilor haşurate, se obşine 
relaţia: 
              ( ) ( )( )TdVVdTVV DS −+=− 121                     (3.59) 
de unde rezultă: 

S1 VV −

( )D2 VV +−

Lv

dT T0 t

Fig. 3.23. Forma de undă a tensiunii vL dacă 
se consideră tensiunea VS şi VD. 
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111

2

11 V
V

V
V

d
d

d
d

V
V DS −

−
−

−
=                                   (3.60) 

Ultima relaţie defineşte caracteristica de reglaj a convertorului în noile ipoteze. 
Introducând (3.60) în (3.58): 

               
11

11
V
V

d
d

V
V DS −

−−=η                      (3.61) 

 
              3.5. Modul de funcţionare discontinuă a convertorului mixt. Con -          
             vertorul mixt de două cadrane 
 
              La toate convertoarele de curent continuu prezentate, s-a presupus că 
riplul curentului prin inductor este mai mic decât valoarea medie a acestui 
curent şi, ca urmare, acestea lucrau în modul de funcţionare continuă sau 
regimul de curent neîntrerupt prin inductor. Dacă factorul de umplere d scade 
sub o anumită valoare intervalul de timp în care tranzistorul este blocat devine 
atât de mare încât curentul prin 
inductor se va anula înainte ca 
tranzistorul să fie comandat din 
nou să conducă. Se spune că s-a 
ajuns la modul de funcţionare 
discontinuă a convertorului sau 
la regimul de curent întrerupt 
prin inductor. Oricare din 
convertoarele anterioare poate 
funcţiona în regimul de curent 
întrerupt prin inductor. Vom 
analiza acest mod de 
funcţionare doar pentru 
convertorul mixt. 

        Formele de undă 
corespunzătoare convertorului 
mixt care lucrează în regim de 
curent întrerupt prin inductor se 
dau în Fig. 3.24. Analiza 
convertorului trebuie făcută 
acum pe trei intervale de timp: 
               a)   intervalul I,  
 [ ]dT0,t∈ . Circuitul echivalent 
este tot cel din Fig. 3.18, pe 

Q

T

t

dT

LMI
Qi

Di

t

t( )Tdd 1+0

T

LMI
Li

dT Td1

Lv

2-V

1V

t

Fig. 3.24. Formele de undă corespunzătoare
convertorului mixt în regim de curent întrerupt
prin inductor. 



 104

baza căruia se pot scrie relaţiile: 

             ,1 dt
diLVv L

L == ,1 t
L

ViL = ,1 dT
L

VILM = [ ]dTt ,0∈                (3.62) 

              b) intervalul II, ( )[ ]TdddT,t 1+∈ . Circuitul echivalent este tot cel din 
Fig. 3.19, deci: 

             ,2 dt
diLVv L

L =−=  ( ),2 dTt
L

VIi LML −−=
2

1 V
LITd LM=  

                                                                            ( )[ ]TdddTt 1, +∈     (3.63) 
             c) intervalul III, ( )[ ]TT,ddt 1+∈ , în care nu circulă curent prin 
inductor, deci circuitul echivalent este cel din Fig. 3.25. Ecuaţiile care se pot 
scrie sunt: 
              0=Lv      
              0=Li , ( )[ ]TTddt ,1+∈                                                                 
                                           (3.64) 
 Pe baza ecuaţiilor  
(3.62)-(3.64),  s-au trasat 
formele de undă din Fig. 3.24, 
corespunzătoare convertorului 
mixt în acest regim de lucru. 
Tensiunea medie la bornele 
inductorului fiind nulă, ariile haşurate sunt egale, deci: 

              TdVdTV 121 =  ,  
11

2

d
d

V
V

=                                                               (3.65) 

 Energia debitată de sursa V1 într-o perioadă T este acumulată în 
inductanţa L: 

             
L
TdVdT

L
VLLIW LM 22

1
2
1 222

1
2

12
1 =⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛==                                  (3.66) 

Egalând această energie cu cea disipată în circuitul de sarcină: 
  

             ,
2

2
2

222
1 T

R
V

L
TdV

=    
L
TRd

V
V

2

22

1

2 =⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
                    (3.67) 

Ţinând cont de (3.65), se poate scrie: 

              ,
2

22

1 L
TRd

d
d

=⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
   

R
Lfd 2

1 =        (3.68) 

1V CLv

2I

R+
−+

−
2VL

2 1 3

Fig. 3.25. Circuitul echivalent al convertorului
mixt pentru intervalul III de timp, când
curentul prin inductor este nul.  
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Introducând această  ultimă relaţie în (3.65), se obţine următoarea caracteristică 
de reglaj a convertorului mixt care lucrează în regim de curent întrerupt prin 
inductor: 

             
Lf
Rd

V
V

21

2 =                       (3.69) 

 Convertorul începe să lucreze în acest regim atunci când factorul de 
umplere d îndeplineşte inecuaţia: 

