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RESUMO

A conversado de energia é essencial para o uso de todos os aparelhos
eletrénicos utilizados atualmente. Ao longo dos ultimos anos, varias topologias de
fontes chaveadas foram desenvolvidas de modo a se ter equipamentos cada vez mais
compactos e eficientes. Indutores e transformadores, que sao componentes
essenciais utilizados em conversores, se encontram operando em frequéncias cada
vez mais elevadas. Entretanto, o comportamento desses em altas frequéncias
apresenta um grande desafio, uma vez que eles comprometem diretamente o
rendimento do conversor através da dissipagao de energia devido a perdas no
condutores e acoplamento magnéticos parasitas nas bobinas. Poder prever o
comportamento da impedancia de transformadores em termos de magnitude e fase
em funcao da frequéncia € essencial para se poder compreender, nao so as limitacoes
de rendimento do projeto, bem como atenuar as agbes de efeitos parasitas
intrinsecos. Por isso, o presente trabalho tem como principal objetivo apresentar um
modelo equivalente para e indutores e transformadores levando em conta efeitos
dispersivos presentes em suas bobinas. Para se alcangar tal objetivo, foram
levantadas as equagdes quantitativas dos efeitos parasitas presentes em
transformadores e indutores operando em altas frequéncias, apresentacdo das
metodologias de modelagem presentes na literatura e analises comparativas entre os
modelos apresentados e medidas realizadas em laboratério. A partir dos métodos
considerados vantajosos, uma nova metodologia foi proposta para se modelar os
enrolamentos de transformadores e indutores utilizando apenas componentes
passivos. Os resultados mostraram que a nova metodologia, apesar se apresentar
discrepancias em relacdo a medidas em faixas limitadas no dominio da frequéncia,
apresenta uma taxa de convergéncia global superior aos modelos encontrados na
literatura.

Palavras-chave: Modelagem em altas frequéncias, Efeitos dispersivos,
Medidas elétricas, elementos passivos, Conversores chaveados, Transformadores,
Indutores.



ABSTRACT

Energy conversion is essential for the use of all electronic devices in
nowadays. Over the last few years, several switched mode power supplies topologies
have been developed aiming completeness and efficiency. Thereby, inductors and
transformers, which are essential components used in power converters, are operating
at ever higher frequencies. However, the behavior of these at high frequencies
presents a great challenge, since they directly compromise the performance of the
converter through the dissipation of energy due to losses in the conductors and
parasitic magnetic coupling in the coils. Being able to predict the impedance behavior
of transformers in terms of magnitude and phase as a function of frequency is essential
to be able to understand not only performance limitations of the project, but also to
attenuate the actions of intrinsic parasitic effects. Therefore, the main objective of this
work is to present an equivalent model for in inductors and transformers effects present
in its windings . To achieve this objective, the quantitative analysis of the parasitic
effects presents in transformers and inductors operating at high frequencies was
presented, modeling methodologies present in the literature and a comparative
analyses of those and laboratory measurements were raised. From the methods
considered advantageous, a new methodology was proposed to model the windings
of transformers and inductors using only passive components. The results showed that
the new methodology, despite presenting discrepancies with measures in limited
frequency ranges, presents a higher overall convergence rate than the models found
in the literature.

Keywords: High frequency modeling, Dispersive effects, Electrical
measurements, passive elements, Switched mode power converters, Transformers.
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1 INTRODUGAO

O uso da eletricidade mudou radicalmente o modo segundo qual os seres
humanos interagem entre si e com o ambiente ao seu redor. Ao longo do tempo, seu
uso possibilitou a melhora em nossa qualidade de vida, através da distribuicao de
energia elétrica, da intercomunicagao entre pessoas, atraves do servigo de radio e da
internet, bem como da pesquisa e desenvolvimento em outras areas através do uso
de equipamentos elétricos.

Dentro das inUmeras areas correlatas a eletricidade, a eletrénica de poténcia
assume especial destaque. Seu estudo se da no inicio do século XX, com o inicio das
pesquisas sobre semicondutores, tem seu marco na década de 50, com o advento do
transistor, e vem sendo aprimorada continuamente até os dias atuais. Segundo Barbi
(2000), a eletronica de Poténcia pode ser definida como uma ciéncia aplicada que se
dedica ao estudo dos conversores estaticos de energia elétrica.

Atualmente, a conversao de energia elétrica tornou-se essencial, uma vez que
apesar de ser gerada e distribuida de maneira alternada (CA), a grande maioria dos
equipamentos eletrénicos necessita de corrente continua (CC) para funcionar. Com
isso, com o objetivo de tornar essa conversao mais eficiente, diversas técnicas foram
desenvolvidas e aperfeigcoadas ao longo dos anos.

Em um primeiro momento, pode-se dividir a conversao de energia em linear e
chaveada. Segundo Liz (2003), um conversor linear possui baixo rendimento, com
peso e volume elevados, enquanto conversores chaveados possuem alto rendimento,
com volume e peso reduzidos. Entretanto, vale ressaltar que conversores chaveados
apresentam caracteristicas nao lineares e interferéncias eletromagnéticas por
conducgao e radiagao.

Segundo Barbi (2000), um conversor chaveado estatico pode ser definido
como um sistema construido por elementos passivos (resistores, capacitores e
indutores) e também elementos ativos (chaves comutadoras), como: diodo, tiristor,
transistor, MOSFET, etc., associados segundo uma lei pré-estabelecida. Essa lei,
também chamada de topologia, indica ndo s6 como a conversao sera realizada, mas
também sua caracteristica fundamental. Dentre as principais topologias, pode-se
destacar: Conversor Buck (abaixador), Conversor Boost (elevador) e Conversor

Flyback (conversor isolado).
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Com o advento das pesquisas no campo de semicondutores nas ultimas
décadas, a frequéncia de chaveamento dos conversores aumentou de tal forma que,
circuitos eletrénicos tornaram-se cada vez menores, eficientes e baratos. No entanto,
com esse aumento de frequéncia, fendbmenos nocivos como o ruido de chaveamento,
correntes parasitas, etc., surgem e afetam diretamente o funcionamento do conversor.
Esses fendmenos sao intrinsecos, ndo podem ser completamente atenuados e em
sua maioria geram harmoénicas em frequéncias muito superiores a frequéncia de
chaveamento fundamental, acarretando um comportamento nao linear em termos de
magnitude e fase dos componentes utilizados.

Prever tais fenbmenos torna-se essencial para poder-se tomar as devidas
providéncias quanto a atenuacao desses efeitos. Em suma, caracterizar a impedancia
dos componentes ao longo da faixa de frequéncia, torna-se o primeiro passo para que
se possa encontrar um modelo que contemple, de maneira satisfatéria, tanto suas
caracteristicas fundamentais quanto parasitas.

Todo tipo de componente eletrénico pode ser modelado em funcédo da
frequéncia. Componentes passivos como resistores, capacitores e indutores, podem
ter sua impedancia modelada de acordo com fatores geométricos e construtivos. Ou
seja, leva-se em conta o material utilizado, as terminagbes do componente e como o
mesmo foi construido. A complexidade do modelo ird depender de como as
informacdes anteriores sio utilizadas.

Tomando-se como exemplo o componente mais comum dentro de sistemas
eletrénicos: o resistor. Idealmente sua impedancia ao longo da frequéncia deveria ser
igual ao valor da absoluto da resisténcia, enquanto a fase é nula. Entretanto o material
e 0 encapsulamento no qual o resistor € construido apresentam elementos parasitas
ao longo da frequéncia. A Figura 1 apresenta o modelo proposto por Paul (2006) para
o resistor levando-se em conta fatores construtivos. Onde L, representa a indutancia
interna dos terminais do resistor, C,, representa a capacitancia do material em que o
componente foi encapsulado, C; a capacitancia entre os terminais e R representa o
valor nominal do resistor.

Dentre os materiais utilizados para produzir resistores industrialmente
destacam-se: os de composicao de carbono (PTH) e filmes finos (SMD). O primeiro
constituido por um cilindro de carbono com dois condutores cilindricos nas pontas,
enquanto o segundo é construido por deposicao de um filme metalico sobre um

substrato isolante.
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FIGURA 1 — MODELO DO RESISTOR PROPOSTO POR PAUL
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FONTE: Adaptado de Paul, 2006.

A Figura 2 mostra a medida da componente real de trés resistores com valores
nominais iguais a 1 Q * 1% no dominio da frequéncia e encapsulados conforme
descrito na legenda. E possivel observar que o resistor PTH com terminais de 5 mm
apresenta uma taxa de crescimento maior em altas frequéncias, ao passo que, como
seus terminais sdo maiores, sua indutancia parasita também é maior, e interfere mais
no valor da impedancia. Paralelamente a esse fato, o resistor PTH com terminais de
1mm apresenta uma significante queda em relagdo ao primeiro, uma vez que
terminais menores, apresentam indutancia menor. Por fim, o resistor SMD, por possuir
terminais menores que 0.2 mm, apresenta a menor variacao de valor em relacéo aos

demais.

FIGURA 2 - COMPARACAO DO MODELO PROPOSTO POR PAUL PARA DIFERENTES
ESTRUTURAS DE RESISTOR

15 — Ty T Ty T

—¥—Resistor PTH - terminal 5mm
=% Resistor PTH - terminal 1mm
Resistor SMD 1206

FONTE: Autor, 2020.
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Outro componente passivo, essencial em fontes chaveadas, o transformador,
é teoricamente definido como duas bobinas dividindo o mesmo fluxo magnético
(Mclyman, 2004). Como o meio, por onde as linhas de fluxo passam, interfere
diretamente no valor da indutédncia dos enrolamentos, materiais com alta
permeabilidade magnética sdo inseridos entre as bobinas. Entretanto, a insercéo de
nucleos magnéticos geram fenbmenos que necessitam de um modelamento mais
complexo. Isso se justifica pela dificuldade em se modelar um sistema considerando
todos seus efeitos nocivos atuando em simultaneo, isto é: no fio, no nucleo e nas
bobinas. Todos esses fenbmenos juntos interferem diretamente no rendimento do
conversor. Elementos parasitas no fio, ao longo da frequéncia, interferem diretamente
na poténcia dissipada pelo mesmo. Na bobina, elementos dispersivos distorcem
tensodes e correntes instantaneas no dominio do tempo, comprometendo a vida util de
componentes adjacentes. Por fim, como o valor da permeabilidade magnética relativa
dos materiais usados em nucleos ndo é constante ao longo da frequéncia, o valor da
indutancia de magnetizagédo da bobina acaba sendo alterado.

Os modelos de transformadores presentes na literatura sdo desenvolvidos a
partir de metodologias baseadas em analises quantitativas, medigbes ou métodos
numeéricos. Contudo, o equacionamento desses efeitos parasitas € complexo, uma
vez que dependendo das condicdes de contorno adotadas, acaba-se criando
discrepancias entre o valor tedrico e medido. Como um exemplo, pode-se citar
analises onde somente uma dimensdo € levada em conta, geometrias que
consideraram as camadas dos condutores presentes uniformes e equidistantes entre
si, ou ainda, supor que a densidade de fluxo magnético fica totalmente contida no
nucleo. Essas premissas simplificam matematicamente as equagdes, mas acabam
afetando o resultado do modelo de maneira global.

Outra metodologia comumente encontrada ¢é a utilizacdo de equipamentos de
medi¢gdes, como o analisador de redes vetorial, para medir as caracteristicas
intrinsecas do componente. Sua utilizagao é relativamente simples e a obtencao de
dados e rapida. Entretanto, € necessaria a conversao desses dados em modelos
matematicos ou elétricos, o que pode ser complexo devido a ndo-linearidades nas
funcdes obtidas através das medidas.

Por fim, métodos numéricos sao eficientes no que tange a convergéncia de

resultados em comparagdo com medidas reais, entretanto, vale lembrar do seu alto
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custo computacional e que dependem diretamente de caracteristicas construtivas

muitas vezes, a priori, desconhecidas.

1.1 JUSTIFICATIVA

A necessidade e a dificuldade de simulagdes envolvendo componentes
magneéticos utilizados em conversores chaveados foram as principais motivagdes para
a elaboracao do presente trabalho de pesquisa.

A utilizacdo de modelos elétricos simplificados na fase de elaboracédo e
desenvolvimento de projetos de conversores chaveados, pode levar a decisdes
equivocadas no que tange o rendimento do conversor, comprometendo seu adequado
funcionamento. Por exemplo, prever a energia dissipada em transformadores,
indutores de modo comum e indutores de filtro convencionais de maneira adequada,
€ essencial para se poder compreender os limites de uso do conversor.

Por mais que haja modelos na literatura que apresentem uma alta taxa de
convergéncia, o tempo gasto nesse tipo de simulagdo onera seu uso, uma vez que
decisbes de projeto devem ser tomadas de maneira mais dindmica. Ou seja, €
necessario um modelo que tenha uma relativa coeréncia com o fendbmeno fisico, mas
que sua resposta seja adquirida de forma mais agil.

Em suma, apresentar um modelo elétrico equivalente que represente o
comportamento de transformadores e indutores de maneira mais préxima possivel do
real, e que possa ser utilizado em qualquer simuladores de circuitos elétricos, ou até
mesmo utilizando em um software matematico, faz-se interessante ao passo que

resposta pode ser obtida mais maneira mais simples e rapida.

1.2 OBJETIVOS

1.2.1 Objetivo geral

Desenvolver uma metodologia que utilize medidas de impedéancia dos
enrolamentos de transformadores e indutores para a aplicagdo em modelo elétrico
equivalente que possa ser aplicado em simuladores de circuitos elétricos utilizando
somente componentes passivos. O modelo deve contemplar uma faixa de frequéncia

de zero até a frequéncia proxima a ressonancia, considerando os efeitos dispersivos
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presentes no condutor (efeito pelicular e proximidade) e na bobina (induténcia de

disperséo).

1.2.2 Objetivos especificos

e Comparar diferentes metodologias de analise dos efeitos pelicular e de
proximidade em condutores cilindricos e propor um modelo equivalente
utilizando componentes passivos;

e Comparar técnicas de calculo para a indutancia e capacitancia de disperséao e
propor um modelo equivalente utilizando componentes passivos;

e Desenvolver o aparato necessario para as medicdoes dos parametros
intrinsecos do transformador;

e Validar o modelo, através da comparacao com resultados experimentais;
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1.3 ESTRUTURA DO TRABALHO

2. Revisao tedrica: Apresentar as definicbes fisicas e matematicas sobre

transformadores e a analise quantitativa dos efeitos parasitas existentes no

dominio da frequéncia.

3. Métodos de modelagem de transformadores e indutores no dominio da

frequéncia: Apresentar os métodos encontrados na literatura para se modelar
e medir as componentes de efeitos parasitas em transformadores no dominio

da frequéncia.

4. Proposta de um novo método para se modelar_efeitos parasitas em

transformadores e indutores: Apresentar uma nova proposta de metodologia

para se modelar efeitos parasitas, utilizando ideias consideradas vantajosas

dos modelos apresentados ao longo do trabalho.

5. Apresentacao dos resultados: Analise comparativa entre as equagbes

analiticas, métodos de modelagem presentes na literatura e 0 modelo proposto.

6. Conclusao: Apresentacdo das consideragdes mais importantes do trabalho,
os resultados obtidos em relagdo ao objetivo proposto e possiveis trabalhos

futuros.
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2 REVISAO TEORICA
2.1 O TRANSFORMADOR REAL

Segundo Trask (2008), transformadores em banda larga sdo elementos
comuns em projetos que vao de frequéncias de audio até o UHF. S&o utilizados em
inversores de tensao, conversores CC-CC, transformadores-retificadores e podem
operar em regimes CA ou CC (Mclyman, 2004).

