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Resumo 

O inversor entrelaçado é uma classe de paralelismo que além de permitir a 
construção de inversores de alta potência a partir de componentes originalmente 
projetados para potências muito menores, permite diminuir a distorção harmônica da 
tensão de saída e melhorar a dinâmica do sistema. Além disso, quando a conexão em 
paralelo é feita mediante indutores acoplados magneticamente (ou mediante 
transformadores), é possível obter um ganho em termos de redução de volume. 
Adicionalmente, o acoplamento dos inversores usando componentes magnéticos feitos 
com núcleos de alta permeabilidade melhora a distribuição das correntes nos módulos 
em paralelo de forma natural. Contudo, devido às diferenças que podem existir entre os 
módulos em paralelo, uma distribuição totalmente balanceada não pode ser garantida e 
pode circular uma componente c.a. de baixa freqüência entre os inversores em paralelo, 
o que poderia levar o inversor a um funcionamento indesejado (sobre aquecimento de 
alguns componentes e/ou saturação do núcleo dos componentes magnéticos). 

Por outro lado, o uso do acoplamento entre os inversores em paralelo traz 
algumas dificuldades, como o fato de que o projeto dos componentes magnéticos e o 
controle das correntes do conversor são normalmente difíceis. Desta maneira, neste 
trabalho são estudados estes dois problemas para criar ferramentas que permitam usar 
inversores entrelaçados com acoplamento magnético em aplicações de alta potência. 
Assim, na primeira parte do trabalho é mostrado como podem ser projetados os 
componentes magnéticos necessários para o acoplamento dos inversores, enquanto que 
na segunda parte do trabalho é mostrado como modelar e controlar o inversor mediante 
duas técnicas diferentes. Além disso, os procedimentos teóricos mostrados no trabalho 
são testados mediante a implementação de um inversor entrelaçado de 4 braços com 
uma tensão de saída de 127V/60Hz. 

Como contribuição ao estado da arte dos inversores entrelaçados com 
acoplamento magnético, o trabalho apresenta desenvolvimentos analíticos e 
procedimentos que permitem um melhor entendimento do comportamento do inversor. 
Além disso, as estratégias apresentadas neste trabalho para a modelagem e controle do 
inversor representam uma contribuição inicial ao estudo dos inversores entrelaçados 
neste aspecto, pois na literatura não foram encontrados estudos que abordem o problema 
de modelagem e controle deste tipo de inversores. 



Abstract 

Interleaved inverters are a paralleling strategy that allows the construction of 
high power inverters by using components with lower power rating; it also reduces the 
harmonic distortion of the output voltage and improves the dynamic behavior of the 
inverter. Additionally, when the parallel connections are made by means of 
magnetically coupled inductors (or by using transformers), it is possible to obtain a gain 
in terms of volume reduction. Furthermore, when the parallel connection of the inverters 
is made by means of magnetic components built with high permeability cores, current 
distribution in the inverter is naturally improved. However, due to the differences that 
may exist among paralleled modules, a well balanced distribution can not be ensured 
and also a low frequency AC component may circulate through the paralleled inverters; 
this could lead the inverter to an undesirable behavior (overheating of some components 
and/or the saturation of the ferromagnetic core). 

In the other hand, some difficulties may arise by coupling the paralleled 
inverters, such as the fact that the design of the magnetic components and the control of 
the inverter’s currents are normally difficult. In this way, in order to obtain strategies 
and procedures that allow the application of interleaved inverters with magnetically 
coupled legs in high power applications, both issues are studied in this work. The first 
part of this work shows a strategy to design the magnetic components used for the 
parallel connections. In the second part, a modeling strategy and two different control 
techniques are presented. Furthermore, the theoretic procedures shown in this work are 
verified by means of the implementation of a four-leg interleaved inverter with an 
output voltage of 127V/60Hz. 

As a contribution to the current state of the art of the interleaved inverters with 
magnetic coupling, this work presents some analytical procedures that allow a better 
understanding of the inverter behavior. Furthermore, due the lack of information 
currently available that is focused in the control design problem for these inverters, the 
modeling and control strategy developed here represent an initial contribution to the 
study of the interleaved inverters. 
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Introdução 

O fornecimento de energia ininterrupta para equipamentos cujo contínuo 
funcionamento é necessário (equipamentos médicos, de comunicações, centrais de bases 
de dados, aeroportos, entre outros), muitas vezes não pode ser garantido pela rede de 
distribuição de energia elétrica. Além disso, devido à diversidade de cargas não-lineares 
que são alimentadas pela rede elétrica, harmônicos e inter-harmônicos injetados na rede 
provocam distorções na forma de onda da tensão. Adicionalmente, a rede elétrica pode 
apresentar fenômenos como interrupções momentâneas do fornecimento de energia, 
subtensões ou sobretensões momentâneas (sag ou swell), oscilações de baixa freqüência 
(flicker), descontinuidades (notches) e transitórios eletromagnéticos que pioram as 
características da energia fornecida [3]. 

Assim, para evitar estes problemas garantindo um fornecimento de energia 
contínuo e de boa qualidade, UPSs (Uninterruptible Power Supply) são usadas quando a 
autonomia requerida é de poucos minutos, sendo que, quando a autonomia necessária 
for maior do que algumas dezenas de minutos, o uso de uma combinação de geradores 
diesel e UPSs é necessário. 

Existem diferentes topologias usadas para a construção de UPSs, contudo, o 
funcionamento básico delas pode ser dividido em duas partes, a saber: um conversor 
para carregar o banco de baterias do sistema e um inversor para converter a tensão c.c. 
da bateria na tensão alternada normalmente usada para alimentar a maioria dos 
equipamentos; adicionalmente, chaves eletrônicas são usadas em algumas topologias de 
UPSs para permitir que a energia seja fornecida diretamente da rede ou através do 
inversor. Por sua vez, dependendo das necessidades e limitações do projeto, os 
inversores podem ser construídos usando diferentes topologias. Assim, para dar 
continuidade ao estudo que foi feito em [8], neste trabalho é estudada uma topologia 
especial de inversores baseada no paralelismo. Esta topologia é chamada de inversores 
entrelaçados e consiste basicamente em usar indutores (ou transformadores) para 
conectar em paralelo vários inversores de meia ponte (braços), cujos sinais de controle 
são defasados convenientemente. 

Dependendo dos componentes magnéticos usados (indutores ou 
transformadores), o entrelaçamento de inversores pode apresentar as seguintes 
vantagens [8]: 

• Robustez: No caso de um módulo falhar, o sistema pode continuar trabalhando 
com uma potência menor, e não simplesmente parar de funcionar [1].  

• Redução do custo: Em pequena escala o custo dos componentes pode ser 
reduzido porque eles não precisam suportar correntes elevadas como as que 
circulariam em conversores sem paralelismo [1][7]. Em grande escala o custo 
dos componentes é também menor se comparado com outras topologias, já que 
para a construção de conversores em paralelo são utilizados diversos 
componentes idênticos. Isto permite condições mais vantajosas na compra dos 
dispositivos evitando a compra e armazenamento de vários componentes de 
diferentes características.  

• Manutenção: Maior facilidade de manutenção graças à arquitetura modular dos 
inversores em paralelo [1].  

• Maior potência: Devido às atuais limitações na tecnologia de semicondutores, os 
inversores que não usam paralelismo não conseguem fornecer potências tão altas 
como as que podem ser fornecidas por um inversor que utiliza paralelismo 
[1][2].  
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• Expansão do sistema: Devido à característica modular dos conversores em 
paralelo, a inserção de um novo módulo para ampliar a potência do conversor é 
mais fácil [1].  

• Diminuição da distorção harmônica da tensão de saída: Devido ao 
entrelaçamento dos sinais de controle, muitas das componentes harmônicas da 
tensão de saída são canceladas, conseqüentemente a THD (Total Harmonic 
Distortion) da tensão de saída é menor se comparada com a obtida em inversores 
em paralelo sem entrelaçamento [1][3].  

• Diminuição dos elementos passivos ou da freqüência de chaveamento: Sem 
comprometer a qualidade da tensão de saída, é possível usar freqüências de 
chaveamento, indutores e capacitores menores do que os usados em conversores 
que não usam entrelaçamento [1][3]. 

Desta maneira, dado que no trabalho feito em [8] somente foi considerado o uso 
de indutores para a conexão em paralelo dos inversores, no presente trabalho o estudo é 
focado na conexão dos braços usando transformadores ou indutores acoplados. Isto 
teoricamente diminui a ondulação das correntes em cada braço, melhora a dinâmica do 
conversor, melhora a distribuição das correntes e insere um ganho real em relação à 
redução do volume do inversor [14][15]. Por outro lado, existem outras topologias 
baseadas na mesma idéia; isto é, o uso do entrelaçamento de sinais de controle e de 
transformadores para melhorar as características da tensão de saída do inversor [4]-[6]; 
a diferença com os inversores entrelaçados está em que os componentes magnéticos são 
conectados entre as chaves dos braços e não entre os braços. Contudo, apesar de que 
estas topologias apresentam características interessantes com resultados similares aos 
obtidos com os inversores entrelaçados, elas não têm uma estrutura modular simples 
que permita sua aplicação com mais de dois conversores em paralelo. 

Assim, este trabalho apresenta um estudo de inversores entrelaçados para 
aplicações de UPSs, os quais têm seus braços acoplados. Especificamente, o estudo é 
focado no procedimento de projeto dos componentes magnéticos e no controle do 
inversor. Desta maneira, na primeira parte do texto é tratado o funcionamento dos 
inversores entrelaçados, os tipos de estruturas usadas para o acoplamento dos braços e 
suas características. Na segunda parte são apresentados procedimentos para a 
modelagem das características dos componentes magnéticos. No seguinte capítulo são 
apresentados dois procedimentos para o projeto dos componentes magnéticos usados 
para o acoplamento dos inversores em paralelo. Posteriormente, o estudo é focado nas 
dificuldades associadas à modelagem e controle do inversor; adicionalmente são 
apresentadas duas estratégias para controlar a tensão de saída e a distribuição das 
correntes. No capítulo 5 são apresentados os resultados experimentais de um inversor de 
quatro braços construído no laboratório. Finalmente, no capítulo 6 são mostradas as 
conclusões e propostas de continuidade deste estudo. 
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Capítulo 1 Inversores entrelaçados 
A conexão de chaves eletrônicas (IGBTs, MOSFET, etc.) em paralelo ou de 

conversores chaveados em paralelo é feita quando a corrente que precisa circular pelas 
chaves é muito alta. Isto é porque a tecnologia de semicondutores atual limita a 
construção de chaves com correntes muito elevadas [1][2] ou porque o uso de várias 
chaves de menor capacidade resulta mais econômico do que o uso de uma chave de alta 
capacidade (chaves de alta capacidade de corrente são geralmente mais caras devido ao 
volume de produção delas) [1][7]. 

A conexão de chaves em paralelo, também chamada de paralelismo de 
componentes [7], consiste em conectar fisicamente várias chaves em paralelo para que a 
corrente que antes devia circular por uma única chave, seja dividida equitativamente 
entre as chaves conectadas no seu lugar. Contudo, é necessário considerar que a 
distribuição balanceada das correntes não é naturalmente garantida porque as chaves em 
paralelo não são necessariamente iguais (mesmo sendo do mesmo fabricante, referência 
e lote de produção) [8]. Por exemplo, se a velocidade de comutação das chaves for 
diferente, as chaves que comutem mais rápido conduzirão por mais tempo; além disso, a 
primeira chave que comutar terá associada toda a perda de comutação, enquanto que as 
outras chaves comutarão a tensão nula. Adicionalmente, chaves com impedâncias 
diferentes conduzirão correntes diferentes porque a mesma tensão é aplicada em todas 
as chaves. Isto pode levar a um funcionamento inadequado ou até à queima de 
componentes (dependendo dos semicondutores usados) [7]. 

Para contornar os problemas apresentados pela conexão de componentes em 
paralelo, componentes passivos são inseridos no circuito de potência das chaves para 
reduzir os efeitos de sinais de comando não idênticos. Além disso, semicondutores com 
coeficientes de temperatura positivos, ou NPT (Non Punch Through), são usados para 
evitar o efeito de avalanche térmica que poderia acontecer pela distribuição não 
equilibrada das correntes [8]. 

Por outro lado, a conexão de conversores em paralelo, também chamada de 
paralelismo de conversores, consiste na distribuição da corrente entre vários 
conversores completos, o que possibilita diferentes topologias para este tipo de 
paralelismo. Por exemplo, este tipo de paralelismo não requer que todos os conversores 
em paralelo forneçam a mesma corrente [10][11] e os conversores não necessariamente 
têm que estar fisicamente próximos um dos outros [9][12]. É por esta última 
característica que (em termos de topologia de controle) é possível dividir o paralelismo 
de conversores em dois grandes grupos, sendo eles o paralelismo com comunicação e 
sem comunicação [9]. 

O paralelismo com comunicação é caracterizado pela disponibilidade das 
medições das grandezas de todos os conversores, enquanto que no paralelismo sem 
comunicação o controle do conversor somente dispõe das medições próprias de cada 
conversor em paralelo. Adicionalmente, estes dois casos de paralelismo de conversores 
apresentam (além da redundância inserida pelo fato da conexão em paralelo [1][7]) uma 
flexibilidade na sua operação que permite explorar diferentes possibilidades na busca de 
um melhor funcionamento, a qual é uma característica que não apresenta o paralelismo 
de componentes. Uma outra vantagem é a possiblidade de se obter o rendimento 
máximo para dierentes potências; isto é feito ativando oudesativando  células para 
diferentes potências de saída. 
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1.1 Entrelaçamento de inversores 

Entre as topologias de paralelismo de conversores nas quais as grandezas de 
todos os módulos estão disponíveis (sem custos adicionais inseridos pela transmissão de 
dados entre conversores fisicamente distantes), encontra-se o entrelaçamento de 
conversores. Este consiste na conexão em paralelo de vários braços mediante o uso de 
componentes indutivos como mostra a Figura 1.1 para o caso de um inversor de tensão 
de 4 braços. Este tipo de paralelismo visa dividir equitativamente a corrente total (it) do 
conversor entre os braços em paralelo fazendo com que as formas de onda das correntes 
dos braços (i1, i2, i3, i4) estejam defasadas entre si de modo que sua soma seja uma 
forma de onda com uma ondulação menor; desta maneira, como a corrente total de 
conversor é igual à soma das correntes dos braços em paralelo, uma redução na 
ondulação da corrente total de saída é obtida. 

A defasagem entre as correntes dos módulos é obtida mediante uma modulação 
PWM feita com uma única modulante para todos os N braços e com N portadoras com 
fases diferentes (uma para cada braço). A portadora de cada braço está defasada da 
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Figura 1.1 – Conexão de 4 inversores em paralelo mediante indutores. 
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Figura 1.2 – Sinais PWM típicos para o conversor entrelaçado de 4 braços. 
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Figura 1.3 – Redução da ondulação na corrente de saída mediante o entrelaçamento dos 

sinais de controle. 
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portadora do braço seguinte e do anterior por um ângulo dado por: 

N°360  (1.1) 

Como exemplo, a Figura 1.2 mostra os sinais típicos de controle da modulação 
PWM para o caso de um conversor de 4 braços. Esta figura mostra como a defasagem 
entre as portadoras aparece também nos sinais de controle dos braços, pelo que as 
correntes associadas a cada sinal estão também defasadas, como mostra a Figura 1.3 
para N=4. Nesta figura, pode-se ver que a corrente tem um período 4 vezes menor do 
que o período das correntes nos braços; de fato, de forma geral, o período da corrente de 
saída é igual ao período de chaveamento dividido por N, pelo que além da redução da 
ondulação da corrente e tensão de saída, um aumento na freqüência aparente da 
comutação da corrente é obtido [7]. Em conseqüência, os harmônicos ficam localizados 
em torno das freqüências múltiplas de N vezes a freqüência de chaveamento (N·fch) e a 
THD da tensão de saída é reduzida [8]. 

1.1.1 Ondulação da corrente e tensão de saída 

Como é possível obter uma redução da ondulação da corrente mediante o 
entrelaçamento dos sinais de controle, teoricamente é possível usar componentes 
passivos menores (tanto capacitores como indutores) para limitar as ondulações da 
tensão e corrente de saída do conversor [7]; além desta vantagem, isto também melhora 
a resposta dinâmica do circuito [13]. Para quantificar a redução da ondulação da 
corrente e tensão de saída do conversor, considere um inversor semelhante ao mostrado 
na Figura 1.1, mas de N braços. Então, as suas correntes podem ser descritas pelo 
sistema de equações: 
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onde Lf e rf são a indutância e resistência do indutor usado em cada braço do inversor. 
Assim, somando as N equações e dividindo por N, tem-se: 

( ) ∑∑
==

=+=−
N

n

ntt
ftf

N

n

Cn ii;i
N

r

dt

di

N

L
vv

N
11

1 . (1.2) 

Esta expressão é semelhante à expressão que descreve o comportamento da 
corrente no indutor de um inversor com um único braço (estrutura clássica); a diferença 
está em que neste caso, a fonte de alimentação do sistema é a soma de N formas de onda 
PWM entrelaçadas e divididas por N. Isto é, ela corresponde a uma forma de onda com 
comutações N vezes mais freqüentes, pelo que é esperada uma ondulação menor. 

Para mostrar isto, veja que a ondulação da corrente (∆it) e da tensão de saída 
(∆vC) do conversor pode ser estimada em função da razão cíclica (α) como [7][8]: 
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Onde E é a tensão no barramento (como mostra a Figura 1.1), fch é a freqüência de 
chaveamento e p é um número natural, tal que: 
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A Figura 1.4 mostra as curvas da ondulação (normalizada usando como 
referência a ondulação obtida para N=1) em função da razão cíclica (para N=1, 2, 3 e 4). 
Pode-se ver que na medida em que N aumenta, além de se obter uma redução na 
ondulação, aparecem valores da razão cíclica para os quais a ondulação é nula (N-1 
valores).  

 
a) ondulação de it 

 
b) ondulação de vC 

Figura 1.4 – Ondulação da corrente e tensão de saída normalizadas. 

O valor máximo das ondulações aparece para N valores da razão cíclica para o 
inversor de N braços. Ele pode ser estimado como [7][8]: 

fch
t

LNf

E
}i{∆

2
max = , 

( ) ffch

C
LCNf

E
}v{∆

216
max = . (1.3) 

Então, quanto maior for N (número de braços em paralelo), menor pode ser a 
indutância e a capacitância para manter as ondulações constantes. Apesar disto, é 
importante ressaltar que a medida que Lf diminui, a ondulação da corrente em cada 
braço aumenta [8][13]. Isto é porque cada braço do inversor fica trabalhando como um 
inversor de um único braço (estrutura clássica), pelo que a ondulação máxima da 
corrente em cada braço pode ser estimada substituindo N=1 na primeira expressão em 
(1.3). Assim, se um inversor entrelaçado deste tipo for projetado para obter a mesma 
ondulação de corrente de saída de um inversor clássico (com a mesma freqüência de 
chaveamento), os seus indutores deveriam ser projetados para suportar uma maior 
indução magnética e maiores perdas do que o indutor usado no inversor clássico. Além 
disso, a conexão em paralelo dos braços mediante indutores independentes permite a 
circulação de correntes entre os braços (que dependem da indutância usada); isto é, 
correntes que não contribuem com a corrente de saída do conversor, pelo que são 
geradas perdas adicionais. De fato, em [14] é indicado que o uso do entrelaçamento de 
braços com indutores independentes não representa nenhum ganho em termos de 
redução do volume.  
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Numa tentativa de obter um ganho real em termos de redução de volume e de 
redução de perdas [13]-[15], na literatura tem sido proposto manter a estrutura das 
chaves e do capacitor de saída, continuar usando o entrelaçamento de sinais e substituir 
os indutores separados por componentes magnéticos que acoplem as correntes dos N 
braços. Esses componentes podem ser encontrados na literatura com o nome de 
Indutores Acoplados, Transformadores Interfase ou Transformadores Intercelulares; 
neste trabalho será utilizado o nome ICT, que é uma abreviação do nome em inglês 
Intercell Transformers.  

Como resultado do acoplamento entre os braços do inversor, uma redução da 
ondulação da corrente é obtida, além disso, a freqüência de comutação aparente na 
corrente de saída e nas correntes dos braços é aumentada. Adicionalmente, a 
distribuição balanceada das correntes nos braços é idealmente garantida de forma 
natural, diferentemente do caso em que são usados indutores separados.  

1.1.2 Componentes das correntes criadas pelo entrelaçamento 

Em [7], Devancens propõe uma estratégia para melhorar a distribuição natural 
das correntes nos braços de conversores entrelaçados aproveitando o comportamento 
das suas componentes harmônicas. Aqui não é explicado este procedimento, porém, é 
necessário ressaltar as características das componentes harmônicas das correntes nos 
braços, pois elas serão usadas neste texto posteriormente. 

Como já mencionado, o uso do entrelaçamento faz com que a corrente de saída 
do conjunto de componentes magnéticos (it) tenha uma ondulação em uma freqüência 
igual a N vezes a freqüência de chaveamento do inversor (N·fch). Isto acontece porque 
para a freqüência fundamental, para freqüências múltiplas de N·fch e para a faixa de 
freqüências geradas em torno de cada uma delas, qualquer componente da corrente é 
igual em todos os braços. Por outro lado, para as freqüências restantes (freqüências 
múltiplas de fch não múltiplas N·fch e para a faixa de freqüências geradas em torno de 
cada uma delas), a soma das componentes dos N braços na mesma freqüência é 
idealmente zero.  

Para ver porque acontece este cancelamento de componentes, considere 
novamente o circuito da Figura 1.1. A tensão vn (para n=1, 2, ..., N), aplicada por um 
inversor de meia ponte que é controlado por uma modulação PWM senoidal feita com 
uma portadora triangular, pode ser representada mediante uma série de Fourier como 
[17]: 
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onde M é o índice de modulação, ωm e ωp são as freqüências da modulante e portadora, 
φm e φpn são as fases da modulante e de cada portadora e Jn é a função de Bessel de 
ordem n. O primeiro termo da expressão anterior corresponde à componente 
fundamental da tensão, o somatório à direita dele contém unicamente as componentes 
nas freqüências múltiplas da freqüência de chaveamento; finalmente, o último 
somatório contém as componentes criadas em torno de cada uma das freqüências 
múltiplas da freqüência de chaveamento. 

Veja que na expressão anterior somente φpn depende de n; isto é porque N 
somente afeta a fase da portadora de cada braço e porque a mesma modulante é usada 
em todos os braços. Assim, como a amplitude das componentes é igual em todos os 
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braços para uma freqüência dada, o cancelamento somente pode ser atribuído à fase das 
portadoras. Então, como a fase da portadora está dada por: 

( )
N

npn

°
−=

360
1ϕ ,  

a fase das componentes é: 

( )
N
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−
360

1  ou  ( ) mk
N

ni ϕ+
°

−
360

1 .  

Veja que independentemente do valor de k, quando i é múltiplo de N a fase é 
sempre 360º (ou 0º) ou 360º+k·φm (ou k·φm), pelo que para qualquer uma destas 
freqüências, as correspondentes componentes das N tensões sempre estão em fase. 
Então, como a diferença entre vn e vC define a corrente em cada braço, e como vC é 
comum para todos os braços, para estas freqüências qualquer componente da corrente 
em cada braço tem o mesmo módulo e fase (que depende da impedância, mas supondo 
braços iguais, o efeito é o mesmo em todos os braços). Então, como todas têm a mesma 
fase e amplitude, e como no circuito somente existe um caminho para a circulação da 
corrente, todas elas contribuem à corrente de saída it. Assim, pelas características deste 
tipo de componentes, elas são chamadas de componentes em fase no que segue do texto. 

Por outro lado, quando i não é múltiplo de N, as fases ficam uniformemente 
distribuídas nos 360º da circunferência com um intervalo de 360º/N, isto é, ficam 
entrelaçadas. Então, como o comportamento das fases e módulos das componentes de vn 
aparece nas componentes das correntes nos braços, para estas freqüências a componente 
da corrente em cada braço tem o mesmo módulo e fase diferente; porém, como a fase 
está entrelaçada, a soma das N componentes é idealmente zero. Assim, como a soma 
destas componentes das correntes nos braços é nula, pode-se dizer que estas 
componentes não aparecem na corrente de saída it. Assim, pelas características destas 
componentes, elas são chamadas de componentes entrelaçadas no que segue do texto. 

1.2 Configurações de ICTs 

As topologias de ICTs encontradas na literatura podem ser dividas em dois tipos 
principais, os ICTs monolíticos e os modulares (construídos com a conexão de vários 
transformadores). Nos primeiros, o acoplamento entre os módulos do conversor é feito 
magneticamente, enquanto que no caso dos ICTs modulares o acoplamento é feito 
magnéticamente e eletricamente [14]. 

1.2.1 ICTs monolíticos 

Os ICTs monolíticos são normalmente construídos usando uma única estrutura 
de material ferromagnético de alta permeabilidade na qual são colocados vários 
enrolamentos; esses enrolamentos são posicionados de modo que os fluxos associados 
às tensões aplicadas ao ICT sejam somados em regiões comuns da estrutura. Assim, 
como as correntes nos braços são geradas pela excitação do sistema com formas de onda 
entrelaçadas, os fluxos associados estão também entrelaçados, pelo que quando são 
somados aparece uma redução da sua ondulação e um aumento da sua freqüência de 
comutação aparente. Idealmente, o uso de ICTs monolíticos faz com que as correntes 
que circulam pelos enrolamentos sejam praticamente idênticas, além disso, eles fazem 
com que essas correntes apresentem uma freqüência de comutação aparente de N·fch e 
tenham uma redução na sua ondulação [13]. 

Para entender melhor o funcionamento destas estruturas, é mais fácil considerar 
um ICT específico como o de 2 braços mostrado na Figura 1.5; este é conectado no 
circuito do inversor como mostra a Figura 1.6. Do lado esquerdo da Figura 1.5, um 
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desenho do ICT é mostrado; ele consiste em dois indutores (cada um com entreferro) 
unidos fisicamente pelas pernas que têm o entreferro. Neste desenho, as linhas 
pontilhadas indicam o sentido em que está orientado o fluxo e as linhas sólidas indicam 
o sentido em que circula a corrente. Do lado direito da mesma figura é mostrado o 
circuito magnético equivalente que representa o componente magnético (desenhado do 
lado esquerdo); nele m é o número de espiras e rn e rg são as relutâncias do núcleo e do 
entreferro, respectivamente. Assim, veja que: 

• O sentido em que circulam as correntes nos enrolamentos faz com que os fluxos 
associados a cada corrente (φ1 e φ2) sejam somados na perna com o entreferro. 

• Os fluxos φ1 e φ2 estão associados a tensões entrelaçadas, pelo que eles estão 
também entrelaçados. 

• A estrutura é feita de um material ferromagnético de alta permeabilidade, pelo 
que a relutância do entreferro (rg) será muito maior do que as relutâncias do 
núcleo (rn), em conseqüência, a força magnetomotriz (f.m.m.) sobre as pernas 
que têm enrolamentos é praticamente a mesma que aparece sobre o entreferro. 
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Figura 1.5 – ICT de dois enrolamentos e o seu modelo de relutância. 
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Figura 1.6 – Inversor de dois módulos com acoplamento magnético. 
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Figura 1.7 – Correntes e fluxos magnéticos do circuito da Figura 1.6. 
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Então, como φ1 e φ2 estão entrelaçados, a f.m.m. sobre o entreferro (que é 
praticamente a mesma que aparece sobre os enrolamentos) apresenta uma redução da 
sua ondulação e um aumento na sua freqüência de comutação aparente. Assim, como os 
dois enrolamentos têm o mesmo número de espiras (m), as duas correntes são 
praticamente iguais e apresentam uma ondulação reduzida e um aumento na sua 
freqüência aparente. 

Para verificar isto, o circuito da Figura 1.6 foi simulado usando como modulante 
um sinal triangular de baixa freqüência (60Hz); as formas de onda dos fluxos e 
correntes obtidas são mostradas na Figura 1.7. Pode-se ver que as correntes i1 e i2 são 
indistinguíveis, pelo que diferentemente do entrelaçamento sem acoplamento, a corrente 
de saída it tem uma ondulação maior do que as correntes nos braços do conversor. Por 
outro lado, pode-se ver que a ondulação do fluxo na perna não enrolada (φ1 + φ2) é 
menor do que a ondulação nas outras pernas e que sua freqüência aparente é duas vezes 
maior (2fch). 

Além do ICT mostrado como exemplo na Figura 1.5, outras topologias de ICTs 
monolíticos podem ser encontradas na literatura para este tipo de aplicação; as 
encontradas nesta revisão são [13][15]: 

a) Indutores colados: Consistem em unir fisicamente indutores idênticos e 
independentes. Isto é feito colando-os na perna que tem o entreferro como mostra a 
Figura 1.8. O inconveniente desta opção é que usando núcleos comerciais somente é 
possível construir conversores de dois braços porque para acoplar mais braços seria 
necessário modificar a forma dos núcleos comerciais, como é mostrado à direita da 
figura para o caso de 3 enrolamentos. 

 
Figura 1.8 – Topologia com indutores colados para 2 e 3 braços. 

 
Figura 1.9 – Topologia circular com núcleos não comerciais para 4 braços. 
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b) Topologia circular com núcleos não comerciais: Consiste no uso de núcleos 
com formas especiais para canalizar os fluxos magnéticos. Do lado esquerdo da Figura 
1.9 está a topologia com fluxo canalizado, a qual força os fluxos de cada perna a fechar 
o circuito magnético pela coluna central (com entreferro); o qual é um comportamento 
similar ao obtido usando indutores colados (vários). À direita da figura está a topologia 
com fluxo repartido, onde os fluxos são obrigados a fechar o circuito magnético pelo ar 
entorno de cada enrolamento. O inconveniente destas topologias está no fato de que os 
núcleos não são comerciais. 

c) Topologia circular com núcleos comerciais: Estas topologias têm um 
comportamento similar ao obtido com a topologia circular com núcleos não comerciais 
de fluxo repartido. A diferença está na possibilidade de se construir o transformador 
usando núcleos comerciais. Porém, esta topologia está limitada para conversores com 
um número de braços igual a 4 ou múltiplo de 2. As duas topologias são mostradas na 
Figura 1.10 (caso de 4 braços); do lado esquerdo está a topologia chamada “E vertical 
com enrolamentos concêntricos” e do lado direito a chamada “E vertical com 
enrolamentos sobrepostos”. Uma diferença entre as topologias está na indutância de 
dispersão obtida com elas; por exemplo, em [13] o autor calcula a indutância de 
dispersão usando um núcleo comercial e obtém valores maiores para a topologia E 
vertical com enrolamentos sobrepostos, pelo que esta topologia poderia ser mais 
interessante porque a ondulação das correntes é menor para maiores valores da 
indutância de dispersão. 

 
Figura 1.10 – Circular com núcleos comerciais para 4 braços. 

d) Topologia em escada: Consiste na conexão de vários núcleos em C e um 
núcleo em I em cascata como mostra a Figura 1.11. A parte inferior da figura mostra a 
topologia em escada com fluxos canalizados, a qual faz com que os fluxos fechem o 
circuito magnético pelo núcleo em forma de I; por outro lado, a conexão em escada com 
fluxos repartidos (parte superior da figura) faz com que os fluxos de cada enrolamento 
fechem o circuito magnético pelas regiões de ar que ficam aos lados dos enrolamentos. 
Além das duas topologias em escada mostradas, podem ser obtidas variações delas; por 
exemplo, a topologia com fluxos repartidos pode ser construída com núcleos em I para 
permitir a inserção de entreferros nas pernas que têm enrolamentos, o que pode ajudar 
na distribuição das correntes [15]. Outra modificação que pode ser feita à topologia com 
fluxos repartidos é a inserção de extensões do núcleo alinhadas com as pernas 
horizontais e colocadas à direita e esquerda do ICT; estas extensões têm como função 
melhorar a simetria da estrutura, deixando o fluxo de dispersão dos enrolamentos que 
ficam nos extremos, mais parecido com o fluxo de dispersão apresentado nos 
enrolamentos internos. 

O problema destas duas opções é que pode aparecer uma densidade de fluxo 
elevada em algumas partes da tampa e da base da estrutura de material ferromagnético 
(barras horizontais do núcleo) [13]. Por exemplo, no caso da configuração de fluxos 
canalizados, o fluxo numa perna horizontal é a soma dos fluxos gerados nas pernas 
verticais que estão à sua esquerda (usando como referência a figura); desta maneira, o 
último núcleo terá que suportar a soma dos fluxos gerados em todos os enrolamentos. 
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No caso da configuração de fluxos repartidos, o fluxo gerado por um enrolamento não 
necessariamente fechará o circuito magnético pelo ar que se encontra do lado dele 
(depende da fase de cada fluxo), pelo que algumas pernas horizontais, podem precisar 
suportar uma densidade de fluxo maior do que outras. 

As topologias que anteriormente foram brevemente descritas têm em comum 
que todas elas usam um enrolamento por cada módulo em paralelo do inversor e todas 
são conectadas nele da mesma forma. Isto é, sempre um dos terminais de cada 
enrolamento é conectado num ponto comum (ao capacitor na saída do inversor) e o 
outro é conectado à saída de cada conjunto de chaves (saídas do inversor de meia 
ponte). Assim, a conexão dos ICTs anteriores é igual à feita no inversor sem 
acoplamento; porém, os enrolamentos devem ser alimentados de modo a obter a 
circulação da corrente no sentido adequado (mostrado nas figuras anteriores mediante 
setas). 

Pode-se ver que em todas as topologias anteriores, todas as seções do núcleo que 
têm enrolamentos, têm um dos seus extremos unidos por uma seção comum do núcleo 
(sem enrolamento), enquanto que o outro extremo destas seções está unido por outra 
seção comum do núcleo; assim, como o núcleo é de uma permeabilidade alta, todos os 
enrolamentos apresentam aproximadamente a mesma força magnetomotriz.  Então, se o 
ICT for construído com um material ferromagnético de alta permeabilidade, o 
comportamento explicado para o caso de dois enrolamentos (começo desta seção) e suas 
vantagens são obtidos em qualquer uma das topologias mostradas anteriormente. 

Apesar de todas as topologias mostradas melhorarem a forma de onda das 
correntes do inversor, é necessário considerar que a geometria do ICT pode fazer com 
que exista uma concentração relativamente elevada de fluxo magnético em algumas 
partes do núcleo. Em conseqüência, algumas topologias de ICTs monolíticos podem 
resultar mais interessantes do que outras dependendo do fluxo que elas apresentem nas 
pernas de união (seções do núcleo que unem as pernas que têm enrolamentos). Por 
exemplo, no caso da topologia “núcleos colados”, o fluxo gerado nas pernas que unem 
os enrolamentos com a perna central (pernas de união) é igual ao fluxo associado a cada 
enrolamento. Por outro lado, dependendo da maneira em que os enrolamentos são 

 
Figura 1.11 – Topologia em escada para 4 (fluxo repartido) e 3 braços (fluxo 

canalizado). 



 15 

conectados nos braços do inversor, nas topologias “escada” e “circular com núcleos 
comerciais” (as duas) podem aparecer partes das pernas de união onde os fluxos são 
maiores do que os fluxos associados aos enrolamentos. Isto é, se dois ou mais 
enrolamentos induzirem fluxos com fases opostas (ou com uma diferença de fase de 
quase 180º) numa parte do núcleo, o fluxo resultante é reduzido, o que seria o ideal; 
mas, se os fluxos induzidos pelos enrolamentos estiverem em fase (ou com uma 
diferença de fase pequena) numa parte do núcleo, a sua soma seria maior (o fluxo total 
induzido seria amplificado), que seria o caso a ser evitado. 

Assim, uma escolha cuidadosa das portadoras associadas a cada braço pode 
diminuir o valor máximo do fluxo em algumas pernas do ICT de maneira significativa. 
Esta escolha foi desenvolvida em [13], onde é proposta uma permutação das portadoras 
em função do número de braços do conversor. Esta permutação é chamada de 
alimentação permutada e está baseada em duas regras: 

• A fase entre dois fluxos gerados por enrolamentos adjacentes deve ser o mais 
próxima possível de 180º. 

• A fase entre as tensões aplicadas a dois enrolamentos adjacentes é sempre a 
mesma entre qualquer dupla de enrolamentos. 

Em termos práticos, as regras são escritas como [13]: 

• Para um número de braços N ímpar, a fase entre as tensões aplicadas a duas 
bobinas que pertencem ao mesmo núcleo é (π- π /N). 

• Para um número de braços N par e múltiplo de 4, a fase entre as tensões 
aplicadas a duas bobinas que pertencem ao mesmo núcleo é (π -2π/N). 

• Para um número de braços N par e não múltiplo de 4, a fase entre as tensões 
aplicadas a duas bobinas que pertencem ao mesmo núcleo é: 

a. (π -2π/N) para as primeiras (N/2 – 1) duplas de bobinas num mesmo 
núcleo, 

b. π para a N/2-ésima dupla de bobinas num mesmo núcleo, 
c. -( π -2π/N) para o resto de duplas. 

É importante ressaltar que para todas as topologias anteriores a tensão aplicada 
sobre cada enrolamento é a mesma que seria aplicada nos braços de um inversor sem 
acoplamento; isto é, a tensão sobre os enrolamentos sempre é a diferença entre a forma 
de onda sintetizada por uma modulação PWM senoidal que oscila entre ±E e a tensão de 
saída do conversor. Assim, o fluxo nas pernas com enrolamentos tem componentes em 
torno da freqüência de chaveamento, pelo que o entrelaçamento não tem nenhum 
impacto no fluxo das pernas que têm enrolamentos. Desta maneira, a máxima densidade 
de fluxo magnético deve ser limitada em função da seção transversal dessas pernas, o 
número de espiras, a tensão de alimentação do inversor e a freqüência de comutação. 

Ondulação da tensão de saída e das correntes nos ICTs monolíticos: 

Nesta seção foi mostrado que os ICTs monolíticos acoplam todas as correntes do 
conversor mediante caminhos de material ferromagnético de alta permeabilidade. 
Assim, é esperado que a tensão aplicada sobre cada enrolamento afete o comportamento 
de todas as correntes do ICT; de fato, pela maneira em que são colocados e alimentados 
os enrolamentos nestas estruturas, a relação entre as tensões aplicadas nos enrolamentos 
e a variação das correntes pode ser escrita de maneira geral como: 
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onde L e R são as matrizes de indutância e resistência do ICT e apresentam a forma:  
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Pode-se ver que não foi assumido que todas as indutâncias mútuas fossem 
iguais. Isto porque esse tipo de matriz somente é obtido quando a estrutura é totalmente 
simétrica (como os componentes mostrados na Figura 1.8). 

Para estimar a ondulação da corrente de saída do ICT monolítico será feito o 
mesmo procedimento usado para o caso do inversor com indutores separados (mostrado 
anteriormente). Assim, somando todas as linhas do sistema de equações anterior e 
dividindo o resultado por N, tem-se: 
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O inconveniente aqui é que como a soma dos valores de cada coluna das 
matrizes não é igual, não é possível simplificar a expressão anterior da maneira que foi 
feito no caso dos indutores separados. Contudo, como o uso de ICTs (com núcleos sem 
entreferro e com alta permeabilidade) é caracterizado pelo fato de que as correntes nos 
braços são praticamente indistinguíveis, a expressão anterior pode ser aproximada 
como: 
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Então, como todas as correntes nos braços são iguais, a corrente de saída it é N 
vezes a corrente num braço, pelo que substituindo na expressão anterior, tem-se: 
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Assim, definindo Leq e Req (indutância e resistência equivalente) como: 
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a expressão anterior fica: 

( ) teq
t

eq

N

n

Cn iR
Ndt

di
L

N
-vv

N

111

1

+≈∑
=

. (1.5) 

Esta expressão tem a mesma forma de (1.2). A diferença é que nesta equação 
aparece Leq no lugar de Lf. Assim, a ondulação da corrente de saída e da tensão no 
capacitor de saída pode ser estimada substituindo Leq por Lf nas expressões mostradas 
em (1.3). Adicionalmente, como foi suposto que as correntes nos braços são iguais, a 
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ondulação das correntes nos braços pode ser calculada como a ondulação da corrente de 
saída dividida por N. 

É importante notar que como a corrente it é formada somente pela soma das 
componentes em fase das correntes nos braços (as quais para uma freqüência dada são 
idênticas em todos os braços), supor que as correntes nos braços são iguais para calcular 
a ondulação da corrente de saída não é realmente uma suposição. Por outro lado, como 
os braços também têm componentes entrelaçadas, a estimativa feita da ondulação das 
correntes nos braços é realmente uma aproximação. 

Neste ponto é oportuno observar que Leq é igual 1/N vezes a soma das 
indutâncias de dispersão vistas desde cada enrolamento. De fato, Leq pode ser obtida 
conectando em série todos os enrolamentos do ICT (usando a polaridade suposta para a 
operação do ICT) e medindo a indutância desta conexão em série; assim, Leq pode ser 
obtida como a indutância medida dividida por N. Para se ver isto, pode-se escrever a 
expressão anterior como: 

( ) peq
p

eq

N

n

Cn iNR
dt

di
NL-vv +≈∑

=1

,  

onde ip é a corrente que circula num enrolamento. Veja que esta expressão tem a mesma 
forma da equação de um circuito RL série, onde a tensão aplicada ao circuito é igual à 
soma das tensões sobre os enrolamentos. Assim, a indutância que seria medida nesta 
conexão série de todos os enrolamentos é N vezes a indutância equivalente (Leq). 

1.2.2 ICTs modulares 

Os ICTs modulares são construídos mediante a conexão de vários 
transformadores de dois enrolamentos (com relação de transformação de 1:1) de modo 
que todos os braços do inversor fiquem eletricamente acoplados simetricamente. Desta 
maneira, em termos de modularidade este tipo de ICTs é mais interessante do que os 
ICTs monolíticos. 

De maneira similar ao que acontece com os ICTs monolíticos, várias topologias 
de ICTs modulares podem ser encontradas na literatura [16]. A diferença entre uma e 
outra topologia está no número de transformadores usados, a potência dos mesmos e a 
capacidade que tem a topologia para limitar a ondulação da corrente. Entre as topologias 
encontradas estão as configurações Cyclic Cascade, Combinatorial Cascade, Cyclic 
Shunt, Combinatorial Shunt, Whiffletree e Secondary Loop, as quais são brevemente 
mostradas nesta seção. Para fazer isto, o transformador de dois enrolamentos usado 
como bloco de construção é modelado como mostra a Figura 1.12, o qual pode ser 
descrito pelo seguinte sistema de equações: 
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onde L é a auto-indutância, Lm é a indutância mutua (ou magnetizante), R é a resistência 
de um enrolamento (com o outro enrolamento aberto) e Rm é a resistência magnetizante. 

a) Cyclic Cascade: Esta conexão consiste em acoplar cada um dos braços do 

mRR − mLL −

mL

mR

1LV 2LV
1i 2i

mRR − mLL −

1:1

 
Figura 1.12 – Modelo do transformador de dois enrolamentos. 
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conversor com o braço seguinte usando um transformador, pelo que no final cada braço 
está eletricamente acoplado com outros dois como mostra a Figura 1.13 (caso de 4 
braços). Desta maneira, esta topologia usa N transformadores e faz com que a corrente 
de cada braço circule por dois enrolamentos; fato que ajuda na redução da ondulação 
das correntes porque a indutância que efetivamente filtra a corrente inclui a indutância 
de dispersão dos dois transformadores. Além disso, a tensão vn-vC ( [ ],Nn 1∈ ) é aplicada 
sobre a conexão em série de dois enrolamentos, pelo que são esperadas componentes 
harmônicas do fluxo magnético (gerado nos núcleos) menores do que as obtidas em 
topologias que usam um único enrolamento por braço e o mesmo número de espiras por 
enrolamento. 

1v

2v

3v

4v

Cv

 
Figura 1.13 – Conexão Cyclic Cascade. 

A maneira em que são conectados os transformadores nesta topologia permite 
escrever as equações que descrevem o comportamento das correntes nos braços para 
qualquer N de uma forma generalizada. Assim, desprezando a parte resistiva de cada 
transformador (para reduzir o tamanho da expressão), o sistema de equações que 
descreve o comportamento das correntes pode ser escrito como: 
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Esta representação é interessante porque permite obter uma idéia da capacidade 
que o ICT tem para filtrar a sua corrente de saída (it). Para ver isto, todas as linhas do 
sistema de equações são somadas e divididas por N; o resultado disto é: 

dt

di

N

L
vv

N

teq
C

N

n

n =−∑
=1

1 , (1.7) 

onde Leq é chamada aqui de indutância equivalente, e para este ICT é calculada como: 
( )meq LLL −= 2 .  

Veja que a expressão (1.7) é praticamente igual à expressão (1.2); a diferença é 
que em (1.2) não foi desprezada a parte resistiva e que em (1.7) aparece Leq enquanto 
que em (1.2) aparece Lf. Assim, como a ondulação da corrente é definida principalmente 
pela parte indutiva da equação, pode-se dizer que Leq é o valor da indutância que limita 
a ondulação da corrente de saída do ICT, pelo que a ondulação máxima da corrente de 
saída do ICT (e da tensão de saída do inversor) pode ser estimada substituindo Lf com 
Leq na expressão (1.3). Neste caso, a indutância equivalente coincide com a indutância 
de dispersão de um dos transformadores de dois enrolamentos usados para construir o 
ICT (considerando que todos eles são iguais). 
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Estimar a ondulação máxima das correntes nos braços dos ICTs modulares é 
mais difícil porque as correntes podem apresentar formas de onda complexas; isto é, as 
correntes nos braços de um ICT modular não são necessariamente iguais à corrente de 
saída do ICT dividida por N. Então, para permitir a comparação da ondulação da 
corrente nos braços que apresentam as topologias modulares, aqui é analisado como a 
estrutura afeta às componentes harmônicas das correntes nos braços. Para fazer isto, é 
utilizado o fato de que as componentes entrelaçadas das correntes dos braços têm a 
mesma amplitude e suas fases entrelaçadas, enquanto que as componentes em fase dos 
braços têm a mesma amplitude. 

Para avaliar o comportamento das componentes das correntes nos braços, 
considere a primeira linha do sistema mostrado em (1.6) que pode ser escrita usando 
fasores como: 

( ) ( )Nθj
Nm

θj
m

jθ
C eiLjωeiLjωeiLjωvv ⋅−⋅−=− 21

211 2
rrr ,  

onde θn é a fase da mesma componente de cada corrente. 

Como para uma freqüência determinada as componentes em fase das correntes 
nos braços têm a mesma amplitude (e fase), a expressão anterior pode ser simplificada 
como: 

( )m
jθ

C LLeiωjvv −=− 1
11 2

rr .  

O que pode ser escrito como: 

f
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β
vv
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−
rr
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,  
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( )m
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LLω
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−
=
2

1 .  

No caso das componentes entrelaçadas das correntes nos braços, para uma 
determinada freqüência todas têm a mesma amplitude, porém, sua fase está entrelaçada. 
Assim, a expressão pode ser escrita como: 

( ) ( )/Nθj
m

/Nθj
m

jθ
C eiLjωeiLjωeiLjωvv

360
1

360
111

1112 −+ ⋅−⋅−=−
rrr ,  

o que pode ser reescrito como: 

e
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vv
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−
rr
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,  

onde: 

( )( )/NLLω
β

m
e 360cos2

1

−
= .  

Então, como a tensão v1 é gerada pela fonte e vC é uma tensão que idealmente 
deveria ser composta pela componente fundamental da tensão de saída e igual para 
todas as topologias, os coeficientes βf e βe podem ser usados como indicadores da 
atenuação que o ICT impõe às componentes em fase e entrelaçadas. Assim, pode-se ver 
que N não afeta a amplitude das componentes em fase, mas pode reduzir ou aumentar a 
amplitude das componentes entrelaçadas. 

É importante ressaltar que na conexão Cyclic Cascade, as componentes 
entrelaçadas das correntes que circulam pelos braços do ICT podem ser reduzidas 
usando a alimentação permutada proposta em [13] para valores de N maiores do que 4. 
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Para ver isto, considere a equação da corrente no primeiro braço na conexão Cyclic 
Cascade para N igual a 8. 

Como é esperado que as componentes entrelaçadas das correntes nos braços 
estejam defasadas entre si num ângulo igual a 360º/N e que tenham o mesmo módulo, 
para a alimentação padrão (sem permutar as portadoras) estas componentes podem ser 
representadas pelo diagrama fasorial da parte “a” da Figura 1.14 (a fase de i1 é suposta 
igual a zero para simplificar). Assim, as componentes entrelaçadas de i1 para a 
alimentação padrão podem ser calculadas usando a expressão anterior como: 

( )( )°

−
=

45cos2
1

1
1

m

Cjθ

L-Ljω

vv
ei

rr

.  

Se pelo contrario, a alimentação permutada fosse utilizada, a corrente i2 passaria 
a ser controlada pelo braço 4 e a corrente i8 pelo braço 6, como mostra a parte “b” da 
Figura 1.14. Nestas condições, a primeira linha do sistema mostrado em (1.6) ficaria: 

( ) ( )°−°+ ⋅−⋅−=− 135
8
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211
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m
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m

jθ
C eiLjωeiLjωeiLjωvv
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O que pode ser escrito como: 

( )( )°+

−
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m
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LLjω

vv
ei

rr

.  