              ( ) ,1 1TdTd >−   
R
Lfd 21−<                                   (3.70) 

 Din (3.69), se observă că tensiunea de ieşire depinde atât de factorul de 

umplere d, cât şi de rezistenţa de sarcină R, ceea ce constituie un neajuns 
important al acestui regim de lucru. Neajunsul menţionat poate fi depăşit dacă 
se permite curentului prin inductor să circule în ambele sensuri. Pentru a 
satisface această cerinţă, schema convertorului se va complica, devenind  cea 
din Fig. 3.26. 
  Realizarea comutatorului necesită un număr dublu de componente. 
Cele două tranzistoare Q1 şi Q2 se comandă să conducă în contratimp, aşa cum 
se arată în Fig. 3.27. Astfel, pe intervalul [ ]dT,tt 1∈ , conduce tranzistorul Q1 , 
iar curentul prin inductorul L este pozitiv, deci are sensul reprezentat în Fig. 
3.26. În momentul dT se comandă blocarea lui Q1 şi conducţia lui Q2. Totuşi Q2 
nu intră în conducţie, curentul iL închizându-se prin sarcină şi D2. Dioda D1 este 
polarizată invers de tensiunea: 
              ,211 VVvD +=   [ ]2, tdTt∈                                                              (3.71) 
 În momentul t2, curentul iL se anulează, apoi devine negativ, iar pe 
intervalul [ ]T,tt 2∈ , curentul va circula pe traseul L, Q2 , C. În momentul T, se 
comandă blocarea lui Q2 şi conducţia lui Q1. Totuşi, Q1 nu intră în conducţie, 

1V C

Ci
2I

R+
−+

−
2V

Li
LvL

1Q 2Q

1D 2D

D1v D2v

−

+
aV

−

+

ar
eM

Fig. 3.26. Convertorul mixt care permite ambele sensuri ale curentului prin inductor.  
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curentul iL închizându-se prin D1 şi sursa V1
. Dioda D2 este polarizată invers de 

tensiunea: 
              ,212 VVvD +=   [ ]1, tTt ′∈                                                                 (3.72) 
Abia în momentul 1t′ , când curentul iL devine din nou pozitiv, va intra în 
conducţie Q1, apoi 
funcţionarea se repetă.  
 Referindu-ne la 
forma de undă a 
curentului iL din Fig. 
3.27.a, observăm că pe 
intervalul [ ]1t0,t∈ sursa 
V1 primeşte energie, iar 
pe intervalul [ ]dT,tt 1∈  
debitează energie  elec-
trică. Energia totală 
furnizată de sursa V1 
este:                

           
01

1

>=
=

dTIV
W

L
                                                                            

                               (3.73) 
deci transferul de energie 
se face de la sursa V1 
către circuitul de sarcină.  
 Dacă, în circuitul de sarcină, se găseşte o baterie de acumulatoare sau 
indusul unei maşini de c. c. , pentru o anumită valoare a factorului de umplere 
d, forma de undă a curentului prin inductor poate arată ca în Fig. 3.27.b. 
Deoarece curentul mediu prin inductor 0IL < , transferul de energie se face de 
la circuitul de sarcină către sursa V1.  
 Presupunând că, în circuitul de sarcină, este bateria de acumulatoare, 
convertorul permite, fie încărcarea, fie descărcarea acesteia, deci ar putea fi 
folosit ca un sistem de alimentare de rezervă de c. c.. Dacă, în circuitul de 
sarcină este indusul unei maşini de c. c., se poate face frânarea cu recuperare a 
unui motor de c. c.,  transformat în generator pe perioada de frânare. 
 Convertorul din Fig. 3.26 este un convertor de două cadrane ale 
planului V2(I2), în sensul că tensiunea V2 are o singură polaritate, dar curentul 
I2 poate avea ambele sensuri. 
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0IL <

1t dT 2t
T

1t0

a.
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0

Fig. 3.27. Formele de undă ale semnalelor de 
comandă ale tranzistoarelor şi curenţilor prin 
inductor pentru: a) 0IL > ; b) 0.IL <  
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               3.6. Convertorul  Čuk  de curent continuu   
 
               Denumirea convertorului provine de la numele inventatorului său. Aşa 
cum se va vedea în continuare, acest convertor păstrează caracteristica de reglaj 
a convertorului mixt, dar elimină neajunsurile convertoarelor anterioare, 
dispărând caracterul pulsatoriu al curenţilor de intrare şi de ieşire.  
 Schema convertorului este dată în Fig. 3.28. Faţă de schemele 
anterioare, apar în plus un 
condensator şi un inductor. 
Analiza convertorului va fi 
făcută în aceleaşi ipoteze 
simplificatoare, dar, în plus, se 
mai consideră că inductanţele 
L1 şi L2 sunt suficient de mari, 
astfel încât curenţii ce le 
străbat, I1 şi I2 , să poată fi 
consideraţi constanţi pe durata 
perioadei T. Tranzistorul Q se 
comandă ca şi la convertoarele 
anterioare, menţinându-se 
saturat pe intervalul [ ]dT0,t∈  
şi blocat pe intervalul 