Normalmente, transformadores sao tratados em projetos como somente duas
bobinas dividindo um meio magnético comum, onde a relagdo de espiras, 0s
chamados enrolamentos primario e secundario, € de n:1, tendo, por consequéncia,
as indutancias primaria (L,,) e secundaria (L) (Trask, 2008). Essa relagédo pode ser

representada por (1).

s (1)

n_Ls

Os valores das indutancias estdo diretamente ligados a permeabilidade
magnética relativa do material no qual ambas estao inseridas, bem como a quantidade
de espiras. Define-se permeabilidade magnética absoluta (1) como a interagdo do
material com o campo magnético externo aplicado sobre ele (Chen, 2004). Todas as
substancias tém seu valor de permeabilidade magnética absoluta representado em
funcao da permeabilidade magnética absoluta do vacuo (u,). Para essa, da-se o nome
de permeabilidade relativa (u,.) e é calculada por (2). Materiais ndo magnéticos como
ar, papel e cobre, tém sua permeabilidade relativa proxima de um, enquanto materiais
como ferro, niquel e cobalto, tém sua permeabilidade relativa na casa de dezenas de

milhares (Mclyman, 2004).

TS (2)

A densidade de fluxo magnético gerada na bobina primaria se acopla com a
secundaria através de um fator k,, chamado fator de acoplamento (Trask, 2008).
Define-se ainda como indutancia mutua (M), a razao entre o enlace do fluxo magnético

através em uma bobina e a corrente elétrica presente na outra (Halliday, 2009).
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M = knyL,Ls 3)

Onde k,, = 1, indica bobinas totalmente acopladas, isto €, sdo percorridas
pela mesma densidade de fluxo magnético, enquanto k,, = 0, indica que nenhuma
linha de fluxo de uma bobina passa pela outra. A Figura 3 mostra 0 modelo elétrico
simplificado de um transformador com dois enrolamentos baseado nas grandezas

descritas nas equacdes (1) e (3).

FIGURA 3 — MODELO ELETRICO SIMPLIFICADO DE UM TRANSFORMADOR

M

n:l
FONTE: Autor, 2020.

Define-se indutancia como a relagdo entre o fluxo magnético presente na
espira com a corrente que percorre a mesma (4). Ou seja, calculando-se o valor do
campo magnético através de uma superficie limitada pela area da espira, pode-se
encontrar o valor da indutancia na mesma.

¢
L=7

(4)
Onde ¢ representa a densidade de fluxo magnético presente na espira e |
representa a corrente que gerou o fluxo magnético.

Pode-se aproximar os enrolamentos de um transformador por solenoides de

comprimentos ¢, e £, contendo N,, e N; espiras respectivamente, acoplados em um



25

meio magnético com permeabilidade relativa p,.. Expressando a induténcia dos

enrolamentos em fungado da geometria no nucleo magnético tem-se:

Lp = A, N2 ()
_n
Ap =7 (6)

Onde A representa a area da secgao transversal do nucleo magnético onde a
bobina esta presente.

Observando as equagdes (5) e (6), nota-se que a indutadncia, em um primeiro
momento, depende somente de fatores geométricos (4,), propriedades magnéticas
do meio (permeabilidade) e do numero de espiras da bobina.

Segundo Tipler (2009), o principio de operacdo de um transformador esta no
transporte de poténcia entre os enrolamentos. Para tal, € necessaria uma variacao de
corrente em uma das bobinas para induzir uma FEM no enrolamento vizinho devido a
indutdncia mutua entre ambos. Desprezando a resisténcia 6hmica das bobinas e
aplicando uma fonte senoidal de frequéncia arbitraria f, representada pela equagéao
(8), em um dos enrolamentos do transformador, uma contra-fem de médulo L di/dt é

gerada devida a variagao de fluxo magnético nas espiras, representada pela equacgéao

(7).

di
v, = Ld—; (7)
V(t) = V,cos (2rft) (8)

Onde di/dt representa a variagcao da corrente presente no indutor no tempo, V,
€ o pico de amplitude da tensdo aplicada pela fonte senoidal e f é a frequéncia
aplicada pela fonte.

Observando a Figura 4, nota-se que a tensao na bobina do enrolamento primario

€ igual a tensao gerada pela fonte CA. Por isso, igualando-se as equacgdes (7) e (8),
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e resolvendo a equacao diferencial, nota-se que corrente e tensdo estdo defasadas

em 90°.

FIGURA 4 — FONTE DE TENSAO SENOIDAL APLICADA AO ENROLAMENTO PRIMARIO DO

TRANSFORMADOR
I, (t) M

V() L, L,
n:l

FONTE: Autor, 2020.

A expressao resultante, € conhecida como corrente de magnetizagéo I,, e é
definida como a corrente responsavel pela magnetizagdo o nucleo. Supondo uma

componente CC nula, temos a seguinte equagao para corrente de magnetizagao:

I,(t) = ;—aLcos 2nft — g) (9)

X, = 2nfL (10)

Onde X, é chamada de reatancia indutiva e representa a imposicao a
passagem de corrente elétrica pelo enrolamento (Tipler, 2009). Entretanto, apesar de
similar, a reatancia depende diretamente da frequéncia, ou seja, quanto maior a
frequéncia, menor o valor da corrente.

Como a corrente I,,, esta defasada em 90° em relacdo a tensao V;, nenhuma
poténcia é transferida da fonte CA para o enrolamento (HALLIDAY, 2009). Entretanto,
mesmo sendo pequena, devido a alta permeabilidade relativa do nucleo, a variagao
da corrente de magnetizagao nas espiras, gera uma alta densidade de fluxo magnético
(Tipler, 2009).
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Pode-se estabelecer uma expressdo que representa a queda de tensdo na
bobina do enrolamento primario em fungdo do numero de espiras e da variacdo do

fluxo magnético em cada uma delas.

d¢o

V= Ny = (11)
Onde d¢/dt é a variagao de fluxo magnético em uma unica espira.

Supondo um transformador ideal, o fluxo presente em cada volta da espira é o

mesmo para ambos os enrolamentos (Tipler, 2009). Com isso, a tensdo induzida no

enrolamento secundario é proporcional ao numero de espiras do secundario. Por

homologia, pode-se relacionar as tensdes induzidas (relagado de transformacéo n: 1)

para o secundario através da expressao (11).

d¢
V, = NSE (12)
%, =ny (13)
Ny

Se a relagao n for maior que 1, a tensao induzida no enrolamento secundario
€ menor que o enrolamento primario. Nesse caso, o transformador € chamado de
abaixador. Para uma relagdo n menor que 1, a tensao induzida no secundario € maior
que o primario. Quando isso ocorre, o transformador é chamado de elevador (Halliday,
2009).

A relacao entre as correntes presentes nos enrolamentos primario e secundario
pode ser estabelecida, colocando-se uma carga resistiva no segundo enrolamento. A
corrente gerada, chamada de I, estara em fase com a tensao induzida V. Ou seja, a
carga resistiva introduz um fluxo ¢’ proporcional a N,I,, através de cada espira (Tipler,
2009). Segundo a Lei de Lenz, esse fluxo se opde ao fluxo gerado pela corrente de
magnetizagdo no enrolamento primario. Entretanto, como é a fonte CA que determina

a corrente de magnetizagdo, a queda de tensdo no enrolamento primario ndo €
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afetada pelo fluxo ¢'. De acordo com as equagdes (12) e (13), a variagao do fluxo
magneético deve manter sua densidade nas espiras de ambos os enrolamentos. Assim,
surge uma corrente I,, no enrolamento primario a fim de manter o fluxo ¢ original. Esse
fluxo € diretamente proporcional a N, I,,. Nota-se entéo, que para manter-se o valor

de fluxo original, I,, e I, devem estar defasadas em 180° (Tipler, 2009).

N,IL, = =Nl (15)
1
I, = _EIS (16)

2.2 O TRANSFORMADOR REAL

Idealmente, assume-se que os fios que compdem os enrolamentos primario e
secundario tém resisténcia nula. Entretanto, sabe-se que a condutividade de
condutores 6hmicos nao € infinita. Ela depende de fatores geométricos (area e
comprimento), fatores elétricos (resistividade), e representa as perdas (dissipagao de
poténcia) no condutor (Sadiku, 2013). Desse modo, pode-se dividir a impedancia de

uma bobina em partes real (resistiva) e imaginaria (indutiva):

Z =R + j2nfL (17)

Parte da energia transportada pela corrente elétrica € dissipada na forma de
calor pelo proprio condutor da bobina. Pela lei OHM, pode-se definir a relagao entre a
condutividade do material e suas dimensdes fisicas baseada na corrente elétrica
presente no condutor e na diferenca de potencial entre as suas extremidades. A
grandeza obtida indica a dificuldade que o material impde a passagem de cargas
elétricas e é conhecida como resisténcia elétrica (Sadiku, 2009). Supondo uma
densidade de corrente totalmente uniforme ao longo do fio e uma diferenca de
potencial constante entre as extremidades da bobina, pode-se estabelecer a
resisténcia elétrica do condutor pela equacéao (18).

17¢

R=—- (18)
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Onde o representa a condutividade do material que compde o condutor, £ &
comprimento do fio condutor e A é a area da secgao transversal do fio.

O valor da permeabilidade magnética do nucleo presente entre as bobinas é
definido pela relagédo entre a densidade de fluxo magnético B e a intensidade de

campo H (Mclyman, 2004).

B = uH (19)

A Equacao (19) mostra como pequenos valores de corrente podem gerar altos
valores de fluxo magnético se o nucleo tiver alta permeabilidade. Teoricamente, como
essa relagéo € linear, a densidade de fluxo magnético pode tender ao infinito ao passo
que a corrente aumenta. Entretanto, nucleos magnéticos atingem a saturagao quando
a densidade de fluxo magnético € maxima dentro do material. Quando saturado, a

permeabilidade relativa do material torna-se unitaria (Mclyman, 2004).

2.3 TRANSFORMADORES NO DOMINIO DA FREQUENCIA

Apesar de ter um comportamento préximo do ideal em baixas e médias
frequéncias, os componentes construtivos de um transformador real (fio, bobina e
nucleo) apresentam caracteristicas distintas das esperadas em altas frequéncias. Seu
efeito compromete o rendimento da transferéncia de poténcia, através de elementos
parasitas. Esses elementos afetam diretamente a magnitude e fase da impedancia
dos enrolamentos, afetando o valor a indutancia, da resisténcia do fio condutor, a
indutancia mutua entre as bobinas e o fator de acoplamento entre os enrolamentos.

A Figura 5 apresenta a comparagao entre as medidas das componentes real e
imaginaria da impedancia realizadas em um equipamento de precisao, e o resultados
das equagdes apresentadas nas secdes 2.1 e 2.2. Para os calculos tedricos, foi
admitido que a curva de histerese € ideal, ou seja, sem perdas no nucleo. A amostra
utilizada € um transformador de 600 uH com relacao de transformacgao de 1:9.

Analisando as componentes imaginarias, nota-se que até 40 kHz, a indutancia
calculada € muito préxima da medida. Além disso, percebe-se uma ressonancia em
torno de 200 kHz. Para a componente real, a resisténcia medida é proxima da

calculada para frequéncia até 10 kHz, quando entdo ha um aumento significativo a
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medida que a frequéncia aumenta. Em outras palavras, o valor da resisténcia em
funcao da frequéncia € muito discrepante em relacdo ao calculado. Nota-se, portanto,
que a equacao descrita em (18), ndo é suficiente para descrever as perdas por

dissipacao nos condutores.

FIGURA 5 — COMPARAQAO ENTRE AS MEDIDAS REAIS E TEORICAS DAS COMPONENTES
REAL E IMAGINARIA DO ENROLAMENTO PRIMARIO DE UM TRANSFORMADOR
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FONTE: Autor, 2020.
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2.4 TRANSFORMADORES DO DOMINIO DO TEMPO

Os elementos parasitas notados na se¢ao anterior podem ser interpretados
no dominio no tempo analisando-se elementos adjacentes ao transformador. Em
outras palavras, efeitos parasitas interagem diretamente nos sinais de tensdo e
corrente afetando seus valores instantaneos no tempo. Esses efeitos levam ao
aumento das perdas de comutagcdo e comprometem, ndo s6 o rendimento, mas
também a vida util de componentes ligados ao mesmo barramento de energia do
transformador.

O mesmo transformador descrito para as analises no dominio da frequéncia
da secdo anterior foi utilizado em um conversor CC-CC na topologia flyback. O
controlador de PWM utilizado para fazer o controle de chaveamento opera em uma
frequéncia de chaveamento de 120 kHz além de utilizar um circuito de feedback
adicional para o controle de corrente na carga. A Figura 6 mostra a comparagao entre
o sinal de chaveamento medido no circuito, e o sinal obtido em uma simulagao do tipo
SPICE. Para a simulagao, os elementos comutadores foram tidos como ideais, isto €,
sem elementos parasitas e resisténcia de condug¢ao nula.

Comparando as duas curvas, pode-se observar uma tensao de pico em torno
de 1,5 vezes maior que o esperado e ainda uma ressonancia apos o transitério de
tensdo. Com isso, nota-se que mais uma vez, as equacgdes descritas na se¢éo 2.1 e
2.2 nao sao suficientes para descrever o comportamento de transformadores de

maneira mais préxima da ideal.

FIGURA 6 — COMPARAGAO ENTRE A MEDIDA REAL E TEORICA DE UM TRANSFORMADOR NO
TEMPO
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FONTE: Autor, 2020.



32

2.5 EFEITOS PARASITAS EM TRANSFORMADORES PARA CONVERSORES DE
ENERGIA CHAVEADOS

Observando as analises sobre o comportamento de um transformador tanto
no dominio da frequéncia, quanto do tempo, € possivel afirmar que suas componentes
de impedancia ndo se comportam de maneira linear. Dentre as principais causas
destas néo linearidades pode-se destacar os Efeitos Pelicular e de Proximidade, que
alteram o valor da resisténcia efetiva dos condutores, a indutancia de dispersao, que
acumula energia na forma de campo magnético através de acoplamentos
indesejados, e ainda a capacitancia de dispersao, que também acumula energia, mas
dessa vez na forma de campo elétrico devido aos gradientes de tensao presentes ao

longo das bobinas.

2.5.1 Efeito Pelicular

A resisténcia elétrica dos condutores elétricos depende apenas das
caracteristicas intrinsecas do material (resistividade) e dimensoes fisicas (largura e
area da secgao transversal). Entretanto, esse valor ndo é constante em toda faixa de
frequéncia. De acordo com a Lei de Lenz, a variagao das linhas de fluxo magnético
(geradas por correntes alternadas), induzem correntes parasitas no sentido oposto a
variagdo do campo magnético que as deu origem (Tipler, 2009). Ou seja, fluem no
sentido oposto a corrente AC aplicada e se dirigem ao interior do condutor. Com isso,
a medida que a frequéncia aumenta, o interior do fio acaba ficando blindado,
diminuindo a area efetiva para a passagem de corrente. Conhecido como Efeito
Pelicular, esse fenbmeno faz com que a resisténcia de qualquer material aumente a
partir de uma faixa de frequéncia (Chipman, 1968).

A expressao da impedancia do condutor sob a acdo do efeito pelicular é
composta por componentes real a imaginaria (20). A primeira, representa a resisténcia
do condutor (21), enquanto a segunda representa a indutancia interna do mesmo (22).
Por questdo de simplicidade, ambas grandezas s&o representas por unidades de
comprimento, ou seja, basta multiplicar o comprimento total do condutor para se

calcular a resisténcia total do condutor.
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Zint = Rint +jWLint (20)

1 [ber(diq)beﬂ(Vid)-—bei(V§Q)b€TTV§ﬁ)] 21)

Rine =
" onrs ber'(VZq)’ + bei'(VZq)?

1 [ber(\/fq)bei’(\/fq) - bei(\/fq)ber'(\/zq)]
Line = 2 (22)
V2mréw ber’(\/fq) + bei' (\/2q)?
r
a=x (23)

Onde ber e bei representam, respectivamente, as componentes real e
imaginaria da fungédo de Bessel de primeiro tipo e ordem zero, ber’ e bei’ sdo suas
respectivas derivadas, § € o chamado de Profundidade Nominal de Penetragédo e q €
definida como a relagao entre o raio r do condutor e §.

O fator § é definido como a distancia, partindo da superficie, na qual a densidade
de corrente cai na proporgéao J,/e (Collin, 1992). Onde J, é a densidade de corrente

na superficie do condutor. Sua expressao € dada por (24).

s(w) = Wiua (24)

A equacao (22) mostra que um fio condutor, mesmo que retilineo, armazena
energia na forma de campo magnético, isto €, possui indutancia interna. Aqui vale a
ressalva de que, assim como a resisténcia, a indutancia interna também tem seu valor
definido para a frequéncia nula. Esse valor é importante de se conhecer, a fim de
serem feitas comparagdes entre os valores de resisténcia e indutancia no dominio da

frequéncia. Chipman (1968) define o valor da indutancia em frequéncia nula como:

ut
_ = 25
pc =g (25)
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Segundo Collin (1992), para situa¢des onde o fator g > 10, as equagdes (21)
e (22) podem ser aproximadas de forma a ndo serem mais definidas por fungdes de

Bessel.