Assim, pode-se ver que a amplitude da corrente é reduzida mediante uma 
escolha cuidadosa da seqüência de alimentação do ICT (mudança do sinal no 
denominador). Contudo, é necessário ressaltar que esta redução é somente realizável 
para valores de N maiores do que 4. 

b) Combinatorial Cascade: A topologia Combinatorial Cascade consiste em 
acoplar cada braço com todos os outros braços usando um transformador para cada 
acoplamento, como mostra a Figura 1.15 para o caso de 4 braços. Como conseqüência, 
mais de N transformadores são necessários para poder realizar a conexão; de fato, são 
usados ( ) 21−NN  transformadores. Por outro lado, a tensão sobre cada braço do ICT (vn-
vC) é aplicada sobre N-1 enrolamentos em série, pelo que são esperadas componentes 
harmônicas do fluxo magnético (gerado nos núcleos) menores do que as obtidas em 
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b) Alimentação permutada 

Figura 1.14 – Diagrama de fasores das componentes entrelaçadas das correntes nos 
braços. 
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Figura 1.15 – Conexão Combinatorial Cascade. 
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topologias que usam um único enrolamento por braço (com o mesmo número de espiras 
por enrolamento). 

De maneira similar à conexão Cyclic Cascade, a estrutura da conexão 
Combinatorial Cascade permite escrever de forma generalizada o conjunto de equações 
diferenciais que descrevem o comportamento das correntes no ICT; elas são: 
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Seguindo o mesmo procedimento feito na conexão Cyclic Cascade, pode ser 
mostrado que a indutância equivalente desta topologia é: 

( )( )meq LLN-L −= 1 .  

Pode-se ver que nesta topologia a indutância que limita a ondulação da corrente 
depende do número de braços do inversor. Além disso, para N>3 o valor de Leq é maior 
do que o obtido na conexão Cyclic Cascade, pelo que apesar de que esta topologia 
precisa de mais transformadores, eles podem ter uma indutância de dispersão menor do 
que a usada na conexão Cyclic Cascade para obter a mesma ondulação na corrente de 
saída. 

Por outro lado, os coeficientes βf e βe desta topologia são: 

( )( )m
f

LLN-ω
β

−
=

1

1 , 
( )( )m

e
LLNL-ω

β
−

=
1 .  

Pode-se ver que maiores valores de N melhoram a atenuação das componentes 
de corrente em fase e entrelaçadas. Adicionalmente, pode-se ver que indutâncias de 
dispersão menores aumentam a amplitude das componentes em fase, porém, reduzem a 
amplitude das componentes entrelaçadas. 

c) Cyclic Shunt: A conexão Cyclic Shunt consiste em acoplar cada braço do 
inversor com o braço seguinte de forma similar à conexão Cyclic Cascade; a diferença 
está em que em vez de fazer a conexão dos enrolamentos em série, esta topologia usa 
conexões em paralelo, como mostra a Figura 1.16 para o caso de 4 braços. Pode-se ver 
que está topologia usa também N transformadores, além disso, como usa conexões em 
paralelo, a componente fundamental das correntes que circulam pelos enrolamentos será 
menor do que nos ICTs que usam conexões em série. Por outro lado, a tensão aplicada 
sobre cada um dos enrolamentos é vn-vC, pelo que são esperadas componentes 
harmônicas do fluxo magnético maiores do que as obtidas nas topologias que usam 

4v 1v2v3v

Cv  
Figura 1.16 – Conexão Cyclic Shunt. 
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conexões em série (com o mesmo número de espiras por enrolamento). 

De forma generalizada, o comportamento das correntes do ICT é descrito pelo 
seguinte conjunto de equações: 
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onde: 
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Assim, a indutância equivalente desta topologia é: 

( ) 2meq LLL −= .  

Pode-se ver que a indutância de dispersão é menor do que no caso da conexão 
em cascata (Cyclic Cascade), pelo que apesar de usar o mesmo número de 
transformadores e o mesmo tipo de transformadores, a ondulação da corrente de saída é 
4 vezes maior. Por outro lado, os coeficientes βf e βe desta topologia são: 
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= .  

Pode-se ver que as componentes harmônicas em fase e entrelaçadas aumentam 
sua amplitude para menores valores da indutância de dispersão. Além disso, N não afeta 
a amplitude das componentes em fase, porém, pode aumentar ou reduzir a amplitude 
das componentes entrelaçadas. 

d) Combinatorial Shunt: De maneira similar à conexão Combinatorial Cascade, 
a conexão Combinatorial Shunt acopla cada um dos braços do inversor com todos os 
outros braços, pelo que o número de transformadores necessários para realizar está 
conexão é também ( ) 21−NN . A diferença está em que a associação dos transformadores 
é feita usando conexões em paralelo, como mostra a Figura 1.17 para o caso de 4 

Cv

4v1v 2v 3v  
Figura 1.17 – Conexão Combinatorial Shunt. 
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braços. Assim, esta conexão tem as mesmas vantagens e problemas da conexão Cyclic 
Shunt; porém, como esta usa um maior número de transformadores, a componente 
fundamental das correntes que circulam pelos enrolamentos do ICT será ainda menor do 
que na conexão Cyclic Shunt. 

As equações que descrevem o comportamento das correntes neste ICT podem 
ser escritas como: 
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Assim, seguindo o mesmo procedimento feito nas configurações anteriores, é 
possível mostrar que o valor da indutância que limita a ondulação da corrente de saída 
do ICT (indutância equivalente) é calculado como: 

( ) ( )1−−= NLLL meq .  

Pode-se ver que nesta topologia o incremento do número de braços piora a 
capacidade do ICT para limitar a ondulação da corrente. Assim, esta estrutura é 
especialmente penalizada pela necessidade de usar transformadores com maiores 
indutâncias de dispersão para obter a mesma ondulação apresentada por outras 
topologias. Por outro lado, os coeficientes βf e βe desta topologia são: 

( )m
f

LLω

N
β

−

−
=

1 , ( )
( )22

m

m
e

LLω

LLNL-
β

−

+
=   

Pode-se ver que as componentes em fase e as entrelaçadas aumentam sua 
amplitude para menores indutâncias de dispersão. Por outro lado, maiores valores de N 
aumentam a amplitude das componentes em fase e entrelaçadas. 

e) Whiffletree: Esta topologia consiste em acoplar e somar duplas de correntes 
mediante um transformador para depois acoplar o resultado com outros braços, como 
mostra a Figura 1.18 para o caso de 4 braços. Esta topologia tem como grande vantagem 
que o número de transformadores necessários é igual a N-1; porém, ela tem a limitação 
de que somente pode ser aplicada em conversores com um número de braços N, tal que 
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Figura 1.18 – Conexão Whiffletree. 
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pN 2=  (com p=1, 2, 3, ...). Além disso, a potência dos transformadores usados depende 
da sua posição na conexão, o que implica um maior cuidado na sua construção. Por 
exemplo, na Figura 1.18 a componente fundamental das correntes que circulam pelos 
transformadores do lado esquerdo é menor do que a que circula pelo transformador do 
lado direito; além disso, a ondulação das correntes que circulam pelos transformadores 
que estão mais próximos do lado direito, é maior do que a apresentada nas correntes 
circulando pelos transformadores que estão mais próximos do lado esquerdo. 

As equações que descrevem este ICT também podem ser reconstruídas 
facilmente para diferentes valores de N; porém, a representação de um ICT de N braços 
num único sistema de equações é difícil pela forma em que a matriz é construída. 
Assim, em (1.11), (1.12), (1.13) e (1.14) são mostrados os conjuntos de equações que 
descrevem o ICT para N igual a 2, 4, e 8, respectivamente; onde Ln e Lmn são a auto-
indutância e a indutância mútua do n-ésimo transformador Tn, respectivamente. Pode-se 
ver que apesar de que não é apresentada uma única expressão em função de N, as 
matrizes apresentam uma clara seqüência que permite obter o sistema de equações para 
outros valores de N mediante simples iterações: 

N=2: 
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N=4: 
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N=8: 































































=

































−

−

−

−

−

−

−

−

dtdi

dtdi

dtdi

dtdi

dtdi

dtdi

dtdi

dtdi

ab

ba
b

b
ab

ba

b

b

ab

ba
b

b
ab

ba

vv

vv

vv

vv

vv

vv

vv

vv

x

x

x

x

x

x

x

C

C

C

C

C

C

C

C

8

7

6

5

4

3

2

1

881

1
222

222
1

1

443

443

1

1
222

222
1

1

8

7

6

5

4

3

2

1

I

I

I

I

I

I

 (1.13) 

 ∑∑∑
===

−−==
p

n

nm

N

n

np

N

n

n LLLb,La
p

1

log

1

log

1

22

 (1.14) 

Apesar da dificuldade vista para representar o sistema de equações de forma 
generalizada, ainda é possível calcular a indutância que efetivamente limita a ondulação 
da corrente de saída do ICT, esta é calculada como: 

( )
nmn

N

n

n
eq LLL −= ∑

=

−
2log

1

12 .  

Da expressão anterior, pode-se ver que a contribuição da n-ésima camada de 
transformadores (transformadores Tn) à indutância equivalente aumenta num fator de 
dois com respeito à camada anterior de transformadores (transformadores Tn-1). Por 
isso, alguns autores [16] indicam que a indutância de dispersão dos transformadores seja 
reduzida num fator de 2 entre uma camada e a seguinte; desta maneira, a indutância 
equivalente seria log2N vezes a diferença entre a auto-indutância e indutância mútua de 
um dos transformadores da primeira camada, isto é: 

( )
112log meq LLNL −= .  

Se pelo contrario, todos os transformadores desta conexão tivessem a mesma 
auto-indutância e indutância mútua, a indutância equivalente seria: 
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( )( )1−−= NLLL meq .  

Isto é, nestas condições a conexão Wiffletree tem a mesma indutância equivalente da 
conexão Combinatorial Cascade. 

Por outro lado, para este ICT somente foi deduzida a expressão para o 
coeficiente βf, ela é: 

( )
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f) Secondary Loop: A topologia Secondary Loop consiste em usar N 
transformadores de modo que a corrente de cada braço do inversor circule pelo primário 
de cada transformador enquanto que o secundário dos N transformadores é usado para 
gerar uma malha adicional que acopla todos os braços, como mostra a Figura 1.19 para 
N=4. Pode-se ver que a componente fundamental das correntes no primário dos 
transformadores é igual à corrente total it dividida entre N; além disso, a tensão sobre o 
primário dos transformadores é igual à tensão aplicada sobre os braços do ICT, pelo que 
o valor máximo do produto entre o fluxo magnético e o número de espiras está entre os 
maiores das topologias mostradas. Por outro lado, a corrente que circula pela malha 
adicional é igual à corrente total escalada num fator que depende das indutâncias dos 
transformadores (k/N, onde k é o fator de acoplamento), pelo que é esperado que as 
perdas geradas por ela sejam pequenas (devido ao cancelamento de harmônicos na 
corrente total). 
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Figura 1.19 – Conexão Secondary Loop. 

Para obter o conjunto de equações que descrevem o ICT para N braços, isl é 
definida como a corrente que circula pela malha adicional. Assim, o sistema de 
equações pode ser escrito como: 
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De maneira similar ao feito com as outras topologias, a indutância equivalente 
desta conexão pode ser deduzida somando todas as linhas do sistema de equações e 
observando que: 

dt

di

NL

L

dt

di tmsl = .  
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Assim, a indutância equivalente deste ICT é: 

( ) LLLL meq
22 −= .  

Por outro lado, os coeficientes βf e βe desta topologia são: 

( )22
m

f
LLω

L
β

−
= , 

ωL
βe

1
= .  

Pode-se ver que nesta topologia a amplitude das componentes em fase e 
entrelaçadas não depende do número de braços. Além disso, a amplitude das 
componentes em fase aumenta para menores indutâncias de dispersão. Assim, como a 
amplitude das componentes entrelaçadas não depende da indutância mútua, um fator de 
acoplamento elevado não é necessário para atenuar os dois tipos de componentes. 

Comparação dos ICTs modulares: 

Numa tentativa de avaliar as diferentes estruturas modulares em termos da 
ondulação da corrente, nesta parte é feita uma comparação das topologias usando as 
expressões mostradas anteriormente. A primeira comparação consiste em avaliar quanta 
indutância precisa ter o transformador usado em cada topologia para que as topologias 
comparadas apresentem a mesma ondulação da corrente de saída; isto supondo que o 
fator de acoplamento é o mesmo para todos os transformadores. Por exemplo, a relação 
entre as auto-indutâncias dos transformadores usados na conexão Cyclic Cascade e 
Combinatorial Cascade é calculada igualando a sua indutância equivalente da seguinte 
maneira: 

( ) ( )( ) CoCCyC LkN-Lk −=− 1112 ,  

onde k é o fator de acoplamento do transformador e LCyC e LCoC são as auto-indutâncias 
dos transformadores usados na conexão Cyclic Cascade e Combinatorial Cascade, 
respectivamente. Assim, a relação entre as auto-indutâncias seria: 

( )
CoCCyC L

N-
L

2

1
= .   

Seguindo o procedimento anterior, as relações entre as auto-indutâncias dos 
transformadores de cada topologia são mostradas na Tabela 1. Nesta tabela, os 
coeficientes indicam o quociente entre a auto-indutância da topologia indicada pela 
linha e a auto-indutância da topologia indicada pela coluna. Por exemplo, a auto-
indutância do transformador usado na topologia Cyclic Shunt LCyS (coluna 4) necessária 
para obter a mesma ondulação na corrente de saída que aparece usando a topologia 
Cyclic Cascade (linha 1), está relacionada com a auto-indutância da topologia Cyclic 
Cascade LCyC pela expressão: 

CySCyC LL
4

1
= .   

Neste caso, pode-se ver que apesar de que a conexão Combinatorial Cascade 
requer mais transformadores para sua construção, a auto-indutância de cada um deles é 
2/(N-1) vezes menor do que a auto-indutância necessária nos transformadores da 
conexão Cyclic Cascade para obter a mesma ondulação na corrente de saída it. 
Adicionalmente, como k foi suposto constante, as indutâncias de dispersão dos 
transformadores atendem a mesma relação anterior. Então, como esta indutância está 
relacionada à energia no volume ocupado pelo ar na estrutura, é esperado que o volume 
de um dos transformadores da conexão Combinatorial Cascade seja menor do que um 
dos transformadores usados na conexão Cyclic Cascade (considerando que os dois 
transformadores são construídos de maneira semelhante). Contudo, ainda não é possível 
dizer qual das topologias teria o menor volume total. 
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É importante notar que como a relação entre as componentes da corrente de 
saída it e as componentes em fase das correntes nos braços in do inversor é it/in=N, a 
tabela permite avaliar também a capacidade do ICT de limitar a ondulação da corrente 
nas chaves do conversor. 

A tabela permite ver que as conexões que precisam de transformadores com 
valores de auto-indutâncias menores são a Combinatorial Cascade e a Wiffletree; de 
fato, a ondulação da corrente de saída é a mesma para as duas topologias (quando todos 
os transformadores da conexão Wiffletree têm a mesma matriz de indutância). Assim, 
poder-se-ia pensar que a conexão Wiffletree é a melhor opção porque esta precisa de 
menos transformadores, porém, somente a corrente nos transformadores da primeira 
camada (diretamente conectados nas chaves do inversor) têm a mesma ondulação e 
componente fundamental vista nos transformadores usados na conexão Combinatorial 
Cascade (todos). Isto é, na topologia Wiffletree as correntes nos transformadores das 
camadas seguintes apresentam maiores amplitudes da componente fundamental e das 
componentes em fase. Assim, apesar de que na conexão Wiffletree são necessários 
menos transformadores, vários deles precisam ser projetados para suportar correntes 
maiores. 

Por outro lado, a tabela permite ver que as topologias que usam conexões em 
paralelo precisam de maiores indutâncias para obter a mesma ondulação na corrente de 
saída do ICT; contudo, apesar de que estas topologias precisam da mesma quantidade 
de transformadores que as versões em cascata (Combinatorial e Cyclic Cascade), ainda 
não é possível afirmar que o tamanho total de uma estrutura que usa conexões em 
paralelo é maior do que o tamanho de outra que usa conexões em cascata. Isto porque os 
transformadores usados nas conexões em cascata precisam ser projetados para suportar 
valores maiores da componente fundamental da corrente, a qual pode representar a 
maior parte das perdas por condução nos enrolamentos. 

Tabela 1 – Relação entre as auto-indutâncias dos transformadores usados nas 
topologias modulares para obter a mesma ondulação da corrente de saída. 
 Whiffletree Sec. Loop Comb. Shunt Cyc. Shunt Comb. Cascade 
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k

N
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1
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Em termos de redução da ondulação da corrente de saída (e das componentes em 
fase das correntes nos braços do inversor), as topologias Cyclic Cascade e Secondary 
Loop são menos interessantes do que as topologias Whiffletree e Combinatorial 
Cascade. Especificamente, a topologia Cyclic Cascade reduz melhor a ondulação 
porque a topologia Secondary Loop somente é comparável (em termos de ondulação da 
corrente de saída) com ela quando k é praticamente igual a um, o qual não é obtido 
facilmente. Além disso, valores altos de k implicam uma redução da indutância de 
dispersão, pelo que a ondulação da corrente de saída será negativamente afetada. 

A segunda comparação feita é com respeito à amplitude das componentes 
entrelaçadas. Para isto, é assumido que a ondulação da corrente de saída é a mesma em 
todas as topologias de ICTs modulares; isto é, a indutância equivalente das topologias é 
igual. Assim, a relação dos coeficientes βe (fator de amplitude das componentes 
entrelaçadas) das topologias comparadas é calculada usando o valor das auto-
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indutâncias que fazem com que a ondulação de corrente de saída seja igual, isto é, 
usando as relações mostradas na Tabela 1. Assim, as relações obtidas da comparação 
das diferentes duplas são mostradas na Tabela 2 (excetuando a conexão Wiffletree 
porque não foi encontrado o βe para ela), a qual está organizada da mesma maneira que 
a Tabela 1. 

Tabela 2 – Relação entre os coeficientes βe das topologias modulares para a mesma 
indutância equivalente. 
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Dos coeficientes da primeira linha da tabela é possível ver que a topologia 
Cyclic Cascade piora sua capacidade de atenuar as componentes entrelaçadas a medida 
em que o número de braços aumenta; isto é, como no denominador sempre aparece o 
fator 1-c1, o qual tende a zero para maiores valores de N, a amplitude das componentes 
entrelaçadas na topologia Cyclic Cascade fica maior do que nas outras topologias (isto é 
válido quando é usada a alimentação padrão). 

A Figura 1.20 mostra a relação dos coeficientes βe obtida entre a topologia 
Cyclic Cascade e as topologias Combinatorial Cascade e Combinatorial Shunt. Pode-se 
ver que a relação βeCyC/βeCoC é sempre maior ou igual a um, pelo que a amplitude das 
componentes entrelaçadas na topologia Cyclic Cascade são maiores do que as 
componentes entrelaçadas na topologia Combinatorial Cascade para N>3. Assim, pode-
se dizer que a topologia Combinatorial Cascade é melhor do que a topologia Cyclic 
Cascade para atenuar as ondulações das correntes nos braços (em fase e entrelaçadas). 
Por outro lado, a relação βeCyC/βeCoS pode ser maior ou menor do que um, pelo que 
dependendo do valor de N, a topologia Cyclic Cascade pode atenuar melhor as 
componentes entrelaçadas da corrente nos braços do que a topologia Combinatorial 
Shunt. 

Mediante a avaliação dos coeficientes da segunda linha da Tabela 2 foi visto que 
a topologia Combinatorial Cascade sempre gera relações menores do que um, pelo que 
ela atenua melhor as componentes entrelaçadas das correntes nos braços. 
Adicionalmente, foi observado que excetuando a conexão Secondary Loop, para 
maiores valores de N a relação entre os coeficientes βe obtida com as outras topologias 
fica menor, pelo que para conversores com numerosos braços a conexão Combinatorial 
Cascade pode ser mais interessante em termos de atenuação de componentes 
harmônicas. De fato, a relação entre coeficientes βe da conexão Combinatorial Cascade 
e Secondary Loop aumenta com o valor de N, porém, seu valor é sempre menor do que 
um para fatores de acoplamento diferentes de zero. Como exemplo, a relação obtida 
entre esta topologia e a topologia Secondary Loop são mostradas graficamente na 
Figura 1.21. 

Finalmente, das últimas duas linhas da Tabela 2 foi visto que os coeficientes 
sempre são maiores do que um para fatores de acoplamento maiores do que 
aproximadamente 0,85 (para valores menores é praticamente igual a um). Assim, em 
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termos de atenuação das componentes entrelaçadas das correntes nos braços, a conexão 
Cyclic Shunt é pior do que a conexão Secondary Loop e Combinatorial Shunt. 
Adicionalmente, neste aspecto a conexão Combinatorial Shunt é menos interessante do 
que a topologia Secondary Loop. 
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Figura 1.20 – Relação entre os coeficientes βe da topologia Cyclic Cascade com as 
topologias Combinatorial Cascade (βeCyC/βeCoC) e Combinatorial Shunt (βeCyC/βeCoS) 

0.5 0.55 0.6 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9 0.95 1

0.35

0.4

0.45

0.5

0.55

0.6

k

β e
C
o
C
/ β
e
S
L

 

 

N=3

N=4

N=5

N=6

 
Figura 1.21 – Relação entre os coeficientes βe das topologias Combinatorial Cascade e 

Secondary Loop. 

1.2.3 Melhoria no desempenho da conexão Cyclic Cascade 

Como já mencionado, o entrelaçamento dos sinais de controle faz com que 
algumas das componentes das correntes que circulam pelos braços dos conversores 
estejam também entrelaçadas. Mediante algumas modificações na construção do ICT 
modular, o entrelaçamento dos fluxos foi aproveitado no estudo mostrado em [13] para 
diminuir a ondulação deles em algumas pernas dos núcleos; isto diminui as perdas 
nessas seções do núcleo e permite a redução da quantidade de material magnético. 
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A idéia apresentada em [13] consiste em utilizar núcleos em E para construir os 
transformadores de modo que seja fisicamente possível colar um transformador com 
outro. Assim, escolhendo cuidadosamente quais transformadores devem estar colados e 
de que maneira, os fluxos associados a cada enrolamento são gerados no núcleo de 
modo que o fluxo resultante (soma dos fluxos) nas pernas do núcleo tenha uma 
amplitude menor. Para ver isto num exemplo, considere a conexão Cyclic Cascade para 
N=3 que é mostrada na Figura 1.22. Nela, os enrolamentos e transformadores são 
marcados para permitir relacionar as conexões com o seu posicionamento físico, o qual 
é mostrado na Figura 1.23. 

Vê-se que com o posicionamento do núcleo e dos enrolamentos, os fluxos 
gerados por dois transformadores na perna comum têm sempre direções opostas. Além 
disso, nota-se que os enrolamentos que geram os fluxos das pernas comuns conduzem a 
mesma corrente. Então, como os fluxos opostos que gerados nas pernas comuns estão 
associados à mesma corrente, é esperado que quando somados sua ondulação seja 
reduzida e a componente contínua cancelada.  

1.2.4 Ondulação dos fluxos nos ICTs 

A correta previsão do valor máximo da indução e da sua ondulação no núcleo do 
componente magnético permite escolher de uma maneira mais adequada a geometria e 
características do núcleo; isto é, para evitar a saturação do material e reduzir as perdas 
no núcleo (e reduzir o conseqüente aumento de temperatura) é necessário calcular 
corretamente o fluxo magnético. Contudo, pela complexidade das topologias de ICTs, 
obter expressões analíticas que permitam prever os valores máximos do fluxo ou 
mesmo das suas componentes é geralmente difícil. De fato, na literatura encontrada 
[13][15], estes valores são obtidos numericamente ou mediante a simulação de circuitos 
magnéticos que aproximam o comportamento dos fluxos que circulam pelo ICT. Por 
exemplo, em [13] o autor se concentra na topologia Cyclic Cascade, e propõe calcular 

1v 2v 3v
Cv

1P 1S 2P 2S 3P 3S

 
Figura 1.22 – Circuito elétrico da conexão Cyclic Cascade  para 3 braços. 

 
Figura 1.23 – Orientação física dos transformadores para a reduzir o fluxo. 
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os fluxos que circulam pelas pernas com enrolamentos em função das tensões dos N 
braços mediante uma matriz, isto é: 
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onde as posições (j,i) de M são calculada como: 
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Esta expressão permite avaliar mediante fasores a amplitude e fase dos fluxos 
que circulam pelas pernas que têm enrolamentos. Para estudar o fluxo nas outras partes 
do ICT, o autor usa circuitos magnéticos expressando a solução também em forma 
matricial. 

Por outro lado, para os ICTs monolíticos com um único enrolamento por fase, é 
possível obter uma expressão analítica mais simples para estimar os valores do fluxo 
gerado nas pernas que têm enrolamentos. Isto é porque nestas topologias cada 
enrolamento tem um terminal conectado à saída das chaves de cada braço e o outro 
terminal conectado à saída do conversor (ponto comum); assim a tensão sobre o n-
ésimo enrolamento (vLn) pode ser calculada como: 

CnLn vvv −=   

Usando a lei de Faraday para um enrolamento com m espiras, o fluxo gerado na 
perna em que está colocado o enrolamento, relaciona-se com a tensão sobre o 
enrolamento como: 

cn vv
dt

dφ
m −= . (1.16) 

Supondo que durante um período de chaveamento a tensão no capacitor vC é 
constante, e sabendo que: 
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onde E é a tensão em cada fonte do barramento c.c., α é a razão cíclica e Tch é o período 
de chaveamento. O fluxo gerado pelo n-ésimo enrolamento deveria ter a forma: 
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0φt

m
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−
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Assim, a ondulação do fluxo pode ser obtida avaliando a expressão anterior em 
α·Tch da seguinte maneira: 
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Conseqüentemente a ondulação máxima da densidade de fluxo magnético é: 

( ) ( )
echAmf

ααE
α∆B

−
=

12 , (1.17) 

onde Ae é a área da seção transversal. Assim, a ondulação tem seu valor máximo para 
α=0.5, pelo que a ondulação máxima da densidade de fluxo magnético nas pernas em 
que estão colocados os enrolamentos é: 
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E
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2
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Então, conhecida a ondulação da indução magnética, o valor máximo de B(t) nas 
pernas em que estão colocados os enrolamentos é estimado aqui como a soma da sua 
componente fundamental com a metade da ondulação calculada em (1.17), isto é: 

( ){ } ( ) ( )
2

max
α∆B

αBtB fund +≈ . (1.19) 

Desta maneira, para estimar o comportamento da componente fundamental de 
B(t), usa-se a lei de Faraday na expressão (1.5) (ou (1.7)), isto é: 
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Como a componente fundamental das correntes nos braços foi suposta igual para 
todos eles, a componente fundamental de cada fluxo magnético gerado por cada 
enrolamento precisa ser igual para todos eles. Assim, tem-se: 
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Então, como é suposto que a corrente de saída não tem componente c.c., a 
integral da expressão anterior é: 

( ) ( ) fundtot
e
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L
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O qual pode ser escrito em função da razão cíclica para uma carga resistiva Rload 
como: 
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Assim, substituindo (1.17) e (1.19) em (1.21), tem-se: 
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Cujo valor máximo é dado para: 
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Pelo que o valor máximo de B(t) é aproximadamente: 
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A expressão (1.22) pode ser usada em topologias onde a tensão aplicada ao 
enrolamento é Cn vv − , assim, esta pode ser aplicada para calcular a indução máxima 

nas pernas (que têm enrolamentos) dos ICTs monolíticos de um enrolamento por fase e 
na topologia Secondary Loop. 

Por outro lado, apesar de que não foram encontradas expressões para estimar o 
valor máximo dos fluxos magnéticos nas duas topologias com conexão em cascata, as 
componentes do fluxo geradas pelas componentes de correntes em fase podem ser 
calculadas usando os coeficientes βf. Isto porque a tensão sobre o enrolamento do 
transformador vet para estas componentes pode ser escrita como: 

( )
dt

di
-kLvet

11= .  
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1.3 Conclusões do capítulo 

Como as formas de onda dos fluxos magnéticos gerados nos ICTs podem ser 
complexas, obter expressões analíticas simples para sua descrição é difícil. Assim, a 
análise do fluxo magnético numericamente (simulação ou cálculo de expressões 
complexas) parece a melhor alternativa para comparar as diferentes topologias e estimar 
o comportamento do fluxo nas partes do núcleo. Este problema foi identificado por 
outros autores [13][15], os quais optaram pelo uso de simulações para avaliar o 
comportamento do fluxo. 

Várias observações foram feitas sobre o comportamento da ondulação da 
corrente de saída e das amplitudes das componentes das correntes nos ICT modulares. 
Entre elas, está o fato de que as topologias que usam conexões em paralelo são as 
menos interessantes em termos de redução da ondulação da corrente. Contudo, Park em 
[16] indica que as topologias em Shunt são interessantes em termos de potência e seu 
uso somente é penalizado pela quantidade de transformadores necessários. Porém, 
apesar do artigo de Park ser usado como referência em estudos sobre conversores 
entrelaçados [15][28], é necessário ressaltar que este artigo não indica que as 
comparações mostradas nele foram feitas pensando em aplicações de entrelaçamento, 
pelo que as observações feitas nele podem não ser aplicáveis em inversores 
entrelaçados. 

As comparações apresentadas neste capítulo mostram que as topologias de ICTs 
modulares que atenuam melhor a ondulação e componentes das correntes são as 
conexões Combinatorial Cascade e Wiffletree. Entre elas, a conexão Wiffletree precisa 
de menos transformadores, porém, alguns dos transformadores dela precisam ser 
projetados para correntes e ondulações maiores, pelo que ainda não é possível dizer qual 
das topologias apresenta um menor volume total. De fato, neste capítulo as comparações 
feitas entre os diferentes ICTs modulares somente consideram a capacidade de limitar as 
ondulações das correntes, pelo que ainda é necessário aprofundar este estudo para poder 
definir qual topologia é mais interessante e sob quais condições. Desta maneira, as 
análises e expressões dos ICTs modulares mostradas neste capítulo são uma 
contribuição inicial ao estudo comparativo destas topologias. De fato, como 
informações adicionais, no apêndice deste documento são apresentadas expressões para 
o cálculo analítico da inversa da matriz de indutância de algumas topologias de ICTs 
modulares; estas foram obtidas mediante a análise do comportamento dos coeficientes 
da inversa da matriz para diferentes valores de N. 

Tanto os ICTs monolíticos como os modulares (com alto fator de acoplamento) 
têm a capacidade de fazer com que as correntes nos braços do inversor sejam idênticas, 
contudo, os dois tipos apresentam vantagens e desvantagens. Por exemplo, os 
transformadores monolíticos são construídos sobre um núcleo comum, pelo que é 
esperado um melhor aproveitamento do espaço, além disso, os enrolamentos podem ser 
posicionados de maneira que seja aproveitado o entrelaçamento dos fluxos para obter 
uma redução da sua amplitude em algumas partes do núcleo; porém, a sua construção 
pode estar condicionada às formas do ICT e dos núcleos comercialmente disponíveis. 
Por outro lado, os ICTs modulares têm a vantagem de que podem ser feitos com núcleos 
comerciais, e até mesmo com núcleos toroidais, os quais são fáceis de encontrar em 
diferentes tamanhos e materiais; porém, como são construídos usando vários 
transformadores menores, a estrutura é menos compacta e pode ocupar ainda mais 
espaço pela necessidade das conexões necessárias. Outra vantagem dos ICTs modulares 
é que adicionar ou tirar uma fase é mais fácil do que nos ICTs monolíticos (se for 
possível). Além disso, como será mostrado depois, o projeto dos ICTs monolíticos é 
mais complexo do que o projeto dos transformadores dos ICTs modulares.  
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Capítulo 2 Modelagem do ICT 
Para projetar um componente magnético de forma otimizada, é necessário 

calcular os parâmetros que definem suas características da maneira mais precisa 
possível. Isto é, uma maior exatidão no cálculo das perdas no componente, da elevação 
de temperatura e da indutância permite projetar os componentes assumindo margens de 
erro menos conservativas (menor derating). O problema é que geralmente os cálculos 
de maior exatidão são mais complexos e podem implicar maiores tempos de cálculo. 
Assim, neste capítulo são revisadas algumas estratégias usadas para o cálculo das perdas 
nos condutores, das perdas no núcleo, da indutância e da elevação de temperatura da 
estrutura. 

2.1 Perdas nos condutores 

As perdas no cobre aparecem por dois fenômenos conhecidos como efeito 
pelicular e efeito de proximidade; eles, embora sejam explicados pela mesma lei física 
(Lei de Ampère e Lei de Faraday) e aumentem com a freqüência, são geralmente 
separados porque aparecem em condições diferentes. 

No caso do efeito pelicular, a corrente alternada que circula por um condutor 
gera um campo magnético em torno de si e dentro do mesmo condutor. Assim, o campo 
gerado dentro do condutor reduz a quantidade de corrente que pode circular pela 
superficie do condutor, pelo que a área efetiva que a corrente tem para circular é 
reduzida [42]; como conseqüência, a resistência do condutor aumenta e as perdas nele 
também. Mais precisamente, a área resultante que permite a maior parte da circulação 
da corrente fica nas bordas da seção transversal do condutor, pois a maior parte da 
corrente gerada em sentido oposto está concentrada em torno do centro do condutor. 
Desta maneira, para condutores redondos, a distância entre a borda do condutor 
(circunferência que define o perímetro) e a profundidade na qual a densidade de 
corrente cai e-1 vezes com respeito da densidade de corrente superficial total, é definida 
como profundidade de penetração e pode ser calculada como [43]: 

σωµ
δ

0

2
= , (2.1) 

onde ω é a freqüência angular, µ0 é a permeabilidade do vácuo e σ é a condutividade 
elétrica do condutor. 

O efeito de proximidade aparece de maneira similar ao efeito pelicular, porém, 
sua existência depende da existência de pelo menos dois condutores pelos quais circula 
corrente e da posição deles. Isto é, um condutor pelo qual circula corrente gera um 
campo magnético em torno dele, pelo que se um segundo condutor estiver próximo 
dele, uma corrente será induzida no segundo condutor em resposta à variação do campo 
magnético gerado pelo primeiro. Assim, se os dois condutores estiverem orientados da 
mesma forma e conduzindo correntes no mesmo sentido (caso de transformadores e 
indutores), cada condutor reduzirá a quantidade de corrente que pode circular em parte 
da superfície do outro condutor (como acontece com o efeito pelicular); como 
conseqüência, a área efetiva pela que as correntes circulam é reduzida. Este 
comportamento depende da proximidade entre os condutores e aumenta com a 
freqüência das correntes que circulam pelos condutores [44]. 

Várias estratégias têm sido apresentadas na literatura para estimar a resistência 
do condutor usado em enrolamentos de indutores e transformadores. Estas podem ser 
divididas em dois grupos principais: cálculo mediante expressões analíticas e mediante 
métodos numéricos. 
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2.1.1 Cálculo da resistência mediante expressões analíticas 

As estratégias do primeiro grupo consistem em definir algumas suposições e 
simplificações que permitem resolvem as equações de Maxwell analiticamente. O 
resultado disto são geralmente expressões simples que também permitem um melhor 
entendimento do comportamento destes efeitos, porém, essas suposições limitam a 
aplicabilidade destas expressões [45][46]. Entre as expressões analíticas normalmente 
usadas para estimar a resistência c.a. do condutor (ou a relação entre ela e o valor c.c. da 
resistência), têm-se a equação de Dowell [43], a de Butterworth [48]-[50] e a de Ferreira 
[54]; estas têm sido estudadas e modificadas várias vezes devido às falhas e limitações 
encontradas nelas [46]. 

A equação de Dowell é provavelmente a que mais tem sido usada para o projeto 
de transformadores [51]-[53] e sua dedução tem sido resumida em várias publicações 
[15][46][47][54], pelo que aqui somente são mencionadas algumas características 
importantes [46][55]: 

•••• É obtida mediante a suposição de que o campo magnético é sempre tangencial 
aos condutores, pelo que é uma aproximação unidimensional.  

•••• Sua dedução é feita para condutores retangulares (chapas) dentro de um núcleo 
(de alta permeabilidade) que cria uma janela quadrada e sem entreferro. 

•••• Cada chapa cobre totalmente a perna onde é enrolada (preenche completamente 
o espaço). 

•••• A distância entre as camadas é pequena. 
Assim, sob essas condições, a equação de Dowell é exata, porém, se o 

transformador estiver construído de maneira diferente, a validade da equação fica 
comprometida [15][46]. De fato, considerando algumas das limitações anteriores, 
Dowell propõe inserir um fator que denomina “fator de porosidade” [56][57], o qual 
permite utilizar a sua equação para calcular a resistência de enrolamentos feitos com 
condutores circulares ou retangulares que não cobrem totalmente a perna na qual são 
enrolados. Este fator é calculado como a razão entre o comprimento realmente ocupado 
pelo material condutor na camada e o comprimento da perna onde é enrolado o 
condutor. Contudo, o valor do fator de porosidade precisa estar próximo de 1 para obter 
resultados razoáveis, pelo que sua validade tem sido estudada por vários autores 
[55][58][59]. Desta maneira, a expressão final proposta por Dowell para o caso de 
condutores redondos é [46]: 
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onde n é o número de camadas, m o número de espiras por camada, r é o raio do fio, h o 
comprimento da perna aonde vai enrolado o condutor, η é o fator de porosidade para o 
condutor redondo, Rca é o valor da resistência na freqüência avaliada e Rcc a resistência 
para corrente contínua. No caso em que o enrolamento for feito com chapa ou folha de 
cobre, Z=h/δ [46]. 

Butterworth por outro lado aborda o problema das perdas num solenóide sem 
núcleo (com uma e depois com várias camadas), para isto ele assume que a componente 
radial do campo praticamente não afeta as perdas no condutor (camadas do enrolamento 
suficientemente separadas). Posteriormente, segundo é afirmado em [46], um estudo 
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[60] foi desenvolvido para o caso de uma única camada porque para este caso o modelo 
proposto por Butterworth apresentava resultados evidentemente errôneos. Note-se que 
neste caso as suposições são diferentes às feitas por Dowell; isto porque o trabalho de 
Butterworth é para um núcleo de ar (baixa permeabilidade) com um enrolamento cujas 
camadas não podem estar próximas uma das outras, enquanto que a expressão de 
Dowell supõe um núcleo de alta permeabilidade e as camadas do enrolamento próximas 
uma das outras. 

No caso da equação proposta por Ferreira, as suposições são basicamente as 
mesmas usadas na dedução de Dowell [46], a diferença é que o desenvolvimento foi 
feito diretamente para condutores redondos. A análise de Ferreira está baseada na 
ortogonalidade entre os dois efeitos (pelicular e de proximidade), a qual ele justifica 
observando que o campo magnético aplicado num condutor induzido pela corrente que 
circula em outro condutor (efeito de proximidade) é constante na seção transversal do 
condutor afetado [54]. 

Assim, como os efeitos são ortogonais, as perdas geradas por eles podem ser 
calculadas separadamente para depois somá-las. De fato, Ferreira encontra que a 
equação de Dowell é similar à dele, e ressalta que na equação de Dowell também é 
possível ver como são somadas as perdas geradas pelos dois efeitos. Contudo, a análise 
não leva em consideração o fator de preenchimento, pelo que posteriormente em [61] 
foi inserido o fator de porosidade do Dowell obtendo a expressão [46]: 
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onde ber e bei são as funções de Kelvin, as quais correspondem à parte real (bern) e 
imaginaria (bein) da função de Bessel de ordem n (no caso de ber e bei a função de 
Bessel correspondente é a de ordem zero) [62]. 

Pode-se ver que as expressões mostradas anteriormente permitem um cálculo 
rápido e simples; porém, como foi mencionado anteriormente, a aplicação delas está 
limitada a casos especiais, fato pelo qual vários autores têm proposto outros modelos 
que oferecem menores erros na sua aplicação [52][57][63]-[67]; contudo, esses métodos 
resultam em expressões ou procedimentos complexos, segundo afirma Dimitrakakis em 
[46]. Por outro lado, Dimitrakakis mostra no mesmo artigo que das três possibilidades 
acima mencionadas (equação de Dowell, Butterworth e Ferreira), a equação de Dowell é 
a que apresenta os resultados mais próximos dos obtidos mediante simulações feitas 
usando o Método dos Elementos Finitos (MEF). 

Apesar de as equações de Dowell, Butterworth e Ferreira ser simples e 
apresentarem baixos erros sob determinadas condições, sua aplicação está limitada aos 
casos nos que a geometria do transformador é igual à usada para obter os modelos. Por 
exemplo, no caso da equação de Dowell e Ferreira, os resultados obtidos somente 
podem ser usados para estimar a resistência c.a. da parte do enrolamento que está dentro 
da janela do núcleo; isto porque o resto do enrolamento (a parte do condutor que não 
está rodeada pelo núcleo) está exposto a um campo magnético com componentes em 
pelos menos duas direções, pelo que as suposições unidimensionais não são atendidas. 
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De fato, o motivo anterior é normalmente a justificativa para o uso de métodos 
numéricos no cálculo da resistência c.a. dos enrolamentos. 

2.1.2 Cálculo da resistência mediante métodos numéricos 

O segundo grupo de estratégias consiste em estimar as resistências (ou 
diretamente as perdas) resolvendo as equações de Maxwell mediante métodos 
numéricos como o MEF (Método dos Elementos Finitos), entre outros [68][69]. A 
vantagem desta estratégia está em que o erro obtido é pequeno (até menor que 1%) [46] 
e não tem as restrições das aproximações unidimensionais mencionadas porque permite 
modelar o comportamento tridimensional (ou bidimensional) do campo magnético 
[18][70]. Como desvantagem, o cálculo das resistências ou perdas mediante o MEF é 
mais demorado (comparado com o uso de expressões analíticas) [15][52][71], pelo que 
sua aplicação em algoritmos de otimização baseados em iterações pode não ser 
interessante pelo custo computacional; de fato, o MEF é mais recomendável para 
analisar o comportamento do campo no componente estudado. Contudo, como em todas 
as topologias de ICTs existem partes onde os enrolamentos estão afetados por campos 
magnéticos bidimensionais (partes fora das janelas do núcleo), para obter uma boa 
estimativa das resistências o uso do MEF resulta inevitável. 

Redução de tempo de cálculo na modelagem de estruturas em 3D 

Para diminuir o tempo de simulação no MEF, geralmente são usadas simulações 
de modelos em 2D porque o uso de modelos 3D aumenta o tempo de simulação 
consideravelmente e o erro obtido mediante aproximações bidimensionais não é 
considerável [15]. Adicionalmente, nos casos onde o comportamento tridimensional dos 

 
Geometria 3D 

 
Vista frontal 

 
Vista lateral 

Figura 2.1 – Representação 3D de um componente e modelos 2D que aproximam o 
modelo real. 
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fluxos for importante, ainda é possível usar conjuntos de simulações bidimensionais 
para obter resultados mais próximos do modelo 3D (usando muito menos tempo do que 
o necessário para analisar a estrutura 3D) [72]. Isto é, a simulação do modelo completo 
em 3D pode ser aproximada usando simulações bidimensionais de algumas das faces do 
ICT, como é mostrado na Figura 2.1 para o caso de um núcleo com dois enrolamentos. 

Os modelos bidimensionais mostrados na Figura 2.1 representam a vista frontal 
e lateral da geometria tridimensional mostrada na mesma figura. Pode-se ver que as 
vistas são cortes transversais da estrutura real em dois planos perpendiculares, pelo que 
cada vista em 2D representa a geometria completa no respectivo plano. Assim, seguindo 
este procedimento, ICTs com um número maior de braços precisariam de maiores 
representações bidimensionais, pelo que mesmo usando aproximações bidimensionais o 
tempo de cálculo e requisitos computacionais ainda poderia ser elevado. Isto é porque 
existe uma diferença entre o tamanho dos diferentes blocos, pelo que alguns deles 
precisariam ser modelados com malhas mais refinadas. 

Redução no tempo de cálculo de perdas por condução em ICTs monolíticos 

Em [15] o autor indica que pode ser obtida uma aproximação das resistências e 
indutâncias do ICT mediante a simulação de geometrias menores que têm formas 
semelhantes às partes do ICT analisado; elas são chamadas aqui de modelos reduzidos. 
Por exemplo, a região de dentro da janela do núcleo (incluindo o núcleo) mostrada na 
Figura 2.1 (vista frontal) pode ser usada para modelar algumas das janelas da topologia 
de ICT em escada (todas as janelas no caso do ICT em escada com fluxos repartidos); 
enquanto que a parte exterior do núcleo na vista frontal da Figura 2.1 pode ser usada 
para modelar as partes dos enrolamentos que estão fora das janelas na topologia de ICT 
em escada. Assim, é possível calcular a resistência e indutância de cada parte num 
modelo reduzido para depois associar esses valores às partes semelhantes do modelo 
completo. Desta maneira, a indutância total e as perdas totais podem ser estimadas 
mediante somas (e produtos no caso das perdas) usando os valores obtidos no modelo 
reduzido. 

Para usar corretamente esta estratégia, é necessário considerar que diferentes 
sentidos das correntes nos enrolamentos geram distribuições de campo magnético 
diferentes. Em conseqüência, as resistências obtidas nos modelos reduzidos podem ser 
diferentes em função de como são excitados os enrolamentos (ou partes deles); desta 
maneira, é necessário aplicar corretamente as correntes nos modelos reduzidos para 
poder estimar as resistências associadas. Para ver isto, considere os resultados de 
simulação mostrados na Figura 2.2 obtidos com o FEMM [23], o qual é um software 
gratuito que permite realizar modelagens magnetostáticas em 2D (além de permitir 
realizar modelos eletrostáticos, térmicos e de distribuição de corrente em 2D). Nela é 
mostrada a parte real dos vetores de campo magnético obtido quando os enrolamentos 
são alimentados de duas maneiras diferentes: 

•••• A mesma corrente circula pelos dois enrolamentos (dentro da janela do núcleo, a 
corrente de um enrolamento saindo e a outra entrando na página). 

•••• Correntes opostas circulam pelos dois enrolamentos (dentro da janela do núcleo, 
as correntes dos enrolamentos entrando na página). 

Pode-se ver que a orientação dos vetores de campo e a distribuição do vetor 
potencial magnético mudam de um caso para outro. Além disso, a resistência total de 
cada enrolamento é diferente em cada simulação; isto era esperado pelo fato de que 
quando as correntes nos enrolamentos têm a mesma direção, o campo atravessa os 
condutores dentro da janela, pelo que a resistência aumenta. 



 39 

Para calcular as perdas por condução nos enrolamentos considerando o 
fenômeno anterior, em [15] é proposto decompor as correntes que circulam pelos 
enrolamentos em duas correntes chamadas corrente de modo comum (iMC) e corrente de 
modo diferencial (iMD). Elas estão relacionadas com as correntes dos enrolamentos i1 e 
i2 mediante as relações: 

2
, 21

MD21MC
ii

iiii
−

=+= .  

Com as correntes definidas desta maneira, em [15] é mostrado que as perdas 
geradas pelas correntes i1 e i2 podem também ser calculadas como: 
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onde RMD1 e RMD2 são as resistências de cada enrolamento obtidas excitando os dois 
enrolamentos com iMD de modo que a distribuição de campo fique como na parte “b” da 
Figura 2.2; por outro lado, RMC1 e RMC2 são as resistências de cada enrolamento obtidas 
excitando os dois enrolamentos com iMC de modo que a distribuição de campo fique 
como na parte “a” da Figura 2.2. 

Desta maneira, as perdas geradas em dois enrolamentos adjacentes podem ser 
calculadas usando os valores de RMD1, RMD2, RMC1 e RMC2 (extraídos do modelo 
reduzido) e as correntes iMD e iMC (calculadas em função das correntes reais). É 
importante ressaltar que na realidade, as resistências RMDn e RMCn correspondem à soma 

 
a) Mesma corrente circulando pelos dois enrolamentos (5,25 Ω/m 15,36kHz) 

 
b) Correntes iguais e opostas circulando pelos enrolamentos (4,50Ω/m 15,36kHz) 

Figura 2.2 – Parte real do campo magnético e linhas equipotenciais do vetor potencial 
magnético para correntes em fase e contra fase. 
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da resistência que apresenta o enrolamento dentro da janela do núcleo e fora dela. 
Assim, como no ICT real alguns enrolamentos têm mais volume fora da janela do 
núcleo do que outros, a parte de RMD (e RMC) associada à região do enrolamento dentro 
e fora da janela do núcleo precisa ser extraída do modelo reduzido separadamente. 
Então, a resistência RMDn e RMCn total de cada enrolamento é calculada somando 
adequadamente as 4 resistências extraídas do modelo reduzido. 

Uma redução ainda maior no tempo de simulação dos modelos pelo MEF pode 
ser obtida aproveitando a simetria da geometria simulada. Por exemplo, no caso da 
geometria mostrada na Figura 2.2 é possível ver que tanto no caso da simulação “a” 
como no caso da simulação “b”, a distribuição do vetor potencial magnético apresenta 
uma simetria no sentido vertical e horizontal; isto é, se for sobreposto um plano 
cartesiano com origem no centro de cada figura, cada quadrante é simétrico com o 
quadrante do lado. 