[ ]TdT,t∈ . Aşadar vor trebui 
considerate din nou cele două 
intervale distincte de timp:  
  a. intervalul I, 

[ ]dT0,t∈ . Tranzistorul Q 
conduce la saturaţie, iar dioda 
D va fi blocată, fiind polarizată 
invers de tensiunea d la bornele 
condensatorului C. În ipotezele 
simplificatoare menţionate 
circuitul echivalent al 
convertorului, pentru acest 
interval de timp, va fi cel din 
Fig. 3.29, din care rezultă următoarele ecuaţii:  
              ,2IiC −=  [ ]dTt ,0∈                                                                       (3.74)   

               
C

tIVv CMC
2−=          [ ]dTt ,0∈                                                    (3.75)                  
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1L Di
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+ −
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Fig. 3.28. Schema convertorului Čuk. 
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Fig. 3.29. Circuitul echivalent al convertorului
Čuk pe intervalul I, [ ].dT0,t∈  
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Fig. 3.30. Circuitul echivalent  al
convertorului Čuk pe intervalul II,

[ ].TdT,t∈  
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              21 IIiQ += [ ]dTt ,0∈                                                                     (3.76) 
              ,11 VvL =   [ ]dTt ,0∈                                                                       (3.77) 
 Particularizând relaţia (3.75) pentru t = dT, putem deduce riplul 
tensiunii de la bornele condensatorului: 

              ,2 dT
C
IVV CMCm −=

fC
dIVVv CmCMc

2=−=∆                                (3.78)              

             b) intervalul II, [ ]TdT,t∈ , iar curenţii I1 şi I2 nu se pot închide decât 
prin dioda D, care va conduce. Circuitul echivalent corespunzător celui de al 
doilea interval de timp va fi cel din Fig. 3.30, pe baza căruia se pot scrie 
relaţiile: 
              ,1IiC =  [ ]TdTt ,∈         (3.79) 

              ( )dTt
C
IVv CmC −+= 1    [ ]TdTt ,∈        (3.80) 

              ,11 CL vvV += ( )11 Vvv CL −−=    [ ]TdTt ,∈          (3.81) 
 0=Qi , 21 IIiD += ,  [ ]TdTt ,∈                                  (3.82) 
 Pe baza relaţiilor (3.74) - (3.82) au fost reprezentate în Fig. 3.31 
formele de undă ale mărimilor care intervin în funcţionarea convertorului Čuk. 
Pentru a deduce caracteristica de reglaj a convertorului, folosim iniţial ecuaţia: 
 

              ( )
d

d
I
ITdIdTIICavr −

=⇒−=⇒=
1

10
2

1
12                                (3.83) 

scriind apoi egalitatea energiilor furnizate de sursa V1 şi disipată, în circuitul de 
sarcină într-o perioadă T: 

              TIVTIV 2211 = ,  
d

d
I
I

V
V

−
==

12

1

1

2                                                   (3.84) 

 S-a obţinut aceeaşi caracteristică de reglaj ca la convertorul mixt.  
 Cei doi curenţi care străbat inductoarele L1 şi L2 se calculează cu 
relaţia: 

          
R
V

d
d

R
VI 12

2 1−
== ,   

R
V

d
dI

d
dI 1

2

21 11
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

−
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−
=                          (3.85) 

 Curenţii maximi repetitivi prin tanzistor şi diodă sunt: 
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dIIII DRMQRM
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 Curentul mediu prin tranzistor este dat de relaţia: 
             ( )dTIITIQavr 21 +=  

            
R
V

d
dIQavr

1
2

1
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛
−

=  

                                      (3.87)     
iar curentul mediu prin diodă:  

             ( )( )TdII
TIDavr

−+=
=

121
   

             
R
V

d
dIDavr

1

1−
=  
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 Pentru deducerea 
solicitărilor în tensiune ale 
diodei şi tranzistorului, 
trebuie să determinăm iniţial 
tensiunea medie pe 
condensator VC. În acest 
scop, ne folosim de forma de 
undă a tensiunii vL1 şi de 
egalitatea VL1avr = 0, care 
conduce la: 
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Folosindu-ne şi de ecuaţiile  
 (3.78) şi (3.85), putem scrie în final: 
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     (3.90)                

 Dacă primele trei convertoare foloseau transferul inductiv de energie, 
convertorul Čuk foloseşte transferul capacitiv de energie. Acest convertor se 
apropie, prin performanţe şi prin ecuaţiile care-i guvernează funcţionarea, de un 
transformator ideal de curent continuu.   
    

Fig. 3.31. Formele de undă ale mărimilor care intervin
în funcţionarea convertorului Čuk.
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