1 1

" s (26)
1 1

int ¥ o rrow (27)

As equacdes (26) e (27) definem uma aproximagao para a resisténcia e
indutancia interna por unidade de comprimento de um fio condutor levando em conta

a acao do efeito pelicular presente.

2.5.2 Efeito de Proximidade

Para dois ou mais condutores proximos, a variagdo do campo magnético em
um deles, gera correntes induzidas nos condutores adjacentes. Essas correntes
induzidas alteram a distribuicdo da densidade de corrente em ambos os condutores,
mesmo que o condutor adjacente esteja em aberto (lyer, 2013). Ou seja, a area
delimitada entre a superficie do condutor e a profundidade nominal de penetragao é
alterada, uma vez que a densidade de corrente efetiva no condutor é também muda.

A Figura 10 apresenta uma simulagao realiza por lyer (2013), utilizando a
técnica de elementos finitos para representar o efeito de proximidade de condutores
proximos. A legenda mostra o valor da densidade de corrente que percorre o condutor.
Valores com sinal positivo indicam o sentido da corrente principal aplicada, enquanto
valores negativos indicam a blindagem interna do condutor devido aos efeitos pelicular
e de proximidade. Em (a), tem-se um condutor retangular, sendo percorrido por um
sinal senoidal de 1 kHz com amplitude unitaria. Em (b), um condutor idéntico é posto
ao lado do condutor original sem ser excitado por qualquer outra corrente. Nota-se
como a densidade de corrente em ambos os condutores € alterada e a area de efetiva
para a passagem da corrente principal diminui ainda mais. Ou seja, quanto maior a

quantidade de condutores adjacentes, maior a poténcia dissipada no condutor.
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FIGURA 7 — EFEITO PELICULAR E DE PROXIMIDADE EM CONDUTORES PROXIMOS
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(a) Densidade de Corrente em um condutor retangular.
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(b) Densidade de corrente em dois condutores retangular proximos.

FONTE: Extraido de lyer, 2013.

Ao longo das ultimas décadas foram propostos modelos analiticos para se
prever o valor da resisténcia ao longo do dominio da frequéncia levando em conta a

presenga de condutores proximos (R4.). Dowell (1966) apresentou a mais conhecida
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equacao analitica para se calcular a relagao entre a resisténcia ao logo do dominio da

frequéncia a resisténcia em regime CC. Essa relagao € definida por:

_ Rac

E. =
" Rpc

(29)

Dowell introduziu a ideia do chamado coeficiente de porosidade (n,), que leva
em conta a distancia entre os fios e possibilita o calculo de F. em diferentes
configuragbes de condutores adjacentes. Para isso, € necessario realizar algumas
transformacdes na geometria do enrolamento em estudo. A Figura 8 descreve como
€ a feita a conversdo das camadas das bobinas em folhas equivalentes para a

aplicacao da equacao de Dowell.

FIGURA 8 —- TRANSFORMAGAO DE FIO CILINDRICO PARA FOLHA EQUIVALENTE

FONTE: Autor, 2020.

Primeiro, converte-se a area da seccao transversal dos condutores de
circulares para retangulares através da equacao (30). Em seguida, o coeficiente de
porosidade € definido como a relagao entre a espessura equivalente excluindo-se os

espacos entre os condutores, e a espessura original.

4= [3 (30)
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hs

7’5=F (31)

A equacéo proposta por Dowell para a resisténcia é definida como:

(32)

Ry (m? — 1)R{D}
Fo=po= P+ :

ds -
Onde P = ad, coth(ad,), D = 2adstanh (aT) ea=.,jwu,nso.
Na literatura, € possivel encontrar a equagéao (32) simplificada em termos das

componentes reaisde P e D.

sinh(2X) + sin (2X) 2 sinh(2X) — sin (2X)

r=X cosh(2X) — cos (2X) 3 (m* -1 cosh(2X) + cos (2X) (33)
ds

Onde m é o numero de camadas de folhas equivalentes, § é a profundidade
nominal de penetragdo, n, € o coeficiente de porosidade e d, é a espessura
equivalente de cada folha presente no enrolamento.

Ferreira (1990) propde um modelo baseado na resolugdo das equagbes de
Maxwell utilizando fungdes de Kelvin-Bessel. Essa abordagem nao utiliza o coeficiente

de porosidade.

_ v |ber()bei'(y) — bei(y)ber'(y)
) ber'(y)? + bei'(y)?

—2n(2m

, ber2(y)bei’(y) + bei2(y)bei' (y) (35)
B ber(y)? + bei(y)?
d
52 (36)

725\/?
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Reatti et al (2002), também utiliza as equagdes de Kelvin-Bessel para resolver
as equacobes. Entretanto, diferentemente das equacdes anteriores, assume que a
distribuicdo de campo magnético ndo € uniforme sobre a area da secgéao transversal

do condutor. Essa equacao também é chamada de equacao de Ferreira modificada.

ber(y)bei'(y) — bei(y)ber'(y) Con 2(4(mz -1)
ber'(y)? + bei' (y)*? Tw 3
" ber2(y)bei'(y) + bei2(y)bei'(y)
) ber(y)? + bei(y)?

F—;/- =
(37)

Onde é y definido pela equagao (36).

2.5.3 Indutancia de Disperséao

O fluxo magnético, gerado por uma corrente CA, no enrolamento primario de
um transformador, flui pelo nucleo e se acopla ao enrolamento secundario. Entretanto,
parte desse fluxo no nucleo, acaba se acoplando com outros elementos (ar, bobina e
etc.). A soma desses acoplamentos indesejados € chamada indutancia de dispersao.
A Figura 9 exemplifica de maneira visual onde podem ocorrer acoplamentos

indesejados ao longo do nucleo.

FIGURA 9 — ESTRUTURA BASICA DE UM TRANSFORMADOR

Fluxo Fluxe de
mutuo dispersdo

Lt L] g Primério

™ : Secundario
= H

FONTE: Autor, 2020.
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Segundo Mclyman (2004), a induténcia de dispersao é distribuida ao longo da
bobina uma vez que esse fluxo ndo se acopla com o enrolamento secundario, ou seja,
cada espira tem uma pequena porc¢ao de fluxo magnético se acoplando com fatores
externos. Entretanto, por questbes de simplicidade, a induténcia de dispersao é
representada como um indutor unico em série com a indutancia de magnetizagéo do
transformador.

Na literatura, um método bastante abordado para estimar o valor da indutancia
de disperséao, é baseado no calculo do fluxo magnético de disperséo dentro na janela
no transformador. Além disso, € assumido que o efeito do campo magnético radial
gerado pela bobina na janela é negligenciavel e que a distribuicdo fisica dos
condutores é uniforme (Mogorovic, 2017).

Dowell (1966), Dauhajre (1986) e Mclyman (2004 ), sao alguns dos autores que
desenvolveram equagbes algébricas para se calcular o valor da induténcia de
dispersao. Entretanto, dentre os citados, somente a equacao desenvolvida por Dowell,
estima o valor da indutancia de dispersao levando-se em conta os efeitos pelicular e
de proximidade ao longo da frequéncia.

Dowell divide a janela do transformador em regides onde os efeitos pelicular e
de proximidade ocorrem. Isto &, regides préximas as espiras que tém dependéncia
direta da frequéncia, enquanto os espacos entre as camadas ndo. A expressao que
relaciona a indutancia de dispersao no regime CA e CC utilizando novamente os

fatores P e D presentes na equacgéao (32).

Likpc m2|a2d52|

Fy

Observando a equacgao (38), nota-se que para se estimar o valor da indutancia
de dispersao no dominio da frequéncia, € necessario saber o valor da mesma no
regime CC. Para tal, Dowell estabeleceu o valor da indutancia de dispersao inicial (em

regime CC) utilizando fatores construtivos do transformador.

pom*N,*(MLT)d
Likpc = 3h

(39)

Onde MLT é o valor médio da largura da espira utilizada para dar uma volta

completa no nucleo do transformador e N, € o numero de espiras por camada.
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A Figura 10 mostra a estrutura da janela de um transformador dividida pelos
parametros utilizados para se aplicar as equagdes de Dauhajre e Mclyman a seguir.
Onde r, € a distancia entre eixo do nucleo e o inicio da janela, h,, € o comprimento da
janela, k, € a distancia entre os enrolamentos e w;, e w, sdo a espessura dos

enrolamentos primario e secundario respectivamente.

FIGURA 10 - PARAMETROS GEOMETRICOS PARA CALCULO DA INDUTANCIA DE DISPERSAO
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FONTE: Autor, 2020.

Dauhajre, parte do principio de que a energia armazenada entre as espiras é
calculada de maneira independente e depois somada para se estimar o valor da

indutancia de dispersao de um enrolamento equivalente.

1 r, W k
L = 2pigNG o [y (24 22) + k(v + wy +2)
w

%+M@+kW+Wﬁ]
3 12

+1N2< o

Mclyman (2004), também utiliza fatores geométricos para se estimar o valor
da indutancia de dispersao supondo que todo fluxo de dispersao se concentra entre

as bobinas dos enrolamentos primario e secundario (k,,)

(41)

1 wy + w,
L = o (MLTIN o [l + =152
w

3
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E possivel notar que as equagdes apresentadas tanto para se calcular o valor
da resisténcia, quanto da indutancia de dispersdo, partem de analises
unidimensionais, com distribuigcdo de espiras uniformes e janela do transformador com
dimensdes uniformes. Com isso, usa utilizagcdo acaba sendo limitada, uma vez que
essa premissas ndo se encaixam em uma situacao real. Além disso, com as equagdes
dependem diretamente de fatores construtivos, a modelagem de uma amostra pode
ser complexa, uma vez que é necessario desmontar a mesma para se medir os
parametros necessarios.

Em capitulos futuros, as equacdes algébricas apresentadas serédo aplicadas
em amostras e comparadas com os demais métodos a serem citados no decorrer do

trabalho.
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3 METODOS DE MODELAGEM DE TRANSFORMADORES E INDUTORES NO
DOMINIO DA FREQUENCIA

Sem duvida, o grande desafio para a modelagem de transformadores esta no
fato de modelos algébricos ndo cobrirem toda a faixa de frequéncia de operacgao.
Pereira et al (2016) comprova essa afirmagcédo comparando as equagdes descritas na
secao 2.5.2 com medicdes realizadas utilizando um analisador de redes vetorial. As
equacgdes algébricas se mostraram discrepantes em frequéncias superiores a 1 kHz.
Wilson et al (2012) e Mogorovic (2017), realizaram constatagéo similar comparando
0os modelos algébricos da indutancia de dispersdo, com medi¢cdes realizadas em
laboratdrio. Ambos detectaram discrepancias no valor da indutancia de disperséo ao
longo de toda faixa de frequéncia analisada.

Como citado, as expressdes algébricas ndo sao suficientes para se modelar
adequadamente o comportamento da impedancia de transformadores em médias e
altas frequéncias. Por isso, o uso de FEA (Finite Element Analysis) vem ganhando
espaco no que tange a modelagem de componentes magnético no dominio da
frequéncia. Pereira et al (2016), utiliza essa técnica para se estimar o valor da
resisténcia efetiva nos condutores de um transformador, enquanto Wilson et al (2012)
e Mogorovic (2017), utilizam FEA para calcular o valor da indutancia de dispersdo em
funcao da frequéncia do sinal presente.

Outra abordagem comumente adotada, é o uso de modelos criados a partir
da medicao dos parametros de impedancia dos enrolamentos do transformador. Com
isso, pode-se estimar o valor dos efeitos parasitas ao longo da frequéncia varrida pelo
analisador de redes vetorial. Javidi et al (2018) e Hayes et al (2009), apresentam
técnicas de como extrair elementos parasitas através de medigdes utilizando
analisadores de redes vetorial.

Por fim, outra metodologia encontrada na literatura, é a utilizacdo de circuitos
elétricos passivos equivalentes constituidos de resistores, indutores e capacitores
para se modelar efeitos parasitas. Wheeler et al (1998) sugere uma metodologia que
modela o efeito pelicular através de redes circuitos RL em paralelo, enquanto Wilson
et al (2012) utiliza o resultado de medigdes para aproximar o valor da indutancia de
dispersao atraves um circuito elétrico passivo equivalente.

O objetivo dessa secao é apresentar métodos de modelagem para efeitos
parasitas a partir das técnicas encontradas na literatura. Com isso, pode-se comparar
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os resultados obtidos com as equacdes da seg¢ao 2 para que se possa fazer uma
analise comparativa entre todas as metodologias apresentadas e apontar eventuais

vantagens e desvantagens de cada técnica.

3.1 MODELAGEM UTILIZANDO FEA

Segundo Hutton (2004), define-se FEM (Finite Element Method), também
conhecido na literatura como FEA (Finite Element Analysis), como uma técnica
computacional utilizada para se obter solu¢cdes aproximadas para problemas de
valores de contorno em engenharia. Um problema de valores de contorno (PVC)
também é conhecido como problema de campo. O campo em questao é o dominio de
interesse, que na maioria das vezes, representa uma estrutura. As chamadas
variaveis de campo sao as variaveis dependentes de interesse e sdo governadas por
equacoes diferenciais. Essas variaveis de campo podem representar densidade de
calor, densidade de campo magnético, temperatura, etc.

Segundo Nikishkov (2004), o dominio de interesse é representado por um
conjunto de elementos finitos (ou sub-regides) e suas respectivas fungdes séo
determinadas em termos de valores nodais do campo fisico buscado. Ou seja, um
modelo fisico continuo, é discretizado em elementos finitos com valores nodais
desconhecidos. Logo, para n sub-regides, tem-se n equacgdes discretizadas.

A complexidade do sistema de equagdes depende de uma série de fatores
tais como: numero de nds de um elemento e o numero de elementos compondo a
regiao em estudo. Obviamente, a precisao da resolugao do método esta relacionada
aos parametros descritos acima. Nikishkov (2004) aponta que mesmo simples fungdes
de aproximagao atingem bons resultados aumentando-se o numero de elementos.

A resolucdo do sistema de equacdes é feita de maneira computacional. E
possivel encontrar uma série de softwares que realizam o método FEM. Entretanto,
vale ressaltar, que uma simulagdo correta da regido em estudo, depende do
conhecimento de parametros geométricos e intrinsecos do material.

Como ja citado anteriormente, esse método apresenta altas convergéncias
em relacado a equacdes analiticas e possui um custo computacional altissimo, fazendo
com que a simulagdo demore um longo periodo para ser completada. Como a

premissa do presente trabalho € propor um modelo elétrico que utilize apenas
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componentes passivos, e por consequéncia tenha um custo computacional mais

baixo, o método FEA nao sera abordado.

3.2 MODELAGEM UTILIZANDO MEDIDAS

Um dos métodos mais simples de se verificar a presenca de efeitos parasitas
em qualquer componente é utilizacdo de equipamentos de alta precisao, como o VNA.
Esse equipamento injeta um sinal de poténcia através de sua porta de saida, e faz a
amostragem da tensdo em sua porta de entrada.

Antes de se mostrar como os resultados obtidos por esses equipamentos
podem ser fortes aliados na modelagem do comportamento de componentes
magnéticos no dominio da frequéncia, € necessario entender as limitacbes e as
técnicas envolvidas nas medidas das variaveis de interesse.

Técnicas de medida podem ser muito uteis tanto para validar simulagdes
feitas utilizando FEM ou ainda, verificar modelos analiticos. A utilizacdo de um
equipamento/método de alta precisdo para realizar medidas em amostras leva em
consideracao todos os elementos parasitas envolvidos, podendo se tomar o valor
mensurado como verdadeiro (Javidi et al, 2018).