Para aproveitar a simetria e obter a mesma distribuição do vetor potencial 
magnético do modelo completo, é possível simular somente um quarto da geometria 
(um dos quadrantes) definindo adequadamente as condições de contorno. Por exemplo, 
para modelar o quadrante superior direito da parte “a” da Figura 2.2, pode ser usada 
uma condição de Dirichlet (definindo o vetor potencial magnético igual a 0) no lado 
vertical esquerdo e uma condição de Neumann (definindo a derivada direccional normal 
do vetor potencial magnético igual a 0) no lado horizontal inferior do modelo. Por outro 
lado, para modelar o mesmo quadrante da parte “b” da Figura 2.2, pode ser usada uma 
condição de Newmann no lado vertical esquerdo e horizontal inferior do modelo. Neste 
ponto é importante lembrar que a escolha da condição de contorno dos lados restantes 
influencia o tamanho do modelo e a veracidade da resposta obtida. Isto é, se o modelo 
for limitado por uma caixa retangular usando condições de Dirichlet nos lados restantes, 
o tamanho da caixa deveria ser grande o suficiente para não alterar de maneira 
importante a distribuição do vetor potencial magnético. Assim, para evitar a simulação 
de grandes superfícies de ar, é preferível modelar os lados restantes mediante um quarto 
de circunferência usando uma condição de contorno aberta; por exemplo, no FEMM 
estão disponíveis as condições mistas e periódicas. 

Modelagem de enrolamentos mediante o MEF 

Para calcular corretamente as perdas nos enrolamentos mediante o MEF é 
necessário modelar corretamente o efeito pelicular e de proximidade, assim, é 
recomendado discretizar cada condutor com um número de elementos o suficientemente 
elevado para estimar corretamente a distribuição de corrente. Por exemplo, em [116] é 
mostrado um caso em que a potência calculada no enrolamento somente converge 
quando a relação entre a profundidade de penetração da corrente e o tamanho de 
elemento é maior do que 1,5; de forma semelhante, em [117] é mencionado que a 
relação entre a profundidade de penetração da corrente e o comprimento característico 
do elemento (que no caso do triângulo pode ser a distância entre o baricentro e o ponto 
mais afastado de triângulo) precisa ser pelo menos igual a 3. 

O problema do refinamento da malha para obter resultados precisos é que para 
freqüências elevadas e/ou para enrolamentos com muitas espiras, a simulação pode 
demandar muito tempo ou nem ser realizável (pela limitação do computador). Para 
contornar este problema o conjunto de espiras que modelam cada parte do enrolamento 
pode ser representado por um bloco contínuo como mostra a Figura 2.3 (um quarto da 
geometria completa). A vantagem de modelar o enrolamento com um bloco é que ele 
não precisa ser modelado com uma malha fina. 

Para poder modelar o enrolamento com uma aproximação contínua, o bloco que 
modela o enrolamento (ou parte do enrolamento) precisa der descrito por parâmetros 
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equivalentes que permitam reproduzir o comportamento do campo que aparece na 
representação exata do enrolamento. O processo para passar da representação exata à 
contínua é chamado de homogeneização e pode ser encontrado na literatura para 
simplificar a representação de diferentes fenômenos físicos no MEF. De fato, no 
software FEMM já vem disponível a opção de modelar enrolamentos mediante blocos; 
contudo, o manual do FEMM não é claro na hora de definir para quais tipos de 
enrolamento a aproximação disponibilizada é válida. 

Na literatura foram encontrados vários (porém semelhantes) procedimentos para 
obter a homogeneização dos enrolamentos [117]-[120], porém, o apresentado em [117] 
resultou particularmente conveniente porque este pode ser facilmente reproduzido 
usando o FEMM. Este procedimento está baseado na idéia de que as perdas totais no 
enrolamento podem ser obtidas somando as perdas por efeito pelicular e por 
proximidade (calculadas separadamente). Desta maneira, as perdas por efeito de 
proximidade são obtidas calculando as perdas magnéticas (associadas à parte imaginaria 
da permeabilidade) no bloco que é modelado com uma condutividade elétrica nula e 
uma permeabilidade complexa. Por outro lado, as perdas por efeito pelicular são 
calculadas em função de uma resistência equivalente. 

Para obter a permeabilidade complexa e a resistência equivalente do bloco 
homogeneizado, somente uma parte do enrolamento é simulada; esta parte é chamada 
aqui de modelo de células, e deve estar formado por uma espira e uma camada (ou 
várias) de espiras em torno da espira inicial. Além disso, o modelo de células deve 
permitir construir o enrolamento completo “colando” várias copias dele. Por exemplo, a 
Figura 2.4 mostra um modelo de células que poderia ser usado para calcular os 
parâmetros equivalentes de um enrolamento feito com três fios redondos em paralelo 
(orientados verticalmente); na figura o condutor é marcado como “Cu”, o ar como “Air” 
e os fios que formam a n–ésima espira são marcados como “[Wn]”. Veja que o modelo 
inclui várias espiras, contudo, somente a região ocupada pela espira no centro 
(encerrada pelo retângulo pequeno) é usada para realizar as integrais de energia e 
potência necessárias para calcular os parâmetros equivalentes da representação 
contínua. Isto é porque as espiras que estão em torno da espira central são usadas para 
representar o efeito que elas têm sobre o condutor estudado; de fato, o uso de mais 

 
Representação exata 

 
Representação contínua 

Figura 2.3 – Representação exata e contínua de enrolamentos em simulações 
bidimensionais usando o MEF. 
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camadas de condutores no modelo de células reduz o erro obtido na representação 
contínua do enrolamento inteiro. 

Tendo um modelo como o da Figura 2.4 e definindo Bx como a indução 
magnética sobre as paredes verticais externas do modelo, By como a indução magnética 
sobre as paredes horizontais externas do modelo e Is como a corrente no condutor; três 
simulações são realizadas para extrair os parâmetros equivalentes: uma fazendo que 
{Bx=Bt, By=0, Is=0}, outra fazendo que {Bx=0, By= Bt, Is=0} e outra fazendo que {Bx=0, 
By= 0, Is=It}, onde Bt é a indução magnética (em Teslas) de teste e It é a corrente de teste 
(em Ampères), as quais podem ser definidas de forma arbitrária. 

Assim, em cada simulação é calculada a potência no condutor central (incluindo 
a parte que não é condutiva) como [117]: 
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onde J é a densidade de corrente, B a indução magnética, l a profundidade do modelo, σ 
a condutividade elétrica dos condutores, ω a freqüência de simulação e Ω é a superfície 
da espira central (retângulo pequeno inteiro). Então, das três simulações são obtidas as 
potências {PBx, QBx} (quando Bx=Bt), {PBy, QBy} (quando By=Bt) e {PI, QI} (quando 
I=It). Com esses valores em [117] o autor define as seguintes relações: 
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onde {pI, qI, pBx, qBx, pBy, qBy} são fatores calculados em função do resto dos parâmetros, 
Rcc é a resistência c.c. da espira central, λ é a relação entre a superfície ocupada pelo 

 
 

Figura 2.4 – Modelo de células usado para obter os parâmetros equivalentes da 
representação contínua de um enrolamento feito com 3 fios redondos em paralelo. 
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condutor e a superfície total da espira (do retângulo pequeno) e r é o raio equivalente do 
condutor que é dado por: 

π

λΩ
r = .  

Assim, a permeabilidade complexa pode ser calculada como: 
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Desta maneira, quando o bloco (que representa o enrolamento) é modelado com 
essas permeabilidades e uma condutividade elétrica nula, as perdas por proximidade são 
obtidas da integração das perdas magnéticas sobre a superfície inteira do enrolamento. 
Posteriormente, para obter as perdas totais, as perdas por proximidade são somadas às 
perdas dadas pela resistência c.c. e pelo efeito pelicular; estas últimas são calculadas 
como a parte real do produto entre Zskin e o quadrado da corrente eficaz no enrolamento 
(outra possibilidade é trocar a resistência c.c. usada na matriz do MEF de problemas 
com circuitos em série por Zskin para simplesmente integrar as perdas totais do bloco). 

Como já mencionado, a aplicação deste procedimento é relativamente fácil no 
FEMM. A primeira razão disto é porque este software permite definir uma condição de 
contorno da forma (Dirichlet): 

( ) θieyAxAAA 210 ++= ;  

onde A é o vetor potencial magnético, An e θ são coeficientes que o usuário pode definir 
e {x, y} são as variáveis das coordenadas. Então, como a indução magnética é o 
rotacional de A, para definir um campo Bt na direção de x sobre o contorno vertical é 
suficiente fazer { }t210 B,0,0 === AAA , enquanto que para definir o campo Bt na direção de 
y sobre o contorno horizontal é feito { }0,B,0 2t10 =−== AAA . A segunda razão é que os 
parâmetros equivalentes do bloco podem ser obtidos também em função da energia 
magnética e das perdas no condutor. Isto é, como a potência W e energia U podem ser 
calculadas como: 
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a expressão (2.2) pode ser escrita como: 

UiWiQP ω42 +=+ .  

O qual explica porque Zskin em (2.3) foi definida em função da corrente pico e não da 
corrente eficaz. 

Para verificar a correta aplicação do procedimento de homogeneização, uma 
geometria semelhante à mostrada na Figura 2.3 foi simulada para várias freqüências 
usando a representação exata, a representação contínua disponível no FEMM e a 
explicada anteriormente. O enrolamento simulado tem um fator de preenchimento de 
0,3 e está formado por 5 camadas e 6 espiras por camada (das quais 3 foram desenhadas 
no modelo para aproveitar a simetria) enroladas sobre a perna vertical do núcleo; cada 
espira está formada por 3 fios (isolados) de cobre de 1mm de diâmetro em paralelo que 
estão alinhados verticalmente. Com estas especificações, definindo a resistência interna 
e externa do enrolamento como a resistência da parte do enrolamento dentro e fora da 
janela do núcleo, respectivamente; a resistência interna e externa obtida dos três 
modelos são mostradas na Figura 2.5 em função da relação entre o raio equivalente e a 
profundidade de penetração da corrente num condutor redondo, isto é: 
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Nesta figura é possível ver que a diferença entre a resistência obtida com a 
representação exata (Rexata) e com a representação contínua explicada (RcontExplic) é 
razoavelmente pequena. De fato o erro máximo obtido com esta representação contínua 
foi de 3,7% para a resistência externa e de 1,1% para a interna. Por outro lado, a 
resistência obtida com a representação contínua que vem pronta no FEMM (RaproxFEMM) 
apresenta grandes diferenças com respeito ao valor obtido com a representação exata; de 
fato, o erro máximo obtido foi de 49% para a resistência externa e de 79% para a 
interna, o que indica que a representação contínua que vem pronta no FEMM aproxima 
uma distribuição de fios diferente da simulada aqui. 

É importante notar que o erro máximo obtido com a representação contínua 
explicada aqui varia de uma geometria para outra; de fato, fazendo várias simulações foi 
visto que o erro cai na medida em que o número de camadas e espiras por camada 
aumenta, sendo que para enrolamentos com um número de camadas (ou espiras por 
camada) menor do que 3, usar a representação exata resulta necessário. 

Para comparar os três métodos anteriores em termos de tempo de cálculo e 
requisitos de memória, na Tabela 3 é mostrado o tempo total que foi necessário para 

 

 
Figura 2.5 – Comparação dos valores das resistências interna e externa obtidos usando a 

representação exata, a representação contínua do FEMM e a contínua explicada. 

RcontExplic 

RcontExplic 
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realizar uma simulação (numa freqüência diferente de zero) do modelo e o número de 
nós usado em cada modelo. Com respeito ao número de nós usado, pode-se ver que a 
representação contínua precisa de uma quantidade muito menor de nós do que a 
representação exata. Mesmo considerando o número de nós do modelo de células usado 
para obter os parâmetros da representação contínua (indicado entre parênteses), o 
número de nós total é menos da metade do número de nós usados na representação 
exata. 

De maneira semelhante, o tempo de cálculo usado pela representação contínua é 
muito menor do que o usado na representação exata; de fato, mesmo considerando o 
tempo usado para calcular os parâmetros equivalentes do modelo contínuo (indicado 
entre parênteses), o tempo total de cálculo resultou aproximadamente 60% do tempo 
usado pela representação exata. Neste ponto é importante notar que o tempo usado para 
desenhar a geometria da representação exata pode representar uma quantidade 
importante se comparado com o tempo de cálculo usado pelos modelos que usam 
representações contínuas; por exemplo, neste caso (em que a geometria é relativamente 
pequena) o tempo usado para desenhar a representação contínua foi de 1,18s, o que é 
pouco menor do que o tempo usado pelo cálculo dos outros modelos. Contudo, é 
importante notar que o tempo usado para desenhar as geometrias depende do algoritmo 
usado, pelo que esses valores de tempo podem diminuir. 

Tabela 3 – Tempo de cálculo e número de nós usado na simulação de um enrolamento 
usando a representação exata, contínua do FEMM e contínua explicada. 
Método Exato Contínuo explicado Contínuo do FEMM 

Número de nós 37253 5995 (+10221) 5995 
Tempo [s] 13,11 1,7 (+6,16) 1,61  

Apesar de que neste exemplo a redução de tempo de cálculo obtida com a 
representação contínua foi de aproximadamente 40%, é necessário considerar que uma 
vez os parâmetros equivalentes são calculados, os resultados podem ser usados para 
modelar enrolamentos com mais espiras (sempre que a distribuição dos fios seja a 
mesma); então, o ganho em termos de tempo é mais significativo do que o mostrado 
aqui. Além disso, considerando que no modelo de células foram simulados 27 fios 
redondos (9 espiras) e no modelo do enrolamento analisado foram simulados 45 fios 
redondos (15 espiras), é possível entender porque a redução no tempo de cálculo não foi 
tão significativa; assim, para enrolamentos com mais espiras, uma redução de tempo 
mais importante é esperada. 

Resistência com fios horizontais e verticais (fios em paralelo) 

Durante o estudo da aplicação das aproximações contínuas foram feitas várias 
simulações usando fios redondos em paralelo. Várias dessas simulações foram feitas 
numa tentativa de determinar que tipo de enrolamento a representação contínua que vem 
pronta no FEMM modela. Assim, dessa revisão foi visto que usando a aproximação 
contínua do FEMM (para modelar um enrolamento de vários fios em paralelo) são 
obtidos resultados muito parecidos com os obtidos da representação exata de um 
enrolamento com as seguintes características: 

•••• Ocupa o mesmo espaço. 
•••• Tem o mesmo número de espiras. 
•••• É feito com um único fio redondo de seção transversal igual à soma das seções 

transversais dos fios em paralelo usados na representação contínua. 

Apesar de que não é possível generalizar o anterior para qualquer enrolamento 
modelado mediante a representação contínua que vem pronta no FEMM, esta 
informação permite concluir da Figura 2.5 que o uso de fios em paralelo não 
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necessariamente implica uma resistência maior ou menor do que a obtida usando um 
único condutor com a mesma resistência c.c.. Para verificar isto, a Figura 2.6 mostra a 
resistência obtida de uma geometria como a mostrada na Figura 2.3 (usando a 
representação exata); esta geometria é simulada os seguintes 4 tipos de enrolamentos: 

•••• Quatro camadas com 2 espiras por camada onde o condutor é feito com 4 fios 
isolados de 1mm de diâmetro alinhados verticalmente. 

•••• Uma camada com 8 espiras por camada onde o condutor é feito com 4 fios 
isolados de 1mm de diâmetro alinhados horizontalmente. 

•••• Duas camadas com 4 espiras por camada onde o condutor é feito com 4 fios 
isolados de 1mm de diâmetro que são posicionados nos vértices de um 
quadrado. 

•••• Duas camadas com 4 espiras por camada onde o condutor é feito com 1 fio 
isolado de 2mm de diâmetro. 

Estes enrolamentos têm a característica que todos ocupam o mesmo espaço, têm 
o mesmo fator de preenchimento (0,4) e têm uma resistência c.c. idêntica. 

Assim, da figura é possível dizer que: 

•••• Abaixo de uma determinada freqüência, a resistência interna é menor quando os 
fios são alinhados verticalmente. Porém, para freqüências maiores, a resistência 
interna fica maior do que nos outros tipos de enrolamentos. 

•••• Acima de uma determinada freqüência, a resistência interna é sempre menor no 
enrolamento feito com os fios alinhados horizontalmente. 

•••• A resistência interna e externa obtida com os 4 fios distribuídos de forma 
quadrangular são sempre maiores (ou iguais) do que a resistência obtida do 
enrolamento feito com um único fio. 

•••• Quando γ é menor do que aproximadamente 1, a menor resistência externa é 
obtida usando um único fio no enrolamento. Contudo, nesse intervalo a 
resistência obtida com o enrolamento feito com fios alinhados horizontalmente é 
muito próxima (pouco maior). Além disso, este último tipo de enrolamento 
apresenta a menor resistência até valores de γ próximos de 2 (dos enrolamentos 
simulados). 

•••• Acima de uma determinada freqüência, a resistência externa é sempre menor no 
enrolamento feito com os fios alinhados verticalmente. 

As observações anteriores foram vistas em outras simulações também feitas para 
comparar este tipo de enrolamentos. Além disso, em [15] são feitas observações 
semelhantes às duas primeiras aqui mostradas. Especificamente, é indicado que para 
freqüências altas, os enrolamentos feitos com uma camada de chapas orientadas 
horizontalmente apresentam resistências internas menores do que enrolamentos feitos 
com mais camadas ou com chapas orientadas verticalmente. Por outro lado, para 
freqüências baixas, os enrolamentos feitos com várias camadas de chapas orientadas 
verticalmente (uma chapa por camada) apresentam resistências internas menores do que 
outros enrolamentos feitos com mais espiras por camada ou com chapas orientadas 
horizontalmente. 

Das observações anteriores é possível ver que em enrolamentos feitos com fios 
redondos, o uso de fios em paralelo (ou de um único fio com seção transversal 
equivalente) não implica necessariamente uma resistência menor. Pode-se ver que 
dependendo da freqüência e da posição dos fios (dentro ou fora da janela do núcleo) a 
resistência de um tipo de enrolamento é melhor do que a resistência de outros 
enrolamentos. Assim, para enrolamentos totalmente contidos dentro de uma janela feita 
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de material ferromagnético (usando um núcleo tipo “Pot”, por exemplo), o uso de fios 
redondos alinhados verticalmente é mais interessante (porque é esperado que o diâmetro 
dos fios seja escolhido para trabalhar nas freqüências baixas). 

Por outro lado, se a maior parte do volume do enrolamento estiver fora da janela 
do núcleo, o uso de um único fio com diâmetro equivalente ou o uso de fios em paralelo 
orientados horizontalmente resultaria mais interessante. A escolha entre estes dois tipos 
de enrolamento deve considerar também a possível existência de harmônicos de 
freqüências maiores. Isto porque para freqüências baixas, o enrolamento feito com um 
único fio apresenta uma resistência menor; porém, para freqüências na faixa 
intermediária, o enrolamento feito com fios em paralelo orientados horizontalmente 
apresenta uma resistência menor. Desta maneira, a escolha do enrolamento não somente 
depende da freqüência de chaveamento do conversor, mas também do núcleo usado e 
das características da aplicação. 

 

 
Figura 2.6 – Comparação dos valores das resistências interna e externa de enrolamentos 

que têm a mesma resistência c.c.. 

2.2 Perdas no núcleo 

As perdas no ferro são geralmente divididas em três tipos; sendo elas, as perdas 
por histerese Phist, por correntes de Foucault PFcl (ou correntes de Eddy) e as 
suplementares Psup. Estas podem ser estimadas para campos senoidais mediante [24]: 
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33
maxsupsup

22
max

max fBkP
ρ

fB
kPfBkHdBfP FclFcl

b
histhist ==== ∫ ;  

onde Bmax é o valor máximo da indução, f a freqüência do sinal, ρ é a resistividade do 
material, b é o coeficiente de perdas magnéticas, e as constantes khist, kFcl e ksup são 
coeficientes que correspondem a cada tipo de perdas. 

Estas perdas são diferenciadas pela forma em que são geradas. Por exemplo, as 
perdas por histerese representam a diferença entre a quantidade de energia necessária 
para magnetizar o material e a energia devolvida por ele, pelo que podem ser calculadas 
como a área interna do ciclo de histerese do material. No caso das perdas por correntes 
de Foucault, a dissipação de potência está associada ao fato de que o campo magnético 
induzido no material gera por usa vez tensões dentro dele (Lei de Faraday); então, como 
o material do núcleo também apresenta uma resistência, as respectivas correntes geradas 
dentro do núcleo geram perdas por efeito Joule. De maneira similar, as perdas 
suplementares são geradas por variações de campo magnético dentro do núcleo. Isto 
acontece porque no processo de construção dos núcleos são gerados domínios 
magnéticos dentro deles (pequenas regiões onde todos os átomos estão alinhados 
produzindo um campo uniforme) [25], cujo tamanho e orientação muda em função da 
indução [13]; assim, ao se movimentarem, a variação do campo gera tensões dentro do 
núcleo que por sua vez geram correntes e perdas. 

As perdas no núcleo podem ser estimadas usando a formula proposta por 
Steinmetz, a qual é uma expressão empírica que é ajustada aos dados de perdas 
fornecidos pelos fabricantes mediante a escolha de 3 coeficientes (podem ser mais 
dependendo da precisão desejada) [26]. Então, como geralmente os fabricantes 
disponibilizam as curvas de perdas para formas de onda senoidais, esta expressão é 
válida somente para este tipo de forma de onda. Ela pode ser escrita como: 

βα
cnúcleo BfkP max= ;  

onde kc, α e β são as constantes usadas para ajustar a função aos dados fornecidos pelo 
fabricante (dependem do material). Contudo, um valor de kc, α e β normalmente ajusta 
somente uma faixa de freqüências, pelo que geralmente os fabricantes fornecem tabelas 
com os coeficientes para várias faixas de freqüência e intensidade de indução 
magnética. 

Visando melhorar a capacidade que tem a equação de Steinmetz para estimar as 
perdas, várias modificações dela têm sido propostas. Por exemplo, inserir na equação 
um fator que dependa da temperatura para levar em consideração a dependência entre 
ela e as características dos materiais; esta modificação é mostrada em (2.4) [27], onde os 
coeficientes do polinômio que depende da temperatura (ct0, ct1 e ct2) são calculados de 
maneira que para T=100ºC o polinômio seja igual a 1 [13]. Outra modificação similar 
da equação de Steinmetz foi proposta para melhorar o ajuste da curva para uma faixa de 
freqüências maior [28], nela o termo que depende da freqüência é substituído por um 
polinômio e a potência do valor pico da indução magnética é escrita em função da 
freqüência, como mostra (2.5). De maneira similar, em [15] é mostrada uma 
modificação da equação de Steinmetz que considera as características das duas 
representações anteriores (temperatura e faixa de freqüência); esta expressão tem forma 
mostrada em (2.6). 

( ) βα
cnúcleo BfkctT-ctTctP max21

2
0 +=  (2.4) 

( ) fβ-ααα
cnúcleo

βBfkcfkckP max21
21 +=  (2.5) 

( )( ) ZβXβwβ
VUS zfyxfwfααα

núcleo BvfuftsfctT-ctTctP +++++++= max21
2

0  (2.6) 
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As expressões anteriores e outras desenvolvidas para materiais específicos [29] 
são válidas unicamente para excitações puramente senoidais. Se a indução não for 
senoidal [24][30] ou tiver um nível c.c. [31]-[34], as perdas geradas podem ser maiores 
do que as estimadas mediante a equação de Steinmetz. Para contornar isto, em algumas 
ocasiões [35][36] a forma de onda da indução magnética é decomposta numa série de 
Fourier para depois utilizar a equação de Steinmetz em cada componente e obter as 
perdas totais mediante a soma das perdas individuais; contudo, este procedimento não é 
válido porque a equação de Steinmetz é não-linear, pelo que o principio de superposição 
não pode ser aplicado [34][37][38]. 

Assim, para estimar as perdas no ferro quando a excitação é não-senoidal, outras 
modificações da equação de Steinmetz têm sido propostas na literatura. Por exemplo, a 
“Equação de Steinmetz Modificada” (MSE) [34] mostrada em (2.7) calcula as perdas 
médias substituindo f por uma freqüência equivalente (calculada em função da variação 
da indução num período da forma de onda) na equação de Steinmetz e multiplicando o 
resultado por um fator definido como “freqüência de repetição” fr, que em alguns casos 
é igual à freqüência correspondente ao período da forma de onda (Tfo) [13]. A 
efetividade desta expressão foi testada em [39] indicando que apresenta bons resultados 
para um conjunto de casos restritos. 

Outra modificação chamada “Equação de Steinmetz Generalizada” (GSE) [39] 
estima as perdas médias em função da derivada de B e não apenas em função da sua 
variação (caso da MSE) como é mostrado em (2.8), porém não considera o estado 
anterior de magnetização do material [13]. Finalmente, em [40] é apresentada a 
“Equação de Steinmetz Generalizada Melhorada” (iGSE), a qual considera o estado 
anterior da magnetização do material. Esta modificação é similar à GSE, sendo que a 
diferença está em que as perdas médias são estimadas usando o valor pico-pico da 
indução no lugar do valor instantâneo, como mostra (2.9). Assim, para usar esta 
modificação, a forma de onda deve ser segmentada em ondulações maiores e menores 
(sendo que a forma de onda pode apresentar vários ∆B no seu período fundamental); as 
quais correspondem aos ciclos de histerese maiores (baixa freqüência) e menores (alta 
freqüência) [13]. 
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As formas de estimar as perdas no ferro não estão limitadas às mostradas 
anteriormente, de fato existem métodos que são baseados na separação das perdas como 
resume Costan em [13] fazendo referência aos trabalhos [30] e [31]; porém, sua 
utilização está condicionada à realização de testes práticos prévios, o que dificulta sua 
aplicação teórica [15].  

Pode-se ver que todos os métodos usados para estimar as perdas no núcleo 
mostrados nesta seção precisam do conhecimento da forma de onda da indução 
magnética e das características do material. Então, como é suposto que as características 
do material são fornecidas pelos fabricantes, o problema reside na geração das formas 
de onda da indução, que no caso dos inversores entrelaçados com acoplamento 
magnético resultam complexas. Assim, as formas de onda da indução magnética podem 
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ser obtidas diretamente da simulação do circuito como foi feito em [13]; este 
procedimento tem a vantagem de que pode ser usado para qualquer tipo de ICT porque 
o fluxo nas pernas do núcleo com enrolamentos pode ser obtido integrando a tensão 
sobre os enrolamentos; contudo, o uso de simulações representa um tempo de cálculo 
adicional. 

Supondo que a tensão de saída do conversor (vC) é conhecida (válido porque ela 
deve ser controlada) e como a tensão gerada por cada braço (vn) é conhecida; para ICTs 
com um único enrolamento por fase, o fluxo magnético pode ser obtido diretamente da 
lei de Faraday porque a tensão sobre cada enrolamento deste tipo de ICT é vn-vC. Assim, 
o fluxo magnético nas pernas do núcleo com enrolamentos pode ser obtido usando a 
série de Fourier de vn (conhecida) ou reproduzindo a forma de onda mediante um 
algoritmo de comparação. Desta maneira o tempo de cálculo do fluxo magnético nas 
pernas do núcleo com enrolamentos é reduzido. 

Conhecida a forma de onda do fluxo magnético nas pernas do núcleo que têm 
enrolamentos, os fluxos que aparecem nas pernas do núcleo usadas para unir as pernas 
que têm enrolamentos podem ser estimados em função dos primeiros mediante a 
solução do circuito magnético equivalente da topologia. Isto pode ser feito por 
simulação ou analiticamente, porém, analiticamente é mais interessante em termos de 
tempo de cálculo porque as expressões analíticas são relativamente simples e estão 
disponíveis em [13]. 

2.3 Indutância 

Como foi visto no primeiro capítulo, o valor da indutância equivalente define a 
ondulação da corrente de saída do ICT, pelo que obter uma boa estimativa desse valor é 
importante para o projeto do componente. Além disso, como a matriz de indutância do 
ICT aparece nas equações que descrevem o comportamento das correntes do conversor, 
o conhecimento desta matriz é necessário para projetar a malha de controle do 
conversor. Assim, é necessário ter um procedimento adequado para calcular a matriz de 
indutância do ICTs e a indutância equivalente (que é função da matriz de indutância). 

Como indicado no primeiro capítulo, o valor da indutância equivalente pode ser 
calculado sem a necessidade de conhecer a matriz de indutância completa; isto é, ela é 
função da indutância de dispersão, que depende da energia armazenada nas regiões de ar 
e nos enrolamentos do ICT. Especificamente, ela pode ser calculada como a indutância 
associada a essa energia dividida pelo número de braços. 

Desta maneira, inicialmente poder-se-ia pensar que o seu valor pode ser 
estimado usando as expressões analíticas disponíveis na literatura para estimar a 
indutância de dispersão nas janelas de transformadores [121]; porém, a indutância de 
dispersão também depende do volume de ar e da parte dos enrolamentos que estão fora 
das janelas do núcleo, e infelizmente não foram encontradas expressões analíticas para 
estimar essa indutância. 

Outra alternativa para estimar a indutância equivalente e a matriz de indutância é 
mediante o uso de circuitos magnéticos equivalentes. Neles, as regiões em que o fluxo é 
gerado são representadas com relutâncias calculadas da forma: 

µrel

rel
m

A

l
R = ;  

onde lrel é o comprimento do caminho que o fluxo acompanha na região modelada, Arel é 
a superfície transversal da região modelada (perpendicular à direção do fluxo) e µ é a 
permeabilidade do material. Estimar o valor da relutância de uma das pernas do núcleo 
é simples porque a maior parte do fluxo esta contido no núcleo, pelo que as três 
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variáveis podem ser estimadas facilmente. Por outro lado, quando é necessário modelar 
regiões de ar (ou ocupadas por enrolamentos), o cálculo da relutância não é tão simples 
porque o comportamento do fluxo nem sempre é claro; isto é, a orientação dele tem 
componentes nas três direções e Arel não é facilmente definível porque a densidade de 
campo pode não ser constante sobre a superfície. 

Para contornar este problema, é possível usar a aproximação de Roter [122], a 
qual está baseada no fato de que a verdadeira dificuldade no cálculo da relutância está 
em definir a superfície Arel porque lrel pode ser estimado razoavelmente sabendo que a 
trajetória descrita é elipsoidal. Desta maneira, a aproximação consiste em calcular Arel 
em função do volume (Vrel) da região que quer ser modelada, isto é: 
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Apesar de que a aproximação anterior simplifique a modelagem e forneça boas 
estimativas da relutância real (segundo indica a literatura), o uso de circuitos 
magnéticos para estimar as indutâncias depende muito da escolha do circuito e dos 
valores de {lrel, Arel, Vrel} usados para modelar as diferentes relutâncias. Assim, a 
qualidade do resultado depende da escolha do circuito; além disso, um circuito pode 
fornecer bons resultados para um ICT, mas não para outro. 

Para mostrar isto, aqui é feita uma comparação entre os resultados obtidos de um 
circuito magnético equivalente e os resultados obtidos mediante o MEF. Para isto 
considere o circuito magnético mostrado na Figura 2.7 que representa um ICT de 4 
braços feito com a topologia “Escada com fluxos repartidos”. Nele, Ry é a relutância da 
perna que tem o enrolamento e Rx modela a parte do núcleo que une duas pernas que 
têm enrolamentos. Rj é a relutância do ar dentro da janela do núcleo, Rai representa a 
região de ar fora da janela para os enrolamentos 2 e 3, Rea modela o ar fora da janela 
para o primeiro e último enrolamento e m é o número de espiras. 

2xR 2xR 2xR 2xR 2xR 2xR

2xR 2xR 2xR 2xR 2xR 2xR

2yR

2yR

2yR
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2yR
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aeR
aiR aiRaeR jR jR jR1mi 2mi 3mi 4mi

 
Figura 2.7 – Circuito magnético de um ICT “Escada com fluxos repartidos” de 4 pernas. 

Como o ponto de referência são os resultados de uma análise 2D usando o MEF, 
a relutância Rai é removida do circuito (fazendo ela muito grande em comparação com 
as outras relutâncias). Desta maneira, inicialmente os modelos foram comparados 
usando os seguintes parâmetros: 

•••• Altura do núcleo: 6,6cm 
•••• Largura do núcleo: 3,8cm 
•••• Profundidade do núcleo: 1m 
•••• Altura da janela do núcleo: 5,95cm 
•••• Largura da janela do núcleo: 0,91cm 
•••• Espiras: 54 
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•••• Condutor: 3 fios de 0,81mm de diâmetro em paralelo orientados verticalmente. 
•••• Permeabilidade relativa do núcleo: 3500 
Com esses dados, as matrizes de indutância obtidas pelo MEF LMEF e usando o 

circuito magnético equivalente LCME (obtido usando aproximações bidimensionais) 
foram: 
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315,0147,0095,0072,0

147,0367,0125,0095,0

095,0125,0367,0147,0

072,0095,0147,0315,0

CMEL  

Pode-se ver que a diferença entre as matrizes é pequena, de fato o erro 
porcentual de cada posição da matriz é: 

%

27,342,317,369,2

42,363,366,317,3

17,366,363,342,3

69,217,342,327,3





















=ERRO   

Por outro lado, o valor da indutância equivalente obtida mediante o MEF foi de 
1,17mH, enquanto que o valor obtido do circuito magnético equivalente (que na verdade 
pode ser calculado diretamente das relutâncias que representam o ar) foi de 0,6mH, o 
que corresponde a um erro de quase 49%. Esta diferença entre a ordem dos erros pode 
ser atribuída ao fato de que a matriz de indutância depende das relutâncias do núcleo, as 
quais são fáceis de modelar; por outro lado, a indutância equivalente (que é função da 
indutância de dispersão) somente depende das relutâncias que modelam as regiões de ar, 
as quais são mais difíceis de modelar corretamente. 

Apesar do uso do modelo de relutâncias ser simples e permitir um cálculo 
rápido, a correta modelagem das regiões de ar nos ICTs mediante relutâncias pode ser 
difícil (pelo tamanho e geometria dessas regiões), o que pode fazer com que o erro no 
cálculo das indutâncias de dispersão seja considerável. Desta maneira, considerando que 
na etapa de desenho do ICT é necessário ter uma boa estimativa da indutância de 
dispersão e não da matriz de indutância, outros métodos poderiam ser mais 
recomendáveis. 

Quando a complexidade da geometria do componente penaliza o uso de 
expressões analíticas pelo erro que pode ser obtido, o cálculo das indutâncias do ICT é 
muitas vezes feito numericamente. Por exemplo, o MEF é muito utilizado para a análise 
de componentes magnéticos [15][18]-[21], pois é simples e eficiente em termos de 
recursos computacionais [22]. 

Como já mencionado, a desvantagem do uso do MEF é que a simulação de cada 
geometria pode consumir um tempo elevado de tempo. Contudo, as estratégias 
explicadas anteriormente para reduzir o tempo no cálculo das resistências também 
podem ser usadas para estimar a indutância equivalente. Isto porque ela pode ser 
calculada em função da indutância associada à energia magnética nas regiões ocupadas 
pelo ar e pelos enrolamentos. Assim, calculando as indutâncias da parte interna e 
externa dos modelos reduzidos é possível estimar a indutância de dispersão total do 
componente para depois calcular a indutância equivalente. 

Para ver a validade do uso da representação contínua dos enrolamentos no 
cálculo de indutâncias, a Figura 2.8 mostra uma comparação do valor da indutância 
obtido com a representação exata e as duas contínuas. O enrolamento analisado é de 40 
espiras feitas com 3 fios em paralelo e foi modelado com uma geometria semelhante à 
mostrada na Figura 2.3 (um quarto da geometria completa). As indutâncias mostradas 
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correspondem à indutância da metade da janela do núcleo (indutância interna) e à 
metade da parte do ar fora do núcleo (indutância externa). Pode-se ver que novamente a 
aproximação contínua obtida da homogeneização proposta em [117] apresenta 
resultados próximos dos obtidos com a representação exata do enrolamento, enquanto 
que a representação contínua do FEMM apresenta maiores diferenças. De fato, o maior 
erro obtido com a representação contínua proposta em [117] foi de 1,25% para a 
indutância interna e de 0,34% para a externa, enquanto que usando a representação 
contínua do FEMM foi obtido um erro máximo de 11% para a indutância interna e de 
4,9% para a externa. 

 

 
Figura 2.8 – Indutância interna e externa calculada com a representação exata e contínua 

dos enrolamentos. 

2.4 Elevação da temperatura 

O cálculo da elevação de temperatura no ICT é uma parte importante da 
modelagem porque o máximo valor dela limita a escolha das dimensões e materiais do 
ICT. Isto é, exceder os limites de operação dos materiais usados no ICT leva a redução 
da vida útil do componente ou à sua destruição se a elevação da temperatura for muito 
alta. Por outro lado, temperaturas muito inferiores à temperatura nominal de operação 
dos materiais indicam um sobre dimensionamento do componente, o que pode estar 
associado a um peso, volume e/ou preço desnecessariamente alto. 

LcontExplic 

LcontExplic 
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2.4.1 O problema térmico e os fenômenos físicos acoplados 

De forma estrita, a distribuição de temperatura é calculada da solução de [81]: 

( )
dt

dT
CρTQ Tmat−∇⋅⋅∇=− Tλ ;  

onde λT, ρmat, CT são respectivamente a condutividade térmica nas três direções (em 
W/mºK), a densidade e o calor específico (em 

J/kgºK) do material; Q representa a fonte de 
calor (em W/m3) e T a temperatura. Assim, como nos componentes magnéticos o calor 
gerado na estrutura está associado às perdas geradas, o problema térmico está acoplado 
com o problema eletromagnético mediante as perdas por efeito Joule. Assim, o 
acoplamento entre os dois fenômenos físicos pode ser escritos em função do campo 
elétrico E e da condutividade elétrica do material σ como: 

*EEσQ = .  

Os problemas térmico e magnético estão acoplados também pela variação da 
condutividade elétrica em função da temperatura [47]. Esta relação é normalmente 
aproximada pela expressão: 

( ) ( )( )00 1 TTασTσ c −+= ;  

onde σ0 é a condutividade do material na temperatura de referência T0 e αc é o 
coeficiente de temperatura da resistência. Para o caso do cobre a condutividade é 
aproximadamente 58MS/m (a 22ºC) e o αc é 3,93x10

-3K-1, enquanto que para o alumínio 
a condutividade é 37,7MS/m e αc é 3,9x10

-3K-1. 

Pode-se ver que de maneira estrita, a equação diferencial anterior e as equações 
de Maxwell devem ser resolvidas simultaneamente para obter a distribuição da 
temperatura [82]. Além disso, como a capacidade de troca de calor das superfícies do 
componente depende também das características do fluido que o envolve, é necessário 
resolver também simultaneamente a equação de Navier-Stokes. Ela está acoplada com o 
sistema térmico pela variação da densidade do fluido em função da temperatura e 
mediante a força por unidade de volume que experimenta o fluido. Esta força permite 
modelar a convecção natural mediante o uso do principio de Arquimedes como: 

( )( )Tgf ρρ −= 0 ;  

onde f é a força por unidade de volume que experimenta o fluido na direção da 
aceleração gravitacional g, ρ0 é a densidade de referência do fluido e ρ(T) é a densidade 
do fluido em função da temperatura. 

A solução simultânea das equações diferenciais que descrevem esses três 
fenômenos físicos para a modelagem de ICTs é complexa, pois a geometria do ICT é 
complexa e os três fenômenos físicos apresentam não-linearidades. Desta maneira, o 
cálculo da distribuição de temperatura pela solução dos três fenômenos acoplados 
precisa se fazer numericamente, o que, dependendo da complexidade do modelo, pode 
resultar em um alto consumo de tempo e recursos computacionais. 

2.4.2 Simplificação do problema térmico usando o número de Nusselt 

É possível simplificar o problema de cálculo da distribuição de temperatura 
desacoplando a equação de Navier-Stokes mediante o uso de coeficientes que 
descrevam a capacidade de troca de calor por convecção. Para fazer isto, o problema 
térmico deve ser escrito considerando as condições de contorno sobre as superfícies da 
estrutura modelada como: 
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onde TDir define a condição de contorno de Dirichlet (posições onde a temperatura é 
conhecida), Text corresponde à temperatura num ponto afastado da fonte de calor 
(temperatura do ambiente); hl e ε são o coeficiente local de transferência de calor por 
convecção (em Wm-2/ºK) e a emissividade da superfície do material, respectivamente; σB 
é a constante de Stefan-Boltzmann (5.67x10-8WºK-4m-2); Ω, dΩ e n̂  indicam a região 
onde o problema é válido, a superfície que limita essa região e o vetor unitário e 
perpendicular a essa superfície, respectivamente. 

Usando a expressão anterior, o efeito do comportamento do fluido sobre a 
superfície da estrutura (dado pela equação de Navier-Stokes) fica representado pelo 
coeficiente hl. Este coeficiente varia seu valor sobre a superfície em função da posição, 
razão pela qual geralmente é usado o coeficiente médio de transferência de calor por 
convecção h, o qual é a integral do coeficiente local sobre a superfície dividida pela área 
total dessa superfície. 

O valor do coeficiente h depende da forma e orientação da superfície, podendo 
ser calculado em função do número de Nusselt, o que é a relação entre a capacidade de 
troca de calor por convecção e condução numa superfície. Ele é calculado como: 

T
L

hL
Nu

λ
= ;  

onde L é o comprimento característico da superfície e λT é a condutividade térmica do 
fluido. 

Para se calcular o valor de h, é usada a expressão anterior e expressões empíricas 
do número de Nusselt, que podem ser encontradas em literatura relacionada à 
transferência de calor e massa [123][124]. Algumas expressões que podem ser úteis na 
modelagem de ICTs refrigerados mediante convecção natural são: 

Tabela 4 – Números de Nusselt para superfícies comuns refrigeradas por convecção 
natural. 
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onde a é a altura da placa (no caso da placa vertical a=L), Pr é o número de Prandtl e 
RaL é o número de Rayleigh avaliado em L. O número de Prandtl é calculado como a 
razão entre a viscosidade cinemática vT e difusividade térmica do fluido αT (valores que 
dependem da temperatura e estão disponíveis na literatura). Pode-se ver que o 
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coeficiente de troca de calor por convecção depende da temperatura, de fato, a 
emissividade da superfície também depende da sua temperatura [87]; contudo, para 
temperaturas inferiores a 100ºC é esperado que seu valor varie pouco [125]. Então, 
como é esperado que a temperatura do componente não seja muito superior a 100°C, a 
variação da emissividade associada à variação de temperatura é desprezada. 

Quando a convecção é natural, o número de Rayleigh é calculado como o 
produto do número de Prandtl e o número de Grashof. O número de Grashof é calculado 
em função do coeficiente de expansão térmica βT como: 

( )
2

3
21

T

T

v

LTTg
Gr

−
=

β   

onde g é a aceleração gravitacional, T1 é a temperatura da superfície estudada e T2 a 
temperatura longe dela. Para gases ideais, βT pode ser estimado como o inverso 
multiplicativo do valor médio entre T1 e T2. No caso das superfícies verticais numa 
cavidade retangular, T1 e T2 são as temperaturas de cada placa; neste caso T1 deve ser 
maior do que T2 para obter um valor de h positivo. De fato, neste caso a diferença de 
temperatura indica que a placa com temperatura T1 está transferindo calor para a placa 
cuja temperatura é T2. 

Uma vez que é possível estimar os coeficientes de troca de calor por convecção 
e sabendo que a emissividade dos materiais pode ser obtida na literatura (alguns valores 
úteis são mostrados na Tabela 5), é possível resolver os problemas térmico e magnético 
para estimar a distribuição de temperatura da estrutura. Apesar disso, a não linearidade 
do problema e a complexidade da geometria dos ICTs ainda pode implicar uma 
necessidade excessiva de tempo de cálculo e de recursos computacionais. 

Tabela 5 – Emissividade e condutividade térmica de alguns materiais. 
material emissividade Condutividade [W/(mK)] (100ºC) 

Cobre polido 0,023-0,052 379 
Cobre esmaltado 0,81 379 
Alumínio comercial 0,09 206 
Alumínio anodizado 0,77 206 

Ferrite 0,95 3,8-5 
Baquelite 0,93 0,23 

Maioria dos componentes magnéticos 0,95  
Tirado de [24][125][126] 

Para reduzir este problema o componente pode ser modelado aproveitando a 
simetria e homogeneizando os enrolamentos [127]. Contudo, como a dinâmica do 
sistema térmico é certamente muito mais lenta do que dinâmica do sistema magnético, é 
possível resolver o problema mediante o MEF e um acoplamento indireto [81]; isto é, 
como o tempo de resposta do campo elétrico e magnético é muito menor do que o 
tempo de resposta da troca de calor, o problema magneto-térmico pode ser resolvido 
usando o seguinte algoritmo: 

1. Definir uma variável de tempo t e fazer ela igual ao instante de tempo no qual a 
temperatura inicial do problema seja conhecida. 

2. Resolver o problema eletromagnético usando as características dos materiais 
correspondentes à temperatura no instante de tempo t. 

3. Resolver o problema térmico no intervalo de tempo [t , t+∆t) (onde ∆t é o 
período de amostragem do sistema térmico) calculando Q com o campo elétrico 
obtido na última solução do problema eletromagnético. 

4. Calcular as características dos materiais usando a temperatura obtida no passo 3 
(t+∆t). 

5. Avaliar se a variação das características dos materiais foi significativa; no caso 
tenha sido voltar ao passo 2 (resolver o problema magnético com as 
características dos materiais atualizadas); caso contrário, atualizar o instante de 
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tempo t com o instante de tempo t+∆t (i.e. t= t+∆t) e voltar ao passo 3. Se a 
temperatura não variar significativamente durante várias iterações, parar o 
procedimento. 

2.4.3 Solução do problema térmico pela simplificação da equação de 
balanço de energia 

Como já mencionado, o uso de modelos 2D no MEF permite obter resultados 
razoáveis para problemas magnetostáticos; contudo, isto nem sempre é verdade para a 
solução de problemas térmicos. Uma razão disto é o fato de que nos modelos 2D 
somente é considerada a troca de calor (com o ambiente) sobre as superfícies 
perpendiculares ao plano 2D do modelo, isto é, a troca de calor pelas outras superfícies 
é desprezada. Isto pode representar um erro grande se as superfícies paralelas ao plano 
no modelo 2D são comparáveis ou maiores do que as superfícies perpendiculares ao 
plano 2D. 

Para contornar o problema anterior sem ter que usar modelos em 3D, as 
geometrias com simetria axial podem ser modeladas em 2D. Outra alternativa foi 
encontrada no modulo de transferência de calor do software Comsol, o qual permite 
modelar a troca de calor sobre as superfícies paralelas ao plano 2D definindo os 
coeficientes de troca de calor delas. Apesar de que o uso deste software permita modelar 
com pouco erro o sistema térmico mediante aproximações 2D, é necessário considerar 
que é um software pago e que está baseado no MEF, pelo que para geometrias grandes o 
tempo de cálculo pode ser elevado. Contudo, é uma ferramenta interessante para uma 
modelagem refinada e para a verificação de outros modelos e aproximações. 

Para estimar o erro que poderia aparecer desprezando a troca de calor que 
acontece sobre as superfícies paralelas ao plano do modelo 2D, um ICT de 4 braços 
feito com a topologia Escada com Fluxos Repartidos foi simulado no Comsol usando e 
sem usar a opção anteriormente mencionada. Para a comparação foi considerada a troca 
de calor por convecção e radiação, além disso, a potência dissipada nos enrolamentos e 
no núcleo foi fixada (não foi acoplado o modelo térmico com o magnético). Os 
resultados da distribuição de temperatura são mostrados na Figura 2.9, onde os 
retângulos verticais representam cada um dos enrolamentos e os retângulos horizontais 
representam a tampa e base do núcleo da estrutura. Pode-se ver que apesar da 
distribuição de temperatura ser semelhante, a escala dos dois modelos é visivelmente 
diferente; para mostrar esta diferença mais claramente, a Tabela 6 mostra o valor médio 
da temperatura sobre as diferentes superfícies do modelo. 

Tabela 6 – Temperatura média no modelo obtida mediante o MEF considerando e 
desprezando a troca de calor pelas superfícies paralelas ao plano 2D desenhado. 

Superfície 
Valor médio da temperatura (aproximação 3D) 

[°C] 
Valor médio da temperatura (modelo 2D) 

[°C] 
Enrolamento exterior 54,37 75,80 
Enrolamento interior 56,81 83,78 

Tampa da estrutura do núcleo 53,61 77,04 
Base da estrutura do núcleo 54,76 79,72  

Para evitar o uso de modelos feitos com o MEF é possível fazer algumas 
suposições que facilitam a solução do sistema térmico. A aproximação ao sistema 
térmico mostrada nesta seção está baseada na suposição de que a geometria do 
componente pode ser secionada em partes menores, onde a superfície de cada parte é 
isotérmica (aproximadamente). Por exemplo, na distribuição de temperatura mostrada 
na Figura 2.9-a é possível ver que a temperatura é praticamente constante sobre algumas 
seções do modelo; isto é, cada enrolamento tem a mesma temperatura sobre sua 
superfície, enquanto que a base (e tampa) do núcleo apresenta uma distribuição de 
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temperatura mais ou menos uniforme no centro (parte vermelha) e outra distribuição de 
temperatura mais ou menos uniforme nos extremos (parte amarela). 

 
a) Considerando o efeito das superfícies paralelas ao plano 2D desenhado 

 
b) Desprezando o efeito das superfícies paralelas ao plano 2D desenhado 

Figura 2.9 – Distribuição de temperatura obtida mediante o MEF considerando e 
desprezando a troca de calor pelas superfícies paralelas ao plano 2D desenhado. 