De modo geral, as medidas dos parametros de impedancia de um componente
sao realizadas aplicando-se um sinal que varre a extenséo de frequéncia escolhida
para analise através do VNA. Basicamente, sdo necessarios apenas um Sample
Holder e cabos para conexdes. Pode-se definir como Sample Holder, o aparato
necessario para ligar a amostra ao analisador de redes. O uso desse aparato é
necessario, pois em geral as terminagoes elétricas da amostra ndo sdo compativeis
com os terminais de entrada e saida do aparelho. Um ponto importante a se destacar,
é o fato de equipamentos de alta precisdo precisarem ser calibrados antes da
realizacdo de medidas, a fim de se eliminar a influéncia do Sample Holder, cabos e

conexdes utilizados.
3.2.1 Técnicas para medida da resisténcia
Para obter a curva de resposta da resisténcia no dominio da frequéncia, deve-

se medir a componente real da impedancia do componente em estudo. No caso de
uma bobina, seus terminais devem ser conectados ao Sample Holder e esse ao VNA.
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A Figura 11 mostra o circuito equivalente de uma bobina. Onde a resisténcia
R representa a resisténcia imposta pelo fio condutor, L., representa a soma da
indutancia de magnetizagéo e dispersao do enrolamento, enquanto C,, representa a
soma as capacitancias parasitas presentes na bobina. Pode-se notar que unica
componente real é, de fato, a resisténcia do enrolamento.

Devido a ressonancia entre as indutancias e capacitancias presentes no
circuito, o valor da componente real medida proximo a frequéncia de ressonancia nao
dependera somente da resisténcia do condutor. Ou seja, a limitagdo da técnica esta
no fato de se definir a faixa de frequéncia onde o valor da medida da componente real

nao sofre influéncia da ressonancia.

FIGURA 11 — CIRCUITO EQUIVALENTE DE UMA BOBINA

R

FONTE: Autor, 2020.

3.2.2 Técnicas para a medida da indutancia de dispersao

O objetivo principal desse tipo de medida € conseguir separar a indutancia de
magnetizacao e dispersdo do enrolamento. Apesar de ndo possuirem relacao direta
(conforme descrito na segao 2.5.3), estdo em série, e a indutancia efetiva na bobina é

soma de ambas.

Ly = Limag + Ly (41)

Nesse ponto, vale o comentario de que apesar de ser um efeito parasita, e
seu valor ideal ser zero, o fato de a indutancia de dispersao estar em série com a
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indutancia de magnetizagao é tida como vantagem em algumas aplicagdes, tais com
indutores de modo comum e fontes ressonantes. Essas aplicacdes ndo serao
abordadas neste trabalho.

A maneira mais simples de se medir a indutancia de dispersao em uma bobina,
€ colocar o enrolamento oposto em curto-circuito. Com isso, anula-se a contra FEM
induzida no nucleo e a indutancia de magnetizagdo tende a zero e o circuito
equivalente se resume a resisténcia do condutor em série com sua respectiva
indutancia de dispersao.

Entretanto, Hayes et al (2009) mostra que essa técnica n&o é eficaz em bobinas
onde a magnitude da indutancia de magnetizagédo € da mesma ordem de grandeza
que o componente usado para curto circuitar o enrolamento oposto (normalmente um
jumper metélico), situacdes onde efeitos parasitas estdo muito presentes (alta
indutancia de dispersao ou alta resisténcia elétrica nos condutores devido a acado dos
efeitos pelicular e de proximidade).

Como método alternativo de se medir o valor da indutancia de dispersao, Hayes
et al (2009) propde a utilizagao de duas técnicas de medicdo chamadas Acoplamento
Diferencial e Acoplamento Acumulativo. A Figura 12 mostra o esquema de ligagao

entre o VNA e o transformador para a aplicagao dessas duas técnicas.

FIGURA 12 - ESQUEMA DE MEDIDA SEGUNDO AS TECNICAS ACULUMATIVA E DIFERENCIAL

(b) Acumulativa
FONTE: Adaptado de Hayes et al, 2009.
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Em (a) o esquema de ligagdo faz com que a indutancia medida pelo VNA seja

definida por (42) enquanto em (b) a indutancia medida pelo VNA seja definida por (43).

Ldif - Lp + LS - 2M (42)

Lacy = Ly + Lg +2M (43)

Combinando as equacgdes (42) e (43) tem-se:

Locu — Lgi
M = acu dif (44)
4
Pode-se ainda relacionar a indutancia de magnetizagao L,,,, com a relagdo de
transformacdo n substituindo a equagéo (1) em (3). Considerando um fator de

acoplamento k = 1, tem-se:

Lmag =nM (45)

Por fim, substituindo a equacgao (45) em (41), encontra-se a expressao para se
calcular a indutancia de dispersdao no enrolamento primario a partir dos parametros

medidos L,,, obtido através de uma medida simples da componente imaginaria, e a

indutancia mutua M calculada por (44).

lep = Lp —nM (46)

A equacéo (46) mostra que a indutancia de dispersao de um enrolamento pode
ser calculada no dominio da frequéncia a partir da indutdncia mutua entre os
enrolamentos, medido através das técnicas de medida diferencial e acumulativa, e da

medida da indutancia efetiva.
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3.2.3 Modelagem de efeitos parasitas utilizando dados obtidos em medidas

Uma das grandes vantagens de se utilizar medidas de impedancia € poder
aproximar o valor dos efeitos parasitas mensurados por componentes passivos, tais
como resistores, capacitores e indutores. Com isso, pode-se prever seu
comportamento no tempo e na frequéncia utilizando qualquer software simulador de
circuitos elétricos. A priori, essa metodologia € uma boa alternativa em relagédo a FEM,
uma vez que a mesma é mais simples e rapida. Entretanto é preciso entender as
limitagdes desse tipo de abordagem em fungéo da resposta obtida pela medida.

Uma primeira aproximacgao que pode ser feita, € utilizar os dados mensurados
em faixas de frequéncia onde os mesmos sdo aproximadamente constantes. Por
exemplo, a resisténcia equivalente de um fio condutor & constante em baixas
frequéncias, ou seja, dentro dessa faixa pode ser aproximada por um resistor de valor
nominal igual a resisténcia Ry, do condutor. J4 a indutancia de dispersédo tem seu
valor constante em altas frequéncias, logo, pode ser aproximado por indutor com valor
nominal igual a indutancia de dispersao dentro dessa faixa.

Em suma, torna-se dificil encontrar um modelo que seja aplicavel em um
espectro que contemple efeitos parasitas em baixas e altas frequéncias utilizando
componentes passivos. Como alternativa, podem ser efetuados estudos isolados, isto
€, analisando cada efeito enquanto faz-se o outro constante ou inexistente. Esse tipo
abordagem é comumente utilizada e pode ser encontrado amplamente na literatura.

Trask (2008), por exemplo, propde um método para se modelar o
transformador tomando todos os efeitos presentes como constantes. Além disso, faz
uso de alguns dos métodos descritos acima para se estimar o valor de induténcia de
dispersao e capacitancia de dispersao.

Em seu modelo, as indutancias de dispersao dos enrolamentos sao estimadas
a partir de um circuito equivalente considerando apenas os componentes indutivos
presentes.

A Figura 13 mostra o circuito equivalente proposto por Trask para se estimar
o valor da indutancia de dispersdo nos dois enrolamentos. Os elementos do

enrolamento secundario foram espelhados para o primario utilizando a relagao n.
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FIGURA 13 — MODELO EQUIVALENTE PARA O CALCULO DAS INDUTANCIAS DE DISPERSAO
DOS ENROLAMENTOS PRIMARIO E SEGUNDARIO SEGUNDO TRASK.

Ligp n” Lk

— YYY L ___ Y Y YN

L, I
Lmag

N N N

FONTE: Adaptado de Trask, 2008.

Colocando o enrolamento secundario em curto circuito, pode-se escrever a
equacao que descreve o circuito equivalente visto pela VNA na entrada do

enrolamento primario.

Lmagnleks
L, =wily, +——m—— 47
P W{ b Linag + n*Lis (47)
Combinando as equagdes (45) e (47), tem-se a seguinte equacéo:
2 1 2 1 Lp
ko \ 2, )+ o () + (b5 -38) =0 (48)

Pode-se entdo, fazer mesma anadlise para o enrolamento secundario do

transformador.

nZ
—Liks <L_s> + Lyp(2n*) + (Lp — Ly — nst) =0 (49)

Onde L, € a medida da componente imaginaria do enrolamento primario com
0 secundario em curto circuito, L; € medida da componente imaginaria do enrolamento

secundario com o primario em curto circuito, L, € o valor medido da indutancia do

enrolamento primario e Ly o valor medido da indutédncia do enrolamento secundario.
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Pode-se observar que as equagdes (48) e (49) sdo equagdes do segundo grau,
e que podem ser facilmente resolvidas, estimando-se assim, o valor das indutancias

de dispersao dos enrolamentos primario e secundario no dominio da frequéncia.
3.3 TECNICAS DE MODELAGEM UTILIZANDO ELEMENTOS PASSIVOS

Uma forma de emular o comportamento nao linear dos parametros em fungao
da frequéncia, é pela utilizacao de filtros compostos por circuitos RL, RC ou ainda RLC
equivalentes. Os componentes presentes nesses circuitos equivalentes, podem ser
calculados a partir de medidas ou ainda parametros calculados.

Bidyut e Wheeler (1998) propdem uma metodologia que estima o efeito
pelicular em linhas de transmisséo através de uma rede de circuitos RL série/paralelo,
onde cada “camada” do circuito representa uma década no dominio da frequéncia.
Essa metodologia parte do principio de que o modelo s6 € valido dentro das n,

décadas descritas por:

fm
n. = logyo (f_) (50)
co
Onde f,, € a maxima frequéncia de validade do modelo € f, € a frequéncia de
corte definida no dominio da frequéncia onde o efeito pelicular torna-se relevante, isto
é, a resisténcia torna-se 1% maior que o valor de Ry.. Pode-se encontrar a expressao

que define f, igualando as equagdes (18) e (26).

feo = 4.0804RDCZE (51)

Onde Rp. € a resisténcia do condutor na frequéncia nula e r é o raio do
condutor.

E facil notar que o método apresentado, nada mais é que uma representacio
das equacbes (26) e (27) utilizando elementos passivos. Por isso, € necessario
observar que a simplificacdo adotada para essas equagdes (condutor plano), pode
apresentar discrepancias em relagao a medidas experimentais em baixas frequéncias,

onde a condi¢cao g >> 10 nao é satisfeita.
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A Figura 14 mostra o circuito equivalente proposto por Wheeler para

representar o efeito pelicular em linhas de transmissao.

FIGURA 14 — MODELO EQUIVALENTE PARA O EFEITO PELICULAR SEGUNDO BIDYUT E
WHEELER.

FONTE: Adaptado de Bidyut e Wheeler, 1998.

O valor do resistor R, é calculado em fung¢ao da resisténcia R, do condutor e
do numero de camadas do modelo, enquanto o indutor L, é calculado em fungao da

resisténcia R, e da frequéncia f.,;. Os demais componentes séo acrescidos do fator

V10 (resistor), enquanto o outro decresce na razao 1/+/10 (indutor).

1
Ry = Rpc ZW (52)
i=1 10 2
R
1= (53)
27t feo
Ry+1 = \/ERTLC (54)
1

(55)
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Wilson et al (2012), utiliza parametros extraidos de medigdes da indutancia de
dispersao para propor um método que contemple seu comportamento em baixas e
altas frequéncias baseado na presenca do efeito pelicular do condutor. Para tal,
propée um circuito equivalente constituido por um indutor L,f, que representa a
indutancia de dispersao em altas frequéncias, e um circuito RL que representa a
indutancia de dispersdo em baixas frequéncias. A Figura 15 mostra o circuito
equivalente proposto por Wilson para representar o comportamento da indutancia de
dispersédo no dominio da frequéncia. Onde L, . € a medida da indutancia da disperséo
em baixas frequéncias, L., € a medida indutancia de disperséo em altas frequéncias
e R,,ss € a resisténcia auxiliar utilizada para representar o decréscimo da induténcia

de dispersdo no dominio da frequéncia.

FIGURA 15 — CIRCUITO PROPOSTO POR WILSON et al.

Lide
_ YY Y
L hf
—YY Y __
Rioss

—N\V\N—

FONTE: Adaptado de WILSON et al, 2012.

Primeiramente mede-se o valor da indutédncia de dispersdo nas baixas
frequéncias, algo em torno de 1kHz, e depois em altas frequéncias, quando a o valor
da indutancia de dispersao torna-se praticamente constante. Essa segunda € tomada
como Lyg, enquanto L, € tomada como a diferenga entre L, e a primeira medida

em baixas frequéncias.

Lipc = Lmediao — th (56)

O valor de R, € estimado a partir da constante RL (composto por de R, €
L;pc). Paraisso, o valor da frequéncia utilizada para o calculo dessa constante é obtida
no ponto, no dominio da frequéncia, onde o efeito pelicular € metade do raio do
condutor da bobina.
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4 PROPOSTA DE UM NOVO METODO PARA SE MODELAR EFEITOS
PARASITAS EM UM TRANSFORMADOR

O objetivo dessa segao é apresentar uma nova metodologia para se modelar
a presencga dos efeitos pelicular e proximidade em condutores, e também modelar a
indutdncia de dispersdo presente nos enrolamentos primario e secundario. Os
modelos desenvolvidos sdo compostos apenas por componentes passivos com seus

valores calculados a partir de medidas do enrolamento que se deseja modelar.

4.1 MODELO PARA A RESISTENCIA DO CONDUTOR

Como mostrado, a resisténcia interna do condutor, tem seu valor dependente
da frequéncia e da proximidade de condutores adjacentes. Com isso, € impossivel
utilizar somente um resistor para modela-lo. O modelo proposto por Wheeler (1998),
utilizando camadas de circuito RL para representar o efeito pelicular, apresenta uma
boa estratégia, uma vez, que um condutor € basicamente constituido de uma
resisténcia e indutancia internas. No entanto, o fator escolhido para representar o
acréscimo da resisténcia entre os ramos (¥10), ndo é suficiente para acompanhar a
taxa de crescimento da resisténcia CA ao longo da frequéncia. Entdo, em um primeiro
momento, pode-se estabelecer um novo fator multiplicador para que o modelo se
adeque melhor as medidas da resisténcia. Além disso, serao utilizados os dados
obtidos pela medicéo prévia da componente real da impedancia do enrolamento que
se deseja modelar através de um VNA.

Primeiramente, define-se { como o novo fator multiplicador inteiro positivo
maior que a unidade que descreve a taxa de crescimento da resisténcia no dominio
da frequéncia. O primeiro ramo no circuito equivalente, que representa basicamente
o comportamento do condutor em baixas frequéncias, pode ser aproximado somente
por Ry supondo um fato ¢ » 1. Os demais ramos sao escritos em fungao do ramo

anterior e do fator multiplicador ¢.

Ry = Rpc (57)
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I (58)

Ryi1 =Ry (99)
1

Ly = ELn (60)

As equacgdes acima foram adaptadas do modelo de Wheeler (1998).
Escrevendo a equagao que descreve a impedancia do circuito da Figura 14,

tem-se:

1_1+1+1-|' +1 61
7. Lt Z &)

1 1 1 1 1
JR— + + L e —
Zeqg Ry+jwl; R+ jwl, Rs+ jwlsg R, + jwL, (62)

Onde Z,, € a impedancia total equivalente do circuito da Figura 14.

Como a enésima camada tem relacdo direta com a primeira, pode-se

reescrever a equacao (62) em funcéo de ¢ e R através das equagdes (59) e (60).

(S S S 1
Zeq  Roc+jwly RDC("’].W% Rpc$? +jwz RpcS™ +jw 7

Substituindo a equacéao (58) em (63), e reorganizando a expressao obtida,

tem-se:

1 1 1 1 1 1

R + + T —

(64)
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11 i 1 5)
Zeq RDC =1 (k—l +](kl——1fi
c

Pode-se reescrever o termo somatorio presente na equacgao (65) retirando-se

a componente imaginaria do denominador e separando a expressao em componente

real e imaginaria.

n, (g - jor (£)

1 1
Z_eq " Rpc ; (Ck-1)4 + (%)2 (60)
Zeq = Rp¢ (fk_ > —J {k (fC) (67)

S ey 4 (L)Z S ey 4 (L)Z
fe fe
Observando a equacéo (67), nota-se que o valor das componentes resistivas
e indutivas do modelo proposto dependem apenas do valor de ¢ e f,. Com isso, faz-
se necessario estimar o valor dessas grandezas, a fim de se adequar o circuito
equivalente, que representa os efeitos pelicular e de proximidade, com as medidas
das componentes reais e imaginarias de Z,.
Supondo f/ f. <« 0 em baixas frequéncias tende a zero, pode-se eliminar a

componente imaginaria da equacéo (67).

n 1 -1
Zeq = Rpc {Z W} (68)
=1

Pode-se ainda desmembrar-se o primeiro termo no somatério presente na

Equacéao (68) uma vez que {° =1 V(.

Zeq = Roc {1 N Z ((kl—l)} (69)

k=2
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Supondo um fator multiplicador ¢, a priori, muito maior que 1, o termo somatério
presente na equacgao (68) pode ser negligenciado uma vez que seu valor € irrisério
quando comparado ao primeiro termo. Ainda, a equacgao (70) mostra que em baixas
frequéncias, o valor da impedancia equivalente do circuito descrito pela Figura 14

pode ser descrito apenas pela componente real R,

Zeqg = Req = Rpc{1}™* (70)

Onde R,, representa a componente real do circuito equivalente.
A relagéo entre a resisténcia equivalente em baixas frequéncias com R pode

ser estabelecida definida como:
Req = Rpc (71)

A Equacgao (71) mostra que enquanto a relagédo f/ f. < 0, a resisténcia do
circuito pode ser representada somente por R.

Para a analise em altas frequéncias pode-se supor que se (¢ 1)*>»
(fmax/fe)?, onde f,., € @ maxima frequéncia onde essa suposigao é valida, pode-se
desmembrar o primeiro termo do somatorio presente nas componentes real e

imaginaria e a equacao (67) pode ser reescrita da seguinte forma:

() (0 sl

ea = foe \H(f,}ax) e \H(fn}ax) =zl

c c

Observando a Equacao (72), os termos referentes a primeira camada, podem
ser desconsiderados uma vez que fn../fc > 1. Com isso, é possivel reorganizar a

equacao (72) da seguinte forma.

fmax
Zoq = Rpc Z ( ) (73)

gkt (Z" 1) (¢ 1)
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E possivel notar que se (¥ 1)* » (fnax/fo)?, logo (512 > fi.../f.. Com

isso, a componente imaginaria da equacgao 73 pode ser desconsiderada.
n _1
1
Zeg = Roc| ) zr (74)
k=2

Supondo ¢ > 1, o termo somatério da equacgao (74) pode ser truncado em seu

primeiro termo resultando na seguinte expressao:

-1

1
Zeq = Rp¢ {E} (75)
Req = RpcS (76)

Substituindo a equacgao (71) em (76), tem-se:

(77)

O fator multiplicador definido por (77) representa a taxa de crescimento da
resisténcia equivalente no condutor no dominio da frequéncia e é calculada a partir da
razao entre os valores das medidas realizadas nos extremos da faixa de frequéncia

de estudo Rp;gn € Rjow -

A frequéncia de corte f, pode ser estimada de maneira empirica através do
vetor de medidas da componente real da bobina em estudo. Pode-se definir o valor
da frequéncia de corte, como o ponto no dominio da frequéncia onde a raz&o entre o
valor da componente real desse ponto em questao é 1 % maior que a primeira medida.
De maneira geral, essa € uma boa aproximacgao, entretanto o valor da relacdo pode
ser ajustado para cada caso, de modo a obter-se uma maior exatidao do modelo.

A Figura 16 mostra o esbo¢o da medida da componente real de uma bobina
no dominio da frequéncia. Aplicando-se a equagao (77), nos extremos da faixa que se
deseja modelar no dominio da frequéncia (f, e fiax) » © Primeiro e o ultimo valor do

vetor de medidas (R, € Ryign) S0 utilizados para se calcular o valor de {. O valor da
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frequéncia de corte pode ser estimado baseando-se no vetor de medidas obtido. Um
simples algoritmo pode serimplementado para varrer os dados de resisténcia medidos
e encontrar o ponto na frequéncia (1.01R,,) onde a resisténcia se torna
significantemente maior que R,,,,. Por questdes de praticidade, R;,,, pode ser como a
primeiro dado do vetor de medida, desde que essa seja feita em frequéncias inferiores
a 100 Hz.

FIGURA 16 - ESBOCO DA MEDIDA DA COMPONENTE REAL DE UMA BOBINA.
A

G
o
Rht gh

1 .OlRlow
Riaw

| >
fo fc fmam f [Hz]

FONTE: Autor, 2020.

Pode-se notar, o modelo proposto para a resisténcia do condutor € pode ser
constituido apenas por duas redes de circuito RL. A primeira representa baixas
frequéncias e segunda representando altas frequéncias. A Figura 17 mostra o circuito
elétrico equivalente resultante da metodologia proposta. Para obter-se os parametros
deste modelo, deve-se apenas realizar medi¢gdes na componente real da impedancia

do enrolamento em estudo em fun¢ao da frequéncia.
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FIGURA 17 — CIRCUITO ELETRIQO EQUIVALENTE PROPOSTO PARA MODELAR A
RESISTENCIA DE CONDUTORES.
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FONTE: Autor, 2020.

4.1.1 Analise de erros do modelo proposto para o modelo da resisténcia

E possivel notar que algumas simplificagdes foram adotadas para se chegar na
equacgao (77). Suas implicagdes serao discutidas a seguir com o intuito de elucidar as
limitagdes da metodologia proposta para se modelar a resisténcia do condutor.

Analisando ¢ para valores proximos da unidade na equacgao (69), € possivel
observar que o valor da resisténcia em baixas frequéncias pode apresentar diferengas
em relacédo a Ry, uma vez que o termo somatério ndo é mais irrelevante. Em outras
palavras, baixos valores de { podem fazer com que o modelo proposto apresente
discrepancias em relagéo as medidas realizadas. Uma forma de demonstrar esse fato,

é fazendo a analise das componentes que dependem desse fator na equagao (69).

n 1 -1
w1+ Y (78)
e

Onde ¥ representa a componente com termos diretamente dependentes de ¢
na equacgao (69).

A Figura 18, demonstra de maneira grafica o valor de ¥ para valores de {
variando de 1 a 100. Idealmente o valor de ¥ deve ser unitario para a equacéao (71)
seja verdadeira. E possivel observar que a premissa de que altos valores de { fazem
termo somatério irrisorio € verdadeira, ao passo que ¥ tem seu valor muito préximo
da unidade para ¢ > 40 (aproximadamente 2% de erro). Para { < 10 o valor de ¢

compromete totalmente o modelo, uma vez que o valor da resisténcia em baixas
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frequéncias do modelo proposto vai se afastar muito de Ry (erros maiores que 10%).
Para o intervalo 10 < a < 40, o modelo pode apresentar leves discrepancias em
relacdo a medida. Além disso, nota-se que dentro da faixa de valores de ¢, onde o
modelo é valido, o numero de camadas de circuitos RL, representado no termo

somatério por k, nao altera o valor de V.

FIGURA 18 — ANALISE DO VALOR DE ¥ EM FUNGAO DE ¢ E DO NUMERO DE CAMADAS k .

0. r i i i R T R | ﬂ
10 10! 102

¢

FONTE: Autor, 2020.

Para a analise do modelo em altas frequéncias é preciso analisar o termo
somatorio presente na equacéao (74). Em outras palavras, é preciso verificar qual a
implicagao do truncamento do termo somatdrio, que depende diretamente de ¢,

utilizado para simplificar essa equacao.

I __ N 1 -
y _{;—({k_l)} (79)

Onde ¥' representa a componente com os termos diretamente dependentes
da equacao (74).

A Figura 19 mostra o comportamento de W' para valores de { variando de 1 a
100. E possivel notar que a premissa de utilizar apenas duas camadas para

representar o comportamento da resisténcia apresenta pouco variagdo em relacao a
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estruturas com mais camadas. Para valores de { > 40, o circuito equivalente proposto
(Figura 17) apresenta a mesma curva que estruturas com mais de duas camadas.
Além disso, mais uma vez, os intervalos onde os valores de ¢ fazem o modelo divergir

se mantém os mesmos que 0s encontrados na analise de baixas frequéncias.

FIGURA 19 — ANALISE DO VALOR DE ¥’ EM FUNCAO DE ¢ E DO NUMERO DE CAMADAS k .

102: T T T T T T T T 'M

FONTE: Autor, 2020.

Por fim, € importante esclarecer que a metodologia proposta parte do principio
de que nao ha nenhum tipo de ressonancia presente na faixa de frequéncia de
validade do modelo. Entretanto, sabe-se que a medida de componentes reais nos
enrolamentos do transformador séo influenciadas pela ressonancia presente entre os
elementos indutivos e capacitivos do mesmo. Com isso, a frequéncia maxima em que
o modelo é valido (f,,4,) deve-se ser escolhida de maneira que a ressonancia nao

esteja presente nesses dados, para que o valor calculado de { seja confiavel.
4.2 MODELO PARA A INDUTANCIA DE DISPERSAO
Wilson et al (2012) e Mogorovic (2017) mostram em seus respectivos

trabalhos que a induténcia de dispersao, assim com a resisténcia em condutores, tem

seu valor dependente da frequéncia. Entretanto, seu comportamento é oposto aos
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efeitos pelicular e de proximidade, uma vez que em baixas frequéncias o valor da
indutancia de dispersao é maior do que em altas frequéncias.

O circuito equivalente proposto por Wilson et al (Figura 15) se mostra eficiente
em modelar o comportamento da indutancia de dispersdo em baixas e altas
frequéncias. Entretanto, a forma de calcular a frequéncia de corte pode afetar a
convergéncia do modelo, uma vez que essa é calculada baseada no efeito pelicular
presente no condutor da bobina. Essa aproximagao nao € eficaz pois o circuito
equivalente pode apresentar respostas distintas para a mesma situacao, isto €,
bobinas com mesmo valor de indutancia, mas com fios condutores distintos.

Logo, pode-se propor uma nova forma de se estimar a frequéncia de corte
para o circuito RL paralelo composto por L, € R;,ss, de forma que o modelo dependa
apenas das medidas da indutancia de dispersao no dominio da frequéncia.

A analise a ser feita parte do principio de que apesar do circuito equivalente
possuir componente real e imaginaria, somente a segunda é requerida para o modelo.
Com isso, € necessario se calcular a componente imaginaria do circuito representado

pelo Figura 15, onde a expressao da impedancia equivalente é dada por:

Zéq = jWth + Rioss//JWLipc (80)

Onde Z;, € a impedancia equivalente do circuito da Figura 15.

Manipulando a equacéo (80), e retirando sua componente imaginaria, tem-se:

LLDCRloss2 (81)

IMm{Z,,} = Ly +
{ eq} " (WLLDC)2 + Rloss2

A Figura 20 mostra o comportamento da fungéo descrita por (81) no dominio
da frequéncia. Pode-se notar que a curva que representa o valor da componente

imaginaria de Z;, pode ser aproximada por um filtro passa baixas.
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FIGURA 20 - ESBOGO GRAFICO DA FUNGAO QUE REPRESENTA Sm{Z;,} DO DOMINIO DA
FREQUENCIA.

A F(w)

FONTE: Autor, 2020.

Partindo da premissa de que em altas frequéncias valor de 3m{Z,,} pode ser
aproximado somente por L,r, € pode-se supor que para frequéncias ligeiramente
menores, havera um ponto onde JIm{Z.,} = 2L,,. Essa frequéncia pode ser
facilmente encontrada a partir de medidas, fazendo com que o valor de R;,;; possa

ser calculado a partir da equacao (81).

Rlossz
Ly, = (82)
" (WLLDC)2 + R10552
Manipulando-se a equacgao (82), encontra-se a expressao de R,;.
(83)

Onde f’ representa frequéncia no ponto onde a medida de Im{Z;,} = 2Ly;.

4.2.1 Analise de erros para o modelo proposto para a indutancia de dispersao

Em altas frequéncias, € suposto que o valor de L;,. seja suficientemente
maior que L, para que esse seja desprezivel, e a equacéo (8) seja valida. Entretanto
para situagdes em que a razao entre o valor medido em baixas frequéncias e em altas

nao seja alta, o modelo pode apresentar discrepancias em relagdo as medidas.
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A Figura 21 mostra o comportamento de 3m{Z,,} para diversas relagbes entre
Lipc © Lys. Para razbes maiores que 100, 3Im{Z;,} apresentou pouca variagao,
enquanto para Lypc/Lpr=2 € Lipc/Lny =10 apresentam uma divergéncia

consideravel em relagao ao valor ideal.

FIGURA 21 — RELAGAO Ly /Ly;-
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FONTE: Autor, 2020.

Outro ponto importante a se destacar é fato do modelo ser baseado apenas
na componente imaginaria do circuito. A aplicagao deste em um simulador de circuitos
deve ser feito com cautela, uma vez que sua componente real ndo tem significado

fisico algum.
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5 APRESENTAGAO DOS RESULTADOS

O objetivo dessa secédo € apresentar um estudo comparativo entre as
equacgdes algébricas apresentadas na secdo 2, as metodologias de modelagem
apresentadas na secao 3 e os modelos propostos na secédo 4. Para essas analises
serdo utilizadas amostras de transformadores e indutores retirados de conversores
chaveados. Os dados obtidos através dos modelos, serdo comparados com as
medidas das componentes reais e imaginarias das amostras.

As medi¢des foram realizadas no laboratério LAMMI, na Universidade Federal
do Paranag, utilizando o analisador de redes vetorial de modelo HP 3577A. O Sample
Holder utilizado é composto por dois conectores SMA, um cabo blindado, e um suporte
para a amostra. Para se atenuar os efeitos de interferéncia, os terminais de cada
amostra foram cortados de forma a deixar a mesma o mais perto possivel do suporte.

O HP 3577A possui um canal para insercao de sinais e um canal para a leitura,
fazendo uma varredura de frequéncia que vai de 5 Hz a 200 MHz. Os dados de
impedancia que sdo mostrados no display, e calculados em termos da tensao lida e
da calibragao prévia realizada no equipamento.

Para as medi¢cdes foram feitas duas calibragdes: Em circuito aberto e curto
circuito. A banda de frequéncia aplicada no teste foi de 5 Hz a 10 MHz. Essa faixa foi
escolhida pelo fato de as amostras apresentarem suas ressonancias nessa faixa de

frequéncia.

5.1 MEDIDAS DAS AMOSTRAS

Antes de realizar a analise resultados, é preciso verificar a validade dos dados
medidos, conforme descrito nas segbes 3.2.1 e 3.2.2. Em outras palavras, é preciso
verificar qual a faixa da medida da resisténcia ndo sofre a agcao da ressonancia e ainda
se a metodologia utilizada para se medir a indutancia de dispersdao em baixas

frequéncias é adequada.
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5.1.1 Medidas da resisténcia das amostras

As amostras foram retiradas de um conversor ja projetado, por isso, 0s
valores das induténcias nominais e da resisténcia em frequéncia nula (Rp.) foram
aproximados utilizando-se as medidas.

O valor da indutancia nominal foi calculado a partir da medida da componente
imaginaria dos enrolamentos em estudo. O valor da reatancia medida em 1 kHz foi
utilizado para calcular a indutancia para todas as amostras. A resisténcia R foi
tomada como a primeira medida da componente real (em 5 Hz).

Para analises sobre os valores medidos, € necessario conhecer o valor da
capacitancia parasita do enrolamento para se poder estimar a frequéncia de
ressonancia nas bobinas. Como as capacitancias parasitas nao foram abordadas no
presente trabalho, serdo tratadas como um componente uUnico estimado a partir da
ressonancia entre ela e a indutancia nominal do enrolamento.

A Tabela 1 mostra parametros construtivos das amostras. Os didmetros dos
condutores foram medidos utilizando um paquimetro e aproximados com a tabela de
fios AWG.

TABELA 1 — PARAMETROS CONSTRUTIVOS DAS AMOSTRAS UTILIZADAS

IDENTIFICACAO g

DA AMOSTRAS TIPO NUCLEO CONDUTOR
S1 INDUTOR TUBO #AWG17
S2 INDUTOR TOROIDE #AWG17
S3 INDUTOR DE MODO COMUM C #AWG22
S4 INDUTOR DE MODO COMUM TOROIDE #AWG20
S5 TRANSFORMADOR FLYBACK EE #AWG28

FONTE: Autor, 2020.