Assim, secionando o modelo completo em partes aproximadamente isotérmicas, 
as equações de troca de calor de cada parte podem ser escritas para obter um sistema de 
equações que represente o comportamento térmico da estrutura completa. Isto é, é 
obtido um sistema de equações escrevendo a equação do balanço da energia (escrita em 
função da potência) sobre a superfície de cada parte do modelo como: 

radicondiconviexti QQQQ ,,,, ++= ; (2.11) 

onde i é um número natural que varia entre 1 e o número de partes do modelo, Qi,ext é a 
potência de uma fonte externa (perdas geradas i-ésima parte do modelo), Qi,conv a 
trocada por convecção, Qi,cond a potência trocada por condução e Qi,rad é a potência 
trocada por radiação. 
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Para modelar a troca de calor por condução entre duas partes do modelo, pode 
ser usada a expressão: 

( )21
1 TTAlQ Tcond −= −λ ; (2.12) 

onde A é a área de seção transversal pela qual acontece a troca de calor, l é a distância 
percorrida pelo fluxo de calor entre as duas partes do modelo consideradas e T1 e T2 são 
as temperaturas das superfícies das partes do modelo consideradas. 

Por outro lado, a troca de calor por convecção pode ser aproximada por: 

( )21 TThAQconv −=  (2.13) 

onde A é a área de seção transversal pela qual acontece a troca de calor. Neste caso, 
quando é trocado calor entre duas superfícies, T1 e T2 correspondem às temperaturas de 
cada superfície; o sinal indica se a superfície com a temperatura T1 recebe (negativo) ou 
fornece (positivo) calor. Quando a troca de calor por convecção é com uma massa 
grande de fluido (como o ambiente), T2 é a temperatura longe da superfície. 

Finalmente a troca de calor por radiação com o ambiente pode ser aproximada 
por: 

( )44
1 ambBrad TTQ −= εσ  (2.14) 

onde T1 é a temperatura sobre a superfície da parte do modelo considerada e Tamb é a 
temperatura longe da estrutura. 

Para avaliar os resultados deste tipo de aproximação, a geometria do ICT 
mostrada na Figura 2.9 foi modelada usando este método. A geometria foi dividida em 
12 partes, a saber: uma parte representando cada enrolamento (4 partes em total), 4 
partes representando o teto do núcleo (4 paralelepípedos) e 4 partes representando a 
base do núcleo (4 paralelepípedos). As partes do teto (e base) do núcleo são obtidas 
dividindo ele em paralelepípedos iguais delimitados como mostram as linhas 
pontilhadas na Figura 2.9-a. 

Como o modelo foi dividido em 12 partes, são necessárias 12 equações para 
obter o modelo do sistema. Cada equação tem duas componentes de troca de calor por 
condução (porque cada parte está conectada com outras duas partes) e uma componente 
de troca de calor por radiação no ambiente. Com respeito à troca de calor por 
convecção, os enrolamentos apresentam duas componentes, uma com o ambiente e 
outra com o enrolamento adjacente (pode ser mais de um); por outro lado, nas partes 
que modelam o núcleo somente foi considerada a troca de calor com o ambiente. 

Resolvendo o sistema de equações mediante o método de Newton (usando a 
função “fsolve” do MatLab) foram obtidos os resultados mostrados na segunda coluna 
da Tabela 7. Ela mostra a temperatura nos enrolamentos exteriores (os que ficam ao 
extremo direito e esquerdo do ICT), nos enrolamentos interiores (os que ficam mais 
próximos do centro do ICT), a temperatura em cada parte do teto e base do núcleo e o 
valor médio da temperatura no teto e base. Comparando com os resultados mostrados na 
primeira coluna da Tabela 6, pode-se ver que a diferença entre os valores é 
razoavelmente pequena; isto é, o erro (entre os valores da temperatura absoluta) obtido 
foi de 4,3%, 5,9%, 1,7% e 0,1% para a temperatura sobre os enrolamentos exteriores, os 
enrolamentos interiores, a tampa e base do núcleo, respectivamente. 

É importante notar que existe um termo adicional de troca de calor por radiação 
que não foi considerado na simplificação anterior nem no modelo térmico obtido do 
Comsol. Esta componente adicional da troca de calor por radiação corresponde à troca 
de calor num canal ou cavidade, isto é, à troca de calor por radiação entre superfícies. 
Assim, nos dois modelos comparados foi desprezada a perda de calor no ambiente por 
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radiação nas superfícies internas das janelas do núcleo, razão pela qual é esperado que a 
temperatura real do ICT seja menor do que a obtida com estes modelos. 

A razão de se mostrar a comparação dos resultados de temperatura sem 
considerar a troca de calor por radiação entre superfícies, é que o Comsol não permite 
modelar simultaneamente este tipo de fenômeno e a troca de calor sobre as superfícies 
paralelas ao plano 2D. Assim, para poder comparar os resultados do Comsol com os do 
modelo simplificado, este último foi feito desprezando a troca de calor por radiação 
entre superfícies. 

Tabela 7 – Temperatura média no modelo obtida resolvendo as equações de troca de 
calor supondo superfícies isotérmicas. 

Superfície 
Valor médio da temperatura (sem considerar a 

radiação entre superfícies) [°C] 

Valor médio da temperatura 
(considerando a radiação entre 

superfícies) [°C] 
Enrolamento exterior 56,7 53,32 
Enrolamento interior 60,19 55,03 

Tampa da estrutura do núcleo [49,94 55,43 55,43 49.94], Tmed=52,68 [47,48 51,17 51,17 47,48], Tmed=49,33 
Base da estrutura do núcleo [51,93 57,66 57,66 51,93], Tmed=54,8 [49,21 52,99 52,99 49,21], Tmed=51,1  

A troca de calor por radiação entre superfícies não pode ser calculada com (2.14) 
porque esta expressão somente pode ser usada quando o calor é radiado num ambiente 
aberto. Para considerar o efeito da radiação e irradiação que aparece pela proximidade 
entre superfícies radiantes, é necessário resolver um sistema de equações cujo número 
de incógnitas é igual ao número de superfícies envolvidas. Cada equação destas tem a 
forma: 

( ) ( ) ( )∑
=

−

−
=

−

− p

j iji

ji

iii

iib
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JE

1
1

,

/1 εε
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onde p é o número de superfícies, Eb,j é a emitância da i-ésima superfície se ela fosse 
um corpo negro (calculada como σBTi

4), Ji é a radiosidade da i-ésima superfície, Fij o 
fator de forma da superfície i para a superfície j (fração da radiação que sai da superfície 
i que é interceptada pela superfície j) e εi e Ai são a emissividade e área da i-ésima 
superfície, respectivamente. 

O sistema de equações formado pelas equações definidas por (2.15) é resolvido 
para Ji (para i=1, 2, ..., p). Assim, a potência radiada (ou absorvida) pela i-ésima 
superfície é calculada como: 

( ) ( )iii

iib
radESi

A

JE
Q

εε /1
,

, −

−
= . (2.16) 

Desta maneira, a potência radiada ou absorvida pela radiação entre superfícies 
deve ser somada à equação do balanço da energia mostrada em (2.11) para considerar 
todos os efeitos da radiação. 

Então, modelando cada janela do núcleo como um paralelepípedo e usando as 
expressões do fator de forma disponibilizadas em [123], o modelo simplificado foi 
atualizado para considerar a radiação entre superfícies e os resultados são mostrados na 
terceira coluna da Tabela 7. Pode-se ver que a temperatura das partes do modelo caiu 
alguns graus como era esperado, porém, a diferença entre os resultados do modelo que 
considera a radiação entre superfícies e o modelo que a despreza pode não ser 
significativa; isto é, se este procedimento for usado para o projeto de um ICT, um erro 
no modelo térmico de alguns graus pode não ser tão importante (apesar de 
percentualmente não ser tão pequeno). Assim, a complexidade adicionada pela 
consideração do efeito da radiação entre superfícies pode ser injustificada pela pequena 
diferença no resultado. 
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É importante notar que em todos os modelos mostrados nesta seção foi suposto 
que os blocos que modelam os enrolamentos são feitos de um único material; isto foi 
feito porque o modelo 2D do Comsol (usado como ponto de referência) não permite 
modelar as capas de diferentes materiais nas colunas dos enrolamentos. Apesar disso, a 
comparação feita permite mostrar o efeito da troca de calor pelas superfícies paralelas 
ao plano do modelo do FEM em 2D; além disso, também permite mostrar que o uso da 
aproximação explicada nesta seção fornece resultados razoavelmente bons. 

Outra vantagem do uso da aproximação do modelo térmico mostrada nesta seção 
é o fato de que ela permite modelar a troca de calor entre as bobinas e as pernas onde 
estão enroladas; o que não foi possível no modelo 2D do FEM (de fato poderia ser feito 
homogeneizando o bloco, porém isto complica o procedimento). Assim, adicionando 
algumas equações (uma para cada enrolamento) pode ser modelada a troca de calor 
entre a bobina e o núcleo, o que proporciona um modelo mais realista porque deve 
existir uma variação de temperatura entre essas partes (pois a condutividade térmica do 
ar e do carretel é baixa). 

2.4.4 Circuitos térmicos equivalentes 

De maneira similar ao que acontece com o modelo eletromagnético do 
componente, geralmente são usadas simplificações unidimensionais para estimar a 
elevação da temperatura [78][83][85]. Estas simplificações geralmente estão focadas em 
obter a resposta em regime permanente supondo que as características dos materiais não 
mudam com a temperatura [81][82]. Vários desses métodos são desenvolvidos para uma 
topologia especifica de transformador [83][84][86], enquanto outros métodos mais 
gerais dependem de medições experimentais prévias ao projeto do componente 
[71][78][84][85]. Em conseqüência, de maneira similar ao que acontece com a 
estimação das perdas nos condutores, existe uma discussão sobre o uso destas 
aproximações unidimensionais e o uso do MEF [71][79][80]. 

Entre as aproximações simplificadas está o uso de resistências térmicas 
equivalentes [75][76][85][86], o qual consiste na representação do modelo térmico 
mediante um circuito elétrico que usa fontes de corrente para modelar as fontes de calor 
e resistores para modelar a interação entre as partes do modelo (enrolamentos, núcleo e 
fluido refrigerante). As fontes de calor correspondem às perdas no cobre e ferro 
expressadas em W, enquanto as resistências (expressadas em ºC/W) são calculadas em 
função da geometria e propriedades dos materiais mediante: 

( )
condT

condconvconv
Aλ

l
=RhA=R

1− ; (2.17) 

onde Rconv e Rcond são as resistências que representam a interação do fluxo térmico por 
condução e convecção, respectivamente; Aconv, Acond correspondem às superfícies pelas 
quais acontece a troca de calor por convecção e condução e l é o comprimento do 
caminho que o fluxo descreve (paralelo à trajetória). É importante ressaltar, que as 
expressões mostradas acima somente são válidas quando as suposições do sentido da 
propagação do fluxo são atendidas. Assim, para geometrias onde o comportamento do 
fluxo não seja fácil de estimar, deveriam ser usadas expressões especificas que se 
acomodem à geometria do componente analisado [86]. De fato, outro método baseado 
na mesma idéia usa uma única resistência para estimar a variação da temperatura; esta 
resistência é calculada como [74]:  

dis
Teq

P

∆T
=R ;  
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onde ∆T é a variação da temperatura, Pdis é a potência dissipada no componente e RTeq é 
a resistência térmica equivalente, a qual pode ser obtida pela modelagem do 
componente [86] ou por medições [77]. 

É importante notar que as expressões em (2.17) somente permitem modelar a 
transferência de calor por condução ou convecção entre dois pontos (ou superfícies 
isotérmicas). Isto acontece porque a forma linear das expressões (2.12) e (2.13) permite 
fazer uma analogia direta com os circuitos elétricos. Por outro lado, a expressão (2.14) 
que descreve a transferência de calor por radiação no ambiente não é linear, pelo que 
não é possível definir diretamente uma resistência equivalente. Apesar disto, é possível 
calcular um coeficiente de troca de calor por radiação equivalente hrad como [128]: 

( ) 234 iambBrad TTεσh =   

Desta maneira, a troca de calor por radiação pode ser modelada com uma 
resistência equivalente mediante a substituição de hrad por h em (2.13). Contudo, como 
as superfícies do componente expostas ao ambiente trocam calor por radiação e 
convecção, pode-se usar um coeficiente equivalente que leve em consideração os dois 
fenômenos. Este é a soma do coeficiente de troca de calor por convecção e do 
coeficiente de troca de calor por radiação equivalente, isto é: 

( ) 234 iambBT TTεσhh +=   

Usando as resistências equivalentes é possível obter um circuito térmico que 
forneça os mesmos resultados da simplificação da equação de balanço de energia 
resumida na seção anterior. A diferença entre estes dois métodos é que mediante o uso 
da equação de balanço de energia é possível considerar diretamente a troca de calor por 
radiação entre superfícies, enquanto que para o circuito térmico equivalente não foi 
encontrada uma maneira de representar este tipo de troca de calor. 

2.4.5 Expressões empíricas para componentes magnéticos 

Outros métodos para estimar a elevação da temperatura podem ser encontrados 
na literatura, alguns propõem usar o MEF para extrair informações que permitam 
estimar a elevação de temperatura para diferentes condições de trabalho [80], porém, 
este procedimento precisa da simulação direta do modelo mediante o MEF, pelo que 
realmente não apresenta nenhuma vantagem na hora de desenhar o componente. Outro 
método que pode ser encontrado na literatura é o uso direto da lei de convecção de 
Newton (equação (2.13)) ou da lei de Stefan-Boltzman (equação (2.14)); isto é, é 
considerado que o componente somente troca calor com o ambiente por convecção ou 
por radiação, o que dependendo da aplicação pode ser uma boa aproximação. Por 
exemplo, numa superfície brilhante a radiação deveria ser pequena comparada com a 
troca de calor por convecção, mas no espaço, onde não existe um fluido refrigerando a 
superfície, o calor é removido por radiação. 

No caso de componentes magnéticos refrigerados por convecção natural, a 
capacidade de remoção de calor por radiação pode ser importante. Para ver isto 
considere uma caixa hexagonal com dimensões 5x5x5cm (tamanho razoável para um 
enrolamento) cuja superfície tem uma emissividade de 0,81 (emissividade do cobre 
esmaltado); suponha ainda que o ambiente (ar) tem uma temperatura de 30ºC e que a 
caixa troca calor com o ambiente somente pelas superfícies verticais (superfícies 
horizontais isoladas). Assim, supondo que a temperatura da caixa é de 70ºC 
(temperatura razoável para um enrolamento), mediante o cálculo do adequado número 
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de Nusselt é obtido que o coeficiente de troca de calor por convecção é 7,23 W/(m2ºK). 
Então, a potência removida por convecção e radiação é: 

( )
( ) W49,2-ε

W89,2T
4
amb

4
supBsuprad

ambsupconv

==

=−=

TTAQ

ThAQ

σ
  

Pode-se ver que a troca de calor por convecção e radiação é comparável, pelo 
que é importante considerar as duas no cálculo da elevação de temperatura [134]. Por 
outro lado, quando a refrigeração do componente é por ventilação forçada, o coeficiente 
de troca de calor por convecção é muito mais alto, assim o calor é evacuado 
praticamente por convecção. 

Quando é considerado que o componente somente troca calor com o ambiente 
por convecção, alguns autores usam coeficientes de troca de calor por convecção 
ajustados a resultados empíricos obtidos de medições em componentes magnéticos 
reais. Por exemplo, em [78] o autor indica que os coeficientes de troca de calor das 
paredes superior e vertical de um transformador com forma quadrada podem ser 
aproximados com as seguintes expressões: 
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onde a é a altura da janela do núcleo, w e l são os comprimentos da superfície superior 
do transformador (largura e profundidade), γ é a largura do enrolamento e Per é o 
perímetro da superfície superior. Por outro lado, em [74] é encontrada uma expressão 
menos restrita (para todas as faces) para estimar o mesmo coeficiente em função da 
velocidade do ar vfan como: 

fanv,,h 14544 +=   

Outras expressões podem ser encontradas na literatura, estas geralmente 
estimam a elevação de temperatura em função da potência dissipada, a superfície da 
estrutura (ou de partes da estrutura) e alguns coeficientes definidos geralmente de 
maneira empírica. Algumas dessas expressões são mostradas a seguir [129][130]: 
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∆T: Elevação de temperatura [ºC] 
kc: Constante que depende do núcleo (tabela) [130] 

Pcu: Potencia dissipada no condutor [W] 
Acu: Superfície do condutor exposta ao ar [in

2] 

O inconveniente com o uso deste tipo de aproximações empíricas é o fato de que 
são desenvolvidas para casos específicos, pelo que usar estas expressões para estimar a 
elevação de temperatura de componentes com geometrias diferentes (como as dos ICTs) 
pode levar a conclusões erradas. 
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2.5 Conclusões do capítulo 

As perdas no ferro são estimadas geralmente usando a equação de Steinmetz ou 
por modificações da mesma. Isto porque a equação de Steinmetz original somente 
consegue aproximar a potência dissipada no núcleo para uma faixa de freqüências 
limitada e não considera a variação das características do material com a temperatura. 
Desta maneira, alguns autores têm tentando generalizar a equação de Steinmetz 
mediante a inserção de coeficientes adicionais; por exemplo, substituindo algumas das 
constantes da equação por polinômios que permitam fazer com que a expressão 
resultante represente melhor as perdas para um conjunto mais amplo de circunstancias 
(uma faixa maior de freqüências e diferentes temperaturas de trabalho). Contudo, estas 
expressões são ajustadas às perdas do material quando a excitação é senoidal, pelo que 
os resultados destas equações modificadas são somente válidos para estimar as perdas 
no componente magnético para este tipo de forma de onda. Assim, não é possível usar 
diretamente estas expressões para estimar as perdas nos ICTs porque a forma de onda 
do fluxo magnético neles não é senoidal. 

Apesar de uma forma de onda não senoidal poder ser representada por uma série 
de Fourier, não é possível aplicar a equação de Steinmetz a cada componente da série 
para depois somar as perdas, pois ela é uma expressão não-linear e não é possível usar o 
principio de superposição. Para contornar esta limitação, existem modificações da 
equação de Steinmetz que apesar de não considerar as variações de temperatura, 
permitem estimar as perdas no núcleo para um fluxo magnético com forma de onda não-
senoidal; estas expressões são concretamente a MSE, GSE e iGSE. Delas, a iGSE é a 
que pode ser usada em mais casos. Desta maneira, para o cálculo das perdas no núcleo 
de um ICT é mais apropriado usar a iGSE. 

Com respeito às perdas nos condutores, foi visto que elas são geralmente 
estimadas mediante a equação proposta por Dowell ou mediante algumas variantes dela. 
Contudo, é necessário considerar que a equação de Dowell é uma aproximação 
unidimensional e a sua aplicação está condicionada à geometria do componente 
magnético. Isto é, a expressão é válida quando o campo magnético descreve uma 
trajetória reta e tangencial aos condutores que formam a bobina. Assim, a expressão 
proposta por Dowell para o cálculo da resistência c.a. é geralmente válida para a parte 
do condutor que está dentro da janela de enrolamento. No caso do resto do condutor, o 
campo magnético que afeta a resistência dele apresenta um comportamento 
tridimensional, razão pela qual o uso da equação de Dowell para estimar a resistência 
desta região pode inserir erros importantes. Assim, como é difícil calcular 
analiticamente a distribuição de campo magnético quando ele tem componentes nas 3 
dimensões, geralmente são usados métodos numéricos para estimar a resistência dos 
condutores. Entre os métodos mais usados está o MEF, o qual é geralmente usado 
porque permite modelar várias geometrias com pouco erro e sem a necessidade de 
elevados custos computacionais. 

De maneira similar, o cálculo da indutância do componente magnético apresenta 
as mesmas dificuldades vistas no cálculo da resistência. Por exemplo, as expressões 
disponíveis na literatura para estimar a indutância de dispersão de um transformador 
supõem um comportamento unidimensional do campo, e por isso que não é possível 
estimar a indutância nas regiões onde o campo apresenta comportamentos mais 
complexos. Por exemplo, no caso do uso de circuitos magnéticos equivalentes, o cálculo 
das indutâncias depende do correto cálculo das relutâncias que representam as 
trajetórias do fluxo de dispersão, o qual nem sempre apresenta comportamentos 
unidimensionais. Desta maneira, novamente o uso do MEF parece ser a solução para 
estimar adequadamente as indutâncias do ICT. 
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Apesar de que o MEF é uma ferramenta que permite estimar as características do 
ICT com um bom grau de precisão, há o problema de que o tempo de cálculo pode ser 
elevado para algumas topologias. Por exemplo, geometrias grandes requerem modelos 
com um número grande de elementos. Outro fator que incrementa o número de 
incógnitas do modelo é a necessidade de usar malhas refinadas para modelar os fios de 
enrolamentos (para calcular corretamente o efeito de proximidade e de penetração da 
corrente no condutor). Para reduzir este problema foi mostrado neste capítulo que 
existem várias simplificações, como o aproveitamento da simetria da estrutura, o uso de 
modelos reduzidos e a homogeneização dos enrolamentos. Então, estas estratégias 
devem ser usadas para obter resultados com erros razoáveis evitando tempos de cálculo 
elevados. 

Para estimar a distribuição da temperatura de maneira estrita, o problema 
térmico deveria ser resolvido simultaneamente com o problema magnético e o problema 
de dinâmica de fluidos. Contudo, apesar da solução fornecer resultados com alta 
precisão, a solução analítica do problema é geralmente difícil, além disso, a solução por 
métodos numéricos pode representar um alto custo computacional e um considerável 
tempo de cálculo. Para contornar isto existem algumas simplificações que reduzem a 
complexidade do problema, porém a precisão também é afetada. Das simplificações 
mostradas, a mais importante é o uso do número de Nusselt para evitar a necessidade de 
resolver a equação de Navier-Stokes. Esta simplificação é muito usada e é válida 
também para analisar a distribuição de temperatura em outras aplicações. 

Foi visto que a solução do problema térmico mediante o MEF em 2D pode 
apresentar erros importantes quando não é considerada a troca de calor pelas superfícies 
paralelas ao plano do modelo 2D. Foi visto também que resolvendo a equação de 
balanço de energia separando o modelo em superfícies aproximadamente isotérmicas 
permite obter resultados próximos aos obtidos com o MEF sem a necessidade de 
adquirir pacotes de software especializados em análises baseados no MEF. Desta 
maneira, uma boa alternativa para estimar a elevação de temperatura é simplificar o 
modelo dividindo a geometria em superfícies isotérmicas para depois descrever a troca 
de calor entre as partes mediante um sistema de equações que descrevem o balanço da 
energia em cada superfície. De fato, os circuitos térmicos equivalentes normalmente 
usados na literatura estão baseados na mesma aproximação; a diferença está em que 
escrevendo diretamente as equações de balanço de energia, é mais fácil adicionar a 
contribuição do fluxo de calor que acontece como conseqüência do efeito da radiação 
entre superfícies. 

Outras formas mais simples para estimar a elevação da temperatura em 
componentes magnéticos podem ser encontradas na literatura, o inconveniente dessas 
expressões é o fato de que elas são obtidas empiricamente sobre alguns protótipos e 
podem não ser válidas para outras geometrias. Assim, como os ICTs podem apresentar 
geometrias complexas, o uso de expressões empíricas desenvolvidas especificamente 
para alguns componentes magnéticos pode levar a conclusões erradas. 
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Capítulo 3 Procedimento para o projeto do ICT 
Uma vez que foram apresentadas as maneiras para modelar as diferentes 

características dos componentes magnéticos, é possível usar essas formas de 
modelagem para calcular alguns parâmetros necessários para o projeto dos ICTs. Assim, 
neste capítulo é mostrado um procedimento para o projeto de ICTs monolíticos baseado 
no trabalho feito em [15] e um procedimento para o projeto de ICTs modulares 
encontrado em [14]. 

3.1 Projeto de ICTs monolíticos 

Para escolher os parâmetros de um ICT monolítico é possível usar diferentes 
critérios de minimização, como as perdas, o volume e o preço, entre outras. Contudo, 
como geralmente os ICTs monolíticos apresentam geometrias complexas que dificultam 
o cálculo das suas características, o uso de procedimentos iterativos ou algoritmos de 
minimização são necessários para escolher os parâmetros que minimizam o critério de 
minimização escolhido. 

Desta maneira, o procedimento para o projeto de ICTs monolíticos apresentado 
aqui está baseado no uso de um método numérico para minimizar uma função de custo 
definida. Para isto, as características do ICT que são importantes para a escolha do 
componente são calculadas usando algumas das expressões mostradas nos capítulos 
anteriores e usando resultados obtidos mediante o uso do MEF. Neste aspecto, o 
procedimento usado aqui é basicamente o mesmo apresentado em [15]; a principal 
diferença do procedimento mostrado aqui é que este considera fios redondos para a 
construção dos enrolamentos de inversores de tensão comutando em baixa freqüência, 
enquanto que em [15] são considerados enrolamentos feitos com chapas condutoras 
para conversores c.c.-c.c. comutando em alta freqüência. 

Numa tentativa de contribuir ao trabalho feito em [15], considerando que nele é 
feita uma análise detalhada da parte de cálculo de perdas no núcleo e nos condutores 
enquanto que a parte térmica não é tão explorada; neste trabalho é usado um modelo 
térmico mais detalhado para melhor estimar a elevação da temperatura.  

3.1.1 Definição do problema de minimização 

Para minimizar uma função de custo mediante métodos numéricos é possível 
usar diferentes estratégias, por exemplo, métodos baseados no gradiente como o método 
do gradiente conjugado ou algoritmos de busca como o algoritmo genético, entre outros. 
Assim, neste estudo inicialmente foram feitas tentativas para projetar um ICT 
monolítico mediante o uso da função “fmincon” do MatLab, a qual permite usar 
algoritmos baseados no método do gradiente, os quais são geralmente mais rápidos do 
que os algoritmos de busca, mas podem convergir para um mínimo local [131]. De fato, 
nessa tentativa inicial foi visto que o algoritmo nem sempre convergia para a mesma 
solução, pelo que foi optado pelo uso da função “ga” do MatLab. Esta função procura o 
mínimo de uma função de custo mediante um algoritmo genético, o qual apesar de 
geralmente convergir mais lentamente, reduz a possibilidade de convergir num mínimo 
local e tem sido sugerido para o projeto de componentes magnéticos [132][133].  

Para que o ICT seja realizável é necessário atender algumas restrições 
geométricas. Por exemplo, os enrolamentos precisam caber na janela do núcleo e o fator 
de preenchimento não pode ser elevado. Outras restrições importantes são: a 
temperatura máxima das partes do componente, a indução máxima no núcleo e a 
ondulação máxima permitida na corrente de saída do ICT. 
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As restrições geométricas podem ser expressas mediante relações lineares 
quando as variáveis do problema de minimização são escolhidas adequadamente. Por 
exemplo, considerando que a posição dos enrolamentos dentro de uma das janelas do 
núcleo do ICT tem a forma mostrada na Figura 3.1 (veja que praticamente todos os 
ICTs monolíticos apresentam esta geometria), é possível definir as restrições 
geométricas do enrolamento e núcleo usando as variáveis mostradas na Tabela 8. 
Assim, as restrições das variáveis NC, NEC, NFP, Dfio, XE/XJ, YJ/YN, LPV/XJ e ZN podem ser 
escritas linearmente mediante uma desigualdade da forma: 

Valor máximo da variável ≥ Valor da variável ≥ Valor mínimo da variável  

Com respeito aos fatores de preenchimento FPx e FPy, na prática é difícil 
controlar o seu valor, pelo que usá-los como variável de minimização pode incrementar 
a complexidade do problema desnecessariamente. Assim, eles podem ser considerados 
como parâmetros mediante a escolha de valores razoáveis para eles. Outra variável que 
poderia ser considerada como parâmetro é OE, a qual é um número inteiro que indica se 
os enrolamentos estão alinhados horizontalmente, verticalmente ou numa outra 
geometria; desta maneira, o valor dessa variável pode ser fixado em diferentes 
problemas de minimização para comparar os tipos de enrolamento sem aumentar a 
complexidade do problema de minimização. 

Existem outras variáveis como a freqüência de chaveamento do inversor, o 
material do núcleo e do condutor e a tensão no barramento c.c.; porém, essas variáveis 
podem ser definidas como parâmetros para agilizar o processo de otimização. Por 
exemplo, a tensão do barramento e a freqüência de chaveamento podem ser definidas 
em função da potência do inversor e da amplitude da tensão de saída; por outro lado, 
usar diferentes materiais para o núcleo e enrolamentos pode ser interessante e pode 
resultar em resultados muito diferentes, pelo que neste caso o algoritmo de minimização 
poderia ser usado várias vezes definindo diferentes materiais. 

Tabela 8 – Variáveis usadas para definir a geometria do núcleo. 
Símbolo Descrição 

NC Número de camadas do enrolamento 
NEC Número de espiras por camada 
NFP Número de fios em paralelo usados no condutor 
Dfio Diâmetro do fio usado no condutor 
XE/XJ Largura do enrolamento (XE) dividida pela largura da janela do núcleo (XJ) 
YJ/YN Altura da janela do núcleo (YJ) dividida pela altura do núcleo (YN) 
LPV/XJ Largura da perna enrolada (LPE) dividida pela largura da janela do núcleo (XJ) 
ZN Profundidade do núcleo 
FPEx Fator de preenchimento do enrolamento na direção horizontal 
FPEy Fator de preenchimento do enrolamento na direção vertical 
OF Orientação dos fios em paralelo do condutor  

Uma vez que as variáveis têm valores realizáveis (o que é garantido usando a 
restrição mostrada antes), as dimensões do núcleo e enrolamento podem ser calculadas 

núcleo

1 bobina 2 bobinaar

JX

JYNY

EX
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Figura 3.1 – Posição típica dos enrolamentos numa janela de um ICT monolítico. 
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em função delas. Por exemplo, a largura (XE) e altura (YE) de um dos enrolamentos 
podem ser calculadas como: 

Com os fios orientados 
verticalmente 

Com os fios orientados 
horizontalmente 
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A partir de XE, a largura da janela pode ser definida usando o valor da variável 
XE/XJ. Com respeito à altura da janela do núcleo, poderia ser suposto que é igual à altura 
do enrolamento, pois já foi considerado o fator de preenchimento na direção vertical. 
Outra opção é considerar um espaço adicional para o carretel mediante a soma de um 
pequeno valor à altura do enrolamento calculada; por exemplo, como a facilidade de 
enrolar o fio depende do diâmetro do fio (fios mais grossos podem ser mais difíceis de 
acomodar), o espaço adicional poderia ser estimado como o produto do diâmetro do fio 
e um fator positivo pequeno. De qualquer forma, definida a altura da janela do núcleo, a 
altura do núcleo pode ser calculada usando o valor da variável YJ/YN. Desta maneira, 
somente faltaria por definir a largura da perna vertical (porque a largura da perna 
vertical fica definida como a metade de YN-YJ), a qual é calculada usando a variável 
LPV/XJ e o valor calculado de XJ. 

É importante notar que nos ICTs feitos com a topologia Circular com Núcleos 
não Comerciais ou com as topologias em Escada, as bobinas são enroladas com a 
mesma orientação, pelo que as expressões mostradas para calcular XE e YE são válidas 
para as duas bobinas que estão dentro da janela do núcleo (na verdade, a parte delas que 
está dentro). Por outro lado, nos ICTs feitos com a topologia Circular com Núcleos 
Comerciais as bobinas não são enroladas com a mesma orientação, pelo que as 
expressões mostradas para calcular XE e YE são válidas apenas para uma das bobinas. 
Contudo como as bobinas têm o mesmo número de fios, o espaço ocupado por elas 
deveria ser o mesmo; então, a geometria mostrada na Figura 3.1 ainda representa a 
distribuição dos enrolamentos. O único que deve ser levado em consideração é que os 
condutores das duas bobinas podem não estar orientados da mesma maneira. 

As restrições restantes, isto é, a máxima elevação de temperatura, a máxima 
indução magnética no núcleo e a máxima ondulação da corrente de saída do ICT não 
podem ser definidas mediante relações lineares. Isto porque apesar desses valores 
máximos dependerem das variáveis definidas, nenhum dos três pode ser calculado por 
uma expressão linear usando como parâmetros as variáveis mostradas na Tabela 8. Para 
definir este tipo de restrições, no algoritmo de minimização são usadas funções que têm 
valores negativos quando é atendida a restrição e positivos quando não. Neste caso dois 
tipos de funções foram usados, uma para definir que uma variável deve ser menor do 
que um limite dado e outra para definir que a variável deve estar num intervalo definido. 
As funções usadas para isto foram escolhidas de modo que seu valor mínimo fosse -1; 
elas foram baseadas na função arco tangente e na quadrática e são escritas como: 
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onde o valor de k controla a velocidade com que a função f1 passa de -1 para 1, xmax é o 
valor máximo permitido para a variável x e xmin é o valor mínimo permitido para esta 
variável. Desta maneira, a função f1(x) pode ser usada para limitar uma variável num 
ponto máximo, enquanto que a função f2(t) pode ser usada quando é esperado que a 
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variável fique num intervalo conhecido. É importante notar que mesmo que f1(t) é 
negativa para valores de x negativos, os valores máximos da temperatura, indução e 
ondulação da corrente nunca são negativos, pelo que não é necessário modificar a 
função para evitar que apresente valores negativos para argumentos negativos. 

3.1.2 Interpolação de matrizes 

Como será mostrado posteriormente, o valor da elevação da temperatura, da 
indução máxima e da ondulação da corrente de saída do ICT dependem de resultados 
obtidos mediante o MEF; especificamente, eles dependem da resistência dos 
enrolamentos e da indutância de dispersão do componente. O inconveniente disto é que 
o uso de simulações baseadas no MEF dentro do algoritmo de minimização aumenta 
significativamente o tempo que o algoritmo de minimização precisa para resolver o 
problema. Assim, como sugerido em [15], foram realizadas várias simulações usando o 
MEF para extrair as características de diferentes geometrias e construir com essas 
informações matrizes multidimensionais. Estas matrizes são usadas para estimar as 
características do ICT mediante interpolação dentro do algoritmo de minimização, o que 
elimina a necessidade da simulação intensiva dentro do algoritmo de minimização. 

As matrizes criadas foram obtidas simulando mediante o MEF geometrias que 
permitem obter distribuições do vetor potencial magnético semelhantes às que aparecem 
na geometria completa dos ICTs. Neste caso foram usadas geometrias como a mostrada 
na Figura 3.2, a qual representa o quarto superior direito de um núcleo com duas 
bobinas enroladas nas pernas verticais de um núcleo retangular. Este tipo de geometria 
permite obter uma distribuição do vetor potencial magnético semelhante à obtida nas 
partes de ICTs construídos com as topologias Circular com Fluxos Repartidos, em 
Escada com Fluxos Repartidos e na maior parte da topologia em Escada com Fluxos 
Canalizados. 

Desta maneira, foram criadas duas matrizes para estimar a razão da resistência 
c.a. e c.c. dos condutores dentro e fora da janela do núcleo, e outras duas matrizes para 
estimar a indutância de dispersão por metro dentro e fora da janela do núcleo. Com 
esses valores é possível estimar a indutância de dispersão total e a resistência de cada 
enrolamento. 

Para criar as matrizes de interpolação foram definidos vários parâmetros para 
descrever diferentes geometrias e calcular as resistências em várias freqüências. A lista 
de parâmetros usados é mostrada na Tabela 9, onde as colunas marcadas como 
Resistência e Indutância indicam com um “x” se o parâmetro foi usado para criar a 
matriz ou não. Veja que nem a condutividade elétrica, nem o diâmetro do fio nem a 
freqüência são usados diretamente como parâmetros, eles estão embutidos no parâmetro 
r/δ. De fato, conforme foi indicado em [15] e observado durante as simulações feitas no 
presente estudo, a razão entre a resistência c.a. e c.c. varia pouco se a razão entre as 

 
Figura 3.2 – Exemplo de geometria usada para extrair os dados usados para construir as 

matrizes multidimensionais. 
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dimensões da geometria e a razão entre o tamanho do condutor e a profundidade de 
penetração da corrente são mantidas constantes. Esta observação permite reduzir o 
número de simulações necessárias para criar a matriz que será posteriormente 
interpolada. Desta maneira, para a criação das matrizes de resistência foi fixado o 
diâmetro do fio e a condutividade elétrica dele para calcular a freqüência de simulação 
em função do valor de r/δ. 

Assim, os parâmetros mostrados na tabela foram escolhidos porque foi visto que 
os valores de indutância e/ou resistência variam de maneira significativa em função 
deles. Por exemplo, apesar de a indutância depender da freqüência de operação, a 
indutância de dispersão não muda significativamente para grandes variações de 
freqüência nas simulações feitas mediante o MEF, por isto a matriz de indutância 
construída não depende de r/δ. 

Tabela 9 – Variáveis usadas para definir a geometria do modelo. 
Símbolo Descrição 

Número de 
pontos 

Intervalo Resistência Indutância 

NC Número de camadas do enrolamento 5 1-5 x x 
NEC Número de espiras por camada 8 6-40 x x 
NFP Número de fios em paralelo usados no condutor 4 1-4 x x 

YJ/YN 
Altura da janela do núcleo (YJ) dividida pela altura do 
núcleo (YN) 

6 0,1-0,9 x x 

XE/XJ 
Largura do enrolamento (XE) dividida pela largura da 
janela do núcleo (XJ) 

6 0,1-0,45 x x 

r/δ 
Raio do fio (r) dividido pela profundidade de penetração 
da corrente num fio redondo (δ) 

17 0,3-5 x  

LPV/XJ 
Largura da perna enrolada (LPE) dividida pela largura da 
janela do núcleo (XJ) 

3 0,1-0,8  x 

FPE Fator de preenchimento 2 0,4-0,6 x x 
OF Orientação dos fios em paralelo que formam o condutor 2 0-1 x x  

É importante notar que o tempo necessário para criar cada matriz foi 
significativo. Não foi possível registrar corretamente este valor porque o algoritmo 
usado para fazer as iterações foi interrompido várias vezes por diversos motivos (queda 
de energia, erros do sistema operacional, entre outros); contudo, pode-se dizer que a 
criação de cada matriz leva pelo menos 2 semanas de simulação contínua usando um 
computador com um processador Intel Core 2 de 2,4GHz com 2GBytes de memória 
RAM.  

Adicionalmente, durante o período de simulação foi visto que determinados 
grupos de simulações demoravam muito mais do que outros; especificamente, foi visto 
que os modelos com enrolamentos de poucas espiras e/ou poucas camadas precisavam 
de muito mais tempo do que os modelos com muitas espiras. Isto aconteceu porque a 
representação exata dos fios foi usada para obter erros pequenos nos valores da 
resistência e indutância associados a enrolamentos com poucas espiras. Isto foi feito 
porque a representação contínua dos enrolamentos somente apresenta resultados bons 
quando o enrolamento tem mais camadas e/ou espiras por camada do que o modelo 
usado para extrair os parâmetros equivalentes (neste caso foi usado um modelo de 3 
espiras por camada e 3 camadas). 

Apesar do longo tempo usado para criar as matrizes, elas podem ser usadas para 
analisar diversas topologias mais rapidamente do que usando a simulação direta no 
MEF. Desta maneira o tempo usado na criação das matrizes é compensado nas etapas 
posteriores do projeto e análise. 

Uma vez que as matrizes multidimensionais são obtidas, a interpolação é feita 
mediante o uso da função “interpn” do MatLab, na qual está implementada uma 
aproximação linear. Isto é feito porque o uso de outros tipos de interpolação precisava 
de um tempo de cálculo maior e a diferença entre os resultados era pequena. 
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3.1.3 Indutância e resistência equivalente 

O primeiro passo usado para avaliar se o candidato considerado pelo algoritmo 
genético é uma solução potencial, é o cálculo da indutância e resistência equivalente na 
freqüência fundamental do inversor. Esses valores vão permitir posteriormente estimar a 
ondulação máxima da corrente, a indução máxima no núcleo e as correntes que circulam 
pelo ICT. 

A indutância e resistência equivalente (na freqüência fundamental) são 
calculadas usando as matrizes de interpolação e o valor da resistência c.c.. Primeiro, a 
indutância de dispersão do ICT e a resistência de cada enrolamento são calculadas 
multiplicando o resultado da interpolação da respectiva matriz pelo comprimento de 
cada parte associada para depois somar os resultados. Depois, a indutância e resistência 
equivalente são obtidas dividindo esses valores pelo número de braços. 

Com a indutância equivalente calculada, a ondulação máxima da corrente de 
saída do ICT e da tensão no capacitor de saída do inversor pode ser estimada usando as 
expressões mostradas no primeiro capítulo, isto é: 
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3.1.4 Valor máximo da indução magnética no núcleo 

Com o valor de Leq conhecido, a indução máxima nas pernas do núcleo para uma 
carga resistiva pode ser estimada usando a aproximação mostrada também no primeiro 
capítulo: 
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Contudo, como em inversores de tensão aplicados a fontes ininterruptas de 
energia a carga pode ser não-linear e com um fator de crista de até 3, a indução máxima 
do núcleo não pode ser estimada com a expressão anterior. Desta maneira, é necessário 
obter uma expressão que considere este tipo de carga. O problema disto é que não todas 
as cargas não-lineares fazem que a corrente apresente a mesma forma de onda, pelo que 
é difícil definir a indução máxima em função deste tipo de cargas. 

Assim, numa tentativa de considerar o efeito de uma carga não-linear no valor 
máximo da indução, foi pensado em usar um coeficiente que relacione as induções 
máximas obtidas com a carga não-linear e com a carga resistiva nominal. Para isto 
foram feitas duas considerações, a saber: A primeira é que como o valor pico da 
corrente obtida com uma carga não-linear é a corrente eficaz do inversor vezes o fator 
de crista C, a corrente pico da carga não-linear ipNL está relacionada com a corrente pico 
da carga resistiva nominal ipCR como: 

2

C

i

i

pCR

pNL ≈ . (3.2) 

A segunda consideração é que como o fluxo está relacionado com as correntes 
nos braços linearmente mediante a matriz de indutância L dividida pelo número de 
espiras de um dos enrolamentos NE; supondo que as correntes nos braços são iguais é 
possível escrever que: 
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O que indica que o fluxo médio é proporcional à corrente nos braços do inversor. 
Então, considerando o fluxo médio e a corrente obtidas com uma carga 1 { carga11,iφ } e 

com uma outra carga 2 { carga22 ,iφ }, pode ser escrito que: 

carga2

carga1

2
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i

i
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φ
φ . (3.3) 

Então, como a razão entre as correntes obtidas com duas cargas diferentes é 
aproximadamente igual à razão entre o fluxo médio associado a essas correntes, de (3.2) 
e (3.3) temos: 
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Assim, como o fluxo é proporcional à indução, para se fazer uma idéia do valor 
máximo da indução é usada a seguinte expressão: 
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É importante notar que apesar de que (3.1), (3.2), (3.3) e (3.4) são aproximações 
razoáveis, a expressão (3.5) pode não estimar corretamente a indução máxima porque a 
ondulação máxima não necessariamente acontece para a mesma razão cíclica para os 
dois tipos de carga; contudo, esta última expressão é usada no algoritmo para se fazer 
uma idéia dos valores que pode atingir a indução nas pernas que têm enrolamentos. 

3.1.5 Correntes nos braços 

Para estimar as perdas nos enrolamentos é necessário conhecer as correntes que 
circulam neles. Assim, para estimar a corrente que circula pelos enrolamentos são feitas 
três suposições: 

1. A corrente nos braços é igual em todos eles, o que é razoável num ICT com alto 
fator de acoplamento. 

2. A tensão de saída do inversor é uma forma de onda senoidal corretamente 
controlada, pelo que sua amplitude e fase são conhecidas, o que é razoável e 
desejável. 

3. A componente fundamental da corrente no capacitor é pequena em comparação 
com a componente fundamental da corrente de saída do ICT, o qual é sempre 
procurado. 

Assim, como as correntes nos braços foram supostas iguais, as perdas nos 
enrolamentos podem ser estimadas calculando a corrente nos braços in como a corrente 
de saída do ICT it dividida pelo número de braços, isto é: 
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Então, para calcular it para uma carga resistiva, a amplitude e fase da modulante 
necessárias para impor a tensão desejada são calculadas resolvendo as equações 
(mostrado no primeiro capítulo): 
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Desta maneira, como foi suposto que a componente fundamental da corrente no 
capacitor é pequena comparada com a mesma componente da corrente de saída do ICT, 
a corrente it pode ser escrita em forma fasorial como: 
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Assim, a amplitude e fase da modulante usada para impor a tensão desejada na 
saída do inversor podem ser estimadas resolvendo (3.6) para a freqüência fundamental. 
Então, supondo que a fase da tensão de saída é zero, as características da modulante 
podem ser escritas de forma fasorial como: 
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onde ( )fundωCv  é a amplitude da tensão de saída do inversor e o módulo e fase de am  

correspondem à amplitude e fase da modulante. 

Conhecida a amplitude e fase da modulante, a série de Fourier de cada tensão 
aplicada pelos braços do inversor vn é calculada para obter: 
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a qual é uma função necessária para calcular cada componente de it mediante a solução 
de (3.6). Neste ponto é importante notar que pelo fato de ter assumido que as correntes 
nos braços são iguais, simultaneamente foi assumido que as componentes entrelaçadas 
das correntes nos braços são desprezíveis, pelo que somente é necessário calcular os 
valores da corrente it para as componentes em fase. Então, como foi suposto que a 
tensão de saída está composta somente pela componente fundamental, as componentes 
da corrente de saída it podem ser estimadas como: 
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3.1.6 Fluxo magnético e perdas no núcleo 

Como já mencionado em capítulos anteriores, o cálculo das perdas no núcleo 
deveria ser feito usando um método válido para uma forma de onda não senoidal. Desta 
maneira, poderia ser usada a iGSE ou a i2GSE, contudo como é esperado que as formas 
de onda do fluxo não apresentam níveis c.c., para calcular as perdas no núcleo é 
suficiente usar a iGSE. Então, da mesma maneira que foi feito em [13], aqui é utilizado 
o algoritmo feito pelo grupo de pesquisa da Darthmouth Magnetic Component and 

Power Electronics Research [41], o qual é feito em MatLab e está disponível no site de 
Internet do grupo. 

Para utilizar o algoritmo da iGSE é necessário conhecer a forma de onda da 
indução magnética e os coeficientes da equação de Steinmetz que descrevem as perdas 
no material. Esses coeficientes podem ser obtidos das informações fornecidas pelos 
fabricantes, eles podem ser encontrados diretamente em tabelas ou calculados mediante 
ajustes de curvas dos gráficos de perdas fornecidos pelos fabricantes; no apêndice deste 
trabalho são mostrados alguns ajustes de curva feitos para alguns materiais. 

Com respeito às formas de onda da indução, elas podem ser obtidas mediante 
simulação. O problema disto é que realizar simulações dentro da iteração do algoritmo 
de minimização implica um aumento do tempo de cálculo que pode ser desnecessário. 
Isto porque no algoritmo da iGSE somente são interessantes os instantes onde a forma 
de onda comuta (muda sua inclinação); de fato, usar como entrada do algoritmo da 
iGSE uma forma de onda com uma boa taxa de amostragem (como feito em simulações) 
consome muito mais tempo do que usar uma forma de onda descrita apenas pelos 
instantes de comutação. Isto acontece porque o algoritmo da iGSE procura na forma de 
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onda ciclos maiores (oscilações longas na forma de onda) e menores (oscilações curtas), 
pelo que fornecendo unicamente os pontos de inflexão da forma de onda, o algoritmo 
pode identificar mais rapidamente os ciclos. 

Então, para agilizar o algoritmo da iGSE poderiam ser pré-processadas as 
formas de onda da indução de modo que ela fique descrita apenas pelos seus instantes 
de comutação. Contudo, aproveitando o fato de que para ICTs com um enrolamento por 
fase a indução pode ser calculada usando diretamente a lei de Faraday, a forma de onda 
descrita apenas pelos instantes de comutação pode ser obtida sem a necessidade de 
simular o circuito. 

Supondo que a tensão sobre o capacitor de saída tem uma amplitude |vC| e uma 
fase θVc de valores conhecidos, o fluxo magnético nas pernas com enrolamentos de um 
ICT que usa um enrolamento por fase pode ser estimada em função do número de 
espiras NE como: 
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Então, como a tensão aplicada por cada braço do inversor vn pode ser 
representada mediante a série de Fourier (símbolos definidos no primeiro capítulo): 
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supondo que φVc é praticamente igual a φm, o fluxo magnético pode ser escrito como: 
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Então, conhecida a expressão que descreve o comportamento do fluxo, o 
seguinte passo é avaliar essa função nos instantes nos quais a forma de onda comuta. 
Assim, como o fluxo é proporcional à integral da tensão aplicada, e esta tensão comuta 
nos instantes de tempo em que a portadora do respectivo braço é igual à modulante, o 
fluxo somente pode mudar sua inclinação nesses mesmos instantes. Desta maneira, para 
amostrar a forma de onda do fluxo nos instantes em que ele comuta, é necessário 
amostrar a função anterior nos instantes de tempo em que a portadora é igual à 
modulante. Isto pode ser feito num algoritmo sem a necessidade de simular o circuito. 