Como a medida da componente real da amostra S1 nao apresentou nenhuma
ressonancia, nao foi possivel estimar o valor de sua capacitancia parasita. Entretanto
como o objetivo ndo € modelar esse fendmeno, e sim verificar em qual ponto ele
ocorre, sera assumido que os valores da componente real de S1 nao sofre influéncia
da ressonancia entre os componentes reativos presentes.

A Tabela 2 mostra os valores da indutancia nominal, Rj. e capacitancia do

enrolamento calculados para as amostras.
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TABELA 2 — VALORES DE NOMINAIS DE RESISTENCIA, INDUTANCIA E CAPACITANCIA

PARASITA DAS AMOSTRAS

IDENTIFICAGAO | INDUTANCIA NOMINAL Ry, (MEDIDA) CAPACITANCIA

DA AMOSTRAS | CALCULADA (@ 1 kHz) ne PARASITA (MEDIDA)
S1 3,6 uH 5,2 mQ -
S2 113 uH 38,7 mQ 8,9 pF @ 6,24 MHz
S3 5,6 mH 117 mQ 188 pF @ 490 kHz
S4 10 mH 105 mQ 81,51 pF @ 260 kHz
S5 19 uH 187 mQ 830 pF @ 1,22 MHz

FONTE: Autor, 2020.

As faixas onde as amostras podem ser modeladas pode ser estimada a partir

do modelo elétrico do enrolamento proposto na Figura 22. Supondo que a variagao da

resisténcia ao longo do dominio da frequéncia n&o altera o valor da frequéncia de

ressonancia do circuito, pode-se fixar o valor de R = R,.. Com isso, pode-se comparar

as duas curvas e estimar o ponto onde nao ha presenca da ressonancia.

FIGURA 22 — CIRCUITO ELETRICO SIMPLIFICADO DE UMA BOBINA.

R

FONTE: Autor, 2020.

A Figura 23 mostra o comportamento das componentes reais do circuito da

Figura 22, em comparacao a medida da componente real das amostras (S2 a S5). As

linhas vermelhas demarcam a maxima frequéncia onde as amostras vao ser

modeladas.
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FIGURA 23 — FAIXAS DE FREQUENCIA PARA O ESTUDO DAS COMPONENTES REAIS DAS
AMOSTRAS (MEDIDAS DA COMPONENTE REAL DOS ENROLAMENTOS).
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FONTE: Autor, 2020.

Vale a ressalva que o modelo elétrico utilizada para se estimar o ponto onde
ocorre a ressonancia (linha verde da Figura 23) toma os componentes como
constantes em toda faixa de frequéncia. A metodologia proposta na se¢éo 4, tem como
objetivo fazé-los variaveis de modo a se adequarem as medidas (linha azul da Figura
23).

5.1.2 Medidas da indutancia de dispersao das amostras

Como as amostras S1 e S2 sado indutores de uso geral, isto é, ndo possuem
enrolamento secundarios, ndo se aplica o conceito de indutancia de dispersao e sera
apenas modelada a variagao da resisténcia com a frequéncia.

Para as amostras S3, S4 e S5, é preciso verificar se a técnica de curto-circuitar
o enrolamento secundario ndao afetara a medida em baixas frequéncias. Para isso,
pode-se analisar o circuito da Figura 24, que representa os circuitos elétricos dos

enrolamentos primario e secundario do transformador.
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FIGURA 24 — CIRCUITO ELETRICQ QUE REPRESENTA OS ENROLAMENTO PRIMARIO E
SECUNDARIO DO TRANSFORMADOR.

Rp lep les Rs

n:1 YN —AMW—
TiE

FONTE: Autor, 2020.

Por mais que um curto-circuito, idealmente tenha resisténcia nula, na pratica
pode-se representa-lo por um resistor R.., cujo valor nominal pode ser aproximado
pela equacédo (18). Colocando o enrolamento secundario em curto-circuito e
espelhando todos seus respectivos componentes para o enrolamento primario, tem-

se o circuito equivalente apresentado na Figura 25.

FIGURA 25 — CIRCUITO EQUIVALENTE DO TRANSFORMADOR COM OS ELEMENTOS DO
ENROLAMENTO SECUNDARIO REFLETIDOS NO PRIMARIO.

Rp lep nZL;kS ‘ans

Limag R,

FONTE: Autor, 2020.
A impedancia vista pelo VNA no enrolamento primario pode ser escrita como:
Z = Rp +jWlep + UWLmag//[nszles + nz(Rs + Rcc)]} (84)

Manipulando-se a equacao (84) e encontrando sua componente imaginaria,

pode-se notar que a medida dessa, ndo depende somente do valor desejado de L.
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Lmag{[nZ(Rs + Rcc)]2 + Wznleks (Lmag + nleks)}
[nZ(Rs + Rcc)]2 + WZ[Lmag + nleks]Z

SM{Z} = {Ly, + } (85)
Supondo LyysLmgg << 0 0 termo w?n®Lyys(Limqy + n°Lys) torna-se nulo. Com

isso, pode-se escrever a expressao (85) em fungdo da razdo entre o valor da
resisténcia utilizada para se curto-circuitar o enrolamento secundario, e a indutancia

de magnetizagdo (n*(Rs + Rcc)/Limag)-

[ Z(R +RCC)]2
Lmag (86)

[PEGER ye(1 4 )]

Tomando o limite da equagéo (86) quando a razdo n*(Rs + Rss)/Ly,,, tender a

Sm{Z} = lep +

zero e quando essa mesma razao tende a um, pode-se perceber a diferenca na

medida da componente imaginaria.

lim «Sm{Z} = lep

n*(Rs+Rcc) -0 (87)
Lmag
nZ(RS + RCC)
li Z} =Ly, +
n(RyRee) 1“Sm{ }= Luy , 2L\ (88)
Lmag 14+w [(1 +7 5)]
mag

A expressao (87) mostra que para condicbes onde a indutancia de
magnetizagao for muito maior que a resisténcia utilizada para se fazer o curto-circuito
no enrolamento secundario, a medida da componente imaginaria dependera somente
de Ly, ou seja, a medida pode ser tomada como verdadeira. Ja a expressdo (88)
mostra que para casos em que a indutancia de magnetizagao e a resisténcia de curto-
circuito possuem a mesma ordem de grandeza, o equipamento ndo consegue medir
corretamente o valor da indutancia de dispersao uma vez que ha uma componente
dependente da frequéncia.

Para valores de w > 1 em (88), pode-se notar que a segunda componente

tende a ter seu valor proximo a zero. Ou seja, em média e altas frequéncias, a medida
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tende a se tornar verdadeiro, ao passo que essa componente ndo tem mais um valor
significante.

Para as amostras S3 e S4, que uma possuem indutancia superior a 1 mH, a
técnica de curto-circuito é eficaz ao passo que os tocos de fios utilizados para se fazer
o curto tem resisténcia de aproximadamente 800 uQ (fio #AWG27 com 5mm de
espessura). Ou seja, possuem uma relagao entre indutancia e resisténcia de 5 e 12
vezes respectivamente.

Ja a amostra S5, que possui indutancia de 19 uH, necessitaria de um resistor
de curto circuito de valor muito baixo. Se tomarmos como referéncia as relagdes das
outras amostras, seria necessario um resistor no maximo 3,8 uf), o que seria
extremamente complexo.

Com isso, a amostra S5, teve sua indutancia de dispersao medida conforme

o método proposto por Hayes et al, conforme descrito na segéo 3.2.2.
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5.2 RESULTADOS PARA EFEITOS PELICULAR E DE PROXIMIDADE

A Figura 26 mostra a comparagao entre a medida da componente real da
amostra 1 (S1) com as equacgdes de Dowell, Ferreira e Reatti et al. Foi definido um
coeficiente de porosidade (n,) igual 0,85 uma vez que as espiras nao utilizam todo o
comprimento do nucleo e é foi possivel notar que o indutor possui apenas uma

camada (m = 1).

FIGURA 26 — COMPARACAO DAS EQUACOES ALGEBRICAS COM AS MEDIDAS DA
COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 1.

1 DQ T T T T T ¥
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FONTE: Autor, 2020.

E possivel observar que a equacdo proposta com Dowell consegue modelar
de maneira satisfatéria o comportamento da resisténcia do condutor em baixas
frequéncias de até aproximadamente 2 kHz. Para frequéncias superiores, o modelo
nao consegue acompanhar a taxa de crescimento da resisténcia. As equacgdes de
Ferreira e Reatti, comportamento semelhante ao modelo de Dowell, porém com erros

maiores em toda a faixa de frequéncia analisada.
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A Figura 27 mostra a comparac¢ao entre a medida da componente real da
amostra 2 (S2) com as equagdes de Dowell, Ferreira e Reatti et al. Foi definido um

coeficiente de porosidade (n,) igual 0,70 possuindo apenas uma camada (m = 1).

FIGURA 27 — COMPARAGAO DAS EQUACOES ALGEBRICAS COM AS MEDIDAS DA
COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 2.
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FONTE: Autor, 2020.

Novamente apenas a Equagao de Dowell conseguiu modelar de maneira
adequada o comportamento da resisténcia em baixas frequéncias enquanto as
equacoes de Ferreira e de Reatti ndo conseguem modelar de a resisténcia de maneira

adequada em toda a faixa analisada.
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A Figura 28 mostra a comparac¢ao entre a medida da componente real da
amostra 3 (S3) com as equacgdes de Dowell, Ferreira e Reatti et al. Foi definido um
coeficiente de porosidade (n,) igual 1, uma vez que a espiras ocupam toda a janela
do indutor, e o numero de camadas m =5 (esse valor foi estimado a partir do

desmontagem do indutor).

FIGURA 28 — COMPARACAO DAS EQUACOES ALGEBRICAS COM AS MEDIDAS DA
COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 3.
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FONTE: Autor, 2020.

E possivel notar que globalmente, nenhuma das equacdes consegue modelar
de maneira satisfatoria a resisténcia do enrolamento do indutor. Isso mostra que para
estruturas onde ha dois enrolamentos dividindo o0 mesmo meio magnético, mesmo
que o fluxo magnético nao fique confinado totalmente nesse, as equacdes algébricas
nao conseguem modelar de maneira satisfatéria o comportamento do condutor no

dominio da frequéncia.
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A Figura 29 mostra a comparag¢ao entre a medida da componente real da
amostra 4 (S4) com as equacgdes de Dowell, Ferreira e Reatti et al. Foi definido um
coeficiente de porosidade (n,) igual 1 e o numero de camadas m = 2 (esse valor foi
estimado a partir do desmontagem do indutor) . O valor de Rj. foi tomado como o

primeiro valor do vetor de medidas (5 Hz).

FIGURA 29 — COMPARACAO DAS EQUACOES ALGEBRICAS COM AS MEDIDAS DA
COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 4.
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FONTE: Autor, 2020.

Nota-se que, com excecdo da primeira medida em 5 Hz, nenhuma das

equacodes se aproxima da medida da componente real do enrolamento.
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A Figura 30 mostra a comparac¢ao entre a medida da componente real da
amostra 5 (S5) com as equacgdes de Dowell, Ferreira e Reatti et al. Foi definido um
coeficiente de porosidade (n,) igual 0,8, uma vez que a espiras ocupam toda a janela
do indutor, e 0 numero de camadas m =1 (esse valor foi estimado a partir do

desmontagem do transformador) .

FIGURA 30 - COMPARACAO DAS EQUACOES ALGEBRICAS COM AS MEDIDAS DA
COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 5.
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FONTE: Autor, 2020.

E possivel notar que as equagdes conseguem emular de maneira adequada
a taxa de inclinagdo a resisténcia, entretanto ndo conseguem prever de maneira
correta o ponto na frequéncia onde os efeitos pelicular e de proximidade se torna
relevante. Além disso, as equacgdes de Ferreira e de Reatti apresentam um erro em

relacdo a medida em baixas frequéncias.
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O método de Wheeler et al foi aplicado as amostras S1, S2 e S5. Como esse
meétodo foi proposto apenas para modelar a indutancia de dispersdo em linhas de
transmissao, onde ndo ha a presenca do efeito de proximidade, cenarios onde ha mais
de uma camada de espiras tornam o modelo ineficaz. Logicamente que as amostras
que foram modeladas também sofrem a influéncia do efeito de proximidade, uma vez
que os condutores estdo préximos, entretanto com menos intensidade que as
amostras S3 e S4. A Figura 31 mostra a comparagao entre a medida da componente

real da amostra S1 e o modelo proposto por Wheeler et al.

FIGURA 31 — COMPARACAO ENTRE O MODELO PROPOSTO POR WHEELER COM AS
MEDIDAS DA COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 1.
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FONTE: Autor, 2020.

E possivel notar que o modelo consegue aproximar o comportamento da
resisténcia em baixas frequéncias, mas ndo acompanha a taxa de crescimento da

resisténcia apresentando discrepancias significativas a partir de 10 kHz.
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A Figura 32 mostra a comparagao entre o modelo de Wheeler e a medida da

componente real da amostra S2.

FIGURA 32 - COMPARACAO ENTRE O MODELO PROPOSTO POR WHEELER COM AS
MEDIDAS DA COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 2.
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FONTE: Autor, 2020.

E possivel notar que a metodologia ndo consegue modelar de maneira
adequada a resisténcia do condutor em medias e altas frequéncias. A taxa de
crescimento da medida se mostra muito superior a projetada pelo modelo. Isso pode
ser explicado pelo fato dessa amostra ter muito mais espiras em seu enrolamento do

que a amostra S1.



79

A Figura 33 mostra a comparagao entre o modelo de Wheeler e a medida da
componente real da amostra S5. O modelo de Wheeler se mostra ineficiente mais uma
vez, ao passo que apresenta divergéncias significativas em relagédo a medida. Apesar
de possuir um valor de resisténcia pequena em baixas frequéncias, sua taxa de
crescimento é bastante alta. Isso pode ser explicado pelo fato de haver espiras
vizinhas que, mesmo nao sendo percorridos pela mesma corrente, interferem na

resisténcia no enrolamento em estudo.

FIGURA 33 — COMPARACAO ENTRE O MODELO PROPOSTO POR WHEELER COM AS
MEDIDAS DA COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 5.
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FONTE: Autor, 2020.

Por fim, todas as cinco amostras foram modeladas utilizando a metodologia
proposta na sec¢ao 4.1. As faixas de frequéncia utilizadas para validar o modelo séo

as mesmas utilizadas nas analises do modelo de Wheeler e das equacdes algébricas.
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A Figura 34 mostra a comparacéo entre 0 modelo proposto e a medida da
componente real da amostra S1. O fator multiplicador ¢ calculado foi de 2515
aproximadamente, pela razédo entre as medidas nas frequéncias de 10 Mhz e 5 Hz

respectivamente. A frequéncia de corte estimada foi de 1,8 kHz aproximadamente.

FIGURA 34 — COMPARAGAO ENTRE O MODELO PROPOSTO PELO AUTOR COM AS MEDIDAS
DA COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 1.
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FONTE: Autor, 2020.

Pode-se notar que o modelo proposto consegue modelar de maneira
adequada o comportamento da resisténcia do condutor em baixas e altas frequéncias.
Entretanto, ha divergéncias na faixa que vai de 3 kHz a 1 MHz aproximadamente. Isso
pode ser explicado pelo fato da topologia de circuito proposta na secao 4.1 nao
conseguir emular totalmente o comportamento da resisténcia quando ha forte
influéncia do efeito de proximidade. De qualquer modo, o modelo proposto apresentou
uma convergéncia as medidas maior que a equagdes algébricas e 0 modelo de
Wheeler.
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A Figura 35 mostra o circuito equivalente modelado para representar o
comportamento da resisténcia do condutor da amostra S1 em um simulador de

circuitos elétricos.

FIGURA 35 — CIRCUITO ELETRICO EQUIVALENTE PARA REPRESENTAR A RESISTENCIA DO
CONDUTOR DA AMOSTRA S1.
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FONTE: Autor, 2020.