Para obter a forma de onda dos fluxos magnéticos que aparecem nas pernas que 
não têm enrolamentos é possível usar simulações ou resolver o circuito magnético 
equivalente. Contudo, em [13] são disponibilizadas matrizes que relacionam os fluxos 
magnéticos das pernas do núcleo que têm enrolamentos com os fluxos das outras pernas 
do núcleo, pelo que o uso dessas matrizes facilita o cálculo dos fluxos. Um exemplo 
deste tipo de matriz é o mostrado na expressão (3.9), a qual relaciona o vetor de fluxos 
das pernas do núcleo que têm enrolamentos FV com os fluxos nas outras partes do 
núcleo FH de um ICT em Escada com Fluxos Repartidos mediante a relação 
FH=FV2HFV. 
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Como FH é função de FV, os fluxos nas pernas que não têm enrolamentos 
precisam ser amostrados em todos os instantes de tempo em que os fluxos nas pernas 
que têm enrolamentos são amostrados. Assim, para calcular FH em função dos valores 
amostrados de FV é necessário primeiro amostrar todos os fluxos nas pernas que têm 
enrolamentos em todos os instantes de comutação de todos os braços. 
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3.1.7 Perdas nos condutores 

As perdas por condução são estimadas usando a expressão (3.7) para calcular as 
amplitudes das correntes junto com as matrizes multidimensionais construídas para 
interpolar o valor da razão entre a resistência c.a. e c.c. da parte do enrolamento que está 
dentro e fora da janela do núcleo. Desta maneira, as perdas em cada enrolamento foram 
calculadas como: 
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onde fh são as freqüências nas quais as componentes de it não são desprezíveis; Rext e Rint 
dependem da freqüência e são obtidas do produto entre o resultado da interpolação das 
matrizes que relacionam a resistência c.a. com a c.c., a resistência c.c. do condutor (por 
metro) e o respectivo comprimento da seção do enrolamento. Este comprimento é igual 
à profundidade do núcleo para a resistência do enrolamento que fica dentro da janela do 
núcleo, enquanto que para a parte do enrolamento que está fora do núcleo, ele é igual ao 
comprimento do trajeto médio que percorrem as espiras fora da janela do núcleo (pode 
variar entre diferentes enrolamentos).  

É importante reiterar que como as correntes nos enrolamentos foram supostas 
iguais, as correntes estão formadas somente por componentes em fase, pelo que aqui 
não são calculadas as perdas associadas às componentes entrelaçadas; de fato, a 
expressão (3.7) não é válida para este tipo de componentes. Então, como nestas 
condições a densidade de corrente na parte dos dois enrolamentos que está dentro da 
janela do núcleo sempre tem o mesmo módulo e sinal oposto, para calcular as perdas 
nos enrolamentos somente é necessária a resistência de modo diferencial definida em 
[15]. Nos casos em que o acoplamento magnético entre os enrolamentos não é alto o 
suficiente para supor que as correntes nos braços do inversor são iguais, é necessário 
considerar a resistência de modo comum e de modo diferencial. 
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3.1.8 Elevação de temperatura 

A elevação da temperatura foi estimada dividindo a geometria do ICT em 
superfícies sobre as quais foi assumido que a temperatura é constante para depois 
escrever as equações de balanço da energia. Para dividir a geometria do ICT, cada 
bobina foi secionada em 4 superfícies, a saber: a superfície do enrolamento S1, a 
superfície da perna onde ele está enrolado S2, a superfície da parte da perna do núcleo 
que fica acima do enrolamento S3 e a superfície da parte da perna do núcleo que fica 
abaixo do enrolamento S4. Estas superfícies são mostradas para uma possível geometria 
de uma bobina na Figura 3.3. 

Com esta divisão de superfícies, as equações de energia são escritas supondo que 
existem as seguintes formas de troca de calor: 

• O enrolamento troca calor com o ambiente por convecção e radiação térmica. 
• Existe uma troca de calor por condução térmica através do ar entre o 

enrolamento e a perna do núcleo onde ele é enrolado. 
• Existe uma troca de calor por condução térmica entre a parte superior da perna 

do núcleo que tem o enrolamento e a superfície S3 através do núcleo. O mesmo 
acontece entre a parte inferior da mesma perna e a superfície S4. 

• As superfícies S3 e S4 trocam calor com o ambiente por convecção e radiação 
térmica. 

• Não existe troca de calor ente o ICT e a superfície onde ele é colocado (base 
isolada). 

Além das formas de troca de calor anteriores, quando parte dos enrolamentos de 
duas (ou mais bobinas) compartilham uma janela do núcleo, é considerado que existe 
troca de calor entre as bobinas da seguinte maneira: 

• Existe troca de calor por condução térmica através do núcleo entre a superfície 
superior de duas pernas que têm enrolamentos. O mesmo acontece entre a parte 
inferior destas pernas. 

• Existe troca de calor por convecção entre dois enrolamentos adjacentes através 
das superfícies paralelas dos dois enrolamentos que ficam dentro da janela do 
núcleo. 

• Existe troca de calor por radiação entre superfícies dentro das paredes que 
definem a janela do núcleo. Para o cálculo desta troca de calor, a temperatura 
das superfícies do núcleo (perpendiculares às superfícies do enrolamento que 
fica dentro da janela) é estimada como a média das temperaturas das pernas com 
enrolamentos ou das superfícies do núcleo que fecham a janela (é escolhido o 
maior valor). 

Para mostrar isto de forma gráfica, considere o digrama mostrado na Figura 3.4, 
o qual corresponde às formas de troca de calor numa geometria como a mostrada na 

bobina

1S
bobina

1S
núcleo

2S

núcleo

3S

núcleo

4S  
Figura 3.3 – Divisão das superfícies de uma possível geometria de uma bobina. 
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Figura 3.1. No diagrama, as superfícies da bobina 1 e 2 são indicadas como Sn,1 e Sn,2 
(n=1, 2, 3, 4), a possibilidade de troca de calor por condução é representada com uma 
resistência, a troca de calor por convecção é representada com o símbolo ≈ e a troca de 
calor por radiação é representada com uma seta em quebrada. 
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Figura 3.4 – Diagrama de transferência de calor num núcleo retangular com dois 

enrolamentos. 

Com o diagrama de troca de calor podem ser escritas as equações de balanço de 
energia para cada superfície usando as expressões e procedimentos mostrados na seção 
2.4.3. Para escrever estas equações corretamente é necessário lembrar que como cada 
superfície deste modelo está associada com o enrolamento ou o núcleo, a equação de 
balanço de energia em cada superfície tem a componente de fonte externa igual à 
potência dissipada na respectiva parte do modelo. Por exemplo, a potência dissipada em 
cada enrolamento é usada na respectiva equação de balanço de energia da superfície do 
enrolamento, enquanto que as perdas nas diferentes partes do núcleo são usadas na 
equação de balanço da energia associada à superfície respectiva. 

3.1.9 Cálculo da função de custo 

As funções de custo usadas correspondem ao parâmetro que é pretendido 
minimizar. Assim, a função pode ser o peso, volume, custo, perdas ou uma combinação 
desses e outros. No caso do peso e volume, eles podem ser estimados em função das 
variáveis definidas para o problema e da densidade dos materiais usados. No caso das 
perdas, elas são calculadas dentro do algoritmo de minimização da maneira explicada, 
pelo que não é necessário definir uma nova expressão para seu cálculo. Finalmente, no 
caso do preço, deve ser estimada a quantidade total de cada material para depois estimar 
o preço total do ICT em função do preço de cada material por unidade de volume ou de 
peso. 

3.2 Resultados obtidos mediante o procedimento adotado 

O procedimento apresentado foi testado para a minimização do peso de um ICT 
de 4 braços feito com a topologia Escada com Fluxos Repartidos. O algoritmo foi 
utilizado 4 vezes, nas quais foi mudado o material do núcleo e a orientação dos fios em 
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paralelo que formam o condutor do enrolamento. Especificamente, o algoritmo foi 
executado usando as características de núcleos de Ferrite IP12E da fabricante Thorton 
para fios orientados verticalmente e horizontalmente; a segunda dupla de execuções do 
algoritmo de minimização foi feita usando as características do núcleo de fita enrolada 
Supermendur (liga Co-Fe-V) fabricado pela VAC para fios orientados verticalmente e 
horizontalmente. 

Além de definir como parâmetros a orientação dos fios e o material do núcleo, 
outros parâmetros do projeto foram fixados para reduzir o tempo de cálculo do 
algoritmo; a lista de parâmetros e seus valores são mostrados na Tabela 10. Pode-se ver 
que alguns parâmetros apresentam valores arbitrários, contudo, eles foram definidos 
dessa maneira pelas seguintes razões: 

• O fator de preenchimento foi escolhido para permitir que todas as variáveis das 
matrizes multidimensionais usadas para estimar a resistência foram interpoladas 
(as matrizes foram obtidas para dois fatores de preenchimento, 0,4 e 0,6), desta 
maneira são testadas todas as dimensões da matriz. 

• A temperatura ambiente foi escolhida igual a 29ºC porque em testes 
experimentais anteriores a temperatura ambiente foi aproximadamente essa. 

• A freqüência de chaveamento foi escolhida relativamente baixa para avaliar a 
possibilidade de usar este tipo de ICTs em inversores de potência elevada. 

• A freqüência e tensão de saída foram escolhidas com esses valores porque o 
procedimento de minimização do ICT tem como alvo o projeto de componentes 
para fontes ininterruptas de energia. 

• A tensão do barramento foi escolhida com esse valor porque nessas condições o 
índice de modulação é 0,9, o que dá ao modulador uma maior flexibilidade para 
sintetizar a tensão de saída sob condições de carga não-linear. Não foi escolhida 
uma tensão maior numa tentativa de não aumentar desnecessariamente a indução 
no núcleo. 

• A carga resistiva máxima foi escolhida nesse valor porque em testes 
experimentais anteriores o inversor foi testado com esse valor. Isto é, 
anteriormente tinha sido construído um ICT para uma potência de 4kW (4Ω), 
porém, por erros na construção, ele não foi feito com o número de fios desejado; 
dessa maneira, para evitar a possível queima do componente ele foi testado com 
uma resistência de carga de 5,83Ω. 

• O fator de crista escolhido corresponde ao valor sugerido na norma IEC62040-3. 
 

Tabela 10 – Parâmetros fixados para a execução do algoritmo de minimização. 
Material do condutor Cobre esmaltado 
Fator de preenchimento 0,48 
Temperatura ambiente 29°C 

Freqüência de chaveamento 3840Hz 
Freqüência da tensão de saída 60Hz 
Tensão máxima de saída 180V 
Tensão no barramento ±200V 
Carga resistiva nominal 5,83Ω (2,76kW) 

Fator de crista da carga não-linear 3  

Com respeito ao valor máximo da temperatura, foi definido que a temperatura 
máxima no componente fosse de 100ºC (na verdade o valor médio da temperatura sobre 
a superfície de cada parte do ICT). Por outro lado, a máxima indução magnética foi 
definida como 80% da indução de saturação do material (para a carga não-linear), 
enquanto que a ondulação máxima da corrente de saída do ICT foi limitada em 30% da 
sua componente fundamental. 

Os resultados obtidos da execução do algoritmo que usa o procedimento 
apresentado nesta seção são mostrados na Tabela 11. Pode-se ver que em nenhum dos 
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testes o algoritmo convergiu para uma solução que usa um enrolamento feito com um 
único fio, o que poderia significar que para este tipo de aplicação o uso de fios em 
paralelo é mais vantajoso; contudo, apesar de que o algoritmo genético reduz a 
possibilidade de convergir para um mínimo local, ele ainda pode não convergir para o 
mínimo real. Por outro lado, em todos os casos o algoritmo convergiu para soluções 
com um número de espiras elevado, o que pode ser atribuído ao fato de que com baixas 
freqüências de chaveamento é necessária uma indutância de dispersão maior para 
limitar a ondulação das correntes. 

Com respeito ao tamanho e peso, fica claro que o ICT cujo núcleo é feito com o 
material Supermendur apresenta uma grande vantagem. Isto acontece porque o material 
satura numa indução de aproximadamente 2,1T e as perdas nele são relativamente 
baixas para a freqüência usada; por outro lado, apesar das perdas no núcleo de ferrite 
serem desprezíveis nesta freqüência, a saturação do núcleo está em torno de 270mT, 
pelo que precisa de uma seção transversal muito maior do que a necessária usando o 
núcleo feito com o material Supermendur. De fato, a tabela mostra que a indução 
máxima esperada (para a carga resistiva) para o núcleo de ferrite é de pouco mais de 
100mT, enquanto que no núcleo feito com o material Supermendur está em torno de 
800mT. 

Tabela 11 – Resultados do algoritmo de minimização. 
Material do núcleo Ferrite Ferrite Supermendur 0,1mm Supermendur 0,1mm 

Orientação dos fios no condutor 
Alinhados 
verticalmente 

Alinhados 
horizontalmente 

Alinhados 
verticalmente 

Alinhados 
horizontalmente 

Diâmetro do fio [mm] 0,812 0,912 0,912 0,812 
Número de fios em paralelo 3 3 2 3 

Largura da perna enrolada [mm] 15,1 18,8 9,32 7,1 
Largura da perna de união [mm] 15,6 17,7 10,4 6,8 

Largura do núcleo [mm] 122,8 165,8 104,6 213,1 
Altura do núcleo [mm] 100,8 74,3 94,4 56,4 
Profundidade do núcleo 83,8 85,1 13,1 24,9 

Número de espiras (número de 
camadas) 

110 (5) 96 (3) 155 (5) 120 (3) 

Indução máxima para carga 
resistiva nominal [mT] 

107,8 99,7 854 788 

Ondulação máxima da corrente  
de saída [A] 

5,5 5,0 6,6 5,6 

Temperatura máxima (valor 
médio sobre a superfície) [ºC] 

93,2 92,8 97,8 90,5 

Perdas nos enrolamentos [W] 42,3 33,1 24 20,9 
Perdas no núcleo [W] 0,1 0,1 1,1 1,1 
Peso total [kg] 5,8 5,8 1,1 1,5  

Com respeito às perdas no núcleo, é importante notar que os valores indicados 
para os ICTs de ferrite podem ser diferentes do que os mostrados na tabela. Isto porque 
essas perdas foram obtidas usando os coeficientes de Steinmetz ajustados às curvas de 
perdas fornecidas pelo fabricante, as quais somente estão disponíveis para freqüências 
maiores do que 30kHz (nas pernas que têm enrolamentos o fluxo comuta numa 
freqüência de 3,84kHz e nas outras pernas numa freqüência de 15,36kHz). Então, como 
os valores dos coeficientes da equação de Steinmetz mudam com a freqüência e 
indução, é de esperar que, na realidade, as perdas no núcleo sejam diferentes. Contudo, 
ainda deveriam ser baixas. 

Com respeito às perdas nos condutores, vê-se que apesar do número de espiras 
nos ICTs que usam ferrite ser menor do que nos que usam o material Supermendur, as 
perdas no ICT que usa ferrite são maiores. Isto pode ser atribuído ao fato de que o 
tamanho das pernas nos ICT que usam o material Supermendur é menor, pelo que o 
comprimento de cada espira é menor, conseqüentemente, as perdas geradas serão 
menores. 
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3.2.1 Avaliação das aproximações feitas 

Apesar do algoritmo de minimização ter convergido para valores razoáveis, 
como foram feitas várias suposições para definir os procedimentos usados para estimar 
as características do ICT, ainda é necessário avaliar quão boas são essas aproximações. 
Para fazer isto, foi analisado um dos ICT obtidos com o algoritmo de minimização, 
especificamente foi escolhido o ICT que usa um núcleo de ferrite e enrolamentos com 
fios redondos alinhados verticalmente (primeira coluna da Tabela 11). 

De maneira similar ao que foi feito no procedimento proposto, a primeira etapa é 
calcular a indutância equivalente. Para isto, a matriz de indutância do ICT é calculada 
mediante a simulação da geometria inteira no FEMM. Além disso, é considerada a 
indutância de dispersão adicionada pela parte dos enrolamentos que não pode ser 
representada diretamente no modelo 2D; isto é, foram usadas simulações em 2D para 
aproximar o comportamento em 3D. Desta maneira, a matriz de indutância obtida da 
simulação direta no FEMM foi: 
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3,3658,2208,934,49
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4,498,938,2203,365

L .  

Usando a matriz de indutância e de resistência (que é a matriz identidade 
multiplicada pela resistência equivalente), o circuito foi simulado no SimuLink do 
MatLab para avaliar o comportamento do inversor. 

A primeira simulação do circuito foi feita com a carga resistiva nominal para 
poder extrair as componentes harmônicas das correntes nos braços; esses valores foram 
usados para calcular as perdas nos condutores mediante simulação direta no FEMM. 
Isto é, para cada freqüência, as componentes das correntes dos quatro braços foram 
aplicadas nos enrolamentos do modelo do ICT, desta maneira as perdas calculadas no 
FEMM correspondem às perdas geradas em cada componente das correntes. 

O resultado das perdas em cada freqüência é mostrado na Figura 3.5, onde é 
mostrado o detalhe das perdas em alta freqüência porque as perdas na componente 
fundamental são muito maiores. Pode-se ver que as perdas estão concentradas em torno 
das freqüências múltiplas de 4·fch, que era esperado. De fato, no procedimento adotado 
para o projeto do ICT foi suposto que as perdas geradas pelas componentes da corrente 
em torno das freqüências que não são múltiplas de N·fch são desprezíveis (pelo fato de 
que as correntes nos braços são praticamente idênticas), de forma que esta suposição 
fica validada. 

A Tabela 12 mostra uma comparação dos resultados obtidos mediante as 
aproximações feitas no procedimento de projeto proposto e os resultados obtidos 
mediante simulação direta no FEMM (usando a condutividade para a temperatura 
estimada). Pode-se ver que os resultados obtidos pelos dois métodos são razoavelmente 
próximos; especificamente, o erro obtido na indutância equivalente foi de 5,3%, na 
resistência equivalente foi de 3% e nas perdas nos condutores de 3,4%. Assim, em 
comparação com a simulação direta pelo MEF, o procedimento usado para estimar as 
perdas nos condutores (incluindo o procedimento feito para estimar as correntes nos 
braços), a resistência e a indutância equivalente apresentaram resultados razoavelmente 
bons. 

Como foi mostrado anteriormente, o maior erro obtido foi com respeito à 
indutância equivalente. Contudo, o efeito deste erro não foi tão significativo para 
estimar a ondulação máxima da corrente de saída do ICT. Para mostrar isto, o circuito 
foi simulado usando razões cíclicas constantes durante alguns intervalos de tempo para 
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permitir ver a ondulação da corrente obtida; isto porque apesar de que com um sinal 
senoidal também aparece a máxima ondulação da corrente, fica difícil visualizar a 
ondulação. Desta maneira, os resultados desta simulação são mostrados na Figura 3.6, 
onde é mostrada a ondulação para uma razão cíclica de 0,5 (nula), 0,562 (intermediária), 
0,625 (máxima), 0,6875 e 0,75. Pode-se ver que a máxima ondulação é um pouco maior 
do que 5A; de fato, medida na simulação foi visto que o valor dela é aproximadamente 
5,67A, o que é razoavelmente próximo do valor estimado pelo algoritmo (usando a 
indutância estimada, não a calculada mediante o MEF), o qual é 5,51A. 

A seguinte simulação foi feita para avaliar a precisão da expressão usada para 
estimar o valor máximo da indução no núcleo. Para isto, inicialmente foi simulado o 
circuito com a carga resistiva nominal para verificar a indução máxima obtida. Desta 
maneira, a forma de onda da indução magnética numa das pernas com enrolamentos do 
ICT é mostrada na Figura 3.7. Pode-se ver que o valor máximo da indução é pouco 
maior do que 100mT, o que é razoavelmente próximo dos 107,8mT estimados mediante 
a expressão usada no procedimento proposto. 

Tabela 12 – Comparação dos resultados obtidos mediante as aproximações 
apresentadas e mediante simulação direta no FEMM. 

 Resultados obtidos com as 
aproximações usadas no algoritmo 

Resultados obtidos mediante simulação 
da geometria inteira no FEMM 

Indutância equivalente (60Hz) [mH] 1,18 1,12 
Resistência equivalente (60Hz) [mΩ] 355,3 344,7 

Perdas nos condutores [W] 42,3 40,9  

Como já mencionado, o objetivo deste ICT seria o de funcionar num inversor de 
tensão para aplicações de fontes ininterruptas de energia, pelo que ainda é necessário 
avaliar a indução máxima que apareceria quando o inversor opera com uma carga não-
linear (como um retificador). Para isto, o circuito do inversor foi simulado usando como 
carga um retificador não controlado de onda completa cujas partes foram calculadas 
como é indicado em [12]. 

 
Figura 3.5 – Perdas com carga resistiva. 



 82 

 
Figura 3.6 – Ondulação da corrente de saída. 

 
Figura 3.7 – Indução com carga resistiva nominal. 

Como a carga não-linear distorce a tensão de saída, foi necessário projetar um 
controlador para reduzir a THD dela, fazendo isto foi obtida uma corrente de saída com 
um fator de crista de 2,62 para uma corrente eficaz de 24,75A. Assim, as formas de 
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onda da indução nas pernas que têm enrolamentos e as correntes nos braços do inversor 
são mostradas na Figura 3.8. 

Pode-se ver que apesar de as correntes nos braços serem muito parecidas, as 
formas de onda da indução nas diferentes pernas são claramente diferentes. De fato, 
todas apresentam um nível c.c. e algumas apresentam valores de pico a pico maiores do 
que outras. Isto porque os sinais de controle dos 4 braços são diferentes (o sistema está 
em malha fechada) e porque as correntes têm um pequeno nível c.c.. Contudo, o nível 
c.c. dos fluxos e correntes é muito menor do que o obtido simulando o mesmo circuito 
em malha aberta. Além disso, se as correntes nos braços fossem idênticas, os fluxos 
gerados nas pernas que têm enrolamentos não necessariamente seriam iguais porque a 
estrutura do ICT não é totalmente simétrica. Isto é, como a estrutura não é simétrica, a 
soma das posições de cada linha da matriz de indutância resulta num valor diferente; 
assim, calculando o fluxo magnético em função das correntes, da matriz de indutância 
(L) e do número de espiras (m) como: 





















=





















4

3

2

1

4

3

2

1

i

i

i

i

m

L

φ

φ
φ

φ

;  

pode-se ver que se as correntes fossem idênticas, os fluxos magnéticos não seriam 
necessariamente iguais. Por outro lado, apesar do comportamento visto por simulação 
dos fluxos magnéticos, a expressão (3.5) ainda permite se fazer uma idéia do nível da 
indução que seria obtido com as cargas não-lineares, pois usando (3.5) era esperado um 
valor pico a pico de 399,4mT, e mediante simulação o maior valor pico a pico obtido 
nas pernas com enrolamentos foi de 405mT. Contudo, a expressão (3.5) somente 
deveria ser usada para se obter uma estimativa da indução máxima, pois como foi visto, 
os fluxos nos N braços não são necessariamente iguais. 

 
Figura 3.8 – Indução e corrente nos braços para a carga não-linear. 
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Apesar do anterior, ainda é possível mostrar que a suposição feita para obter 
(3.5) é razoável, isto é, o fluxo médio nas pernas do ICT obtido com uma carga é 
proporcional ao obtido com outra. Para ver isto, a Figura 3.9 mostra o fluxo médio nas 
pernas (soma dos fluxos dividida pelo número de braços) obtido para a mesma carga 
não-linear analisada antes. Pode-se ver que o seu valor máximo está em torno dos 
127mT, o que é aproximadamente próximo dos 122mT obtidos usando as expressões 
(3.4) (relação entre o fluxo médio obtido com a carga resistiva e não-linear) e (1.20) 
(indução em função da corrente). 

 
Figura 3.9 – Fluxo médio nas pernas com enrolamentos do ICT. 

3.3 Projeto de ICTs modulares 

O projeto de transformadores tem sido um tema muito estudado [88], de fato, a 
otimização destes componentes magnéticos é considerada fundamental no incremento 
da densidade de potência de vários equipamentos [86]. Desta maneira, para a indústria 
tem sido desenvolvidos programas para o projeto otimizado de transformadores 
[89][90], onde o objetivo é minimizar o custo de produção ou obter um compromisso 
entre o custo de aquisição e o custo de perdas geradas [88][91][92]. Adicionalmente, na 
literatura podem ser encontrados procedimentos analíticos para o projeto de 
transformadores com determinadas geometrias [5][75][77]. 

Assim, poder-se-ia usar alguns desses procedimentos para o projeto dos módulos 
do ICT (transformadores de dois enrolamentos). Porém, como os ICTs usados em 
conversores entrelaçados operam em condições especiais (a corrente que circula pelos 
enrolamentos tem uma ondulação reduzida e comuta numa freqüência maior do que a 
freqüência de chaveamento) e como a indutância de dispersão é importante e desejada, 
os procedimentos usados para o projeto de transformadores convencionais podem não 
ser apropriados para projetar os transformadores dos ICT modulares. Por exemplo, em 
[77] e [86] são apresentados procedimentos para o projeto de transformadores que não 
levam em consideração a indutância de dispersão. Desta maneira, é necessário um 
procedimento pensado para este tipo de aplicação. 

Em [14], Forest et al. apresentam um procedimento iterativo para o projeto do 
ICT baseado no método do produto das áreas do núcleo, este procedimento é resumido a 
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seguir. O procedimento supõe que os transformadores são construídos usando núcleos 
toroidais (Figura 3.10) e que o ICT é construído usando a topologia cyclic cascade e a 
alimentação permutada. Além disso, o artigo indica que a ondulação da corrente total 
contribui pouco no valor eficaz dela, pelo que as perdas c.a. no cobre são desprezadas. 
Com respeito às perdas no ferro, elas são estimadas mediante uma das variações da 
equação de Steinmetz: 

( ) faββ,∆BfKfK Bf
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onde os coeficientes {Kn1, Kn2, α1, α2, β, aB} dependem do material, f é a freqüência e 
∆BM é o valor máximo da indução magnética. Finalmente, o procedimento indica que é 
obtida a minimização do volume porque na iteração é suposto que a relação entre as 
perdas no cobre e ferro é igual a βf/2 [93]. 
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Figura 3.10 – Dimensões do núcleo toroidal. 

Assim, inicialmente são definidos como parâmetros de entrada: a potência de 
saída (P), a tensão de alimentação (E), a freqüência de chaveamento (fch), a elevação de 
temperatura (∆T), o número de braços (N), o número de camadas para os enrolamentos 
(mcam) e o coeficiente de potência (Kp), o qual para o caso do inversor é calculado como: 
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onde ∆ioM e IofundRMS são a máxima ondulação e o valor eficaz da componente 
fundamental da corrente de saída, respectivamente. Além desses parâmetros, as 
características do material do núcleo devem ser definidas; isto é, os coeficientes {Kn1, 

Kn2, α1, α2, β, aB} devem ser ajustados às curvas de perdas fornecidas pelo fabricante e 
deve ser definida a indução de saturação do material (Bsat). 

Com os parâmetros de entrada definidos, o procedimento consiste em mudar os 
valores do número de espiras (m) e o produto das áreas que definem o núcleo para 
encontrar a solução de: 
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onde Ac e An são as áreas da janela e seção transversal do núcleo, respectivamente; JRMS 
é o valor eficaz da densidade de corrente e Kc é a razão entre a área da janela e a área 
ocupada pelo cobre. Desta maneira, a iteração é feita usando o seguinte algoritmo: 

1. Escolher um núcleo e calcular o produto AcAn. 
2. Calcular as constantes da Tabela 13. 
3. Calcular o valor máximo da indução mediante: 
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onde h é o coeficiente de troca de calor por convecção e S é uma constante 
geométrica associada à superfície de troca de calor por convecção. 

4. Avaliar o resultado obtido no passo 3: 
Se ( )( )oOsatM ∆imIB∆B 221+< , calcular JRMS como: 

( ) σVolβ
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J
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nc
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= ; 

onde, σ é a condutividade elétrica do condutor. Se não, calcular JRMS como: 
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onde Io é a corrente média de saída. 
5. Calculada a variação máxima da indução magnética e o valor eficaz da 

densidade de corrente, avaliar a expressão (3.11). Se o valor não for próximo de 
zero, o número de espiras é modificado e o procedimento é reiniciado no passo 
2. Caso a janela do núcleo não consiga conter o número de espiras, é escolhido 
um núcleo caracterizado com outro produto AcAn e o procedimento é reiniciado 
no passo 2. Se por outro lado, o valor obtido da avaliação de (3.11) for próximo 
de zero, a iteração é finalizada. 

 
Tabela 13 – Constantes para calcular na iteração do projeto de ICTs modulares. 

Expressão: Parâmetros: 
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{an1, an2}: coeficientes que 
caracterizam a geometria 
do transformador. 
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∆io: ondulação da corrente 
de saída. 
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ka: constante que insere na 
iteração o cálculo da 
indutância de dispersão. 
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Kc: razão entre a área da 
janela e a área ocupada 
pelo cobre. 
{Y, Z}: constantes 
geométricas associadas ao 
volume do ferro e cobre.   

3.4 Conclusões do capítulo 

Neste capítulo foram mostrados quais dos métodos apresentados no Capítulo 1 e 
2 foram usados para estimar as características necessárias para projetar o ICT 
monolítico. Adicionalmente foi mostrado como estimar alguns valores adicionais 
também necessários para o projeto do ICT monolítico (correntes elétricas e fluxos 
magnéticos). Por outro lado, foi resumido o único procedimento encontrado na literatura 
para o projeto de ICTs modulares. 

Mediante os resultados de simulação obtidos com o MEF foi visto que as 
simplificações feitas para agilizar o cálculo das perdas nos condutores e da ondulação 
máxima da corrente não inserem erros grandes na estimação desses parâmetros. 
Especificamente, foi visto que as perdas associadas às correntes entrelaçadas que 
circulam nos braços podem ser desprezadas porque o ICT deve ter um grau de 
acoplamento elevado. Por outro lado, foi visto que apesar de ter obtido um erro de 
pouco mais de 5% na estimação da indutância equivalente, a ondulação da corrente 
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estimada com esse valor resultou muito próxima do valor obtido mediante a simulação 
do circuito. 

Foi visto que a aproximação usada para estimar o valor máximo da indução 
magnética obtida com uma carga resistiva fornece boas estimativas. Por outro lado, para 
cargas não-lineares as formas de onda dos fluxos podem ser complexas, pelo que 
somente foi possível fazer uma estimativa da ordem do valor máximo da indução 
magnética no ICT. Desta maneira, considerando que este tipo de carga é importante em 
aplicações de fontes ininterruptas de energia, ainda é necessário encontrar uma 
expressão que permita estimar com maior precisão o valor máximo da indução no ICT 
quando a carga do inversor é não-linear. Uma possível solução para isto seria obter a 
série de Fourier da forma de onda característica da corrente associada a uma carga não-
linear, para depois calcular o fluxo somando as componentes; porém, fazendo isto os 
resultados obtidos corresponderiam a uma carga específica, conseqüentemente o 
procedimento não ficaria generalizado. Assim, este estudo será deixado como proposta 
de continuidade deste trabalho. 

Com respeito às validações mostradas neste capítulo, é importante notar que o 
modelo térmico do ICT projetado não foi validado porque o método usado para estimar 
a elevação de temperatura já tinha sido validado no capítulo 2 mediante a comparação 
com os resultados obtidos usando uma análise baseada no MEF. Desta maneira, é 
assumido que os resultados obtidos da elevação de temperatura devem ser 
razoavelmente próximos dos valores obtidos mediante a simulação direta do modelo. 

Dos resultados fornecidos pelo algoritmo de minimização foi visto que para 
minimizar o peso de ICTs usados neste tipo de aplicação, o uso de fios em paralelo 
parece ser mais interessante do que o uso de um único fio para construir o enrolamento. 
Além disso, a orientação dos fios parece não afetar de maneira importante o peso da 
estrutura, contudo, as perdas obtidas por condução resultaram menores usando fios 
alinhados horizontalmente. Por outro lado, foi visto que usando núcleos feitos com o 
material Supermendur é obtido um peso consideravelmente menor do que usando 
ferrite. Isto foi atribuído ao fato de que a indução de saturação do ferrite é muito menor 
do que a saturação do material Supermendur. 
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Capítulo 4 Modelagem e controle do inversor entrelaçado 
Apesar de que o acoplamento magnético entre os braços do inversor indica que 

idealmente as correntes nos braços são distribuídas de maneira equilibrada [13][15], na 
prática esta característica não é garantida. Isto acontece pelas dificuldades práticas para 
a construção do ICT, como o fato da permeabilidade do núcleo ser finita, a possibilidade 
de irregularidades na geometria dos núcleos e diferenças entre possíveis entreferros nos 
braços do ICT. Adicionalmente, componentes c.c. podem aparecer nas correntes como 
conseqüência de diferenças entre os elementos independentes de cada braço [95]; por 
exemplo, diferenças entre os semicondutores, fios e conexões. Esse último fator 
representa um problema importante porque o núcleo do ICT pode saturar, o que 
compromete o funcionamento do conversor. 

Uma distribuição não balanceada da corrente entre os braços do conversor afeta 
negativamente o funcionamento do inversor entrelaçado (com e sem acoplamento 
magnético). Por exemplo, pode levar ao sobre-aquecimento de alguns dos componentes 
do inversor, evita que o cancelamento de harmônicos aconteça como desejado, e reduz a 
eficiência do conversor (gerada pelo excesso de dissipação em alguns braços e a 
subutilização de outros) [8]. No caso do inversor entrelaçado com acoplamento 
magnético, estes problemas são reduzidos satisfatoriamente para correntes de freqüência 
não nula [15], porém, a circulação de componentes de corrente contínua nos braços 
deste tipo de conversor não é afetada pelo acoplamento, o que faz necessário controlar 
este inconveniente mediante sinais de comando apropriados. 

Além disso, embora o acoplamento dos braços em conversores entrelaçados 
tenha atraído o interesse de vários pesquisadores nos últimos anos [105]-[110], a maior 
parte dos estudos realizados está focada no projeto dos ICTs; sendo que as publicações 
sobre a parte relativa ao controle são escassas [95]. Desta maneira, nesta parte do 
trabalho é tratada a parte relativa ao controle do inversor, incluindo a correta 
distribuição das correntes do conversor e a regulação da tensão de saída do mesmo. Para 
isto, inicialmente é brevemente descrito o funcionamento do inversor e as dificuldades 
associadas a sua implementação; depois é mostrado um modelo que permite analisar o 
comportamento dinâmico do sistema e também projetar o controlador. 

4.1 Definição do problema de controle 

Além de controlar o inversor para obter uma distorção harmônica total (THD) na 
sua tensão de saída menor do que 8% (como definido na norma IEC62040-3 para se 
considerar que uma forma de onda é senoidal), a corrente que circula nos braços do 
inversor deve ser também controlada devido aos possíveis inconvenientes já 
mencionados. Adicionalmente, para diminuir o risco de queima por sobrecarga no 
conversor, a corrente deve ser limitada pelo controlador, pelo que a existência de uma 
malha de controle da corrente é desejável. 

Por outro lado, o sistema está sujeito a variações grandes dos seus parâmetros, 
pois deve operar com diferentes tipos de carga, sendo as mais comuns: a carga resistiva 
para a potência nominal, a vazio e a carga não-linear (retificador não-controlado). Por 
isso o controlador precisa garantir estabilidade para várias condições de trabalho. Além 
disso, como a distorção harmônica da tensão de saída não pode ser maior do que 8% em 
regime permanente, o controlador deve apresentar uma banda passante grande o 
suficiente para compensar as distorções que são inseridas pela carga não-linear. Porém, 
a banda passante é limitada devido à baixa freqüência de chaveamento do inversor. 
Então, os requisitos para o sistema de controle podem ser resumidos como: 
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• As correntes nos braços devem ser controladas e é desejável que sua referência 
seja accessível para se poder limitá-las. 

• A parte do controlador que cuida da corrente deve ter uma banda passante 
grande o suficiente para controlar componentes com freqüências maiores do que 
a fundamental e menores do que a freqüência de chaveamento. 

• O sistema em malha fechada deve garantir estabilidade com carga resistiva 
máxima e sem carga. 

• A banda passante da malha de controle da tensão na saída deve ser grande o 
suficiente para controlar componentes com freqüências maiores do que a 
fundamental e menores do que a freqüência de chaveamento. 

4.2 Dificuldades práticas no controle do inversor entrelaçado 

Como já mencionado, embora o uso de um ICT para acoplar os braços do 
inversor ajude na distribuição balanceada da corrente de saída entre os braços [101]-
[103], a distribuição equilibrada da corrente entre os braços não é garantida pelas 
possíveis diferenças entre as características dos braços (resistências parasitas, 
indutâncias diferentes, instantes de chaveamento não ideais) [7]. Para lidar com isto, o 
sinal modulante de cada braço não pode continuar sendo comum para todos eles, pelo 
que os N sinais de controle devem ser definidos separadamente para cada um dos 
braços. Porém, esta modificação compromete o entrelaçamento das correntes porque a 
redução da ondulação das mesmas é obtida usando um sinal modulante comum. 
Contudo, dado que as diferenças entre os braços não deveriam ser muito grandes, a 
“deformação” dos sinais PWM ideais não deveria ser considerável, pelo que o efeito do 
entrelaçamento não seria gravemente afetado [8]. 

Adicionalmente, na implementação física do conversor existem mais dois fatores 
a serem considerados: 

• A forma de medição das correntes: Quando um sinal triangular é usado como 
portadora, é possível medir o valor da corrente média em cada braço (valor 
médio calculado num intervalo de tempo igual ao período de chaveamento) sem 
a necessidade de um filtro que elimine as componentes de alta freqüência 
geradas pelo chaveamento. Isto é feito sincronizando o conversor analógico 
digital do processador digital com a portadora de modo que as medições de 
corrente sejam feitas nos picos e/ou vales da onda portadora. O inconveniente de 
se aplicar esta técnica num conversor entrelaçado é que, como as portadoras 
estão defasadas entre si, as amostragens das N correntes não serão feitas no 
mesmo instante de tempo. Este inconveniente aparece também na aplicação dos 
sinais de controle, pois eles são atualizados nos picos e vales da portadora, fato 
que dificulta a modelagem e controle do conversor. 

• A forma de atualização dos sinais PWM: Como num processador digital os 
sinais de controle não são gerados instantaneamente no momento em que as 
grandezas do sistema são medidas, existe um atraso entre o instante de 
amostragem e o instante em que os sinais de controle são realmente aplicados ao 
sistema. Esse atraso pode variar dependendo da velocidade do processador e do 
número de operações que esteja fazendo; sendo que nem sempre o processador 
estará totalmente dedicado ao controle do conversor. Em conseqüência, na 
modulação PWM num processador digital não é recomendável atualizar o sinal 
de controle assim que for calculado porque dependendo do valor gerado pelo 
controlador, o sinal realmente aplicado pode ser diferente do sinal que foi 
comandado. Assim, geralmente o processador digital é configurado para que os 
sinais de controle sejam aplicados um período de amostragem após serem 
calculados. Desta maneira, o processador digital tem tempo suficiente para 
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calcular o sinal de controle (deve ser garantido que o processador consegue 
calcular os sinais de controle durante 1 intervalo de amostragem) e é garantindo 
que eles serão aplicados (com um atraso de um período de amostragem). 
Adicionalmente, como nos inversores entrelaçados os instantes de amostragem 
não são necessariamente os mesmos para os N braços, os sinais PWM não são 
atualizados de maneira sincronizada. 

Para ilustrar os inconvenientes anteriormente descritos, a Figura 4.1 mostra 
como ficaria a seqüência de medição e atualização normalmente usada quando aplicada 
num inversor entrelaçado de 4 braços. Nela, a seta indica o instante em que é amostrada 
a corrente de cada braço, aplicado o sinal de controle (calculado no passo anterior) e em 
que o cálculo do sinal de controle do seguinte passo é iniciado. Enquanto que o 
retângulo indica o intervalo de tempo em que o processador calcula o sinal de controle 
do seguinte passo. Note-se que no caso de 4 braços, os instantes de amostragem (e 
aplicação do sinal de controle) do braço 1 e 3 são os mesmos; e o mesmo se dá entre os 
braços 2 e 4. De fato, isto acontece para conversores entrelaçados com um número par 
de braços; isto é, sempre que N seja par, duplas de braços vão compartilhar os instantes 
de amostragem. No caso de N ímpar, nenhum dos braços compartilha os mesmos 
instantes de amostragem. 

Tch 2Tch

t

t

t

Braço 1 e 3

Braço 2 e 4

1 2 3 4

Portadoras

1. Amostra a corrente
2. O modulador é atualizado com o sinal de 
controle calculado um período de amostragem 
antes
3. O cálculo do sinal seguinte de controle é 
iniciado

Cálculo do seguinte sinal de controle
 

Figura 4.1 – Seqüência clássica de medição e cálculo no processador digital. 

Para lidar com o inconveniente da forma de medição, seria possível filtrar as 
correntes e realizar a medição sincronizada. Porém, como a freqüência de chaveamento 
geralmente é relativamente baixa (o que é preferido no conversor de potência para 
diminuir as perdas por chaveamento), o filtro precisaria ser de uma ordem relativamente 
elevada para conseguir atenuar as componentes em torno da freqüência de chaveamento, 
consequentemente o atraso inserido pelo filtro dificultaria o projeto do controlador. 
Adicionalmente, esta opção não resolve o inconveniente de que os N sinais de controle 
não são aplicados no mesmo instante de tempo. Assim, como um dos objetivos é avaliar 
o uso de ICTs em inversores de tensão com freqüências de chaveamento relativamente 
baixas, e como os sinais de controle somente podem ser atualizados da forma explicada, 
a seqüência de medição e atualização usada normalmente deve ser mantida para este 
estudo. 

4.3 Modelagem 

O modelo contínuo de um inversor entrelaçado de N braços alimentando uma 
carga resistiva, como o mostrado na Figura 4.2 pode ser obtido facilmente mediante a 
análise do circuito elétrico. Assim, a representação deste circuito na estrutura clássica 
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em espaço de estados para Sistemas Lineares Invariantes no Tempo pode ser escrita 
como: 
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onde L e R são as matrizes de indutância e resistência do ICT e 0 é a matriz nula. 
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Figura 4.2 – Inversor entrelaçado acoplado de N braços. 

No caso desta topologia, o modelo da média também pode ser representado pelas 
equações anteriores, pelo que a representação discreta do sistema poderia ser obtida 
diretamente de (4.1) mediante a aplicação das expressões normalmente usadas para a 
discretização via a aproximação ZOH (Zero Order Hold) [104]: 

[ ] [ ] [ ] ∫+=+
mst

mst

T

T
dτekkek

0

1 Buxx AA τ , (4.2) 

onde Tmst é o período de amostragem e u[k] é escrito fora da integral porque o seu valor 
é constante durante cada intervalo de amostragem. Porém, como os sinais de 
amostragem e atualização dos sinais de controle não são os mesmos, a expressão 
anterior não pode ser usada para modelar inversores entrelaçados. Assim, as expressões 
para a discretização do sistema precisam ser recalculadas resolvendo a integral sem 
considerar o vetor de excitação constante no intervalo de amostragem, isto é: 

[ ] [ ] ( )∫+=+
mst

mst
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T
dττekek

0

1 Buxx AA τ . (4.3) 

4.3.1 Discretização do modelo do inversor 

Para obter o modelo discreto, é definido como referência no tempo o instante em 
que a corrente do primeiro braço é medida, o qual coincide com o instante de tempo em 
que o sinal de controle do primeiro braço começa a ser calculado para ser aplicado no 
seguinte instante de amostragem. Isto é, as N-1 modulantes restantes são escritas usando 
atrasos com respeito ao instante de tempo em que a medição da corrente do primeiro 
braço é realizada. 

Para exemplificar o procedimento, considere um inversor de 4 braços com um 
período de amostragem Tmst igual à metade do período de chaveamento e suponha que o 
sistema não tem o atraso inserido pelo processador digital. Sob estas condições, o 
comportamento dos sinais de controle do conversor pode ser representado como mostra 
a Figura 4.3, onde somente são mostradas as modulantes usadas nos braços 1 (v1(t)) e 2 
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(v2(t)), pois as usadas nos braços 3 (v3(t)) e 4 (v4(t)) estão sincronizadas com v1(t) e v2(t), 
respectivamente. Assim, como as modulantes são constantes em intervalos de tempo 
definidos e conhecidos, estas podem ser representadas pelas seguintes expressões: 
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Tendo as modulantes expressadas analiticamente, o cálculo de (4.3) pode ser 
feito. Contudo, é conveniente reescrever (4.1) separando o vetor de excitação em 
vetores de menor dimensão de modo que cada um deles contenha as modulantes que 
têm instantes de atualização sincronizados; por exemplo, no caso de 4 braços o modelo 
contínuo ficaria: 
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onde, para uma matriz M arbitrária, M(:,p) indica que somente a coluna p da matriz M é 
usada. 
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Figura 4.3 – Exemplo dos sinais de controle sem considerar o atraso inserido pelo 

processador digital (para N=4). 

Assim, a discretização do modelo contínuo para o inversor de 4 braços pode ser 
obtida mediante a solução de: 
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Como os sinais {v1, v2, v3, v4} são constantes durante alguns intervalos de tempo 
dentro do período de amostragem, a expressão anterior pode ser escrita como: 
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Mudando a variável de integração τ por v = (k+1)Tmst – τ, tem-se: 
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Então, se a inversa de A existe, as integrais anteriores podem ser resolvidas 
usando a relação: 

( )IA AA −= −∫ T
T
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Definindo Ad igual a mstT
e
A , o modelo fica da forma: 
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Pode-se ver que a expressão anterior ainda não está com a forma padrão da 
representação em espaço de estados. Para resolver isto é necessário definir duas 
variáveis auxiliares como: 
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Então, substituindo no modelo, tem-se: 
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Assim, o modelo do sistema discretizado pode ser escrito como: 
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Finalmente, para modelar o atraso inserido pelo processador digital, as 4 tensões 
são tomadas como estados e 4 novos sinais de controle (v1C, v2C, v3C e v4C) são 
definidos; isto é: 

[ ] [ ]kvkv nCn =+1 .  

Assim, o modelo que considera o atraso do processador digital fica: 
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Veja que o procedimento de discretização mostrado, basicamente consiste em 
escrever o modelo contínuo separando o vetor de excitação em vetores menores para 
depois realizar a integral de discretização num período de amostragem. Então, como 
para qualquer N os sinais de controle aplicados durante um período de amostragem 
podem ser escritos em função do valor atual e anterior dos sinais de controle 
(semelhante ao mostrado na expressão (4.4)), o sistema discretizado vai depender dos 
sinais de controle no instante k e de alguns sinais de controle no instante k-1. Assim, 
para diferentes valores de N (maiores do que 2) será necessário o uso de mais variáveis 
auxiliares para representar esses atrasos como estados (como foi mostrado aqui). Desta 
maneira, o procedimento mostrado aqui pode ser usado para diferentes valores de N; a 
diferença estará no número de estados auxiliares necessários e no número de matrizes 
que devem ser calculadas (integrais para resolver). 

4.3.2 Estimação das correntes no instante de referência 

O modelo anterior descreve a falta de sincronização na atualização dos sinais de 
controle; porém, o fato de que as correntes não são amostradas nos mesmos instantes 
não é representado pelo modelo. Para contornar este inconveniente, o valor das 
correntes i2[k] e i4[k] poderia ser estimado em função dos valores dos outros estados e 
dos valores anteriores de todos os estados do sistema. Porém, aproveitando o atraso do 
processador digital, é possível estimar o valor i2[k] e i4[k] em função das medições delas 
obtidas nos dois instantes de tempo mais próximos do instante de referência. 

O procedimento para obter as medições não sincronizadas das correntes consiste 
em estimar o valor da corrente i2 (e i4) como a média de duas medições desta corrente 
(duas para cada corrente), uma feita meio período de amostragem antes do instante de 
referência e a outra feita meio período de amostragem depois do mesmo instante; isto é, 
as correntes i2 e i4 são amostradas da maneira convencional, mas o valor de cada uma no 
instante de referência é estimado em função das medições de cada uma feitas 
imediatamente antes e depois do instante de referência. Desta maneira, meio período de 
amostragem antes de se atualizar os sinais PWM é possível estimar os valores destas 
correntes. Assim, todas as medições necessárias para calcular o seguinte sinal de 
controle estão disponíveis (meio período de amostragem) antes do instante em que os 
sinais de controle são aplicados. 

Veja que o procedimento anterior é unicamente possível porque na 
implementação digital do controle, após o instante de referência (onde normalmente são 
medidas as grandezas) é necessário aguardar pelo menos meio período de chaveamento 
(que é igual ao período de amostragem usado) para atualizar o sinal de controle. Assim, 
depois do instante de referência é possível aguardar meio período de amostragem para 
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medir as correntes i2 e i4, desta maneira podem ser estimados os seus valores meio 
período de amostragem antes (isto é, no instante de referência) para depois calcular os 
sinais de controle que serão aplicados no instante seguinte de referência. 

O procedimento anterior é ilustrado na Figura 4.4, onde a seqüência de medição 
e atualização dos sinais de controle é mostrada em função do tempo. Nela, i2est e i4est são 
os valores estimados das correntes i2 e i4 nos instantes de referência, PWM1,2,3,4 são os 
sinais de controle calculados com a malha de controle e vctrl é um sinal dentro da malha 
de controle que pode ser calculado usando somente as medições feitas no instante de 
referência; por exemplo, num controlador multi-malha onde a malha externa controla a 
tensão e a interna controla as correntes,  vctrl seria a saída da malha de tensão. 

É importante notar que o cálculo da variável vctrl pode ser iniciado no instante de 
referência. Desta maneira, a primeira metade do período de amostragem é também 
aproveitada para realizar o cálculo dos sinais de controle do conversor. 

Veja que neste caso, os valores estimados das correntes que são amostradas em 
instantes de tempo diferentes do instante de referência são calculados como a média das 
duas medições mais próximas. Isto foi feito porque para N=4, ao interpolar a corrente 
mediante uma linha reta definida pelas medições mais próximas (uma antes e uma 
depois do instante de referência), a corrente estimada resulta ser a média das duas 
medições. Por outro lado, para diferentes valores de N, se a interpolação for feita com 
uma reta, o valor da corrente estimada dependerá também da fase da portadora (isto é, 
de N). 
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Figura 4.4 – Seqüência de medição das grandezas e atualização dos sinais de controle 

(para N=4). 

4.4 Cálculo do grau de acoplamento 

Uma vez que o inversor entrelaçado é um sistema MIMO, e como é esperada 
uma interação entre os braços do conversor como conseqüência do acoplamento 
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magnético, é importante avaliar o grau de dependência entre cada corrente (circulando 
nos braços) e cada sinal de controle (tensão aplicada por cada inversor de meia ponte). 
Isto porque, baseando-se nessa informação, é possível determinar se o sistema pode ser 
aproximado por vários sistemas SISO independentes (facilitando o projeto do controle). 
Caso não seja possível fazer essa aproximação pelo alto grau de acoplamento, a 
avaliação das interações entre as correntes de cada braço e os sinais de controle permite 
ver qual sinal de controle tem o maior efeito sobre cada corrente. 

Desta maneira, para avaliar a interação entre as entradas (sinais de controle) e 
saídas do sistema (correntes nos braços para o caso da malha de corrente), usou-se a 
matriz de ganho relativo RGA (Relative Gain Array) [94]. Esta é obtida mediante um 
procedimento analítico que permite avaliar a dependência entre os sinais de entrada e 
saída de um sistema usando o modelo do mesmo (pode ser calculada experimentalmente 
também). O procedimento para o seu cálculo pode ser resumido pelos seguintes passos: 

• Calcular a matriz de ganho em regime permanente G que relaciona as saídas do 
sistema y com as entradas u mediante a expressão: y=Gu 

• Calcular a transposta da inversa de G como: R=(G-1)T 
• Calcular as posições (i,j) da matriz Λ a partir das posições das matrizes G e R 

como: λij=gij·rij 

Calculada a matriz Λ, os valores das suas posições podem ser interpretados 
como o grau de dependência de cada saída em relação a cada entrada do sistema. Note 
que os valores da matriz G dependem da freqüência dos sinais de entrada, pelo que 
realmente a matriz Λ precisa ser calculada várias vezes para se avaliar o acoplamento 
para cada freqüência. 

Uma vez que as posições da matriz Λ são calculadas para a faixa de freqüências 
de interesse (até a freqüência de Nyquist, por exemplo), a análise do grau de 
acoplamento é feita usando as posições da matriz. Os valores são avaliados 
considerando que [94]: 

• O objetivo é escolher pares entrada-saída de modo que a entrada escolhida para 
o par seja a que tem a relação mais forte (entre todas as entradas) com a saída 
escolhida. Em um sistema com p entradas e p saídas existem p2 pareamentos 
possíveis; porém, como cada saída deve ser controlada por uma única entrada, 
no final da escolha somente haverá p pareamentos. 

• Cada possível pareamento tem associada uma única posição da matriz Λ. 
• Maiores valores da posição de Λ associada a um possível pareamento indicam 

uma relação forte entre a entrada e saída do mesmo, pelo que este pareamento é 
preferido. Por outro lado valores pequenos ou negativos indicam uma relação 
fraca ou contrária, o que indicaria que o pareamento deve ser evitado. 

• A soma dos valores de Λ relacionados a uma única entrada (e cada uma das 
saídas) é igual a 1. Pelo que o pareamento ideal entre uma entrada e uma saída é 
obtido quando o valor de Λ associado a esse pareamento é igual a 1 e o resto de 
pareamentos que usam a mesma entrada tem valores associados de Λ iguais a 
zero.  

• Grandes valores dos coeficientes de Λ indicam que a planta está mal 
condicionada e que seu controle é geralmente difícil. Isto é, grandes valores dos 
coeficientes de Λ (entre 5 e 10 ou mais) indicam que o controle da planta é 
difícil porque é muito sensível a pequenas variações nas entradas. Assim, o 
desacoplamento ou o uso de técnicas de controle baseadas no inverso do sistema 
deveriam ser evitadas. 
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Por outro lado, a RGA pode gerar números complexos devido a que é obtida 
usando a resposta em freqüência de regime permanente. Nestes casos, ao avaliar os seus 
valores pode ser obtida uma conclusão errada. Por exemplo, calculando o módulo dos 
valores da RGA o resultado pode estar próximo de 1, sugerindo um bom pareamento; 
porém, a fase do número complexo poderia ser 180°, o que levaria a escolher um 
pareamento não apropriado. Assim, para resolver isto é usado o RGA number [94], o 
qual indica mediante um valor o quão bom ou ruim é um conjunto de pareamentos 
dado. Este valor pode ser obtido como a soma dos módulos de todos os coeficientes da 
matriz: 

PΛ − ; 

onde P é uma matriz esparsa que define o conjunto de pareamentos escolhido. Esta é 
construída fazendo igual a 1 a posição que relaciona a entrada e a saída de cada 
pareamento. Por exemplo, se um dos pareamentos relaciona a entrada 2 com a saída 3, a 
posição (3,2) de P será igual a 1. Um exemplo comum é quando P corresponde à matriz 
identidade; no qual o conjunto de pareamentos consiste em relacionar a n-ésima entrada 
com a n-ésima saída. 

Desta maneira, o RGA number do sistema com o conjunto de pareamentos dado 
é um único valor (para cada freqüência), e sua interpretação pode ser feita sabendo que 
menores valores do RGA number indicam um melhor conjunto de pareamentos. Assim, 
o que é feito para escolher um conjunto de pareamentos é comparar diferentes 
configurações de pareamentos (diferentes matrizes P) para procurar um que gere o 
menor RGA number dentro da faixa de freqüências de interesse. 

Note-se que aqui foi suposto que o número de saídas do sistema é igual ao 
número de entradas, porém a RGA pode ser calculada para sistemas que não atendem 
esta suposição [94]. Contudo, embora o modelo do inversor tenha N entradas e mais de 
N estados, se somente as correntes do sistema são consideradas como saídas (por 
exemplo, para projetar uma malha de corrente), o número de saídas é também N. 

4.5 Escolha do controlador 

Conhecido o modelo do inversor, os controladores podem ser calculados de 
formas diferentes dependendo da estratégia e da topologia de controle usada. Assim, o 
primeiro passo seria escolher uma estratégia de controle adequada para o sistema. Para 
isto é necessário considerar que: 

• O sistema é naturalmente do tipo MIMO (Multiple Input Multiple Output) e é 
esperado um acoplamento muito forte entre os estados (principalmente entre as 
correntes que circulam pelo ICT) como conseqüência do acoplamento 
magnético. 

• É necessário controlar a tensão de saída e as correntes nos braços do ICT, 
porém, como numa UPS as formas de onda desejadas para as correntes mudam 
em função da carga e como esta última é geralmente variável, não é possível 
definir diretamente sinais de referência para todos os estados. De fato, o único 
estado que tem uma referência conhecida e desejada é a tensão de saída. 

A primeira consideração indica que o controle do inversor dificilmente será 
eficaz supondo que o modelo pode ser aproximado por vários sistemas SISO (Single 
Input Single Output) independentes e em paralelo. Assim, é necessário usar técnicas de 
controle multivariável ou desacoplar os estados do sistema para poder aproximar o 
sistema com um conjunto de sistemas SISO. 

A segunda consideração sugere que as correntes do inversor sejam controladas 
em função da tensão de saída, o que eliminaria o problema da falta de sinais de 
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referência para os estados do sistema. Assim, a topologia de controle poderia ser do tipo 
multi-malha em cascata; isto é, uma malha de controle externa regularia a tensão de 
saída e geraria um sinal de referência para as correntes que são controladas em malhas 
internas como mostra a Figura 4.5. 

Então, dada a análise anterior, a malha interna que controla as correntes poderia 
ser projetada usando uma técnica de controle multivariável para lidar com o 
acoplamento das correntes. Uma vez projetado o controlador das correntes, o problema 
seria o projeto de um controlador para um sistema SISO porque a única saída que é 
controlada na malha externa é a tensão. Outra opção seria desacoplar as correntes para 
permitir modelar o inversor como um conjunto de sistemas independentes SISO em 
paralelo; com isto, as correntes (ou sua distribuição) poderiam ser controladas usando 
compensadores projetados mediante as técnicas clássicas para sistemas SISO (menos 
complexas e geralmente preferidas), e ainda permitindo projetar o compensador da 
malha de tensão da mesma maneira. 

Por outro lado, a única estratégia de controle encontrada na literatura foi 
apresentada para choppers em [95], onde a referência para as correntes é gerada em 
função das N correntes mediante a média das N correntes nos braços. Com isto, a 
distribuição balanceada das correntes é obtida usando uma malha de controle em 
paralelo, enquanto que a tensão de saída do conversor é regulada com uma malha em 
cascata com o sistema, como mostra a Figura 4.6. Apesar de que esta topologia pareça 
interessante pela sua simplicidade, sua aplicação em inversores de tensão poderia não 
ser apropriada. Isto é porque os controladores que regulam a distribuição da corrente são 
de uma entrada e uma saída (especificamente são usados controladores de avanço e 
atraso), pelo que é desconsiderado o fato de que o sistema é do tipo MIMO. De fato, em 

 
Figura 4.5 – Topologia de controle multi-malha em cascata. 

 
Figura 4.6 – Controle usando a malha de corrente em paralelo proposto em [95]. 



 99 

[95] esses controladores são projetados para ter uma banda passante estreita, o que é 
razoável para controlar sinais praticamente constantes como correntes c.c.. 

Assim, a aplicação da técnica de controle apresentada em [95] resulta eficiente 
para choppers porque a corrente que precisa ser controlada é em grande parte c.c.; 
porém, no caso do inversor de tensão, o controlador da malha de corrente precisa 
atender um espectro de freqüência maior (principalmente pela possibilidade do uso de 
cargas não-lineares). Contudo, a técnica poderia ser usada para controlar inversores de 
tensão substituindo os compensadores da malha de corrente por um regulador projetado 
mediante técnicas de controle multivariável, como será mostrado depois. 

4.6 Controle usando técnicas de controle multivariável 

Como já mencionado, a topologia mostrada na Figura 4.5 permite atender às 
necessidades estabelecidas na definição do problema de controle (seção 4.1). Assim, se 
a interação entre as correntes nos braços não for fraca o suficiente para desprezá-la, uma 
possibilidade para calcular os controladores nesta topologia é usar uma técnica de 
controle multivariável para o projeto do controlador da malha de corrente; 
posteriormente, o controlador da malha de tensão pode ser projetado mediante as 
técnicas usadas em sistemas SISO.  

Desta maneira, para obter o controlador da malha de corrente foram 
consideradas algumas técnicas de controle multivariável bem conhecidas na literatura. 
A primeira que foi considerada foi a estratégia de alocação de pólos, isto pelo fato de 
que ela permite posicionar as raízes de modo a atender determinados requisitos do 
sistema; porém, como é esperado que o sistema apresente algum grau de incerteza como 
conseqüência das aproximações feitas para obter o modelo do circuito e da natureza 
variável da carga do inversor, optou-se por avaliar estratégias de controle que forneçam 
controladores mais robustos. 

Assim, inicialmente foi considerada a estratégia LQR [94], que em termos 
simples, produz uma matriz de realimentação de estados que é calculada mediante a 
minimização de uma função de custo que representa a energia do estado controlado e do 
sinal de controle. Esta estratégia produz um controlador robusto, porém ela precisa das 
medições dos estados controlados, além disso, a literatura indica que o cálculo analítico 
da matriz de realimentação pode ser complexo. Contudo, como na malha de controle do 
inversor é esperado ter as medições de todas as correntes, e como existem ferramentas 
que calculam numericamente a solução do problema LQR, as desvantagens desta 
estratégia não são importantes nesta aplicação. 

Outra dificuldade no uso da estratégia LQR é que para se obter a matriz de 
realimentação, devem ser definidos coeficientes para ponderar o esforço feito no sinal 
de controle e a regulação do estado controlado. Isto as vezes é feito pelo projetista 
baseado na sua experiência, ou usando a regra de Bryson; contudo, mediante os dois 
métodos geralmente é necessário realizar várias iterações onde os coeficientes são 
mudados até obter o resultado desejado. 

Caso as medições das correntes não estivessem disponíveis, poderia ser usada a 
estratégia LQG, a qual também depende de uma matriz de realimentação de estados, 
mas usa um filtro de Kalman para estimar o valor dos estados em função das entradas e 
saídas anteriores do sistema. O inconveniente desta estratégia é que, apesar de que a 
matriz de realimentação e o filtro de Kalman sejam robustos, não é garantido que o 
sistema como um todo também seja robusto. 

Outra estratégia considera foi a técnica de projeto H∞, a qual tem como objetivo 
estabilizar o sistema e minimizar o efeito do pior caso de perturbação; isto é feito 
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minimizando a norma H∞ da função de transferência entre as perturbações e as variáveis 
controladas. Esta estratégia de controle fornece controladores robustos, mas geralmente 
são também complexos (os controladores de realimentação podem ter estados de 
memória, diferentemente da estratégia LQR). 

Por outro lado, como já mencionado, a topologia de controle proposta em [95] 
para conversores c.c.-c.c. pode ser modificada para sua aplicação em inversores de 
tensão. Isto poderia ser feito substituindo os compensadores da malha de corrente por 
um regulador projetado mediante técnicas de controle multivariável. Desta maneira a 
banda passante desta malha poderia ser aumentada, o que melhoraria o comportamento 
do inversor. Por exemplo, poderia ser usado um controlador calculado pelo método 
LQR como mostra a Figura 4.7. Nesta estrutura foram inseridas ao sistema as integrais 
dos erros para diminuir o erro em regime permanente. 

Outras técnicas de controle multivariável poderiam ser usadas para o controle do 
inversor. Por exemplo, em [100] é apresentado um procedimento para o projeto dos 
controladores de um sistema MIMO baseado na técnica model-matching, onde no lugar 
de se usar o modelo real do sistema para calcular os controladores, são usadas 
aproximações dele para obter controladores de ordem menos elevada. Uma outra 
possibilidade interessante é a desenvolvida em [98][99], onde é mostrado um 
procedimento para a modelagem e projeto dos controladores de um sistema não 
sincronizado (em que os instantes de medição e os de atualização dos sinais de controle 
não estão sincronizados), pelo que sua aplicação no controle do inversor entrelaçado 
seria ideal. Além disso, a demonstração em [98][99] está baseada na dedução dos 
controladores LQR, pelo que é esperado um controlador robusto. Contudo, as técnicas 
mostradas em [98]-[100] são matematicamente mais complexas do que as outras 
mencionadas neste capítulo, fazendo delas neste aspecto, escolhas menos interessantes. 

∫
∫

∫

 
Figura 4.7 – Modificação da topologia de controle proposta em [95]. 

4.7 Método de desacoplamento em espaço de estados 

Apesar de que é possível projetar o controle do inversor mediante técnicas de 
controle multivariável, o projeto dos controladores usando essas técnicas de controle é 
geralmente mais difícil [94]. É por isto que normalmente é preferido o uso das técnicas 
de controle disponíveis para os sistemas SISO. Porém, a sua aplicação está 
condicionada ao grau de acoplamento entre os estados do sistema; sendo que se o 
acoplamento for baixo, o sistema MIMO pode ser aproximado por vários sistemas 
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SISO. Caso contrário o sistema precisa ser desacoplado para permitir o uso destas 
técnicas. 

Para algumas topologias de ICTs (configurações monolíticas e a conexão 
Combinatorial Cascade) é possível reduzir ou até eliminar o acoplamento entre os 
estados do sistema devido à simetria das matrizes de indutância e resistência. Isto é feito 
redefinindo os estados do sistema de modo que a matriz de transferência fique diagonal. 

A idéia usada para o desacoplamento dos estados em inversores com 
acoplamento magnético foi inicialmente proposta em [96] para um inversor trifásico 
com três braços em paralelo; porém, o desenvolvimento foi feito para um tipo de 
modulação diferente (Space Vectors e abordagem geométrica) com sinais de controle 
distintos, pelo que o procedimento não podia ser usado diretamente no inversor 
entrelaçado com modulação PWM. Assim, o procedimento proposto em [96] para o 
desacoplamento é aqui generalizado e completado para permitir seu uso nos inversores 
monofásicos entrelaçados acoplados que usam uma modulação PWM. 

Para entender o procedimento usado para o desacoplamento, considere o modelo 
contínuo do inversor entrelaçado de N braços mostrado em (4.1), o qual pode ser escrito 
de forma mais conveniente como: 
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(4.8) 

onde é possível eliminar a dependência que as equações diferenciais das correntes têm 
em relação à tensão do capacitor modificando os sinais de controle como: 
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de forma que o conjunto de equações diferenciais das correntes fica: 
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RL ; (4.9) 

Para continuar com a diagonalização do sistema de equações é necessário levar 
em consideração que as matrizes L e R são sempre simétricas; por exemplo, para um 
ICT com 5 enrolamentos as matrizes podem apresentar formas como: 
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agjlm

gbfik

jfceh

liebd

mkhda

. (4.10) 

Supondo que as matrizes do ICT têm formas do primeiro tipo mostrado em 
(4.10), a expressão (4.9) pode ser escrita como: 
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Subtraindo a segunda linha da primeira e simplificando a expressão, tem-se: 

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( )( )

( ) ( ) 2112211221
12
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.  

Assim, realizando o mesmo procedimento entre as linhas 2 e 3, 3 e 4 e assim por 
diante, obtém-se o sistema de equações: 
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( ) ( ) ;;
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;;

111121
1
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M

.  

Vê-se que são obtidas N-1 equações, pelo que falta uma equação para obter o 
mesmo número de estados que o sistema de equações original mostrado em (4.9). A 
última equação para o novo sistema poderia ser obtida subtraindo a linha 1 da linha N; 
porém, resulta mais conveniente definir o estado faltante (última equação do sistema) 
como a corrente total do conversor; procedimento que é feito somando todas as linhas 
do sistema mostrado em (4.9), isto é: 
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Assim, o sistema de equações mostrado em (4.9) pode ser reescrito em função de 
outras incógnitas da seguinte maneira: 
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onde as matrizes M1 e M2 são diagonais, enquanto que M3 não, porém, esta é uma 
matriz esparsa. Elas são construídas como: 

( )( ) ( ) ( ) ( ){ }212121211 ,,,,1 lllllllNldiag −−−−+= LM , 
( )( ) ( ) ( ) ( ){ }212121212 ,,,,1 rrrrrrrNrdiag −−−−+= LM , 
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Se no procedimento anterior tivesse sido usada uma matriz com uma forma 
similar à mostrada para a segunda matriz de (4.10), a diagonalização não teria sido tão 
satisfatória quanto à mostrada. Porém, considerando a forma da matriz de indutância de 
um ICT, uma diagonalização razoável pode ser obtida. Para ver isto, considere um 
inversor de 5 braços cuja matriz de indutância tem a estrutura da segunda matriz 
mostrada em (4.10); adicionalmente, para evitar um desenvolvimento denso, suponha 
que a matriz de resistência é desprezível, assim, o sistema em (4.9) ficaria: 























=













































a

a

a

a

a

v

v

v

v

v

dtdi

dtdi

dtdi

dtdi

dtdi

agjlm

gbfik

jfceh

liebd

mkhda

5

4

3

2

1

5

4

3

2

1

 (4.12) 

Adicionalmente, considere as seguintes características esperadas de um ICT: 

• Como a soma de uma linha (ou coluna) da matriz de indutância (ou resistência) é 
sempre maior do que zero, e como as posições na diagonal principal são sempre 
positivas enquanto que fora dela são sempre negativas; é esperado que os 
valores numéricos na diagonal principal da matriz de indutância (ou resistência) 
sejam sempre maiores do que os valores fora da diagonal. 

• Como as posições fora da diagonal principal representam a indutância (ou 
resistência) mútua, e como o acoplamento entre dois enrolamentos é mais forte 
quando estão mais próximos, é esperado que os maiores valores de indutância 
(ou resistência) mútua estejam nas diagonais mais próximas da diagonal 
principal. 

• Como é esperado que o ICT tenha uma geometria simétrica, e como é suposto 
que este é construído com um material de alta permeabilidade; é esperado que os 
valores na diagonal principal da matriz de indutância (que representam a auto-
indução) tenham valores próximos entre si (ou pelo menos da mesma ordem). 
De maneira similar, os valores que estão fora da diagonal da matriz deveriam ser 
próximos entre si devido à proximidade física entre os enrolamentos e a alta 
permeabilidade do núcleo. 

Tendo definido as condições esperadas do ICT, o procedimento é exemplificado 
para este caso especial de forma resumida. Assim, subtraindo a segunda linha da 
primeira do sistema mostrado em (4.12), obtém-se a equação diferencial: 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) aa vv
dt

di
lm

dt

di
ik

dt

di
eh

dt

di
db

dt

di
da 21

54321 −=−+−+−+−−− .  

Como a ≈ b, a expressão pode ser escrita como: 

( ) ( ) ( ) ( ) aa vv
dt

di
lm

dt

di
ik

dt

di
eh

dt

di

dt

di
da 21

54321 −≈−+−+−+







−− .  

Além disso, como as posições fora da diagonal principal da matriz sempre são 
negativas, a expressão anterior pode ser escrita como: 

( ) ( ) ( ) ( ) aa vv
dt

di
lm

dt

di
ik

dt

di
eh

dt

di

dt

di
da 21

54321 −≈−+−+−+







−+ .  
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Então, como {h, e, k, i, m, l} são menores do que a e d, a diferença entre pares 
do conjunto {h, e, k, i, m, l} deve ser sempre visivelmente menor do que o fator a+|d|, 
pelo que a expressão anterior poderia ser aproximada por: 

( ) aa vv
dt

di

dt

di
da 21

21 −≈







−− .  

Desta maneira, usando as mesmas suposições e o mesmo procedimento, as 
equações restantes do sistema podem ser calculadas obtendo resultados com a mesma 
forma. De fato, se a matriz de resistência não for desprezada o procedimento seria o 
mesmo, e o resultado continuaria sendo a diagonalização das matrizes M1 e M2. 

Apesar de que as matrizes M1 e M2 ficaram diagonais com o procedimento 
anterior, o sistema de equações resultante também inclui a matriz M3 que não é 
diagonal; pelo que o sistema resultante ainda não pode ser considerado como 
desacoplado. Contudo, a solução deste inconveniente é ainda mais simples do que o 
procedimento anterior. Para ver isto, define-se um novo conjunto de sinais de controle 
vb com N elementos (para poder relacionar cada um dos estados do novo sistema a um 
sinal de controle diferente) e que está relacionado com os sinais de controle do sistema 
mostrado em (4.9) mediante uma matriz quadrada obtida da seguinte maneira: 

[ ] [ ]TN214
T

N21 bbbaaa vvvvvv LL M= .  

Assim, substituindo em (4.11), tem-se: 
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Então, como é esperado que a matriz que acompanha os sinais de controle seja 
também diagonal, o produto entre matrizes M3 e M4 pode ser definido igual à matriz 
identidade, pelo que os coeficientes da matriz M4 seriam calculados como: 

1
34
−= MM . (4.13) 

Isto é possível porque a matriz M3 (construída da maneira mostrada) sempre tem 
inversa. Vê-se que os valores da matriz M3 são sempre zero ou um, e que ela depende 
unicamente do número de braços do inversor, de forma que o uso da inversa da matriz 
para o desacoplamento não insere possíveis problemas associados a variações nos 
parâmetros dos elementos ou mudanças na carga do inversor. 

Assim, para completar o modelo somente faltaria escrever a equação diferencial 
do capacitor em função das novas incógnitas, o qual é feito como: 
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Então, o sistema completo fica da forma: 
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Pode-se ver que as N primeiras equações são independentes entre si e que a 
tensão no capacitor está acoplada unicamente com a corrente total (primeiro estado). 
Assim, cada um dos erros na distribuição das correntes nos braços (estados 2 até N) 
pode ser controlado independentemente usando cada um dos sinais de controle 
correspondentes (v2b até vNb). Enquanto que a corrente total e a tensão no capacitor 
podem ser controlados usando o sinal de controle v1b. Por exemplo, usando uma 
topologia de controle multi-malha em cascata, a corrente poderia ser controlada na 
malha interna e a tensão na malha externa. Outra possibilidade seria controlar 
diretamente a tensão do capacitor sem usar uma malha de corrente, o que é viável 
porque a tensão no capacitor está acoplada unicamente com a corrente total. 

Apesar de que é possível obter um desacoplamento dos estados que teoricamente 
permite simplificar o projeto dos controladores do inversor, é necessário considerar que 
a dedução foi feita para o modelo contínuo, de forma que para se obter o efeito esperado 
é necessário aplicar os sinais de controle no mesmo instante de tempo; condição que não 
é atendida devido ao defasamento das portadoras. Contudo, apesar de que os sinais não 
são aplicados exatamente no mesmo instante de tempo, o intervalo de aplicação destes 
sinais coincide durante parte do período de amostragem. Além disso, uma vez que a 
dinâmica dos elementos passivos do inversor é muito mais lenta do que o período de 
amostragem, espera-se que o desacoplamento facilite em alguma medida o projeto dos 
compensadores no tempo discreto. Por esta razão, em cada projeto é necessário verificar 
mediante a análise da RGA, ou mesmo mediante simulação, se o desacoplamento 
proposto permite representar o inversor como um conjunto de sistemas SISO. 

4.8 Controle repetitivo 

No projeto de inversores de tensão é normalmente utilizada a realimentação com 
controladores instantâneos para garantir uma tensão de saída de alta qualidade e rápida 
dinâmica. Porém, na maioria dos casos os controladores instantâneos não conseguem 
rejeitar as perturbações geradas com o uso de cargas não-lineares [138], pelo que às 
vezes os inversores com controladores instantâneos não atendem as normas vigentes 
respeito ao máximo THD admissível para estes equipamentos. Contudo, existem outras 
técnicas de baixo custo e complexidade que permitem diminuir a distorção harmônica 
da tensão de saída atendendo os limites estabelecidos. Entre estas técnicas está o 
controle repetitivo, o qual é um tipo de controle amplamente utilizado para a rejeição de 
perturbações periódicas em inversores [139]. 

O controle repetitivo pode ser entendido como um controle de tipo integral cujo 
período de integração a é o período do sinal fundamental de referência [140], isto é, as 
integrais deste controlador são atualizadas uma vez cada ciclo repetitivo [141]. O valor 
de a é calculado como a razão entre o período da onda fundamental e o período de 
amostragem do sistema digital: 

amostragem

lfundamenta

T

T
a = . 

Dentre os vários tipos de controle repetitivo, os baseados no principio do modelo 
interno são amplamente utilizados [138]. Entre eles, o controle repetitivo que modifica o 
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modelo interno original mostrado em (4.15) [140] com um filtro Q(z) como mostrado 
em (4.16). Este tipo de controdor repetitivo é muito utilizado em aplicações de 
inversores por ser do tipo plug-in; isto é, ele pode ser inserido no sistema de controle do 
inversor (feito com um controlador instantâneo convencional) já projetado sem a 
necessidade de modificar nem o controle nem o inversor [138]. 

A arquitetura deste tipo de controlador é mostrada na Figura 4.8, onde z-a 
representa o atraso dos a passos que formam um período completo do sinal 
fundamental, Q(z) é o filtro inserido no modelo interno para garantir a estabilidade do 
sistema, C(z) é outro filtro para acomodar o ganho e fase do sinal integrado de modo 
que a ação integral seja aplicada apropriadamente [142]; G(z) representa a função de 
transferência do inversor com o controlador instantâneo em malha fechada, p modela as 
perturbações do sistema, vc e vCref são os sinais de saída da planta e de referência, 
respectivamente. 

Modelo interno: 
a

z
−−1

1 , (4.15) 

Modelo interno modificado: 
( ) azzQ −−1

1 ; (4.16) 

Segundo o principio do modelo interno, se a transformada Z do sinal de 
referência estiver incluída na malha entre a entrada da referência e a saída da planta, a 
saída do sistema em regime permanente acompanhará o sinal de referência sem erros 
[138]. Assim, inserindo na malha de controle a função de transferência (4.15), a saída 
do sistema idealmente acompanharia a referência. Porém, na prática é inserido o filtro 
Q(z) para evitar que o sistema fique instável, pois as raízes características do modelo 
interno estão todas sobre o círculo unitário (limite da estabilidade) [141]. Em 
conseqüência, ao inserir o filtro Q(z), o modelo interno não é mais um integrador puro, 
o que aumenta a margem de estabilidade, porém, a possibilidade de atingir o erro nulo 
em regime permanente é perdida [140]. 

 
Estabilidade 

A estabilidade do sistema com o controle repetitivo pode ser avaliada mediante o 
sinal de erro entre a referência e a tensão de saída. Isto é, se o erro em estado 
estacionário for limitado, o sistema será estável. Do diagrama de blocos da Figura 4.8 
pode ser escrita uma relação entre o erro e os sinais de referência e perturbação como 
[140]: 

( ) ( )( ) ( )( )
( ) ( ) ( )( )

( ) ( )
( ) ( ) ( )( )

( )zp
zGzCzQz

zzQ
zv

zGzCzQz

zQzzG
ze

a

a

Crefa

a

−−

−
+

−−

−−
=

1 . (4.17) 

Com o teorema de ganhos pequenos [143] é possível mostrar que a condição 
suficiente de estabilidade está dada por: 

++
-

+

 
Figura 4.8 – Arquitetura do controlador repetitivo com filtro Q(z). 
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( ) ( ) ( ) ( )zGzCzQzH −= . 
(4.18) 

Assim, para freqüências menores do que a freqüência de Nyquist, H(z) não pode 
ter um ganho maior do que um. Isto é válido enquanto G(z) tenha uma dinâmica bem 
mais rápida do que um período do sinal de referência [138]; isto é, o controlador 
instantâneo deve ter um tempo de resposta menor do que um período do sinal de 
referência. 

 
Taxa de convergência 

A taxa de convergência do sistema com o controlador repetitivo pode ser obtida 
considerando que o filtro Q(z) é igual a um em todo o espectro de freqüências analisado 
(até a freqüência de Nyquist) [140], isto é, o modelo interno original (4.15). 

Supondo que os sinais de perturbação e referência são repetitivos com período a, 
isto é:  

( ) ( )
( ) ( )zpzzp

zvzzV

a

Cref
a

Cref

=

=
, (4.19) 

o qual é o esperado de um sistema com perturbações periódicas idênticas e referência 
senoidal, de (4.17) tem-se: 

( ) ( )( ) ( )( )
( )

( ) ( )
( )

( )zp
zHz

zzQ
zv

zHz

zQzzG
ze

a

a

Crefa

a

−

−
+

−

−−
=
1 , 

( ) ( ) ( ) ( )( ) ( ) ( ) ( )( ) ( ) ( ) ( )( )a
Cref

a
Cref

a
zzpzQzpzQzVzzvzGzHzezze −+−−=− 1 . 

 

Substituindo (4.19) na expressão anterior, tem-se: 

( ) ( ) ( ) ( )( ) ( )( ) ( ) ( )( ) ( ) aa
Cref

a
zzpzQzzvzQzGzHzezze 111 −+−−=− .  

Simplificando: 

( ) ( ) ( ) ( )( ) ( )( ) ( ) ( )[ ]aa
Cref

a
zzpzzvzGzQzHzezze −−−=− 11 .  

Então, como Q(z) foi suposto igual a um, tem-se: 

( ) ( ) ( )zHzezze a = . (4.20) 

Assim, pode-se afirmar de (4.20) que entre um período da fundamental e o 
seguinte, o erro diminui num fator de |H(z)| [140]. Além disso, este resultado também 
mostra que a magnitude de H(z) deve ser menor do que um para que o erro seja limitado 
e diminua com cada período, desta maneira é garantido que o sistema é estável. 

 
Erro em regime permanente 

O erro em regime permanente pode ser analisado substituindo z=ejωTmst em 
(4.17) e avaliando somente nas freqüências múltiplas da freqüência fundamental. Isto 
porque a resposta em regime permanente somente está formada por componentes nessas 
freqüências [138]. Desta maneira a magnitude do erro em regime permanente é 
calculada como: 
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.  

Avaliando a expressão anterior em 
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analisar a resposta nas freqüências múltiplas da fundamental como: 
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Simplificando a notação, tem-se: 
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Vê-se que o erro eref(z) gerado pela diferença entre a referência e a saída e o erro 
inserido pela perturbação p(z) estão atenuados por M(z). Assim, a magnitude de M(z) 
indica a capacidade de rejeição a distúrbios periódicos que o controlador repetitivo 
insere no sistema [138]. 

 
Projeto 

Segundo [138] não existe na literatura um procedimento sistematizado para o 
projeto dos controladores repetitivos, assim, ele propõe utilizar uma função de 
desempenho para comparar várias combinações de filtros Q(z) e C(z) considerando 
parâmetros como convergência e atenuação; contudo, não deixa de ser um procedimento 
de tentativa e erro. Por outro lado, em [140] é proposto um procedimento para o projeto 
de inversores com controle repetitivo, o qual define o filtro C(z) em função da resposta 
em freqüência do inversor em malha aberta, porém, a escolha do filtro Q(z) é também 
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feita testando vários filtros. Apesar de que não foi encontrado um procedimento 
sistematizado para o projeto de controladores repetitivos, existem algumas condições e 
sugestões que limitam as possibilidades para os filtros Q(z) e C(z). 

O filtro Q(z) normalmente é escolhido como uma constante próxima de 1 não 
maior do que a unidade ou como um filtro passa-baixas de ganho plano e deslocamento 
nulo cuja banda passante contenha as freqüências de interesse para o projeto. Um 
exemplo deste tipo de filtro amplamente utilizado é o filtro da media móvel sem 
deslocamento de fase: 

( ) z,,z,zQ 25050250 1 ++= − .  

O objetivo do filtro Q(z) é limitar a ação integral do modelo interno para 
aumentar a estabilidade do sistema. Assim, escolher Q(z) igual a uma constante menor 
do que 1 atenuará a taxa de integração dos erros em todas as freqüências, com o qual o 
erro atingido nunca será zero [140]. No caso Q(z) for um filtro passa-baixas, somente a 
rejeição de perturbações de freqüências altas será prejudicada, fazendo da escolha deste 
tipo de filtros uma alternativa mais interessante. No entanto, o projeto de Q(z) é 
normalmente mais complexo utilizando filtros passa-baixas. 

A escolha do filtro C(z) está condicionada pela resposta obtida do produto dele 
com G(z), assim, C(z)G(z) idealmente deve ter um ganho unitário e deslocamento de 
fase nulo para qualquer freqüência. Por isso, a escolha ideal seria o inverso do modelo 
da planta, porém, como a carga do inversor é variável e como nem sempre o modelo 
representa fielmente a planta, não é recomendável usar esta alternativa. Assim, o filtro 
C(z) é normalmente escolhido com a seguinte forma: 

( ) ( )zCKzzC d
d= ,  

onde K é uma constante real, zd é um atraso inserido para corrigir a fase do filtro e Cd(z) 
é um filtro digital que pode ser FIR ou IIR. 

As propostas para a escolha de C(z) encontradas na literatura concordam em 
escolher primeiro o filtro Cd(z), para depois ajustar o atraso z

d até obter o menor 
deslocamento de fase possível no produto zdCd(z)G(z). O último passo é ajustar o valor 
de K para garantir a estabilidade do sistema mediante a avaliação de (4.18). Para 
maiores valores de K, maior será a velocidade de resposta e menor o erro em regime 
permanente, mas a estabilidade diminuirá com maiores valores de K [140]. 

O filtro Cd(z) pode ser escolhido igual a 1, facilitando o projeto do controlador e 
a implementação dele num processador, porém, em [140] é proposta a utilização de 
filtros Notch com deslocamento de fase nulo (não causais) para atenuar os picos gerados 
pela ressonância do filtro LC do inversor. Assim, o filtro Notch é sintonizado para que a 
banda rejeitada coincida com a freqüência de ressonância do filtro LC; adicionalmente, 
ele é complementado com um filtro passa-baixas para atenuar também as freqüências 
altas. Desta maneira, é possível eliminar a instabilidade que pode estar associada aos 
altos ganhos em torno da freqüência de ressonância e atenuar as altas freqüências. O 
filtro Notch é obtido de um filtro de média móvel com deslocamento de fase nulo, este 
tipo de filtro pode ser escrito de forma geral como: 
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onde αi são os coeficientes do filtro, os quais podem ser escolhidos arbitrariamente. 
Veja-se que se os coeficientes são reais, este filtro terá sempre um deslocamento de fase 
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nulo porque não tem parte imaginaria, para mostrar isto é substituído z=ejωTmst em (4.21) 
obtendo: 
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Pode-se ver de (4.22) que o filtro não tem deslocamento de fase por ser real, e 
que sua magnitude está determinada pela somatória de funções cosseno. 

Uma maneira de obter o filtro Notch é escolher α0 igual a dois, αm igual a um e 
os outros coeficientes iguais a zero. Assim, são gerados filtros com distintas bandas 
rejeitadas dependendo do valor de m escolhido. Por exemplo, o ganho em função da 
freqüência obtido escolhendo os coeficientes da maneira explicada é mostrado em 
(4.23) e a Figura 4.9 mostra exemplos de respostas deste tipo de filtros obtidas no 
pacote de programas MatLab. 

( ) ( )( ) [ ],π,...,,;mmTezF mst
Tj mst 0321cos1

2

1
∈=+== ωωω  (4.23) 

 

 
Figura 4.9 – Exemplos de filtros Notch sem descolamento de fase. 

 
Problemas associados ao uso do controlador repetitivo 

Apesar de que o controle repetitivo apresenta vantagens como redução da THD a 
um baixo custo e complexidade e a possibilidade de usá-lo sem modificar o projeto do 
controlador, ele apresenta alguns problemas.  
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Em inversores de tensão, nem sempre os sinais de controle são simétricos em 
torno do zero, pois existem condições aleatórias inevitáveis [140] que podem levar a 
gerar níveis c.c. na saída dos inversores. Com isto, e pelo fato que o controle repetitivo 
tem um comportamento integral, pode-se apresentar um efeito de windup [141], o qual 
pode levar à saturação a ação de controle; conseqüentemente, o controlador não 
funcionará mais de forma linear, como é esperado ao projetar o sistema. 

Na literatura existem soluções para lidar com o problema anterior. Por exemplo, 
a inserção de controladores adicionais para evitar o windup [141] ou compensar o nível 
c.c. mediante realimentação [140]. No caso dos inversores de meia ponte, a componente 
c.c. não é gerada [140], pelo que o sistema não se verá afeitado neste sentido. Porém, a 
assimetria dos sinais de controle ainda pode gerar uma distribuição desigual entre os 
capacitores do barramento c.c. que alimenta o inversor. 

Outro problema que pode acontecer com os controladores repetitivos é a 
resposta gerada devido a uma mundaça brusca de carga; por exemplo, quando o inversor 
está alimentando uma carga não-linear e repentinamente a carga é trocada por uma 
linear. Nesse instante a dinâmica do inversor será afetada porque o controle repetitivo 
vai começar corrigir só depois de um ciclo da fundamental. Além disso, o sinal de 
referencia guardado na memória do controle repetitivo tentará compensar uma carga 
não-linear, quando a mesma não é mais desse tipo; em conseqüência a tensão de saída 
apresentará grandes deformações.  

A solução ao problema anterior é proposta em [144], a idéia é reiniciar o 
controle quando for detectado que a carga foi trocada. Assim, quando a carga for 
trocada o controle repetitivo parará de funcionar e sua memória será esvaziada. Em 
conseqüência o controle repetitivo aprenderá a nova referência necessária para garantir 
uma saída de boa qualidade. O método é aprimorado em [144], onde é proposto 
preencher o buffer do controle repetitivo com valores iniciais que permitam aumentar a 
velocidade de convergência do controle. 

Para a detecção de mudança de carga, em [144] é proposto um algoritmo 
baseado nas variações entre os ciclos consecutivos. Isto é feito utilizando outro buffer 
para armazenar os erros obtidos no ciclo anterior; com ele, compara-se o erro 
instantâneo com o erro obtido a amostras antes. Assim, quando o erro aumenta muito (a 
tolerância do erro é configurável) do ciclo anterior ao atual, o controle deve ser 
reiniciado, se não, o reset não é ativado. 

4.9 Conclusões do capítulo 

Apesar de que uma distribuição não balanceada da corrente entre os braços 
possa gerar problemas no correto funcionamento do inversor entrelaçado com 
acoplamento entre os braços, existe uma escassez de informação a respeito do controle 
das correntes. De fato, na literatura somente foram encontradas duas fontes onde 
explicitamente é abordado o problema do controle da distribuição das correntes em 
inversores acoplados com entrelaçamento. Contudo, uma delas é somente aplicável a 
conversores c.c.-c.c. [95]. A outra fonte [97], apesar de afirmar que a técnica proposta é 
aplicável em inversores entrelaçados com acoplamento magnético, não considera o 
acoplamento dos estados nem o fato de que os sinais de controle são atualizados de 
forma assíncrona. De fato, o artigo propõe um controle baseado na técnica dead-beat e o 
aplica num inversor sem acoplamento para validar o procedimento, pelo que a 
aplicabilidade real desse método em conversores com acoplamento magnético não é 
validada. Desta maneira, técnicas de controle para a correta distribuição das correntes 
nos braços do inversor é um tema que precisa ser estudado mais ativamente. Assim, 
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neste aspecto, este capítulo pode ser considerado como uma contribuição inicial ao 
desenvolvimento deste tema. 

Algumas opções para o controle do inversor foram mostradas, sendo que a 
diferença entre elas está no projeto da malha de corrente. Isto é devido ao fato de que o 
controlador da malha de tensão poder ser projetado usando técnicas de controle para 
sistemas SISO. Especificamente, o controlador desta malha pode ser feito usando um 
compensador para controlar as variações rápidas da tensão de saída e um controlador 
repetitivo para reduzir a THD da tensão de saída (principalmente quando a carga é não-
linear) [8][139]-[142].  

Entre as opções para o controle da corrente foram mencionadas algumas 
estratégias baseadas em técnicas de controle multivariável (LQG, LQR e H∞) e o 
desacoplamento dos estados para o uso de técnicas de controle para sistemas SISO; 
sendo que a escolha de uma ou outra deve ponderar simplicidade e rigor matemático. 

Devido ao entrelaçamento dos sinais de controle, a obtenção do modelo discreto 
do inversor (para N>2) representa a primeira dificuldade no processo do projeto dos 
controladores. De fato, a obtenção do modelo é talvez a parte mais difícil e importante 
do procedimento porque o projeto dos controladores depende diretamente do modelo do 
sistema. Assim, o procedimento mostrado neste capítulo para modelar o sistema e 
contornar o inconveniente das medições não sincronizadas merece um estudo mais 
aprofundado. 

O projeto dos controladores do inversor usando técnicas de controle 
multivariável é uma opção matematicamente mais rigorosa e melhor adaptada ao 
problema. Contudo, o cálculo dos controladores usando estas técnicas é geralmente 
mais difícil do que usando as técnicas disponíveis para sistemas do tipo SISO. Porém, 
devido ao acoplamento entre os braços do inversor, o uso das técnicas para o projeto de 
controladores de sistemas SISO não é possível (dependendo do grau de acoplamento). 
Desta maneira, o desacoplamento dos estados do sistema é uma opção interessante para 
o projeto dos controladores do inversor. Assim, como foi mostrado neste capítulo, para 
algumas topologias de ICTs é possível obter o desacoplamento do sistema aproveitando 
as características da suas matrizes de indutância e resistência; isto sem precisar usar 
valores que dependam das características elétricas dos ICTs (resistências e indutâncias). 
Contudo, devido ao fato dos sinais de controle não estarem sincronizados, o efeito do 
procedimento usado para o desacoplamento de estados precisa ser sempre avaliado 
mediante o uso da RGA, ou mediante simulações. Em capítulos posteriores serão 
mostrados resultados de simulação e experimentais que mostram que a estratégia 
proposta para o desacoplamento realmente facilita o projeto dos controladores e permite 
controlar a distribuição das correntes. 
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Capítulo 5 Resultados 
Nesta seção são mostrados alguns resultados de simulação e os resultados 

experimentais obtidos durante este trabalho. Especificamente, aqui são apresentados os 
resultados dos testes de um inversor entrelaçado de 4 braços acoplados com um ICT do 
tipo Escada com Fluxos Repartidos. O tipo de ICT e o número de braços foram 
escolhidos pelos seguintes motivos: 

• Como o ICT do tipo em Escada com Fluxos Repartidos é uma estrutura 
monolítica, é esperado obter um melhor aproveitamento de espaço do que com 
um ICT modular. 

• O ICT do tipo em Escada com Fluxos Repartidos pode ser construído usando 
núcleos comerciais, além disso, diferentemente das estruturas de ICTs circulares 
feitas com núcleos comerciais, este permite colocar e retirar facilmente os 
enrolamentos na estrutura quando é construído com núcleos em forma de I. Isto 
é, nos ICTs circulares feitos com núcleos em forma de E, alguns dos 
enrolamentos podem ser feitos num carretel para depois colocá-los na estrutura, 
enquanto que outros têm que ser enrolados diretamente no núcleo, dificultando 
uma posterior troca. 

• Foi utilizado um inversor, disponível no laboratório, controlado por um DSP 
TMS320F2812A da Texas Instruments. Então, como este somente permite usar 
duas portadoras independentes, o inversor entrelaçado deveria ter apenas duas 
pernas; contudo, como no caso de quatro braços as portadoras do primeiro e 
terceiro braço estão dafasadas entre si em 180º (o mesmo acontece com as 
portadoras do segundo e quarto braço), é possível obter o entrelaçamento 
configurando apropriadamente a forma como são gerados os sinais PWM 
(mostrado nos Apêndices). Então, como no inversor de dois braços o problema 
da falta de sincronia entre as medições e a aplicação dos sinais de controle não 
aparece, foi escolhido trabalhar com 4 braços para poder avaliar as estratégias de 
controle propostas. 

Além de definir o número de braços e tipo de estrutura, parâmetros como a 
potência de saída, a tensão de saída, a freqüência de chaveamento e os IGBTs foram 
selecionados fora do algoritmo de minimização e seus valores estão indicados na Tabela 
14. Entre os parâmetros mostrados cabe ressaltar que a freqüência de chaveamento é 
relativamente baixa; isto é porque uma das idéias inicialmente definidas para este estudo 
era aplicar este tipo de inversores em aplicações de alta potência, nas quais são 
preferidas freqüências de chaveamento baixas para evitar perdas por chaveamento 
excessivas. Por outro lado, contraditoriamente a potência de teste definida é 
relativamente baixa, porém, este valor foi escolhido em função dos equipamentos 
disponíveis no laboratório. 

Tabela 14 – Características do inversor 
Potência na saída [W] 4000* 
Tensão no barramento (E) [V] 200 
Tensão de saída [VRMS] 127 
Freqüência de modulação [Hz] 60 
Freqüência de chaveamento [Hz] 3840 
Topologia do ICT Escada com fluxos repartidos 
Número de braços 4 
Chaves semicondutoras: SKM75GB124D 
Processador digital: TMS320f2812 

* A potência testada na prática foi reduzida por problemas na construção do ICT (2,767kW) 

Outra definição importante foi a escolha do material usado para a construção do 
ICT. Este foi escolhido considerando a necessidade de um material de alta 
permeabilidade e a facilidade de aquisição com fornecedores locais. Assim, foram 
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usados núcleos de ferrite da fabricante Thornton, os quais apresentam uma 
permeabilidade relativamente alta e são fáceis de adquirir. Um dos inconvenientes desta 
escolha é que os núcleos em forma de I deste fornecedor são muito limitados e a 
diferença entre as dimensões de um e outro núcleo é muito pequena, pelo que no final 
foi escolhido um núcleo especifico; este é o NI-99/25/25, que pela sua simetria permite 
construir a estrutura do ICT em Escada com Fluxos Repartidos colando vários deles em 
diferentes direções como mostra a Figura 5.1. Nesta figura {b1,b2,b3} são as dimensões 
do núcleo em forma de I, b4 é o número de núcleos usados para aumentar a seção 
transversal da estrutura e as variáveis {w1,w2,g1,g2} definem as dimensões de um 
enrolamento e as folgas inseridas pelo carretel. 