A Figura 36 mostra a comparacéo entre 0 modelo proposto e a medida da
componente real da amostra S2. O fator multiplicador ¢ calculado foi de 10.775 através
razdo entre as medidas nas frequéncias de 2 MHz e 5 Hz respectivamente. A

frequéncia de corte calculada foi de 150 Hz aproximadamente.

FIGURA 36 — COMPARAGAO ENTRE O MODELO PROPOSTO PELO AUTOR COM AS MEDIDAS
DA COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 2.
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FONTE: Autor, 2020.
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Observa-se que o modelo proposto consegue atingir uma alta taxa de
convergéncia em relagdo as medidas em praticamente toda a faixa modelada. Isso
pode ser explicado pelo fato da amostra S2 apresentar um relativo espagcamento entre
as espiras, fez com que o efeito de proximidade nao fosse tdo atuante sobre a
resisténcia.

A Figura 37 mostra o circuito equivalente modelado para representar o
comportamento da resisténcia do condutor da amostra S2 em um simulador de

circuitos elétricos.

FIGURA 37 — CIRCUITO ELETRICO EQUIVALENTE PARA REPRESENTAR A RESISTENCIA DO
CONDUTOR DA AMOSTRA S2.
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FONTE: Autor, 2020.

A Figura 38 mostra a comparagao entre o modelo proposto e a medida da
componente real da amostra S3. O fator multiplicador ¢ calculado foi de 43.279 através
razao entre as medidas nas frequéncias de 200 kHz e 5 Hz respectivamente. A
frequéncia de corte calculada foi de 4 Hz aproximadamente.

Como ocorrido na resposta do modelo para amostra S1, também ha uma faixa
de frequéncia onde houve divergéncias entre o modelo da amostra S4 e as medidas

de sua componente real.
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FIGURA 38 — COMPARAGAO ENTRE O MODELO PROPOSTO PELO AUTOR COM AS MEDIDAS
DA COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 3.
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FONTE: Autor, 2020.

A Figura 39 mostra o circuito equivalente modelado para representar o
comportamento da resisténcia do condutor da amostra S3 em um simulador de

circuitos elétricos.

FIGURA 39 — CIRCUITO ELETRICO EQUIVALENTE PARA REPRESENTAR A RESISTENCIA DO
CONDUTOR DA AMOSTRA S3.
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FONTE: Autor, 2020.
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A Figura 40 mostra a comparacéo entre 0 modelo proposto e a medida da
componente real da amostra S4. O fator multiplicador ¢ calculado foi de 811,38 através
razao entre as medidas nas frequéncias de 30 kHz e 5 Hz respectivamente. A

frequéncia de corte calculada foi de 24 Hz aproximadamente.

FIGURA 40 — COMPARAGAO ENTRE O MODELO PROPOSTO PELO AUTOR COM AS MEDIDAS
DA COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 4.
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FONTE: Autor, 2020.

Observando a Figura 40 é possivel notar que o modelo proposto apresenta
divergéncias em praticamente toda faixa modelada. Uma possivel explicacéo esta no
fato que o condutor da amostra em estudo, esta sendo fortemente influéncia pelo
efeito de proximidade. E provavel que a topologia proposta na secdo 4.1 tenha que
ser revista para cobrir esse tipo de estrutura, onde ha uma alta densidade de

condutores proximos.
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A Figura 41 mostra o circuito equivalente modelado para representar o
comportamento da resisténcia do condutor da amostra S4 em um simulador de

circuitos elétricos.

FIGURA 41 — CIRCUITO ELETRICO EQUIVALENTE PARA REPRESENTAR A RESISTENCIA DO
CONDUTOR DA AMOSTRA S4.
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FONTE: Autor, 2020.

A Figura 42 mostra a comparacéo entre 0 modelo proposto e a medida da
componente real da amostra S5. O fator multiplicador ¢ calculado foi de 8,52 através
razdo entre as medidas nas frequéncias de 300 kHz e 5 Hz respectivamente. A

frequéncia de corte calculada foi de 20 kHz aproximadamente.

FIGURA 42 — COMPARAGAO ENTRE O MODELO PROPOSTO PELO AUTOR COM AS MEDIDAS
DA COMPONENTE REAL DA AMOSTRA 5.
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FONTE: Autor, 2020.



86

E possivel notar que o modelo teve leves divergéncias em altas frequéncias,
0 que ja se era esperado (conforme descrito na seg¢ao 4.1.1). Entretanto, comparando-
se com as outras técnicas apresentadas, teve uma resposta mais satisfatoria.

A Figura 43 mostra o circuito equivalente modelado para representar o
comportamento da resisténcia do condutor da amostra S4 em um simulador de

circuitos elétricos.
FIGURA 43 — CIRCUITO ELETRICO EQUIVALENTE PARA REPRESENTAR A RESISTENCIA DO
CONDUTOR DA AMOSTRA S5.
Ruigh = 1,59Q  Lpign = 160nH
Rlom = 180mf2 Llow - 1;4,U'H
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FONTE: Autor, 2020.

5.3 RESULTADOS DA INDUTANCIA DE DISPERSAO

A Figura 44 mostra a comparacgao entre os resultados obtidos aplicando as
equacoes algébricas descritas na segao 2.5.3, e a medida da indutancia de dispersao
da amostra S3. Como na amostra S3, as bobinas nao estdo sobrepostas, para a
aplicagao das equacgdes a distancia entre elas foi tomada como nula (k,, = 0).

E possivel notar que nenhuma das equagdes consegue emular de maneira
coesa o0 comportamento da indutancia de dispersao. A equagao Dowell ndo consegue
prever com coeréncia, o ponto do dominio da frequéncia onde o valor da indutancia

de dispersdo comecga a cair.
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FIGURA 44 — COMPARAQAO ENTRE AS EQUACOES ALGEBRICAS E A MEDIDA DA
INDUTANCIA DE DISPERSAO DA AMOSTRA 3.
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FONTE: Autor, 2020.

A Figura 45 mostra a comparagao entre os resultados obtidos aplicando-se as
equacgdes algébricas e a medida da indutancia de dispersdo da amostra S4. Aqui vale
o comentario de que os parametros geométricos para as equacgdes de Dauhajre e
Mclyman levam em conta que o nucleo magnético presente é da forma EE. Entretanto,
a amostra S4 usa um nucleo toroidal. Com isso, alguns desse parametros tiveram que

ser aproximados para a aplicagéo na formula.

FIGURA 45 — COMPARAQAO ENTRE AS EQUACOES ALGEBRICAS E A MEDIDA DA
INDUTANCIA DE DISPERSAO DA AMOSTRA 4.
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FONTE: Autor, 2020.
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E possivel observar na Figura 44 que somente a equagdo proposta por
Dauhajre se aproximada da medida da indutancia de dispersdo em altas frequéncias.
Como a equacgao proposta por Dowell pressupde que a indutancia de dispersao decai
infinitamente ao longo do dominio da frequéncia, por mais que essa tenha uma leve
convergéncia em baixas frequéncias acabou apresentando uma maior divergéncia de
mais geral.

A Figura 46 apresenta a comparagao entre os resultados obtidos aplicando-
se as equagdes algébricas e a medida da indutancia de dispersdo da amostra S5. A
distancia entre as camadas (k,,) foi tomada como a espessura da fita isoladora
utilizada para isolar os enrolamentos primarios e secundarios.

E possivel observar que mais uma vez nenhuma das equacdes algébricas de
mostrou eficiente para modelar o comportamento da indutdncia de dispersao no

dominio da frequéncia.

FIGURA 46 — COMPARAQAO ENTRE AS EQUACOES ALGEBRICAS E A MEDIDA DA
INDUTANCIA DE DISPERSAO DA AMOSTRA 5.
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FONTE: Autor, 2020.

Vale lembrar que para o equacionamento da indutancia de dispersao, todos
os autores tomaram certas condigcdes com ideais. Isto &, espiras justapostas,
permeabilidade infinita etc. Na pratica, nem sempre as espiras estdo uniformemente

organizadas dentro da janela do carretel, a densidade de espiras em cada camada
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nao é uniforme e a permeabilidade do nucleo ndo ¢ infinita. Ou seja, as discrepancias
observas para as trés amostras ja eram esperadas.

A Figura 47 mostra a comparacao entre a metodologia proposta por Wilson et
al e a medida da indutancia de dispersao da amostra S3. A frequéncia de corte,
utilizada para o calculo dos parametros do circuito equivalente, foi aproximada em 172
kHz (onde o efeito pelicular € metade do raio do condutor). As induténcias L;pc € Ly

foram medidas em 1 kHz e 1 MHz respectivamente.

FIGURA 47 — COMPARACAO ENTRE O MODELO PROSPOSTO POR WILSON et al E A MEDIDA
DA INDUTANCIA DE DISPERSAO DA AMOSTRA 3.
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FONTE: Autor, 2020.

Nota-se que o modelo de Wilson diverge fortemente em baixas frequéncias,
mas apresenta uma boa resposta para frequéncias maiores que 1 kHz. Além disso, é
possivel notar que a estratégia de calcular os componentes do circuito equivalente
utilizando o efeito pelicular como parametro ndo obteve éxito. O valor da indutancia
de dispersdo comeca a cair em frequéncias na casa de dezenas de hertz, enquanto a
frequéncia calculada esta na casa de centenas de quilohertz.

A Figura 48 mostra a comparacéao entre a metodologia proposta por Wilson e
a medida da indutancia de dispersao da amostra S4. A frequéncia de corte, utilizada
para o calculo dos paradmetros do circuito equivalente, foi aproximada em 100 kHz

(onde o efeito pelicular € metade do raio do condutor). As indutancias L € Ly foram

medidas em 1 kHz e 1 MHz respectivamente.
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FIGURA 48 — COMPARAGAO ENTRE O MODELO PROSPOSTO POR WILSON et al E A MEDIDA
DA INDUTANCIA DE DISPERSAO DA AMOSTRA 4.
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FONTE: Autor, 2020.

Observando a Figura 48, nota-se que o modelo de Wilson conseguiu emular
de maneira correta o comportamento da indutadncia de dispersdo em praticamente
toda faixa de frequéncia.

A Figura 49 mostra a comparacéao entre a metodologia proposta por Wilson e
a medida da indutancia de dispersao da amostra S5. A frequéncia de corte, utilizada
para o calculo dos pardmetros do circuito equivalente, foi aproximada em 680 kHz
(onde o efeito pelicular € metade do raio do condutor). As indutancias L. € Ly foram
medidas em 1 kHz e 1 MHz respectivamente.

Nota-se que o modelo de Wilson apresenta uma leve convergéncia em baixas
frequéncias, entretanto ndo acompanha o decrescimento da induténcia de disperséo

em altas frequéncias.
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FIGURA 49 — COMPARAGAO ENTRE O MODELO PROSPOSTO POR WILSON et al E A MEDIDA
DA INDUTANCIA DE DISPERSAO DA AMOSTRA 5.
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FONTE: Autor, 2020.

A Figura 50 mostra a comparacgéao entre o modelo da amostra S3, construido
através da metodologia proposta para se calcular a frequéncia de corte no modelo de
Wiilson, secdo 4.2, e a medida da indutancia de dispersdo da mesma amostra. O valor
de R, foi calculado em 8,72 Q na frequéncia f' de 2 kHz (equacdo 83). As

indutancias L;pc € Ly foram medidas em 5 Hz e 1 MHz respectivamente.

FIGURA 50 — COMPARAGCAO ENTRE O MODELO PROSPOSTO PELO AUTOR E A MEDIDA DA
INDUTANCIA DE DISPERSAO DA AMOSTRA 3.
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FONTE: Autor, 2020.
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Observando a Figura 50, € possivel notar que o modelo de Wilson com a
frequéncia de corte calculada pelo método proposto, obteve uma boa taxa de
convergéncia em relagdo aos métodos algébricos apresentados e ao modelo de
Wilson.

A Figura 51 mostra o circuito equivalente modelado para representar o
comportamento da indutancia de dispersdo da amostra S3 em um simulador de

circuitos elétricos.

FIGURA 51 — CIRCUITO ELETRICO EQUIVALENTE PARA REPRESENTAR A INDUTANCIA DE
DISPERSAO NA AMOSTRA S3.
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FONTE: Autor, 2020.

A Figura 52 mostra a comparagao entre o modelo da amostra S4, construido
através da metodologia proposta na seg¢ao 4.2, e a medida da indutancia de dispersao

da mesma amostra.

FIGURA 52 — COMPARACAO ENTRE O MODELO PROSPOSTO PELO AUTOR E A MEDIDA DA
INDUTANCIA DE DISPERSAO DA AMOSTRA 4.
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FONTE: Autor, 2020.
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O valor de Ry, foi calculado em 7,4 mQ na frequéncia ' de 11,52 Hz. As
indutancias L, € L,y foram medidas em 5 Hz e 200 kHz respectivamente. Esse

segundo valor foi escolhido pelo fato da indutancia de dispersado se mostrar constante
nessa faixa.

Assim como para a primeira amostra, a metodologia proposta obteve
performance superior as demais metodologias. A taxa de decaimento do modelo em
baixas frequéncias conseguiu acompanhar a medida, diferentemente do observado
no modelo de Wilson observado na Figura (47).

A Figura 53 mostra o circuito equivalente modelado para representar o
comportamento da indutancia de dispersdo da amostra S4 em um simulador de

circuitos elétricos.

FIGURA 53 — CIRCUITO ELETRICO EQUIVALENTE PARA REPRESENTAR A INDUTANCIA DE
DISPERSAO NA AMOSTRA S4.
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FONTE: Autor, 2020.

A Figura 54 mostra a comparagao entre 0 modelo da amostra S5, construido
através metodologia proposta na secgao 4.2, e a medida da indutancia de disperséao
da mesma amostra. O valor de R, foi calculado em 31 mQ na frequéncia f' de 20

kHz. As indutancias L, € L,y foram medidas em 5 Hz e 1 MHz respectivamente.
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FIGURA 54 — COMPARAGCAO ENTRE O MODELO PROSPOSTO PELO AUTOR E A MEDIDA DA
INDUTANCIA DE DISPERSAO DA AMOSTRA 5.
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FONTE: Autor, 2020.

Para essa amostra o modelo proposto apresentou alguma levas discrepancias
em toda faixa de frequéncia, mantendo uma melhor performance em relagao as
demais metodologias abordas no presente trabalho.

A Figura 55 mostra o circuito equivalente modelado para representar o
comportamento da indutancia de dispersdao da amostra S4 em um simulador de

circuitos elétricos.

FIGURA 55 — CIRCUITO ELETRICO EQUIVALENTE PARA REPRESENTAR A INDUTANCIA DE
DISPERSAO NA AMOSTRA S5.
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FONTE: Autor, 2020.
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5.4 RESULTADOS NO DOMINIO DO TEMPO

Como forma de validar a metodologia proposta na se¢éo 4, um transformador
real foi modelado, aplicado a um modelo elétrico de um conversor chaveado, e
analisado no dominio do tempo em um simulador de circuitos elétricos. O conversor
chaveado conta com uma topologia Flyback quase-ressonante, e foi desenvolvido
para operar com tensio de saida constante de 13,5 IV em uma poténcia de até 70 W.

O transformador presente no circuito, foi projetado para ter uma induténcia do
enrolamento primario de aproximadamente 550 uH, com relacdo de espiras de n =
9:1. O controlador de chaveamento do conversor é FSCQO0765RT da fabricante
Fairchild. Ele conta com um MOSFET e circuito de feedback internos, podendo operar
em tensdes de até 650 IV com corrente de conducgao dreno-fonte de até 7 A. O diodo
schottky de saida € o MBR10100.

Para efetuar a modelagem do transformador, mediu-se no dominio da
frequéncia as componentes real e imaginaria do enrolamento primario com o
enrolamento secundario em aberto. As medidas foram realizadas em uma faixa de
frequéncia de 5 Hz até 10 MHz. A indutancia de dispersédo do enrolamento primario
foi medida nessa mesma faixa utilizando a técnica de curto-circuitar o enrolamento
secundario.