Outro inconveniente com o uso deste tipo de núcleo é o fato de que os núcleos 
de ferrite são usados para aplicações com freqüências relativamente altas e induções de 
saturação relativamente baixas. Por exemplo, dependendo do material usado, as ferrites 
podem operar em freqüências entre 10kHz e 100MHz e geralmente tem uma indução de 
saturação em torno de 0,3T, mas alguns núcleos podem suportar até 0,8T [135]. Então, 
como nesta aplicação as principais componentes harmônicas dos fluxos magnéticos 
devem estar em torno da freqüência de chaveamento (3840Hz) e quatro vezes ela 
(15360Hz), é esperado obter perdas no núcleo desprezíveis. Por outro lado, como a 
indução de saturação é relativamente baixa, é esperado que seja necessário um número 
relativamente alto de espiras e/ou uma seção transversal grande. 

Outro tipo de núcleo comercialmente fácil de encontrar é o laminado de liga de 
Si-Fe. Porém, apesar de ter uma indução de saturação das mais elevadas (em torno de 

 
Estrutura 

 
Detalhe 

Figura 5.1 – ICT em Escada com Fluxos Repartidos de 4 braços feito com núcleos em I. 
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2T) e de ter uma alta permeabilidade, a freqüência de operação destes materiais é muito 
baixa (até 1kHz) [136], pelo que o seu uso estaria associado a perdas no núcleo 
elevadas. 

Outros materiais que teriam sido mais apropriados para este tipo de aplicação 
seriam os feitos com fitas de ligas metálicas, como os amorfos, nanocristalinos e fitas 
com espessura de 0,1mm. Por exemplo, no Capítulo 3 foi visto que usando o material 
Supermendur, que é feito com fitas de 0,1mm de uma liga de Co-Fe-V, o ICT obtido 
apresentou um peso várias vezes menor do que o ICT feito com ferrite. Porém, estes 
materiais são mais difíceis de adquirir e alguns deles somente são vendidos em formas 
definidas, pelo que testes práticos com estes materiais ficam propostos para um estudo 
posterior. 

Inicialmente, numa tentativa de evitar a saturação do núcleo, o ICT foi projetado 
supondo a existência de entreferros nas pernas que têm enrolamentos na estrutura. 
Posteriormente, foi verificado que a distribuição das correntes melhora quando não é 
usado o entreferro, pelo que projeto do ICT foi refeito usando as mesmas restrições 
usadas no projeto anterior, mas com um algoritmo melhorado. Desta maneira, os 
resultados apresentados neste capítulo correspondem aos resultados obtidos com o ICT 
que tem entreferros e com o ICT que não tem. 

Considerando que não foram usados os núcleos ideais para a construção do ICT, 
poder-se-ia dizer que o tamanho do ICT testado experimentalmente não está realmente 
minimizado. Contudo, sob as limitações explicadas, o tamanho do ICT foi minimizado; 
além disso, a estrutura construída permite avaliar as estratégias de controle propostas e o 
procedimento utilizado para o cálculo da elevação de temperatura. 

5.1 ICT com entreferro 

O ICT com entreferro foi projetado considerando que sua geometria pode ser 
representada como mostra a Figura 5.2. Assim, como as dimensões dos núcleos em 
forma de I estão definidas, as variáveis do problema usadas para a minimização foram: 
o número de núcleos em I alinhados horizontalmente para criar a base e tampa da 
estrutura (b5), o número de núcleos em I colados em paralelo para aumentar a seção 
transversal do núcleo (b4), o número de espiras dos enrolamentos, o número de fios em 
paralelo e a largura do entreferro (g). 

Por outro lado, para reduzir a resistência dos condutores foi assumido que os fios 
seriam trançados e seu diâmetro foi definido em função da profundidade de penetração 
da corrente. Isto foi feito de modo que o raio de um fio fosse menor ou igual à 
profundidade de penetração da corrente em N (4) vezes a freqüência de chaveamento.  

É importante notar que, apesar de que na literatura clássica a escolha do 
diâmetro do fio é feita como foi realizada aqui, esta escolha pode não garantir a 
minimização do volume e/ou perdas no ICT, pois o diâmetro do fio deveria ter sido 
definido como uma variável do problema de minimização. Contudo, como os resultados 
obtidos com o ICT projetado desta maneira permitiram avaliar as estratégias de controle 
propostas, eles são mostrados nesta seção. 

O procedimento adotado para o projeto do ICT (diferente do apresentado na 
Seção 3) indicou que as características do ICT deveriam ser as mostradas na Tabela 15. 
Porém, por dificuldades na construção dos enrolamentos, eles foram construídos usando 
três fios AWG-20 no lugar de quatro fios AWG-18. Assim, as características do ICT 
foram recalculadas usando os mesmos procedimentos usados para o projeto do ICT; 
porém, para evitar um sobreaquecimento pelo aumento da resistência, a potência do 
inversor foi reduzida para 2,767kW, o que corresponde a uma carga resistiva de 5,83Ω 
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(a qual está disponível no laboratório). Assim, os resultados são mostrados na Tabela 
16. Adicionalmente, para terminar de definir os componentes do inversor, foi usado um 
capacitor EPCOS B32330 de 45µF/250V, disponível no laboratório, e limita a 
ondulação da tensão em menos de 1V, o que é suficiente para esta aplicação. 

Nas tabelas 15 e 16 pode ser visto que as perdas nos condutores aumentaram, 
conseqüentemente, a elevação da temperatura aumentou também. Contudo, supondo 
uma temperatura ambiente de 40°C, a temperatura do componente seria 93,7°C, a qual 
ainda é um valor aceitável. Isto porque as classes de temperatura mais comuns para fios 
de cobre esmaltado são 130, 155 e 180°C (para 20000 horas de serviço na temperatura 
da classe) [111]. 

Tabela 15 – Características teóricas iniciais do ICT com entreferro. 
Potência [W] 4000 
Fio AWG 18 
Número de fios em paralelo 4 
g [mm] 3,2 
Número de espiras 131 
b4 3 
b5 2 
Ondulação da corrente de saída [A] 5,23 
Ondulação da indução * [mT] 106 
Componente fundamental da indução * [mT] 56 
Valor máximo da indução * [mT] 71,6 
Perdas totais no ferro [W] 0,065 
Perdas totais no cobre [W] 43,5 
Perdas totais [W] 43,565 
Elevação da temperatura [°C] 52,9 
* nas pernas com enrolamentos   

Por outro lado, a ondulação da corrente diminuiu usando fios mais finos, o qual 
a primeira vista não deveria acontecer porque a forma do núcleo e o número de espiras 
são mantidos constantes nos dois casos. Contudo, como os fios são mais finos, o 
enrolamento ocupa menos espaço (considerando que o fator de preenchimento é 
mantido), pelo que menos linhas de campo acoplam dois (ou mais) enrolamentos; como 
conseqüência, a indutância de dispersão é maior e a ondulação da corrente menor. 
Adicionalmente, como a indução máxima foi calculada em função da indutância de 
dispersão (como mostrado no Capítulo 3), a indução máxima e a componente 
fundamental da indução aumentaram no ICT que usa os fios mais finos. 

w
2

w
1

 
Figura 5.2 – Representação da geometria do ICT em 2D. 
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Uma vez definidas as características do ICT, ele foi construído colando os 
núcleos em forma de I (com os produtos Loctite 319 e 7649) para obter a geometria do 
núcleo desejada (semelhante à mostrada na Figura 5.1). Contudo, pela irregularidade 
dos núcleos em I não foi possível reproduzir exatamente a geometria teoricamente 
esperada; isto é, como os núcleos em I não eram exatamente paralelepípedos e não 
tinham todos exatamente as mesmas dimensões, no processo de colagem foram 
inseridos entreferros indesejados na estrutura de forma irregular. 

Tabela 16 – Características teóricas do ICT com entreferro. 
Potência [W] 2767 
Fio AWG 20 
Número de fios em paralelo 3 
g [mm] 3,2 
M 131 
nnp 3 
nnh 2 
Ondulação da corrente de saída [A] 4,87 
Ondulação da indução * [mT] 106 
Componente fundamental da indução * [mT] 61 
Valor máximo da indução * [mT] 74,4 
Perdas totais no ferro [W] 0,07 
Perdas totais no cobre [W] 44,1 
Perdas totais [W] 44,2 
Elevação da temperatura [°C] 53,7 
* nas pernas com enrolamentos   

Como conseqüência das diferenças entre a geometria teórica e a prática, é 
esperado encontrar diferenças entre os resultados obtidos mediante as simulações feitas 
no FEMM e os resultados experimentais, de fato a matriz de indutância foi medida e 
comparada com o valor obtido mediante o FEMM. Assim, as matrizes obtidas são: 
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onde o erro entre as posições das matrizes é: 

%

75,056,1065,1814,13

56,1088,072,965,13

65,1872,932,296,13

14,1365,1396,135





















=erro .  

Veja-se que os maiores erros estão fora da diagonal principal, o que em parte é 
conseqüência do procedimento usado para medir a matriz de indutância; isto é, as 
posições fora da diagonal principal são medidas indiretamente em função de várias 
medições, pelo que erros em cada uma dessas medições podem se acumular no erro 
final do valor calculado; de fato, são esperados maiores erros nas posições mais 
afastadas da diagonal principal. Por outro lado, os valores das posições sobre a diagonal 
principal são obtidos mediante medição direta, pelo que o erro somente depende do 
instrumento de medição e das diferenças entre o ICT real e o teórico. 

É interessante notar que olhando a distribuição dos valores das posições da 
matriz de indutância medida é possível ver o efeito das irregularidades inseridas na 
construção do núcleo. Para entender isto, veja que teoricamente a matriz de indutância é 
simétrica com respeito à diagonal principal e com respeito à anti-diagonal principal. 
Porém, a matriz de indutância medida somente é simétrica com respeito à diagonal 
principal, o qual não deveria acontecer se a estrutura fosse realmente simétrica, como é 
o caso do ICT escolhido. Desta maneira fica claro que a colagem do núcleo influenciou 
o erro obtido entre as medições e os valores esperados teoricamente. 
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5.1.1 Verificação do modelo 

Para avaliar a precisão do modelo proposto, sua resposta foi comparada com a 
resposta do circuito ideal do inversor mediante simulação. Para isto, as chaves dos 
braços foram substituídas por fontes de tensão ideais que sintetizam as formas de onda 
quadradas características do inversor. Assim, as simulações foram realizadas usando 
como modulante formas de onda retangulares e os resultados são mostrados na Figura 
5.3 e na Figura 5.4. 

Pode-se ver que existem algumas diferenças entre a resposta do modelo e a 
resposta do circuito ideal, contudo, elas são relativamente pequenas. Além disso, a 
dinâmica do modelo é muito semelhante à dinâmica do circuito ideal. Assim, o modelo 
deveria ser suficientemente bom para permitir o projeto dos controladores. 
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Figura 5.3 – Resposta das correntes do modelo e do circuito ideal. 
 

0.974 0.976 0.978 0.98 0.982 0.984
-150

-100

-50

0

50

100

150

Time [s]

A
m
pl
it
ud
e 
[V
]

 

 

Circuit
Model

 
 

Figura 5.4 – Resposta da tensão de saída do modelo e do circuito ideal. 
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5.1.2 Avaliação do grau de acoplamento do sistema para o projeto dos 
controladores 

O seguinte passo no projeto do inversor entrelaçado é o projeto dos 
controladores. Assim, uma vez que se deseja controlar o comportamento das correntes e 
da tensão de saída do inversor, pode-se dizer que o sistema é naturalmente do tipo 
MIMO. É por isso que para projetar os controladores é interessante avaliar o grau de 
acoplamento entre as entradas e saídas do modelo para poder relacionar cada saída com 
o sinal de controle que tem o maior efeito nela. Desta maneira, antes de escolher uma 
técnica de controle, o cálculo da RGA e do RGA number do modelo contínuo do 
inversor foi feito para extrair as informações anteriores. Assim, a Figura 5.5 mostra o 
RGA number (usando dois conjuntos de pareamento diferentes) e os valores da RGA 
que relacionam a corrente i2 com cada uma das tensões de controle. É importante notar 
que os procedimentos mostrados nesta seção foram feitos usando a matriz de indutância 
medida do ICT real para melhorar o modelo usado nos cálculos. 

Da RGA da corrente i2, pode-se ver que o maior valor é obtido com o sinal de 
controle 2 (v2), o que indicaria que controlar a corrente do segundo braço com o seu 
respectivo sinal de controle seria o adequado. Porém, o valor obtido é muito grande, o 
que indica que o sistema poderia não ser fácil de controlar e que o desacoplamento dos 
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Figura 5.5 – RGA e RGA number do modelo contínuo do sistema. 
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sinais não seria recomendável [94]. Além disso, o valor da RGA que relaciona a 
corrente i2 com os outros sinais de controle não é tão baixo quanto seria desejado (está 
próximo de 1 quando o ideal seria próximo de 0). É importante notar que o 
comportamento da RGA das outras 3 correntes é similar ao apresentado pela corrente i2, 
pelo que, de maneira análoga, as observações feitas se aplicam para as 4 correntes. 

Apesar de que as observações anteriores indicam que o sistema deveria ser 
controlado usando técnicas de controle multivariável [94], a avaliação destes 
indicadores permitiu ver que as correntes do inversor devem ser controladas 
preferivelmente usando os sinais de controle dos seus respectivos braços. Isto pode ser 
justificado considerando o comportamento do RGA number (parte inferior da Figura 
5.5), o qual foi calculado usando duas configurações de pareamento; uma delas de 
forma diagonal (a corrente de cada braço é controlada pelo sinal de controle do mesmo 
braço) e a outra não diagonal (as correntes dos braços são controladas por sinais de 
controle de braços diferentes). Pode-se ver que usando a configuração diagonal o valor 
do RGA number é menor, sugerindo que o controle das correntes deve ser feito com o 
sinal de controle dos respectivos braços. 

Assim, julgando pelos resultados obtidos com a RGA e o RGA number, o 
projeto dos controladores não pode ser feito assumindo que é possível aproximar o 
sistema MIMO com vários sistemas SISO. Então, o projeto dos controladores deveria 
ser feito usando uma técnica de controle multivariável devido à forte relação que têm as 
correntes com os quatro sinais de controle. Por outro lado, como foram obtidos valores 
elevados da RGA, o uso de controladores baseados no modelo inverso do sistema deve 
ser evitado. 

5.1.3 Controle mediante a técnica LQR 

Tendo em vista a necessidade de se controlar o sistema com uma técnica de 
controle multivariável, inicialmente tentou-se usar a topologia de controle mostrada na 
Figura 5.6 (apresentada no Capítulo 4) e a técnica LQR para realizar o controle da 
malha de corrente a partir do modelo com carga nominal resistiva e sem carga. Isto 
porque o funcionamento sem carga permite avaliar a condição mais crítica de 
estabilidade, enquanto que a condição de carga nominal resistiva permite avaliar a 
capacidade de rastreamento dos sinais de referência. 

Seguindo o procedimento anterior foi visto que quando era obtida uma banda 
passante grande o suficiente para controlar as correntes na faixa de freqüência desejada 
(um quinto da freqüência de amostragem), o controlador que atendia os requisitos do 
sistema com carga máxima deixava instável o inversor na condição sem carga. De fato, 
somente usando uma banda passante pequena na malha de corrente foi encontrado um 
controlador capaz de estabilizar o sistema para as duas condições de carga; porém, isto 

 
Figura 5.6 – Topologia de controle multi-malha em cascata. 
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resultou num desempenho inferior ao esperado. Isto é, pela reduzida banda passante, o 
controlador obtido resultou incapaz de regular a tensão de saída com uma THD baixa. 

Como não foi possível obter uma THD suficientemente baixa com a topologia 
anterior, optou-se por usar a topologia mostrada na Figura 5.7 (apresentada no Capítulo 
4) porque nela a banda passante da malha de tensão não precisa ser muito menor do que 
a banda passante de malha de corrente. 

A primeira estratégia de controle com a qual foi possível manter o sistema 
estável e regular as correntes consistiu no uso da topologia de controle mostrada na 
Figura 5.7 mediante a aplicação da técnica LQR para o projeto do controlador das 
correntes.  

Para o projeto da malha de corrente, pode-se ver que foram inseridos 4 
integradores no sistema para depois se obter a matriz de realimentação K. Essa matriz 
foi obtida testando iterativamente vários valores de ponderação nas matrizes do projeto 
do controlador LQR, até encontrar uma resposta em freqüência adequada. 
Posteriormente o compensador de tensão (PI) foi calculado visando obter a maior banda 
passante possível sem levar o sistema à região de instabilidade. 

Assim, a Figura 5.8 e a Figura 5.9 mostram respectivamente, a resposta em 
freqüência da malha de corrente e de tensão obtidas usando o procedimento explicado 
anteriormente. Pode-se ver que a banda passante da malha de corrente é pequena (em 
torno de 600Hz) para o modelo do sistema com carga e ainda menor para o modelo do 
inversor sem carga. No caso do sistema com carga, não foi possível obter uma banda 
passante maior porque se tornou difícil manter a estabilidade do sistema ao fechar a 
malha de tensão. Por outro lado, era esperado que a banda passante do modelo do 
sistema sem carga resultasse pequena, pois nesta condição não é possível impor uma 
corrente arbitrária, pelo que é suficiente que a banda passante controle o nível c.c. das 
correntes. 

Com respeito à malha de tensão, foi visto que um controlador do tipo PI 
conseguia regular a tensão de saída tanto com carga quanto a vazio, sendo que um 
resultado razoavelmente bom foi obtido com uma margem de fase de 73° (sistema com 
carga) e uma freqüência de corte de 211Hz. Desta maneira, fechando a malha de tensão 
foi obtida a distribuição de pólos mostrada na Figura 5.10 para o sistema com carga 
nominal e a vazio. 

∫
∫

∫

 
Figura 5.7 – Modificação da topologia de controle proposta em [95]. 
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Figura 5.8 – Resposta em freqüência em malha fechada das 4 correntes e a corrente de 

referência. 

 

 

 
Figura 5.9 – Resposta em freqüência em malha fechada da tensão de saída. 
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Figura 5.10 – Distribuição dos pólos do sistema em malha fechada. 

Por outro lado, apesar de ter obtido um bom comportamento com as cargas 
lineares, o controlador não conseguiu limitar a THD da tensão de saída em menos de 
8% para a carga não-linear. Assim, para reduzir a distorção da tensão de saída nesta 
condição de carga, um controlador repetitivo foi inserido em cascata com o PI da malha 
de tensão como mostra a Figura 5.11, onde Q(z) e C(z) são os filtros do controlador 
repetitivo (geralmente são filtros passa baixas ou um valor constante) e a é o número de 
passos (amostras) num período da componente fundamental. Neste caso foram usados 
os filtros: 
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Os quais são filtros passa-baixas de fase plana; um sem avanço de fase e o outro com 
adianto de fase. Veja-se que estes filtros não são causais; contudo, a função de 
transferência equivalente dos blocos Q(z), C(z) e z-a é causal. Esses filtros foram 
escolhidos para atenuar as componentes de alta freqüência, ajustar a fase e evitar levar o 
sistema à instabilidade. 
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Figura 5.11 – Malha de controle da tensão de saída. 
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Resultados de simulação 

Para avaliar o desempenho do controlador que usa o controlador repetitivo e o 
que não o usa, foram realizadas simulações do inversor para a carga resistiva nominal, a 
vazio e com uma carga não-linear como a mostrada na Figura 5.12. Os parâmetros da 
carga não-linear foram calculados como é sugerido em [12] e seus valores são 
mostrados na Tabela 17. Assim, a comparação foi feita em função do nível c.c. das 
correntes nos braços para a carga resistiva, a amplitude da componente fundamental das 
correntes nos braços para a mesma carga e a THD da tensão de saída para os três tipos 
de cargas já mencionados. 

Os resultados da comparação feita são mostrados na Tabela 18 e algumas das 
formas de onda obtidas nas três condições de controle são mostradas na Figura 5.13, 
Figura 5.14 e na Figura 5.15. Pode-se ver que a THD do sistema com o controlador 
repetitivo é suficientemente baixa para os três tipos de carga (menor do que 8% para 
carga não-linear e menor do que 5% para carga linear) e que o nível c.c. das correntes 
foi reduzido satisfatoriamente. Pode-se ver também que a distribuição da componente 
fundamental das correntes melhorou; apesar disso, a amplitude das componentes 
fundamentais ainda não é a mesma. Isto é devido à limitada banda passante que foi 
obtida com a malha de corrente usada. Contudo, é esperado que um melhor 
balanceamento das correntes seja obtido mais facilmente com maiores freqüências de 
chaveamento. 

Uma vez que a distribuição das correntes nos braços do ICT foi melhorada, e 
como o nível c.c. delas foi eliminado, a densidade de fluxo magnético nas pernas do 
ICT foi controlada. Isto é, o nível c.c. foi eliminado e o valor máximo da indução nas 4 
pernas que têm enrolamentos foi aproximadamente igual. Desta maneira, a Figura 5.16 
mostra a forma de onda do fluxo numa das pernas com enrolamento (fluxo vertical) e 
numa das pernas horizontais (fluxo horizontal), as quais foram calculadas usando o 
procedimento explicado no Capítulo 3. Pode-se ver que as formas de onda não 
apresentam nível c.c. e que sua amplitude está em torno de 100mT, o que é 30mT maior 
do que o projetado. De fato, a diferença entre a indução máxima obtida e a projetada é 

 

 
Figura 5.12 – Carga não-linear usada nos testes de simulação. 

 

Tabela 17 – Características da carga não-linear simulada. 
Resistência série do retificador [Ω] 0,1613 
Capacitância do retificador [mF] 13,7 
Carga do retificador [Ω] 9,093 

  

Tabela 18 – Comparação dos resultados de simulação (controle baseado na técnica 
LQR). 

Condição de controle Malha aberta 
Malha fechada sem 
controlador repetitivo 

Malha fechada com 
controlador repetitivo 

THD da tensão com carga resistiva [%] 0,29 0,27 0,22 
THD da tensão sem carga [%] 1,14 0,47 0,25 
THD da tensão com carga não-linear [%] 19,19 14,22 5,14 
Nível c.c. das correntes** [A] 0,84/ 0,04/ 0,93/ 0,05 0,00/ 0,00/ 0,00/ 0,00 0,00/ 0,00/ 0,00/ 0,00 

Componente fundamental das correntes** [A] 
10,95/ 11,13/ 11,29/ 

11,10 
10,99/ 10,97/ 11,01/ 

10,96 
11,14/ 11,13/ 11,17/ 

11,12 
* calculada no intervalo 35/60s<t<41/60s 
** calculada com a carga resistiva máxima 
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atribuída à diferença obtida entre a matriz de indutância real e a teórica; pois simulando 
com a matriz de indutância teórica a indução máxima simulada está em torno de 75mT. 
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Figura 5.13 – Resultados de simulação em malha aberta. 
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Figura 5.14 – Resultados de simulação em malha fechada sem o controlador repetitivo. 
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Figura 5.15 – Resultados de simulação em malha fechada com o controlador repetitivo. 

Adicionalmente, a densidade de fluxo magnético nas pernas do ICT foi 
calculada para a condição de carga não-linear. Isto foi feito porque para esta carga é 
esperado um aumento na indução máxima, e é importante verificar se o seu valor 
máximo atinge a região de saturação do material. Assim, a Figura 5.17 e a Figura 5.18 
mostram a densidade de fluxo magnético para a condição de carga não-linear em malha 
aberta e em malha fechada, respectivamente. Pode-se ver que em malha aberta, a 
indução apresenta componentes c.c. e que existem instantes de tempo onde a indução 
atinge mais de 200mT. Por outro lado, em malha fechada, a indução apresenta uma 
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componente c.c. muito pequena e o valor máximo da forma de onda está em torno de 
180mT.  
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Figura 5.16 – Resultados de simulação da densidade de fluxo magnético (em malha 

fechada para carga resistiva nominal). 
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Figura 5.17 – Resultados de simulação da densidade de fluxo magnético (em malha 

aberta para a carga não-linear). 
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Figura 5.18 – Resultados de simulação da densidade de fluxo magnético (em malha 

fechada para a carga não-linear). 

Apesar de que a indução obtida em malha aberta não apresenta valores próximos 
da região não-linear do material (250mT), é importante lembrar que o nível c.c. pode 
piorar se as correntes não forem controladas. Além disso, pode-se ver que o valor pico-
pico da indução obtida em malha aberta é menor do que o obtido em malha fechada. 
Assim, se unicamente for controlada a tensão de saída, o valor pico-pico da indução 
aumentaria, então, como o nível c.c. das correntes não estaria sendo controlado, seria 
esperado que os valores da indução atingissem a região não-linear do material. 

Resultados experimentais em malha aberta 

Para a aquisição dos resultados experimentais não foi possível reproduzir as 
mesmas condições de operação do inversor pela dificuldade de se obter as 
características ideais. As diferenças com respeito às condições usadas em simulação 
são: 

• O barramento c.c. foi feito com dois retificadores trifásicos não controlados, um 
para a parte positiva e outro para a negativa (retificador de 12 pulsos). 

• A carga resistiva máxima que foi testada foi de 4,37Ω e não os 4,03Ω simulados. 
• A carga não-linear padrão não foi usada; no seu lugar foram testadas 

separadamente duas cargas não-lineares disponíveis no laboratório (retificadores 
monofásicos não controlados). 

Então, como o barramento c.c. usado apresenta uma ondulação da tensão e, além 
disso, a sua tensão de saída muda com a carga, para realizar os testes com algumas das 
cargas (carga nominal e cargas não-lineares) foi necessário aumentar a tensão média do 
barramento para evitar que a tensão dele caísse abaixo de 200V; isto afeta a ondulação 
da corrente e a indução no núcleo. Por outro lado, as cargas não-lineares testadas foram 
ajustadas para se obter um fator de crista o mais próximo do esperado, porém, o valor 
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obtido foi de aproximadamente 2,2. As características das cargas não-lineares usadas 
são mostradas na Tabela 19 (capacitância e resistência do lado c.c. do retificador a 
diodo). 

Tabela 19 – Características das cargas não-lineares usadas 
 Resistência [Ω] Capacitância [µF] 

Carga não-linear 1 6,94 2240 
Carga não-linear 2 6,94 560  

O primeiro teste experimental foi feito para verificar que os sinais de controle 
estavam sendo corretamente aplicados. Para isto, além de medir os sinais PWM gerados 
no DSP, o efeito do entrelaçamento foi verificado mediante medições das correntes nos 
braços; especificamente foram realizados dois testes, um usando indutores separados e 
outro usando o ICT com entreferro. Os resultados são mostrados na Figura 5.19 e na 
Figura 5.20, onde pode ser visto que as formas de onda estão entrelaçadas. 
Adicionalmente, para verificar que as formas de onda obtidas com o ICT eram 
realmente as esperadas, o circuito foi simulado para comparar os resultados de 
simulação com os experimentais. Assim, a Figura 5.21 mostra os resultados de 
simulação, onde o retângulo na figura superior indica o intervalo de tempo 
correspondente ao detalhe das correntes mostrado na parte inferior da figura. Pode-se 
ver que a forma de onda das correntes é muito parecida com a obtida 
experimentalmente. 

Para a avaliação do comportamento das formas de onda do inversor foram 
usados dois procedimentos. O primeiro procedimento, usado para avaliar a THD da 
tensão na saída do inversor, consistiu em adquirir a forma de onda com um osciloscópio 
para depois exportá-la ao computador, onde finalmente a THD foi calculada. O segundo 
procedimento, usado para avaliar a distribuição das correntes, consistiu em medir o 
valor eficaz de cada uma das correntes diretamente no osciloscópio; isto, pois o número 
de pontos usado pelo osciloscópio para realizar o cálculo internamente é muito maior do 
que o número de pontos que são exportados ao computador mediante a interface 
disponível. 

 
Figura 5.19 – Detalhe do entrelaçamento das correntes usando indutores separados. 
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Figura 5.20 – Detalhe do entrelaçamento das correntes usando o ICT com entreferros. 
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Figura 5.21 – Detalhe do comportamento das correntes nos braços usando o ICT com 

entreferro (resultados de simulação). 

Para realizar os testes em malha aberta de maneira que fosse possível fazer uma 
comparação entre os resultados obtidos em malha fechada e em malha aberta, a tensão 
no barramento de corrente contínua foi ajustada até se obter uma tensão na saída do 
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inversor o mais próxima possível de 127V. Assim, as tensões medidas no barramento 
para os quatro tipos de carga testados são mostradas na Tabela 20. Pode-se ver que para 
manter (aproximadamente) a mesma tensão de saída foi necessário aumentar ou reduzir 
a tensão do barramento, o que mostra a necessidade de controlar a tensão de saída. 

Tabela 20 – Características da tensão de saída do sistema em malha aberta. 
 Parâmetro 

Carga  
VC [Vrms] THD [%] 

Tensão média na parte positiva 
do barramento c.c. [V] 

A vazio 126,5 2,06 191 
Resistiva máxima 126 1,64 208 
Não-linear 1 126,5 13,37 210 
Não-linear 2 126 8,11 203  

Por outro lado, a Tabela 20 também mostra os resultados da medição da THD da 
tensão de saída para as cargas testadas. Pode-se ver que a THD para as cargas lineares é 
suficientemente baixa, contudo, para as cargas não-lineares é necessário o uso de um 
controlador para diminuir a distorção até níveis admissíveis. 

Tabela 21 – Comparação da distribuição das correntes do sistema em malha aberta. 
 Correntes [A] Erros [%] 

Condição i1 i2 i3 i4 iesp ei1 ei2 ei3 ei4 
ICT unicamente 7,47 7,75 7,55 7,18 7,49 0,23 3,51 0,83 4,11 

ICT e indutor de 600µH em série com o braço 1 7,51 7,76 7,38 7,40 7,51 0,02 3,31 1,81 1,48 
ICT e indutor de 600µH em série com o braço 3 7,25 7,75 7,68 7,38 7,52 3,53 3,13 2,20 1,80 
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As formas de onda obtidas com os quatro tipos de carga são mostradas da Figura 
5.22 até a Figura 5.25. Pode-se ver que a distribuição das correntes não é tão 
desbalanceada quanto foi visto nas simulações, de forma que para a operação do 
inversor com o ICT construído não seria tão crítico o controle da distribuição das 
correntes. Então, com o intuito de forçar um desequilíbrio entre as correntes para poder 
ver melhor o efeito dos controladores propostos, foram inseridos indutores 
independentes em série com alguns dos braços do ICT; contudo foi visto que a inserção 
desses indutores mudou pouco à distribuição das correntes. Isto pode ser visto na Tabela 
21, onde é mostrado o valor eficaz das quatro correntes, da corrente esperada neles iesp 
(calculada como é indicado na tabela) e o erro entre cada uma das correntes com 
respeito ao seu valor esperado. Desta maneira, optou-se por realizar os testes do 
inversor em malha fechada usando unicamente o ICT. 

 

 
a) Tensão de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.22 – Formas de onda do sistema sem carga em malha aberta. 
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a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.23 – Formas de onda do sistema com a carga resistiva máxima em malha 
aberta. 

 

 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.24 – Formas de onda do sistema com a carga não-linear 1 em malha aberta. 

 

 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.25 – Formas de onda do sistema com a carga não-linear 2 em malha aberta. 
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Resultados experimentais em malha fechada 

Utilizando o controle baseado na técnica LQR a distribuição das correntes e a 
THD da tensão no capacitor foram melhoradas para as quatro cargas, sendo que as 
formas de onda obtidas são mostradas desde a Figura 5.26 até a Figura 5.29. 
Adicionalmente, a Tabela 22 mostra os resultados obtidos com respeito à distribuição da 
corrente, e a Tabela 23 mostra os resultados relacionados à tensão de saída. Pode-se ver 
que o controlador ajudou no balanceamento das correntes e limitou a THD da tensão 
para as cargas não-lineares em menos de 8%. Além disso, pode-se ver que o valor eficaz 
da tensão de saída varia pouco para as diferentes cargas; porém, essa tensão está sempre 
ligeiramente acima dos 127V esperados. Isto aconteceu devido a dificuldades no ajuste 
dos ganhos usados para a calibração das medições feitas com o conversor analógico-
digital do processador. 

 
a) Tensão de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.26 – Formas de onda do sistema sem carga em malha fechada. 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.27 – Formas de onda do sistema com a carga resistiva máxima em malha 
fechada. 

Tabela 22 – Comparação da distribuição das correntes. 
 Correntes [A] Erros [%] 

Carga i1 i2 i3 i4 iesp ei1 ei2 ei3 ei4 
Resistiva máxima 7,59 7,48 7,60 7,49 7,54 0,66 0,8 0,8 0,66 
Não-linear 1 9,9 9,98 10,04 9,88 9,95 0,5 0,3 0,9 0,7 
Não-linear 2 6,98 6,83 7,05 6,9 6,94 0,58 1,59 1,59 0,58  

Tabela 23 – Características da tensão de saída do sistema em malha fechada. 
 Parâmetro 

Carga  
vC [Vrms] THD [%] it[Arms] 

Fator de 
crista 

A vazio 127,9 1,45 - - 
Resistiva máxima 127 1,28 29,75 1,41 
Não-linear 1 127,6 6,56 37,9 2,2 
Não-linear 2 127,8 3,85 26,3 1,86  
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a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.28 – Formas de onda do sistema com a carga não-linear 1 em malha fechada. 

 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.29 – Formas de onda do sistema com a carga não-linear 2 em malha fechada. 

5.1.4 Controle baseado no desacoplamento de estados 

Usando o procedimento para o desacoplamento de estados explicado no Capítulo 
4, inicialmente foi testada em simulação a topologia de controle multi-malha em cascata 
mostrada na Figura 5.6. Isto, visando obter as vantagens do controle da corrente 
mediante um sinal de referência dentro da malha de controle. Porém, não foi possível 
obter um sistema com um bom desempenho devido à limitada banda passante na malha 
de tensão disponível nesta topologia para a freqüência de chaveamento usada. Assim, 
optou-se por controlar diretamente a tensão de saída e a distribuição das correntes 
usando a topologia mostrada na Figura 5.30. 

Para proceder com o projeto dos compensadores, inicialmente foi verificado o 
efeito do procedimento proposto para o desacoplamento dos estados. Assim, o 
procedimento para o desacoplamento foi realizado no modelo discreto do inversor para 
depois se avaliar a RGA e o RGA number no sistema resultante (no domínio discreto). 
Os resultados da análise pela RGA para a corrente total (it), para a diferença entre i1 e i2 
(e12), para a diferença entre i2 e i3 (e23) e para a diferença entre i3 e i4 (e24) são mostrados 
na Figura 5.31, Figura 5.32, Figura 5.33 e na Figura 5.34, respectivamente. 

Pode-se ver que para freqüências menores do que 1,4kHz a relação entre cada 
estado e seu respectivo sinal de controle é praticamente igual a 1, enquanto que as 
relações de cada estado com os outros sinais de controle estão muito próximas de zero; 
isto indica que até 1,4kHz os 4 primeiros estados do sistema (it, e12, e23, e34) podem ser 
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considerados como desacoplados. Por outro lado, para freqüências maiores o 
comportamento dos valores da RGA não resulta tão favorável, pelo que neste inversor 
(para a freqüência de chaveamento usada), mediante este desacoplamento não seria 
possível projetar adequadamente controladores para obter bandas passantes maiores do 
que 1,4kHz; contudo, isto não deveria afetar de maneira importante o projeto dos 
controladores, pois a freqüência de chaveamento é baixa (3,84kHz) e a banda passante 
dos controladores é geralmente limitada num quinto da freqüência de amostragem 
(1,53kHz). 
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Figura 5.30 – Topologia de controle usada para o sistema com desacoplamento. 
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Figura 5.31 – RGA entre it e os 4 sinais de controle (avaliada no domínio z). 
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Figura 5.32 – RGA entre e12 e os 4 sinais de controle (avaliada no domínio z). 
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Figura 5.33 – RGA entre e23 e os 4 sinais de controle (avaliada no domínio z). 
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Figura 5.34 – RGA entre e34 e os 4 sinais de controle (avaliada no domínio z). 
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Figura 5.35 – RGA number para o sistema com desacoplamento (avaliada no domínio 

z). 

Para evitar conclusões erradas, a RGA number foi calculada e é mostrada na 
Figura 5.35. Pode-se ver que para freqüências menores do que 1,4kHz, o RGA number 
tem valores menores do que 2, enquanto que os valores do RGA number no sistema sem 
o desacoplamento estavam em torno de 15, como mostra a Figura 5.5; fato que mostra o 
ganho obtido com o desacoplamento em termos de simplicidade. 

Resultados de simulação 

Com o objetivo de validar o efeito do desacoplamento sem usar o modelo obtido 
(pois o modelo não consegue representar as não linearidades do sistema), o circuito do 
inversor foi simulado aplicando variações em degrau aos sinais de controle no sistema 
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com e sem o desacoplamento. Contudo, como a aplicação arbitrária de sinais de 
referência não é possível no circuito real (devido principalmente ao barramento c.c. 
limitado); as chaves e o barramento c.c. foram substituídos por fontes ideais que 
sintetizam as formas de onda chaveadas características do inversor (para poder simular 
o efeito dos harmônicos). O resultado da simulação sem usar o desacoplamento é 
mostrado na Figura 5.36, enquanto que o resultado usando o desacoplamento é 
mostrado na Figura 5.37. 

Para comparar as duas respostas (do sistema com e sem desacoplamento), foi 
aplicada a mesma seqüência de sinais de controle nos dois sistemas, sendo que até 0,33s 
todos os sinais de controle são idênticos; nesse instante a amplitude do primeiro sinal de 
controle é reduzida à metade, depois, aos 0,66s a amplitude do segundo sinal de 
controle é também reduzida à metade, posteriormente, quando a simulação atinge 1s a 
amplitude do terceiro sinal de controle é reduzida à metade e finalmente aos 1,33s a 
amplitude do último sinal de controle é dividida por dois. 

Assim, conhecidos os instantes de aplicação dos degraus, pode-se ver que no 
sistema sem o desacoplamento o comportamento das quatro correntes é afetado pelos 
quatro sinais de controle, enquanto que usando o desacoplamento proposto cada sinal de 
saída é aparentemente afetado unicamente por um dos sinais de controle. Isto é, no caso 
do sistema que não usa o desacoplamento, as amplitudes de todos os estados (correntes) 
mudam quando qualquer sinal de controle muda em degrau; enquanto que no sistema 
que usa o desacoplamento, a variação em degrau de um dos sinais de controle somente 
muda a amplitude de um dos estados do sistema. Para ser estrito, mesmo no sistema 
com o desacoplamento, todas as saídas são afetadas pelas quatro entradas; porém, o 
efeito é pequeno e claramente muito menor do que aquele obtido no sistema sem o 
desacoplamento. 

Verificado o desacoplamento obtido, o projeto dos controladores pode ser feito 
independentemente para cada estado. Assim, os erros na distribuição da corrente (e12, 
e23 e e34) foram controlados com um PI cada um, cujos coeficientes foram obtidos 
mediante ajuste até obter uma distribuição de corrente razoável sem levar o sistema à 
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Figura 5.36 – Simulação do circuito em malha aberta sem o desacoplamento. 
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instabilidade. Neste procedimento foi visto que os ganhos dos diferentes PIs resultaram 
diferentes entre si. Essa diferença aconteceu porque procurou-se obter a melhor resposta 
de cada estado controlado; isto é, como o ICT real não resultou totalmente simétrico, a 
dinâmica dos estados desacoplados mudou de um estado para outro, pelo que os 
controladores de cada estado resultaram ligeiramente diferentes. 
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Figura 5.37 – Simulação do circuito em malha aberta com o desacoplamento. 
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Figura 5.38 – Distribuição dos pólos do sistema em malha fechada (sem o controlador 

repetitivo). 
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Figura 5.39 – Resposta em freqüência do sistema em malha fechada (sem o controlador 

repetitivo). 

Com respeito à malha de tensão, foi visto que um controlador do tipo PI 
conseguia regular a tensão de saída tanto com carga quanto a vazio. Porém, para a carga 
não-linear o controlador gerava oscilações grandes após o pico de corrente característico 
da carga (retificador não controlado), o que dificultou o projeto do controlador 
repetitivo. Assim, para reduzir essas oscilações foi diminuído o ganho da parte integral 
do PI, sendo que finalmente o melhor comportamento foi obtido usando unicamente o 
ganho proporcional. 

Para o projeto do controlador repetitivo foram usados dois filtros semelhantes 
aos usados no controle baseado na técnica LQR; a diferença entre esses filtros e os 
usados no controle baseado no desacoplamento dos estados é que neste último foi 
necessária uma maior atenuação para evitar deixar o sistema muito próximo do limite de 
estabilidade. Assim, os filtros usados para este controlador foram: 
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Desta maneira, a localização dos pólos e a resposta em freqüência do sistema em 
malha fechada (sem o controlador repetitivo) para o modelo com carga resistiva 
nominal e a vazio são mostradas na Figura 5.38, e na Figura 5.39, respectivamente. 

Tabela 24 – Comparação das respostas em malha aberta e fechada. 
Condição de controle Malha aberta 

Malha fechada sem 
controlador repetitivo 

Malha fechada com 
controlador repetitivo 

THD da tensão com carga resistiva [%] 0,29 0,22 0,2 
THD da tensão sem carga [%] 1,14 0,33 0,23 
THD da tensão com carga não-linear [%] 19,19 13,68 5,07 
Nível c.c. das correntes** [A] 0,84/ 0,04/ 0,93/ 0,05 0,0/ 0,0/ 0,0/ 0,0 0,0/ 0,0/ 0,0/ 0,0 

Componente fundamental das correntes** [A] 
10,95/ 11,13/ 11,29/ 

11,10 
10,99/ 10,96/ 10,99/ 

10,96 
11,15/ 11,11/ 11,16/ 

11,11 
* calculada no intervalo 35/60s<t<41/60s 
** calculada com a carga resistiva nominal 
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De maneira similar ao feito com a outra topologia de controle implementada 
(que utiliza um controlador LQR para melhorar a distribuição das correntes), este 
controlador foi simulado avaliando os mesmos parâmetros e sob as mesmas condições 
de funcionamento. Assim, os valores de THD e a distribuição das correntes são 
comparados entre o sistema em malha aberta e o sistema em malha fechada na Tabela 
24. Adicionalmente as formas de onda da corrente e tensão de saída do sistema em 
malha fechada com a carga não-linear são mostradas na Figura 5.40. Pode-se ver que 
também com este controlador a distribuição das correntes foi melhorada e o nível de 
corrente contínua foi eliminado. Além disso, o valor da THD obtido para as cargas 
lineares é menor do que 5% e para a não-linear menor do que 8%.  
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Figura 5.40 – Tensão e corrente de saída para a carga não-linear padrão (resposta em 

malha fechada). 
 

Resultados experimentais 

Os resultados obtidos com o controle baseado em desacoplamento são mostrados 
desde a Figura 5.41 até a Figura 5.44. Pode-se ver que o controlador manteve o sistema 
estável, diminuiu a THD da tensão de saída e melhorou a distribuição das correntes nos 
braços, como pode ser verificado na Tabela 25 e na Tabela 26. Além disso, o valor 
eficaz da tensão de saída variou pouco entre as diferentes cargas testadas; contudo, de 
maneira similar ao obtido com o controlador baseado na técnica LQR, a tensão ficou 
regulada num valor ligeiramente menor do que 127V (pelo mesmo motivo explicado 

Tabela 25 – Comparação da distribuição das correntes do sistema em malha fechada. 
Carga i1 i2 i3 i4 iesp ei1 ei2 ei3 ei4 

Resistiva máxima 7,48 7,36 7,52 7,49 7,463 0,23 1,37 0,77 0,37 
Não-linear 1 10,04 9,92 10,03 10,13 10,03 0,1 1,1 0,0 1,1 
Não-linear 2 6,94 6,83 6,97 6,97 6,93 0,18 1,41 0,61 0,61 

                               * correntes em amperes 

Tabela 26 – Características da tensão de saída em malha fechada. 
 Parâmetro 

Carga  
VC [Vrms] THD [%] it [Arms] 

Fator de 
crista 

A vazio 127,2 1,73 - - 
Resistiva máxima 126,3 1,47 29,45 1,41 
Não-linear 1 126,8 5,48 38,5 2,26 
Não-linear 2 126,8 3,36 26,75 2,1  
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nos resultados obtidos com o controle baseado na técnica LQR). 

 

 
a) Tensão de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.41 – Formas de onda do sistema sem carga em malha aberta. 

 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.42 – Formas de onda do sistema com a carga resistiva nominal em malha 
fechada. 

 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.43 – Formas de onda do sistema com a carga não-linear 1 em malha fechada. 
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a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.44 – Formas de onda do sistema com a carga não-linear 2 em malha fechada. 

5.1.5 Comparação dos resultados 

Como já mostrado, as duas topologias de controle testadas melhoraram a 
distribuição das correntes, regularam a tensão de saída e reduziram a THD da tensão de 
saída. Contudo, uma comparação entre as três condições de controle ainda é necessária 
para avaliar as vantagens das topologias e o ganho obtido mediante o uso de 
realimentação.  

Desta maneira, a Tabela 27 mostra uma comparação das características da tensão 
de saída. Pode-se ver que para se obter uma tensão com uma THD baixa é necessário 
realimentar o sistema, e isso indica que pelo menos a tensão de saída precisa ser 
controlada. Por outro lado, segundo os resultados obtidos, a técnica de controle baseada 
em desacoplamento se mostrou melhor para as cargas não-lineares, enquanto que o 
controle baseado na técnica LQR mostrou melhores resultados para as cargas lineares. 
Contudo, não é possível afirmar que uma técnica é melhor do que a outra, pois os 
resultados dependem do ajuste dos coeficientes dos controladores, e uma escolha mais 
(ou menos) cuidadosa destes valores pode levar a melhores (ou piores) resultados. 

Tabela 27 – Comparação da THD (%) da tensão de saída. 
 Controle 

Carga  

Malha 
aberta 

LQR Desacoplamento 

A vazio 2,06 1,45 1,73 
Resistiva máxima 1,64 1,28 1,47 
Não-linear 1 13,37 6,56 5,48 
Não-linear 2 8,11 3,85 3,36  

Por outro lado, como foi visto nos resultados anteriores, uma melhoria na 
distribuição das correntes foi obtida mediante o uso das duas topologias de controle 
testadas. Assim, para comparar as três condições de controle, a Tabela 28 resume os 
dados correspondentes à distribuição das correntes. Nesta tabela foram inseridos dois 
indicadores para permitir uma melhor comparação das três condições, sendo eles o valor 
máximo do erro obtido na distribuição das correntes e o erro acumulado (calculado 
como a soma dos erros individuais). Desta maneira, pode-se ver que o uso das 
topologias de controle insere um ganho significativo na distribuição das correntes, 
porém a diferença entre os resultados obtidos com elas é pequena para poder decidir 
qual é melhor. Contudo, comparando o esforço computacional relacionado às duas 
estratégias de controle testadas, foi visto que a técnica baseada no desacoplamento é 
mais interessante, pois o tempo usado pelo processador para o cálculo da saída da malha 
de corrente foi de 10,5µs (aproximadamente), enquanto que no caso do controle baseado 
na técnica LQR foram necessários aproximadamente 14,5µs. 
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É importante notar que os dados mostrados na Tabela 28 correspondentes à 
operação em malha aberta para a carga resistiva não são os mesmos mostrados na 
Tabela 21 (apesar de se tratar da mesma condição de operação). De fato, os resultados 
em malha aberta mudaram entre vários testes realizados. Este comportamento foi 
atribuído ao fato de que o inversor foi alimentado com um retificador não controlado 
cuja tensão de saída muda em função da carga e do estado da rede elétrica. Desta 
maneira, optou-se por usar os dados (do sistema em malha aberta) mostrados na Tabela 
28, pois os resultados das quatro cargas foram obtidos com testes consecutivos deixando 
intervalos de tempo curtos entre cada teste. 