Para a simulagdo no dominio do tempo, o fator primordial no modelo elétrico
de um conversor € a indutancia de dispersao. Isso se justifica uma vez que a mesma
altera de forma significativa a tensdo maxima presento no elemento de chaveamento
(terminal dreno do MOSFET), sendo este o principal motivo da destruicao da chave
durante os testes de desenvolvimento (McLyman, 2004). Por isso, utilizando um
osciloscopio, a tensdo no terminal dreno do MOSFET em série com a bobina foi
medida a fim de se extrair sua curva no tempo, e compara-la com os resultados do
modelo proposto. As medidas no tempo foram realizadas para cargas resistivas na
saida de 11,2 Q e 4,7 Q, que representam 16 W e 39 W respectivamente.

A Figura 56 mostra o modelo elétrico do conversor Flyback quase-ressonante
com um transformador ideal sem perdas. O modelo foi criado utilizando o software
QUCS. A fonte DC na entrada do circuito, representa a tensao retificada e filtrada na
entrada do conversor, o capacitor descrito por C, representa o capacitor utilizado para
a ressonancia juntamente com a indutancia do enrolamento do primario do

transformador, C,,s € a capacitancia dreno-fonte do MOSFET, a chave S, é utilizada
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para representar os estados de conducédo e aberto do MOSTET (o valor da resisténcia
dreno-fonte foi retirada do datasheet do componente), T,.; representa o transformador
(sem perdas), o diodo de saida MBR10100, C,,; representa a capacitancia na saida

do conversor e por fim R, € o resistor utilizado como carga nas medidas.

FIGURA 56 — MODELO ELETRICO DO CONVERSOR FLYBACK QUASE-RESSONATE SEM
PERDAS.
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FONTE: Autor, 2020.

A Figura 57 mostra a comparagao entre 0 modelo sem perdas descrito na
Figura 56 (linha azul), com as medidas da tensdo dreno-fonte do MOSFET do
conversor com o controlador FSCQO765RT (linha verde) para as duas cargas de teste.
E possivel notar que o modelo sem perdas (fator de acoplamento unitario) néo
consegue modelar corretamente a ressonancia observada na medida. Obviamente,
essa divergéncia ja era esperada, ja que o modelo do transformador utilizado n&o leva

em conta as perdas no condutor e perdas pela indutancia de dispersao.
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FIGURA 57 — TENSAO SOBRE O MOSFET (S2) SEGUNDO O MODELO ELETRICO DO
CONVERSOR FLYBACK QUASE-RESSONATE SEM PERDAS (VERDE: MEDIDA EXPERIMENTAL,
AZUL: SIMULAGAO).
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FONTE: Autor, 2020.

Inicialmente as perdas do transformador foram modeladas a partir das
medidas da componente real de impedancia do enrolamento primario, conforme
descrito na sec¢ao 4.1. A Figura 58 mostra o modelo elétrico do conversor contendo o
modelo de perdas do condutor. O fator { calculado foi de 304, com frequéncia de corte

de 1,2 kHz aproximadamente.
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FIGURA 58 — MODELO ELETRICO DO CONVERSOR FLYBACK QUASE-RESSONATE COM
PERDAS BASEADAS NA COMPONENTE REAL DO ENROLAMENTO PRIMARIO.
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FONTE: Autor, 2020.

Para utilizar o modelo de transformador do préprio QUCS (modelo de
indutores acoplados), o fator de acoplamento entre os enrolamentos, k, foi calculado
em fung¢ado da indutancia do enrolamento primario e da indutancia de dispersao do
mesmo, conforme a Equacéo (89), para que a agao da indutancia de dispersédo do
enrolamento fosse descrita pelo proprio transformador, ndo necessitando de
elementos externos. Com isso, somente a adicdo do modelo de perdas do condutor

seria necessario para se realizar-se a simulagao.

lep

k=1 I

(89)
p

ApoOs realizadas as medidas no VNA, notou-se que o valor da indutancia de
dispersdo sofria variagdes em altas frequéncias, com isso, o valor do fator de
acoplamento também mudaria. A Figura 59 mostra o valor da medida da indutancia
do enrolamento primario e sua respectiva indutédncia de dispersdao no dominio da
frequéncia. Optou-se entdo, por inicialmente calcular o valor de k na frequéncia
fundamental de chaveamento do conversor, isto é, 45 kHz. O valor encontrado foi de
0,9715.
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FIGURA 59 — MEDIDA DA INDUTANCIA DO ENROLAMENTO PRIMARIO E DE SUA RESPECTIVA
INDUTANCIA DE DISPERSAO.
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FONTE: Autor, 2020.

A Figura 60 mostra a resposta ao modelo proposto na Figura 58 para cada
uma das cargas testadas. E possivel observar que o modelo proposto (linha azul) se
aproxima mais da curva experimental (linha verde) se comparado a Figura 59, porém
nao modela corretamente a sobretensio e a frequéncia de ressonancia que ocorrem
logo apds o desligamento da chave, fatores que séo fortemente dependentes da

indutancia de dispersao.

FIGURA 60 — TENSAO SOBRE O MOSFET (S2) PARA O MODELO ELETRICO DO CONVERSOR
FLYBACK QUASE-RESSONATE COM PERDAS E FATOR k = 0.9715 (VERDE: MEDIDA
EXPERIMENTAL, AZUL: SIMULACAO).
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Uma hipotese levantada parte do fato de o fator de acoplamento k variar com
a frequéncia. Como o valor da tensdo de pico e a propria indutancia de dispersao
dependem de k, recalculou-se seu valor na frequéncia a primeira oscilacdo da medida
(linha verde), aproximadamente 1,4 MHz. O novo valor calculado pela Equagao (89)
foi de 0.9951.

A Figura 61 mostra a resposta do modelo como o novo valor de k calculado.
E possivel observar que o ajuste no valor do fator de acoplamento conseguiu adequar
a sobretenséao e a frequéncia de ressonancia que ocorrem logo apos o desligamento
da chave, indicando que a indutancia de dispersao esta adequadamente modelada.
Entretanto, o decaimento (atenuacgéo) da oscilagao logo apés o chaveamento ainda
esta divergente, indicando que as perdas reais nesta situagdo sdo maiores do que o
modelo prevé. Isto leva a crer que € necessario levar em consideragéo as perdas
dependentes da frequéncia relativas a indutancia de dispersao, tendo em vista que o

modelo de transformador do QUCS né&o possibilita a inclusdo destas perdas.



101

FIGURA 61 — TENSAO SOBRE O MOSFET (S2) DO MODELO ELETRICO DO CONVERSOR
FLYBACK QUASE-RESSONATE COM PERDAS E FATOR k = 0.9951 VERDE: MEDIDA
EXPERIMENTAL, AZUL: SIMULACAO).
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Para tentar adequar a oscilacdo do modelo a medida, propds-se uma
abordagem alternativa. Utilizando as medidas da componente real e imaginaria da
indutancia de dispersdo, modelou-se esses valores segundo a metodologia proposta
na secao 4.1 para que o modelo de perdas se adeque a indutancia de disperséao e
nao mais as perdas no condutor. Essa premissa € baseada no fato de tensdes
instantadneas no tempo, em circuito adjacentes ao enrolamento do transformador,

terem seus valores diretamente dependentes da indutancia de dispersao.
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As medidas das componentes real e imaginaria da indutancia de dispersao
foram modeladas segundo a metodologia proposta da sec¢ao 4.1. A faixa de frequéncia
modelada foi de 1 kHz até 1 MHz. Essa faixa foi escolhida pela fato da indutancia de
disperséo apresentar pouca variagao partir do inicio dessa faixa (conforme observado
na Figura 59). A Figura 62 mostra o circuito elétrico da fonte contendo o modelo
baseado nas medidas das componentes real e imaginaria da medida da indutancia de

dispersao.

FIGURA 62 - MODELO ELETRICQ DO CONVERSOR FLYBACK QUASE-RESSONATE COM
PERDAS BASEADAS NA INDUTANCIA DE DISPERSAO DO ENROLAMENTO PRIMARIO.
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FONTE: Autor, 2020.

Observando a Figura 62, nota-se que o fator de acoplamento foi alterado para
0 seu valor maximo. Essa premissa € valida pois a indutancia de dispersao, bem como
suas perdas, foi totalmente modelada pelo circuito RL externo ao transformador.

A Figura 63 mostra a resposta do modelo recalculado baseado na indutancia
de dispersdao e suas perdas. Esta nova abordagem consegue representar com
fidelidade os valores de sobretensao, frequéncia de ressonancia e amortecimento que
ocorrem apo6s o desligamento da chave. Observa-se com estes resultados que a
modelagem adequada da induténcia de dispersédo e suas perdas, que sédo variaveis
com a frequéncia, é crucial para que se possa representar com fidelidade o

comportamento da tensdo de Dreno do MOSFET apds o seu chaveamento.
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FIGURA 63 — TENSAO SOBRE O MOSFET (S2) DO MODELO ELETRICO DO CONVERSOR
FLYBACK QUASE-RESSONATE COM PERDAS BASEADO NAS MEDIDAS DA INDUTANCIA DE

DISPERSAO

500

4001

3007 J\f‘\r e ‘ul?.‘;;j:/\l‘.
- .
w200+
=

[]-.—_
_1020e-05 2.591—05 Se-IOS 3.591—05 4e-=05 4 591—05
fime
(a) Medida com carga de 11,2 Q
500
400+
|
300+ i \
11T L7 P——

- | I/ ‘.l FAY
w 200 ‘
: |

1004 J

| L
_10209-06 2 591—05 39—’05 3 591—05 4e-=05 4 591—05

time

(b) Medida com carga de 4,7 Q

5.5 DISCUSSAO DE RESULTADOS

Analisando os resultados obtidos do modelo proposto, pode-se dizer que o
mesmo atende de maneira satisfatoria as premissas descritas no presente estudo. Os
circuitos equivalentes conseguem emular o comportamento de efeitos parasitas em
praticamente o toda a faixa de frequéncia que antecede a ressonancia.

Para a resisténcia, apesar da metodologia proposta apresentar discrepancias
entre a resposta do circuito equivalente e as medidas em alguns casos, obtiveram-se
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respostas mais coesas do que as metodologias apresentas nas segdes 2 e 3. De fato,
a forte influéncia do efeito de proximidade em algumas geometrias, faz com que o
circuito equivalente proposto na se¢ao 4.1 ndo consiga se adequar ao crescimento da
frequéncia em baixas e medias frequéncias.

A metodologia apresentada para modelar a indutédncia de disperséo, que foi
baseada no circuito proposto por Wilson et al consegue acompanhar de maneira
satisfatéria a taxa de decrescimento da indutdncia de dispersdao até o ponto na
frequéncia onde a mesma se torna praticamente constante.

Pode-se notar que as equacgdes de impedancia dos circuitos propostos para
modelar a resisténcia e a indutancia de dispersao no dominio da frequéncia possuem
componentes reais e imaginarias. Entretanto, no circuito proposto para modelar a
resisténcia, somente a componente real da equacédo é de interesse. Enquanto no
modelo da induténcia, somente a componente imaginaria. Com isso, a montagem
desses dois circuitos equivalentes juntos em um simulador de circuitos elétricos, pode
apresentar grandes divergéncias em relagdo a medidas, uma vez que a soma das
componentes de interesse de cada modelo, pode ser afetada pelas componentes de
nao interesse.

A limitacdo do modelo, citado acima, ndo acarreta nenhuma perda em relacao
a proposta inicial do trabalho, uma vez que a resisténcia do condutor e a indutancia
de dispersao, ndo tem nenhuma relagao de causalidade entre si. Pode-se entao, fazer
simulagdées no dominio do tempo e frequéncia, analisando os modelos propostos de
maneira isolada.

Para analises no dominio do tempo, foi necessario uma nova abordagem na
utilizagdo da metodologia descrito na se¢ao 4.1 para conseguir adequar as repostas
obtidas pelo modelo com as medidas realizadas em laboratério. E possivel notar que
a estrutura de circuito proposta para o modelo (dois ramos de circuito RL série)

consegue modelar de maneira satisfatéria o comportamento da bobina no tempo.
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6 CONCLUSAO

O estudo e predicao de elementos parasitas em transformadores se mostram
essenciais, uma vez que as caracteristicas primarias (resisténcia e indutancia de
dispersédo) sofrem alteracbes e apresentam comportamento ndo linear em altas
frequéncias. Apesar de muitas vezes serem negligenciados, esses efeitos afetam
diretamente o rendimento do circuito onde o transformador ou indutor esta inserido.

Neste trabalho, foi mostrado, através de medicdes, que a resisténcia do
condutor das bobinas de um transformador, pode ter seu valor acrescido na ordem de
até dez mil vezes em frequéncias na faixa de algumas dezenas mega-hertz. Ou seja,
a poténcia dissipada no condutor, ndo pode ser estimada somente com as equacoes
convencionais considerando a resisténcia total como a resisténcia CC. Ainda, outro
exemplo que se pode comentar, esta centrado na forma com que a indutancia de
dispersdo é mensurada normalmente. Isto €, colocando-se o enrolamento oposto em
curto-circuito e utilizando, em muitas vezes, equipamentos ndo adequados as
medidas (como um multimetro por exemplo). Isso se faz verdadeiro, ao passo que
como foi mostrado, através de medidas, que a indutancia de dispersdo também nao é
constante em toda faixa de frequéncia.

Varios autores propuseram equacgodes para se prever o comportamento dos
parametros de impedancia de transformadores no dominio da frequéncia. Essas
equacgdes foram mostradas e comparadas com medidas realizadas em amostras com
os parametros primarios conhecidos. Os resultados obtidos s&o validos apenas em
faixas de frequéncias limitadas, mas no cenario global, apresentam muitas
divergéncias em relagao as medidas.

Metodologias para se estimar a resisténcia e a indutancia de dispersao através
de medigdes também foram abordadas, assim como as limitagdes de algumas
técnicas comumente utilizadas. Entender essas limitagbes € essencial para poder
interpretar de forma coerente os resultados obtidos.

Outra forma encontrada na literatura de se modelar efeitos parasitas, é
utilizando FEM. Esse é um método, que atualmente é muito difundido e utilizado, mas
requer um custo computacional altissimo. Em contrapartida, pode-se utilizar
simuladores de circuitos elétricos para se chegar a um modelo que, dentro de suas

limitacdes, consegue apresentar boas respostas.
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Modelos que combinam circuito equivalentes e medidas, apresentam uma boa
op¢ao, uma vez que medidas de impedancia sio relativamente simples de se fazer, e
simuladores de circuitos elétricos ou até mesmo matematicos, sdo amplamente
encontrados. Foi demonstrado, através de sua aplicagédo, que algumas metodologias
apresentam algumas limitacdes e deficiéncias no que tange os calculos dos
componentes passivos, porém sua ideia central foram utilizadas como vantagem na
proposta de um novo modelo.

Para o modelo da resisténcia, o circuito equivalente do modelo proposto foi
baseado no circuito apresentado por Wheeler et al (1998) e foi modificado em termos
da frequéncia onde os efeitos pelicular e de proximidade tornaram-se relevantes,
assim como o de acréscimo em funcdo da frequéncia. A proposta utiliza também
valores medidos, levando em conta as técnicas e limitagdbes mostradas no presente
trabalho. Sua resposta foi satisfatoria, ao passo que apresenta uma melhor
convergéncia em relacao as demais metodologias encontradas na literatura.

Para a indutancia de dispersdo, o modelo proposto por Wilson et al (2012) foi
modificado em termos dos calculos dos parametros que compdem o circuito
equivalente. Foi mostrado que essa proposta responde de melhor maneira ao
comportamento tanto em baixas como em altas frequéncias.

De um modo geral, o modelo proposto atende as propostas descritas
inicialmente, uma vez que contempla uma grande faixa de frequéncia (préxima a
ressonancia), nao € custoso computacionalmente, uma vez que a simulagdo no
software matematico MATLAB, leva apenas alguns segundos para ser concluida e
ainda leva em conta todos os efeitos dispersivos mais significativos presentes nos
condutores e bobinas de um transformador.

Algumas mudangas na abordagem do modelo tiveram que ser feitas para
adequar as resposta obtida no dominio do tempo com medidas em laboratério. Essas
mudancas de abordagem nao prejudicam a proposta como um todo, uma vez que a
metodologia proposta nao foi alterada. Apenas mudou-se os dados de entrada para a
construgcdo do modelo elétrico.

Como perspectivas futuras sugere-se o desenvolvimento uma nova topologia
para o circuito equivalente que representa a resisténcia nos condutores de forma a

sanar os erros encontrados durante a apresentacao dos resultados.
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