Tabela 28 – Comparação da distribuição das correntes. 
Carga Resistiva máxima Não-linear 1 Não-linear 2 

Controle 
Malha 
aberta 

LQR Desacoplado 
Malha 
aberta 

LQR Desacoplado 
Malha 
aberta 

LQR Desacoplado 

i1 [Arms] 7,30 7,59 7,48 10,15 9,90 10,04 7,20 6,98 6,94 

i2 [Arms] 7,83 7,48 7,36 10,66 9,98 9,92 7,64 6,83 6,83 

i3 [Arms] 7,23 7,60 7,52 9,98 10,04 10,03 7,10 7,05 6,97 

i4 [Arms] 7,45 7,49 7,49 10,11 9,88 10,13 7,17 6,90 6,97 

iesp [Arms] 7,45 7,54 7,463 10,23 9,95 10,03 7,28 6,94 6,93 

ei1 [%] 2,05 0,66 0,23 0,73 0,50 0,10 1,06 0,58 0,18 

ei2 [%] 5,07 0,80 1,37 4,25 0,30 1,10 4,98 1,59 1,41 

ei3 [%] 2,99 0,80 0,77 2,40 0,90 0,00 2,44 1,59 0,61 

ei4 [%] 0,03 0,66 0,37 1,12 0,70 1,00 1,48 0,58 0,61 

max{ein} [%] 5,07 0,80 1,37 4,25 0,90 1,10 4,98 1,59 1,41 

eacumulado [%] 10,13 2,91 2,74 8,50 2,41 2,19 9,96 4,32 2,81 
  * eacumulado= ei1 + ei2 + ei3 + ei4 

5.1.6 Teste de temperatura 

A elevação da temperatura do ICT foi obtida mediante a medição em dois pontos 
da estrutura; sendo um na parte exterior de um dos enrolamentos e o outro entre um dos 
enrolamentos e o núcleo. Desta maneira, uma vez que as especificações dos 
enrolamentos do ICT não foram atendidas (foram usados 3 fios em paralelo no lugar de 
4), o teste foi feito com uma carga resistiva de 5,83Ω, a qual corresponde a 71,5% da 
máxima carga testada. Por outro lado, o teste de temperatura foi feito usando o sistema 
em malha fechada. Então, com as condições de medição definidas, foram obtidas as 
curvas mostradas na Figura 5.45. Pode-se ver que a temperatura entre o enrolamento e o 
núcleo atinge pouco mais de 80ºC, enquanto que a temperatura sobre a parte exterior de 
um dos enrolamentos somente aumentou até aproximadamente 65°C. Contudo, é 
importante notar que a temperatura máxima real na estrutura pode ser maior do que 
80ºC devido a que as perdas são geradas fundamentalmente no cobre, de modo que a 
temperatura na parte interna dos enrolamentos deve ser mais elevada. 
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Figura 5.45 – Variação da temperatura em dois pontos do ICT (na superfície exterior de 

um dos enrolamentos e entre o enrolamento e a perna enrolada). 
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Por outro lado, apesar de que o teste de temperatura não foi realizado com a 
máxima carga disponível, é possível estimar o comportamento da temperatura nos 
mesmos pontos utilizando os resultados obtidos com a carga testada (mostrados na 
Figura 5.45). Assim, como a elevação da temperatura é proporcional à potência 
dissipada, a qual por sua vez é proporcional ao quadrado da corrente que circula pelos 
enrolamentos, tem-se que: 

2
4T4

2
3T3

2
2T2

2
1T1 IkIkIkIk∆T +++= .  

Então, como as 4 correntes são aproximadamente iguais, a expressão anterior 
pode ser aproximada como: 
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Assim, estimando o valor de I como a média do valor eficaz das quatro 
correntes, o valor de KT para o ponto de medição interna (entre o enrolamento e o 
núcleo) deveria ter um valor próximo de: 
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Então, a elevação de temperatura que seria obtida neste mesmo ponto deixando o 
inversor operar durante pouco mais de 5 horas com a carga nominal poderia ser 
estimada como: 
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Assim, supondo que a temperatura ambiente fosse a mesma do teste realizado 
(26,8ºC), a temperatura entre o enrolamento e o núcleo seria de 122,49ºC. Portanto, 
dependendo dos fios usados, os enrolamentos poderiam não suportar a carga máxima. 
Isto é, seria necessário usar fios com isolamento de classe B (130ºC máximo), F (155ºC) 
ou H (180ºC); pois usando as classes A ou E (105°C, 120°C respectivamente) a vida útil 
do material seria afetada. 

Por outro lado, pode-se ver que a medição de temperatura feita na superfície 
exterior do enrolamento é aproximadamente 65°C. Isto é, a elevação de temperatura foi 
de aproximadamente 38,2°C, o que é um valor claramente diferente dos 53,7ºC 
esperados teoricamente no projeto do ICT (mostrado na Tabela 16). Além disso, no 
procedimento usado para o projeto do ICT foi suposto que o componente podia trocar 
calor com o ambiente através de todas as superfícies menos a superfície da base da 
estrutura. Porém, no ICT real foram usadas duas chapas de alumínio para prensar a 
estrutura e evitar deslocamentos dos núcleos (como mostra a Figura 5.46). Assim, a 
superfície disponível para a troca de calor nos testes práticos é menor do que a esperada 
teoricamente, pelo que o resultado seria ainda pior recalculando a estimativa da 
elevação da temperatura com a superfície real. 

Então, para avaliar a expressão usada para estimar a elevação de temperatura no 
projeto deste ICT (equação (5.1)), a superfície de troca de calor (Aconv) do ICT real foi 
estimada medindo-se as dimensões finais do ICT para depois recalcular a elevação de 
temperatura. 

( ) [ ]Wextconvtot T-TθAQ =  









+=

Cºm

W
1,454,4

2arvθ  (5.1) 
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Desta maneira, a elevação de temperatura é recalculada usando as perdas 
calculadas (mostradas na Tabela 16), supondo que o ar que refrigera a superfície tem 
uma velocidade (var) de 0,3m/s (um pouco alta, mas ainda é razoável para salas fechadas 
[137]) e considerando que a troca de calor é feita através de todas as superfícies menos a 
superfície horizontal da tampa e da base do núcleo. Assim, como as dimensões de cada 
enrolamento são aproximadamente 50x97x110mm (largura, altura e profundidade), a 
elevação de temperatura seria: 

( ) ( )( ) ( )
Cº57,50
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W
1,01,454,4m101987510254105011010978

4,2W4

2
23333
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O qual é um valor mais razoável, porém, ainda representa mais de 10ºC de erro com 
respeito ao valor esperado (obtido mediante medições). Desta maneira, foi visto que a 
método usado para estimar a elevação de temperatura na etapa de projeto devia ser 
aprimorado. Em conseqüência, como já mencionado no Capítulo 3, os algoritmos 
usados posteriormente para o projeto do ICT usam um método mais elaborado para 
estimar a elevação de temperatura. 

 
Figura 5.46 – Fotografia do ICT real (sem entreferro). 

5.2 ICT sem entreferro 

Com exceção da forma em que a elevação de temperatura é estimada, o projeto 
do ICT sem entreferro foi feito usando o procedimento apresentado no Capítulo 3. Isto 
foi feito porque o procedimento para estimar a elevação de temperatura proposto no 
Capítulo 3 foi estudado depois de realizar os testes do ICT sem entreferro. Contudo, o 
procedimento usado para o projeto deste ICT é muito semelhante ao proposto no 
Capítulo 3, pois este consiste no uso de um circuito térmico equivalente que também 
considera a troca de calor por convecção, radiação e condução térmica. De fato, a 
diferença entre o procedimento usado e o sugerido no Capítulo 3 está em que no circuito 
térmico usado não é considerada a troca de calor por convecção e radiação entre as 
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superfícies internas que ficam dentro das janelas do núcleo, enquanto que no Capítulo 3, 
este tipo de troca de calor é levado em consideração. 

O circuito térmico usado é mostrado na Figura 5.47 para o caso de um ICT de N 
braços. Cada sub-circuito contido num retângulo representa uma das pernas da 
estrutura, onde Q é a potência dissipada na perna, Rheq modela a troca de calor por 
convecção e radiação com o ambiente sobre as superfícies do enrolamento, Rλint modela 
a troca de calor por condução entre o enrolamento e a perna onde ele está enrolado e 
Rλinf e Rλsup modelam a troca de calor por condução entre a perna com o enrolamento e 
as pernas sem enrolamento do núcleo. Desta maneira, os nós “d” indicam a temperatura 
média na superfície de cada enrolamento, enquanto que os nós “c” representam a 
temperatura média entre o enrolamento e a perna onde ele está enrolado. As resistências 
restantes modelam a troca de calor por convecção e radiação sobre as superfícies do 
núcleo expostas ao ambiente que ficam na sua parte superior (Rhsv e Rhsh) e inferior 
(Rhiv). Assim, o nó “a” modela a temperatura média na superfície da tampa do núcleo, 
enquanto que o nó “b” modela a temperatura média na superfície da base do núcleo. 
Todas as resistências foram calculadas mediante as expressões empíricas do número de 
Nusselt mostradas no Capítulo 2 e o coeficiente de troca de calor equivalente da 
radiação térmica. 

Por outro lado, as restrições relacionadas à construção do núcleo usadas no 
projeto do ICT com entreferro foram mantidas; isto é, o núcleo foi feito usando como 
bloco de construção os mesmos núcleos em I da fabricante Thornton. Assim, as perdas 
no núcleo foram desprezadas porque usando este material nesta freqüência elas resultam 
muito pequenas se comparadas com as perdas nos condutores. Adicionalmente, como a 
altura das pernas com enrolamentos ficou definida pela altura do núcleo em I, o número 
de espiras não foi definido em função do número de camadas e espiras por camada 
como é proposto no Capítulo 3 (onde são usadas como variáveis do projeto), mas foi 
usado diretamente como variável. Desta maneira, as variáveis do projeto consideradas 
no algoritmo foram: o número de núcleos em I alinhados horizontalmente (b5), o 
número de núcleos em paralelo (b4), o número de espiras, o número de fios em paralelo 
e o diâmetro dos fios. 

Considerando que nos testes do primeiro ICT não foi possível testar o inversor 
com a carga nominal inicialmente definida (4kW ou uma carga resistiva de 4Ω) porque 
a carga disponível no laboratório não tinha exatamente esse valor, o projeto deste ICT 
foi feito definindo a carga nominal num valor disponível no laboratório. Desta maneira, 
as características do inversor ficaram definidas como indica a Tabela 29. 

Assim, definindo as restrições de temperatura, da ondulação da corrente e da 
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Figura 5.47 – Circuito térmico usado no projeto do ICT sem entreferro. 
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indução como mostra a Tabela 30, mediante o procedimento e as expressões 
apresentadas no Capítulo 3, foi encontrado que o ICT teoricamente deveria ter as 
características mostradas na Tabela 31. Pode-se ver que o núcleo do ICT resultou igual 
ao do ICT com entreferro (mesma quantidade de núcleos em I), o que não foi uma 
surpresa considerando que a mesma indução máxima foi definida nos dois problemas e 
que ela depende do número de núcleos em paralelo (b4).  

Tabela 29 – Características do inversor. 
Potência de saída [kW] 3,7 
Tensão de saída [VRMS] 127 
Freqüência de chaveamento [kHz] 3,84 
Número de braços 4  

 
Tabela 30 – Limites de temperatura, indução e ondulação da corrente para o projeto do 

ICT sem entreferro. 
Máxima ondulação da corrente Entre 5% e 30% da corrente máxima na saída 
Máxima indução magnética para a carga resistiva nominal 90mT 
Máximo valor da temperatura média sobre qualquer superfície* Entre 80 e 90ºC 
*Supondo que a temperatura ambiente é de 45ºC   

 
Tabela 31 – Características teóricas do ICT sem entreferro. 

Fio AWG 19 
Número de fios em paralelo 3 
Número de espiras 84 
b4 3 
b5 2 
Ondulação da corrente de saída [A] 8,8 
Valor máximo da indução * [mT] 82,7 
Perdas totais no cobre [W] 53,4 
Perdas totais [W] 53,4 
Elevação da temperatura [°C] 42 
* nas pernas com enrolamentos   

Da mesma maneira que foi feito com o ICT com entreferro, a primeira coisa 
feita foi medir a matriz de indutância do ICT real para compará-la com os resultados de 
simulação do FEMM. Assim, as matrizes de indutância teórica e experimental foram: 
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Pode-se ver que existem grandes diferenças entre as duas matrizes, as quais não 
podem ser justificadas considerando os entreferros inseridos de forma indesejada nem o 
procedimento de medição. Por isso, a indutância equivalente do ICT real foi medida 
diretamente conectando em série todos os enrolamentos para depois medir a indutância 
total e dividir o valor obtido por 4 (da maneira explicada no Capítulo 1). Fazendo isto, 
foi medido um valor de 3,121mH, o que corresponde a uma indutância equivalente de 
780,25µH. Assim, para comparar o resultado com a indutância equivalente obtida pelo 
FEMM, o seu valor foi calculado da matriz de indutância teórica (somando todas as 
posições da matriz e dividindo por 4) obtendo 733µH, o que é razoavelmente próximo 
do medido no ICT real (6% de erro). Assim, como no algoritmo de minimização é 
usado o valor da indutância de dispersão, o erro apresentado no cálculo da matriz de 
indutância não é importante. 
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Pode-se ver que apesar da diferença entre as matrizes de indutância, a diferença 
entre as indutâncias equivalentes foi pequena. Isto pode ser atribuído a que as posições 
da matriz de indutância dependem da permeabilidade do núcleo e do comprimento dos 
entreferros indesejados, enquanto que a indutância equivalente depende da indutância 
de dispersão, que por sua vez depende principalmente da geometria do núcleo. Assim, 
como a permeabilidade indicada pelo fornecedor pode apresentar um erro grande, e 
como os entreferros inseridos são indesejados, pode existir uma diferença grande entre 
os resultados medidos e os indicados pelo FEMM. Por outro lado, como o tamanho das 
janelas do núcleo e a sua geometria são aproximadamente as mesmas no ICT real e no 
modelado, o erro esperado deveria ser pequeno. 

5.2.1 Avaliação do grau de acoplamento do sistema para o projeto dos 
controladores 

De maneira similar ao feito no projeto dos controladores do inversor que usa o 
ICT com entreferro, inicialmente foi avaliado o grau de acoplamento entre as correntes 
do sistema no domínio contínuo. Assim, a RGA da relação entre a corrente 2 e os 4 
sinais de controle foi avaliada e é mostrada na parte superior da Figura 5.48. Pode-se 
ver que novamente o maior valor é obtido entre a corrente i2 e o respectivo sinal de 
controle; contudo, como os valores da RGA entre a corrente 2 e os outros sinais de 
controle não são pequenos, não é recomendável tentar controlar a corrente i2 com o sinal 
de controle v2 supondo que a corrente i2 não é afetada pelos outros sinais de controle (o 
mesmo acontece com as outras correntes). 
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Figura 5.48 – RGA e RGA number do modelo contínuo do sistema 
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Adicionalmente, a Figura 5.48 mostra o RGA number calculando usando um 
pareamento diagonal e outro não diagonal. Dos resultados é possível ver que o 
pareamento diagonal seria mais conveniente (menor valor do RGA number). Contudo, 
mesmo usando o pareamento diagonal, os valores do RGA number são muito elevados, 
pelo que não seria recomendado tentar controlar o sistema assumindo que pode ser 
modelado como vários sistemas SISO independentes. 

É interessante notar que os valores obtidos da RGA e do RGA number para o 
sistema com o ICT sem entreferro apresentam valores claramente maiores do que os 
vistos no caso do ICT com entreferro. Desta maneira, é esperado que este sistema seja 
mais difícil de controlar que o anterior pela sensibilidade a pequenas variações nas 
entradas. 

5.2.2 Controle usando a técnica LQR 

O controle do inversor baseado na técnica LQR foi feito mediante a mesma 
topologia de controle usada para o inversor com os braços acoplados com o ICT com 
entreferro. Assim, os controladores do inversor (a matriz de realimentação de estados da 
malha de corrente e o PI da malha de tensão) foram obtidos seguindo o mesmo 
procedimento. As respostas em freqüência das correntes em função da corrente de 
referência e da tensão de saída em função da tensão de referência são mostradas na 
Figura 5.49 e Figura 5.50, respectivamente. Adicionalmente a Figura 5.51 mostra a 
distribuição dos pólos fechando a malha de tensão (sem o controlador repetitivo). Com 
respeito ao controlador repetitivo, foi visto que os mesmos filtros usados no inversor 
acoplado com o ICT com entreferro conseguiram reduzir a THD no inversor acoplado 
com o ICT sem entreferro. 

Uma vez que os compensadores foram ajustados, os resultados mostrados na 
Figura 5.52, na Figura 5.53 e na Figura 5.54 foram obtidos mediante simulação e são 
resumidos na Tabela 32. Pode-se ver que a malha de controle eliminou a componente 
c.c. das correntes, melhorou a distribuição da componente fundamental delas e reduziu a 
THD a valores admissíveis. Adicionalmente, as formas de onda da indução magnética 
obtida mediante simulação para a carga resistiva e para a carga não-linear em malha 
aberta e fechada são mostradas na Figura 5.55, Figura 5.56 e na Figura 5.57, 
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respectivamente. Pode-se ver que em malha fechada, para os dois tipos de carga, a 
indução não apresenta um valor c.c. (ou pelo menos é muito pequeno), enquanto que em 
malha aberta a indução tem um nível c.c. importante; de fato, a indução atinge valores 
maiores do que a indução de saturação do material. 
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Figura 5.50 – Resposta em freqüência em malha fechada da tensão de saída. 
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Figura 5.51 – Distribuição dos pólos do sistema em malha fechada. 
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Figura 5.52 – Resultados de simulação em malha aberta. 
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Figura 5.53 – Resultados de simulação em malha fechada sem o controlador repetitivo. 
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Figura 5.54 – Resultados de simulação em malha fechada com o controlador repetitivo. 
 

Tabela 32 – Comparação dos resultados de simulação (controle baseado na técnica 
LQR). 

Condição de controle Malha aberta 
Malha fechada sem 
controlador repetitivo 

Malha fechada com 
controlador repetitivo 

THD da tensão com carga resistiva [%] 0,4 0,59 0,36 
THD da tensão sem carga [%] 0,75 0,92 0,51 
THD da tensão com carga não-linear [%] 10,18 12,23 2,55 
Nível c.c. das correntes** [A] 0,84/ 0,02/ 0,72/ 0,15 0,0/ 0,0/ 0,0/ 0,0 0,0/ 0,0/ 0,0/ 0,0 

Componente fundamental das correntes** [A] 
10,33/ 10,47/ 10,43/ 

10,24 
10,56/ 10,57/ 10,60/ 

10,52 
10,42/ 10,42/ 10,46/ 

10,37 
* calculada no intervalo 35/60s<t<41/60s 
** calculada com a carga resistiva máxima 
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Figura 5.55 – Resultados de simulação da densidade de fluxo magnético (em malha 

fechada para carga resistiva nominal). 
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Figura 5.56 – Resultados de simulação da densidade de fluxo magnético (em malha 

aberta para a carga não-linear). 
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Figura 5.57 – Resultados de simulação da densidade de fluxo magnético (em malha 

fechada para a carga não-linear). 
 

Resultados experimentais em malha aberta 

De maneira similar ao feito nos testes em malha aberta do inversor acoplado 
com o ICT com entreferro, os testes em malha aberta do ICT sem entreferro foram 
feitos ajustando a tensão no barramento até obter aproximadamente os 127V eficazes na 
tensão de saída do inversor (com as diferentes cargas testadas). Fazendo isto, foram 
obtidos os valores mostrados na Tabela 33. Pode-se ver que os valores da tensão no 
barramento c.c. mudaram para as diferentes cargas, o que mostra a necessidade de 
fechar a malha de controle para regular a tensão de saída. Por outro lado, pode-se ver 
que a THD da tensão de saída é sempre menor do que 8%, porém, nenhuma das cargas 
tem um fator de crista de 3, pelo que não é possível dizer que neste aspecto o inversor 
em malha aberta está atendendo a norma IEC-62040-3. 

Tabela 33 – Características da tensão de saída do sistema em malha aberta. 
 Parâmetro 

Carga  
VC [Vrms] THD [%] 

Tensão média na parte positiva 
do barramento c.c. [V] 

A vazio 126,6 1,83 192 
Resistiva máxima 126,5 1,94 207 
Não-linear 1 126 7,16 205 
Não-linear 2 126,6 4,53 205  

A distribuição da corrente entre os braços do inversor foi avaliada da maneira 
feita nos testes experimentais anteriores. Isto é, foi obtido o valor eficaz de cada uma 
das correntes nos braços do inversor para depois comparar cada corrente com o valor 
esperado da corrente no braço (calculado da maneira feita nos resultados experimentais 
anteriores). Fazendo isto para a carga resistiva nominal e para as duas cargas não-
lineares (iguais às testadas no inversor acoplado com o ICT com entreferro) foi obtida a 
Tabela 34. Pode-se ver que o valor eficaz das quatro correntes é muito parecido, pelo 
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que mesmo em malha aberta, a distribuição das correntes é boa. Isto pode ser visto nas 
formas de onda mostradas desde a Figura 5.58 até a Figura 5.61, as quais foram obtidas 
para as quatro condições de carga testadas. 

Tabela 34 – Comparação da distribuição das correntes. 
 Correntes [A] Erros [%] 

Carga i1 i2 i3 i4 iesp ei1 ei2 ei3 ei4 
Resistiva máxima 7,62 7,64 7,57 7,41 7,56 -0,76 -1,07 -0,2 2,03 
Não-linear 1 11,43 11,6 11,71 11,48 11,56 1,08 -0,39 -1,34 0,65 
Não-linear 2 7,54 7,55 7,53 7,39 7,50 -0,5 -0,64 -0,37 1,51  

 

 
a) Tensão de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.58 – Formas de onda do sistema sem carga (malha aberta). 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.59 – Formas de onda do sistema com a carga resistiva nominal (malha aberta). 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.60 – Formas de onda do sistema com a carga não-linear 1 (malha aberta). 



 154 

Assim, de maneira semelhante ao visto no inversor acoplado com o ICT com 
entreferro, usando o ICT sem entreferro a distribuição das correntes no inversor real 
resultou melhor do que a distribuição vista mediante simulações; de fato, usando o ICT 
sem entreferro as correntes tendem a ficar praticamente iguais, como pode ser visto na 
Figura 5.62, a qual mostra o detalhe da ondulação das correntes nos braços obtida para 
uma carga resistiva em malha aberta. 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.61 – Formas de onda do sistema com a carga não-linear 2 (malha aberta). 
 

 
Figura 5.62 – Detalhe da ondulação da corrente obtida com o ICT sem entreferro 

(malha aberta). 
 

Resultados experimentais em malha fechada 

Apesar de que foi visto que a distribuição da corrente nos braços do inversor é 
boa em malha aberta, as duas técnicas de controle testadas no inversor acoplado com o 
ICT com entreferro foram testadas para avaliar seu funcionamento. Assim, inicialmente 
foi testada a estratégia de controle baseada na técnica LQR. Porém, nos testes práticos 
foi visto que os controladores testados mediante simulação deixavam o sistema instável. 
Assim, inicialmente o fator de ponderação usado para obter a matriz de realimentação 
de estados foi mudado até obter uma resposta estável no sistema real para depois ajustar 
os ganhos do controlador da malha de tensão. Fazendo isto, foi obtida uma matriz de 
realimentação com valores muito menores dos que usados inicialmente nas simulações, 
pelo que a capacidade de regulação da distribuição da corrente foi reduzida.  
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Além do inconveniente anterior, nos testes práticos foram encontradas algumas 
dificuldades relacionadas com as medições das correntes e tensões. Especificamente, 
foram tidas dificuldades na definição dos ganhos usados para ajustar as medições feitas 
pelo conversor analógico-digital do processador, pois eles tiveram que ser reajustados 
toda vez que o processador era reiniciado (fato que aconteceu também nos testes feitos 
com o inversor acoplado com o ICT com entreferro). Assim, os resultados obtidos estão 
afetados por erros nas medições, pelo que em melhores condições de medição, a 
estratégia de controle poderia ter apresentado resultados melhores. 

Tabela 35 – Características da tensão de saída do sistema em malha fechada. 
 Parâmetro 

Carga  
vC [Vrms] THD [%] it[Arms] 

Fator de 
crista 

A vazio 128,7 2,17 - - 
Resistiva máxima 127,3 1,61 29,59 1,41 
Não-linear 1 127,2 4,17 38,28 2,27 
Não-linear 2 127,3 2,77 26,09 1,82  

A distribuição da corrente nos braços e a tensão de saída do inversor foram 
avaliadas da mesma maneira que nos testes experimentais anteriores. Assim, o valor da 
tensão de saída e a THD dela são mostrados na Tabela 35 junto com as características 
da corrente de saída do inversor. Pode-se ver que a tensão de saída varia pouco e que a 
THD é sempre menor do que 8%, o que era desejado. Por outro lado, a Tabela 36 
mostra os resultados numéricos da análise da distribuição da corrente, e pode-se ver que 
as correntes continuam com valores próximos, porém, para alguns casos, o erro obtido é 
maior do que o obtido em malha aberta. Contudo, como pode ser visto da Figura 5.63 
até a Figura 5.66, as correntes se mostram bem distribuídas para as cargas testadas e as 
formas de onda da tensão de saída e da corrente de saída são melhores do que as obtidas 
em malha aberta. 

Tabela 36 – Comparação da distribuição das correntes. 
 Correntes [A] Erros [%] 

Carga i1 i2 i3 i4 iesp ei1 ei2 ei3 ei4 
Resistiva máxima 7,58 7,52 7,84 7,32 7,56 -0,2 0,58 -3,7 3,3 
Não-linear 1 10,18 10,24 10,43 9,93 10,19 0,15 -0,44 -2,31 2,60 
Não-linear 2 7,15 7,12 7,28 6,92 7,14 -0,06 0,35 -3,4 3,1 

    

 

 
a) Tensão de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.63 – Formas de onda do sistema sem carga em malha fechada. 
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a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.64 – Formas de onda do sistema com a carga resistiva nominal em malha 
fechada. 

 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.65 – Formas de onda do sistema com a carga não-linear 1 em malha fechada. 

 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.66 – Formas de onda do sistema com a carga não-linear 2 em malha fechada. 
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5.2.3 Controle baseado no desacoplamento de estados 

Seguindo o mesmo procedimento usado no projeto do controlador do inversor 
que usa o ICT com entreferro, a estratégia de controle baseada no desacoplamento dos 
estados foi avaliada. Assim, como foi visto que o grau de acoplamento entre as 
correntes resultou importante, a RGA e o RGA number foram calculados no sistema 
discretizado após ter aplicado o procedimento de desacoplamento. Os resultados são 
mostrados desde a Figura 5.67 até a Figura 5.71. 

Pode-se ver que o valor da RGA entre cada estado e seu respectivo sinal de 
controle (it com vb1, ei12 com vb2, ei23 com vb3 e ei34 com vb4) está próximo de 1 até 
aproximadamente 1300Hz, enquanto que a relação de cada estado com os outros sinais 
de controle está próximo de 0. Assim, pode-se aproximar o sistema MIMO com 4 
sistemas de uma entrada e uma saída para controlar os 4 estados do sistema. Para 
verificar isto, nota-se que para o pareamento diagonal mostrado na Figura 5.71 o valor 
do RGA number é próximo de zero até aproximadamente a mesma freqüência. 
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Figura 5.67 – RGA entre it e os 4 sinais de controle (avaliada no domínio z). 
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Figura 5.68 – RGA entre e12 e os 4 sinais de controle (avaliada no domínio z). 
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Figura 5.69 – RGA entre e23 e os 4 sinais de controle (avaliada no domínio z). 
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Figura 5.70 – RGA entre e34 e os 4 sinais de controle (avaliada no domínio z). 
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Figura 5.71 – RGA number para o sistema com desacoplamento (avaliada no domínio 

z). 
 
Resultados de simulação 

Sabendo que os estados do sistema podem ser considerados como desacoplados 
até aproximadamente 1300Hz, a mesma topologia de controle usada no inversor com o 
ICT com entreferro foi usada para fechar a malha de controle do sistema. Desta 
maneira, os ganhos dos controladores PIs foram ajustados até se obter uma distribuição 
da corrente razoável sem levar o sistema à instabilidade. A Figura 5.72 mostra a 
distribuição dos pólos do sistema em malha fechada e a Figura 5.73 mostra a resposta 
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em freqüência do mesmo sistema (sem controlador repetitivo) para a condição de carga 
resistiva nominal e a vazio. Com respeito ao controlador repetitivo, foi visto que o 
usado no inversor acoplado com o ICT com entreferros resultou suficiente para reduzir 
a THD da tensão de saída. 
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Figura 5.72 – Distribuição dos pólos do sistema em malha fechada (sem controlador 

repetitivo). 
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Figura 5.73 – Resposta em freqüência do sistema em malha fechada (sem controlador 

repetitivo). 
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Com os ganhos dos PIs e do controlador repetitivo ajustados, o sistema em 
malha fechada foi simulado nas mesmas condições que o inversor simulado com a 
estratégia baseada na técnica LQR. Os resultados de simulação são mostrados na Tabela 
37 e as formas de onda da corrente e tensão de saída para a carga não-linear são 
mostradas na Figura 5.74. Pode-se ver que com este controlador também foi possível 
eliminar o nível c.c. das correntes nos braços e melhorar a distribuição da componente 
fundamental das correntes. Adicionalmente, a THD da tensão de saída obtida para as 
cargas testadas é sempre menor do que 8%, pelo que o inversor atende os limites 
relativos à distorção da tensão de saída. 

 
Tabela 37 – Comparação das respostas em malha aberta e fechada. 

Condição de controle Malha aberta 
Malha fechada sem 
controlador repetitivo 

Malha fechada com 
controlador repetitivo 

THD da tensão com carga resistiva [%] 0,4 0,28 0,24 
THD da tensão sem carga [%] 0,75 0,32 0,25 
THD da tensão com carga não-linear [%] 10,18 8,46 2,84 
Nível c.c. das correntes** [A] 0,84/ 0,02/ 0,72/ 0,15 0,0/ 0,0/ 0,0/ 0,0 0,0/ 0,0/ 0,0/ 0,0 

Componente fundamental das correntes** [A] 
10,33/ 10,47/ 10,43/ 

10,24 
10,22/ 10,17/ 10,18/ 

10,21 
10,4/ 10,35/ 10,36/ 

10,4 
* calculada no intervalo 35/60s<t<41/60s 
** calculada com a carga resistiva máxima 
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Figura 5.74 – Tensão e corrente de saída para a carga não-linear padrão (resposta em 

malha fechada). 
 

Resultados experimentais 

Diferentemente dos testes feitos com a estratégia de controle baseada na técnica 
LQR, o controlador usado para testar a estratégia baseada no desacoplamento de estados 
foi exatamente o mesmo usado nas simulações. Além disso, este controlador apresentou 
melhores resultados do que o controlador baseado na técnica LQR que foi testado no 
inversor real. 
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Os resultados numéricos da parte experimental são mostrados na Tabela 38 e na 
Tabela 39. Na primeira tabela é mostrada a tensão de saída, sua THD e as características 
da corrente de saída. Pode-se ver que a tensão de saída varia pouco e que a THD é 
menor do que os 8% permitidos pela norma IEC62040-3. Da segunda tabela pode ser 
visto que a distribuição da corrente resultou razoável, o que pode ser verificado 
observando as formas de onda mostradas entre a Figura 5.75 e a Figura 5.78. Dessas 
figuras pode ser visto que o controlador além de manter uma boa distribuição das 
correntes nos braços do inversor, melhora a forma de onda da tensão e correntes em 
comparação com a operação do inversor em malha aberta. 

 
a) Tensão de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.75 – Formas de onda do sistema sem carga em malha fechada. 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.76 – Formas de onda do sistema com a carga resistiva nominal em malha 
fechada. 

 

Tabela 38 – Características da tensão de saída. 
 Parâmetro 

Carga  
VC [Vrms] THD [%] it [Arms] 

Fator de 
crista 

A vazio 127,2 1,42 - - 
Resistiva máxima 126,5 1,26 29,5 1,41 
Não-linear 1 126,4 3,69 36,62 2,34 
Não-linear 2 126,7 2,35 29,4 1,75  

Tabela 39 – Comparação da distribuição das correntes do sistema em malha fechada. 
Carga i1 i2 i3 i4 iesp ei1 ei2 ei3 ei4 

Resistiva máxima 7,53 7,67 7,59 7,56 7,59 0,77 -1,08 -0,06 0,37 
Não-linear 1 10,68 10,62 10,63 10,6 10,63 -0,45 0,12 0,24 0,31 
Não-linear 2 7,20 7,36 7,29 7,15 7,25 0,67 -1,54 -0,57 1,43 

                               * correntes em Ampères 
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a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.77 – Formas de onda do sistema com a carga não-linear 1 em malha fechada. 
 

 
a) Tensão e corrente de saída 

 
b) Correntes nos 4 braços 

Figura 5.78 – Formas de onda do sistema com a carga não-linear 2 em malha fechada. 

5.2.4 Comparação dos resultados 

Para facilitar a comparação entre os resultados obtidos com o inversor em malha 
aberta e em malha fechada (com as duas estratégias de controle), nesta seção são 
reescritos os resultados numéricos obtidos dos testes experimentais do inversor 
acoplado com o ICT sem entreferro. 

A Tabela 40 mostra uma comparação da THD da tensão de saída do inversor 
para os quatro tipos de carga e para as três condições de controle. Pode-se ver que as 
duas estratégias de controle reduzem a THD obtida para as cargas não-lineares, o que 
era esperado e desejado. Por outro lado, a THD para o sistema sem carga que foi obtida 
com o controlador baseado na técnica LQR resultou um pouco maior do que em malha 
aberta; contudo, a diferença é pequena e pode estar relacionada com erros de medição e 
perturbações inseridas na tensão de alimentação. 

Com respeito à distribuição da corrente nos braços do inversor, a Tabela 41 
resume os resultados experimentais obtidos com o inversor acoplado com o ICT sem 
entreferro. Adicionalmente, para facilitar a comparação, a tabela mostra a soma do erro 
obtido em cada corrente e o valor máximo do erro. Assim, pode-se ver que usando o 
controlador baseado na técnica LQR foram obtidos resultados piores do que em malha 
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aberta, enquanto que usando o controle baseado na técnica de desacoplamento de 
estados a distribuição da corrente é melhor do que em malha aberta para duas das três 
cargas comparadas. Apesar disto, a diferença entre os erros não é grande, uma vez que o 
controle da distribuição das correntes neste inversor não é tão importante como era 
esperado segundo os resultados de simulação. 

Tabela 40 – Comparação da THD (%) da tensão de saída. 
 Controle 

Carga  

Malha 
aberta 

LQR Desacoplado 

A vazio 1,83 2,17 1,42 
Resistiva máxima 1,94 1,61 1,26 
Não-linear 1 7,16 4,17 3,69 
Não-linear 2 4,53 2,77 2,35 

  

Tabela 41 – Comparação da distribuição das correntes. 
Carga Resistiva máxima Não-linear 1 Não-linear 2 

Controle 
Malha 
aberta 

LQR Desacoplado 
Malha 
aberta 

LQR Desacoplado 
Malha 
aberta 

LQR Desacoplado 

i1 [Arms] 7,62 7,58 7,53 11,43 10,18 10,68 7,54 7,15 7,2 

i2 [Arms] 7,64 7,52 7,67 11,6 10,24 10,62 7,55 7,12 7,36 

i3 [Arms] 7,57 7,84 7,59 11,71 10,43 10,63 7,53 7,28 7,29 

i4 [Arms] 7,41 7,32 7,56 11,48 9,93 10,6 7,39 6,92 7,15 

iesp [Arms] 7,56 7,56 7,59 11,56 10,19 10,63 7,5 7,14 7,25 

ei1 [%] 0,76 0,2 0,77 1,08 0,15 0,45 0,5 0,06 0,67 

ei2 [%] 1,07 0,58 1,08 0,39 0,44 0,12 0,64 0,35 1,54 

ei3 [%] 0,2 3,7 0,06 1,34 2,31 0,24 0,37 3,4 0,57 

ei4 [%] 2,03 3,3 0,37 0,65 2,6 0,31 1,51 3,1 1,43 

max{ein} [%] 2,03 3,7 1,08 1,34 2,6 0,45 1,51 3,4 1,54 

eacumulado [%] 4,06 7,78 2,28 3,46 5,5 1,12 3,02 6,91 4,21 
  * eacumulado= ei1 + ei2 + ei3 + ei4 

5.2.5 Teste de temperatura 

Para os testes de temperatura o inversor foi operado com a carga resistiva 
nominal em malha fechada. Para este teste, a temperatura em dois pontos de um 
enrolamento foi registrada usando dois termopares até que as medições ficaram estáveis. 
As medições foram feitas num ponto sobre a superfície de um enrolamento exposta à 
grande massa de ar e num ponto sobre a superfície do enrolamento que fica dentro da 
janela do núcleo. Posteriormente, a distribuição de temperatura foi obtida com uma 
câmara térmica usando uma emissividade de 0,81 para a aquisição (emissividade do 
cobre esmaltado). 

A posição dos sensores de temperatura e a distribuição de temperatura obtida são 
mostradas na Figura 5.79 e na Figura 5.80, respectivamente. Adicionalmente, os 
resultados das medições obtidas com os termopares são mostrados na Figura 5.81. 
Pode-se ver que nesta última figura a curva apresenta oscilações; elas apareceram por 
variações nas condições de medição que não puderam ser controladas (abertura e 
fechamento de portas e janelas). Por outro lado, é possível ver que nos últimos instantes 
de tempo a temperatura cai rapidamente até valores em torno de 28°C; isto foi porque 
no final do teste os termopares foram afastados da estrutura para obter uma medição da 
temperatura ambiente. 

Para facilitar a comparação dos resultados experimentais e os estimados com o 
circuito térmico usado, foi usado um Software associado à câmara térmica (FLIR Quick 
Report) que permite calcular a temperatura média e máxima numa superfície definida na 
imagem (obtida pela câmara térmica). Assim, a temperatura máxima e média sobre cada 
enrolamento obtida via medição é mostrada na Tabela 42 junto com a temperatura 
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média estimada com o circuito térmico equivalente. Na tabela são mostrados os 
resultados teóricos obtidos usando uma temperatura ambiente de 45ºC (suposto no 
projeto) e uma temperatura de 28°C (aproximadamente a temperatura ambiente 
medida). 

 
Figura 5.79 – Posição dos termopares na estrutura (marcadas com circunferências). 

 

 
Figura 5.80 – Distribuição da temperatura na estrutura. 
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Figura 5.81 – Variação da temperatura com o tempo obtida com os termopares. 

Pode-se ver que a temperatura média teórica que foi calculada com a 
temperatura ambiente medida resultou razoavelmente próxima dos resultados 
experimentais (colunas ressaltadas). Contudo, pode-se ver que teoricamente a diferença 
entre as temperaturas dos enrolamentos internos e externos é praticamente a mesma, 
enquanto que as medições indicam uma diferença de alguns graus. Isto aconteceu 
porque no circuito térmico foi assumido que a tampa e base do núcleo são isotérmicas 
(porém diferentes) e que não existe troca de calor por radiação e convecção entre os 
enrolamentos adjacentes, o que não é verdade. 

Tabela 42 – Resultados da temperatura absoluta (T) e da elevação de temperatura (∆T). 
Temperatura medida[°C] 

(T0≈28°C) 
Temperatura média estimada 

[°C] 
Máxima Média T0=45°C T0=28°C 

Superfície 

T T ∆T T ∆T T 
Enrolamento 1 73,4 68,8 40,8 86,4 41,4 67,7 
Enrolamento 2 78,0 72,7 44,7 86,5 41,5 67,9 
Enrolamento 3 79,7 73,6 45,6 86,5 41,5 67,9 
Enrolamento 4 74,6 70,5 42,5 86,4 41,4 67,7 

                                     * Enrolamentos numerados de esquerda a direita 

Uma melhor aproximação aos resultados experimentais pode ser obtida usando o 
procedimento proposto no Capítulo 3 para a modelagem do sistema térmico. Nesse 
procedimento a tampa e base da estrutura são divididas em 4 partes cada uma (o que 
permite modelar a variação de temperatura nessas partes do núcleo) e é considerada a 
troca de calor por convecção e radiação entre os enrolamentos. Assim, usado esse 
procedimento e realizando as medições das dimensões finais da estrutura, os resultados 
mostrados na Tabela 43 foram obtidos. Pode-se ver que os resultados obtidos 
teoricamente estão mais próximos dos experimentais e que neste modelo existe uma 
diferença entre as temperaturas dos enrolamentos internos e externos. Contudo, é 
importante notar que a temperatura média medida foi obtida considerando somente a 
superfície visível nas imagens obtidas (fotos obtidas com a câmara térmica), pelo que é 
esperado que a temperatura média real seja ligeiramente diferente da indicada. Assim, o 
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erro obtido usando o modelo térmico melhorado pode não ser tão baixo como é 
mostrado. 

Tabela 43 – Resultados da temperatura absoluta (T) medida e estimada mediante o 
modelo térmico melhorado. 

Superfície Emissividade usada 
Temperatura média estimada [°C] 

(T0=28°C) 
Temperatura média medida [°C] 

(T0≈28°C) 
Enrolamento 1 0,81 68,2 68,8 
Enrolamento 2 0,81 71,9 72,7 
Enrolamento 3 0,81 71,9 73,6 
Enrolamento 4 0,81 68,2 70,5 

Tampa da estrutura (núcleo) 0,91 57,9/ 64,8/ 64,8/ 57,9 60/ 62,3/ 63,15/ 60,6 
Base da estrutura (núcleo) 0,91 60,9/ 68,1/ 68,1/ 60,9 61,5/ n/d/ n/d/ n/d 

* n/d: Não disponível. Não foi possível estimar essas temperaturas com as imagens térmicas tiradas. 

5.3 Conclusões do capítulo 

As matrizes de indutância obtidas por medição apresentaram erros significativos 
com respeito ao valor calculado mediante o MEF. Isto em parte ocorreu devido ao 
procedimento de medição e pelas diferenças entre o núcleo ideal e o real; isto é, o 
núcleo real não é simétrico e tem entreferros indesejados que foram inseridos no 
processo de colagem dos núcleos. Neste ponto é importante notar que as diferenças 
entre as medições e a teoria são muito menores no ICT que usa entreferros. Isto é 
porque o entreferro faz com que a estrutura seja menos sensível à permeabilidade do 
material e às suas variações. Além disso, no ICT sem entreferro, variações na posição 
dos núcleos ou na pressão usada para manter a estrutura fixa mudam os valores das 
indutâncias. Contudo, apesar do elevado erro obtido entre a teoria e a prática, as 
características do ICT podem ser calculadas da indutância equivalente, a qual depende 
somente da indutância de dispersão do componente, que por sua vez, depende 
principalmente da geometria das janelas do núcleo e da parte exterior dele. Assim, como 
foi visto, esta indutância pode ser calculada com um erro relativamente baixo mediante 
o MEF, pelo que o erro no cálculo da matriz de indutância não afeta o projeto do 
componente. Por outro lado, o conhecimento da matriz de indutância é importante na 
fase do projeto dos controladores, contudo, uma vez construído o ICT, a matriz de 
indutância pode ser medida para depois projetar os controladores usando os resultados 
de medição. 

O uso de entreferro nas pernas do ICT não resultou necessário para o 
funcionamento do inversor. De fato, foi visto que de forma natural (em malha aberta), a 
distribuição das correntes é melhor no ICT sem entreferro. Além disso, usando o ICT 
sem entreferro, as correntes nos braços são praticamente iguais à corrente de saída 
dividida pelo número de braços, pelo que as componentes entrelaçadas das correntes 
praticamente desaparecem. Isto facilita a análise do sistema e permite realizar as 
simplificações feitas no Capítulo 3. Por outro lado, no ICT com entreferro, as correntes 
nos braços não são iguais à corrente de saída dividida pelo número de braços; de fato, 
usando este tipo de ICT ainda é possível ver o entrelaçamento das formas de onda das 
correntes, pelo que as componentes entrelaçadas das correntes nos braços não podem 
ser desprezadas. 

Neste capítulo foi verificado mediante simulação que o uso de ICTs para acoplar 
magneticamente os braços do inversor faz com que as correntes nos braços sejam 
afetadas por todos os sinais de controle. Assim, foi mostrado que este tipo de inversores 
são naturalmente sistemas do tipo MIMO com acoplamentos fortes entre os seus 
estados. Desta maneira, para controlar corretamente o comportamento das correntes do 
inversor é necessário considerar o sistema como multivariável para projetar 
corretamente os controladores. Além disso, a falta de sincronia entre as medições (e os 
instantes de aplicação dos sinais de controle) dificulta a modelagem e controle do 
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inversor. Apesar dos fatos anteriores, na literatura não foi encontrado um procedimento 
para a modelagem e controle que considere essas dificuldades. Assim, os procedimentos 
usados para contornar as dificuldades anteriores representam uma contribuição ao 
estado da arte. 

A estratégia de controle baseada na técnica LQR melhorou o comportamento do 
inversor que usa o ICT com entreferro, porém, no inversor acoplado com o ICT sem 
entreferro, os resultados não foram tão favoráveis. A razão disto ainda não foi 
identificada, pois nos dois testes foi usado o mesmo procedimento para obter os 
controladores e programar o DSP. Contudo, lembrando que os valores da RGA e do 
RGA number obtidos do sistema que usa o ICT sem entreferro resultaram muito 
maiores do que os obtidos com o ICT com entreferro, é esperado que o sistema com o 
ICT que não usa entreferros seja mais difícil de controlar. Assim, pode ser necessário 
usar outra topologia de controle para obter melhores resultados. Por exemplo, como o 
procedimento para o desacoplamento de estados reduz os valores da RGA e do RGA 
number, o uso da técnica LQR no sistema com o desacoplamento talvez resulte mais 
simples e com melhores resultados. Apesar disto, esta estratégia não foi testada porque 
somente o controle baseado no desacoplamento de estados apresentou bons resultados 
nos dos inversores testados. Contudo, a avaliação da união das duas estratégias de 
controle pode ser interessante num estudo posterior. 

O procedimento usado para obter o desacoplamento de estados foi verificado 
mediante a RGA, o RGA number e mediante resultados de simulação. Adicionalmente, 
os controladores projetados usando esta estratégia de controle apresentaram bons 
resultados tanto em simulação, quanto experimentalmente. Além disso, como o 
desacoplamento dos estados permite projetar os compensadores usando estruturas como 
PI ou PID, o ajuste dos ganhos pode ser feito de uma maneira mais intuitiva do que 
usando a estratégia de controle baseada na técnica LQR; isto porque nela a matriz de 
realimentação é calculada usando uma função de minimização. Assim, o ajuste on-line 
dos ganhos dos controladores pode ser feito com mais facilidade usando a estratégia de 
controle baseada no desacoplamento de estados, pois o cálculo da matriz de 
realimentação de estados da técnica LQR é feito off-line. 

A distribuição balanceada das correntes em inversores com seus braços 
fortemente acoplados é naturalmente razoável, logo o uso de controladores para 
melhorar a distribuição da corrente resulta em pequenas melhorias ou pode piorar a 
distribuição como conseqüência do erro inserido pelas condições de medição. Desta 
maneira, o controle da distribuição da corrente deveria ser usado em aplicações onde 
seja necessário aumentar o nível de segurança do conversor, isto é, no caso em que for 
considerado que a distribuição das correntes deve ser controlada por questões de 
segurança ou outros motivos. As estratégias de controle apresentadas e testadas neste 
trabalho podem ser usadas para isto, pois foi mostrado que funcionam e são 
relativamente simples se comparadas com outras técnicas de controle multivariável 
[98]-[100]. 

O modelo térmico baseado na suposição de que a estrutura pode ser dividida em 
várias superfícies isotérmicas apresentou resultados próximos dos obtidos nos testes 
experimentais. Além de fornecer resultados razoáveis, este tipo de modelagem permite 
um melhor entendimento das formas de troca de calor e uma maior flexibilidade na hora 
de modelar as seções do componente. Por exemplo, usando o modelo mais refinado do 
ICT sem entreferro (obtido escrevendo as equações de balanço de energia como 
explicado no Capítulo 2), o erro foi menor do que o obtido com o modelo baseado em 
circuitos térmicos equivalentes. Isto aconteceu porque neste último foi considerado que 
a tampa e base do núcleo eram isotérmicas, enquanto que no modelo refinado estas 
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superfícies foram separadas em quatro partes cada uma (além de considerar a troca de 
calor entre superfícies próximas). 
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Capítulo 6 Conclusões e propostas de continuidade 
Ao longo deste trabalho foram apresentadas algumas conclusões e foram 

mencionados alguns temas que poderiam ser interessantes para realizar estudos 
posteriores. Assim, para fechar este trabalho, neste capítulo são ressaltadas algumas das 
conclusões e as propostas de continuidade identificadas ao longo deste estudo. 

6.1 Conclusões 

6.1.1 ICTs modulares e monolíticos 

Como nos ICTs é desejado um alto fator de acoplamento, os dois tipos de ICTs 
(modulares e monolíticos) podem fazer com que as correntes nos braços do inversor 
sejam indistinguíveis e que apresentem uma comutação numa freqüência N vezes maior 
do que a freqüência de chaveamento. Contudo, apesar de que é possível obter as 
mesmas vantagens com relação à forma de onda das correntes, existem fatores 
adicionais que devem ser considerados para fazer a escolha entre um ICT modular e um 
monolítico. Por exemplo, como os ICTs monolíticos são construídos usando um núcleo 
comum, é esperado que eles tenham um melhor aproveitamento do espaço, menor peso 
e uma maior densidade de potência do que os ICTs modulares. Além disso, como os 
ICT modulares são construídos conectando vários transformadores independentes de 
dois enrolamentos, é esperado que a estrutura seja menos compacta pela necessidade 
das conexões entre os transformadores. 

Outra vantagem dos ICTs monolíticos é que os enrolamentos podem ser 
posicionados de modo que o entrelaçamento dos fluxos magnéticos seja aproveitado 
para reduzir a sua ondulação em algumas partes do núcleo. Por outro lado, os ICTs 
modulares não podem aproveitar esta característica porque os núcleos estão fisicamente 
separados. De fato, na literatura foi encontrado que usando núcleos em forma de E para 
a construção de ICTs modulares, é possível aproveitar o entrelaçamento para reduzir a 
ondulação do fluxo em algumas partes da estrutura; contudo isto é feito colando os 
transformadores entre si, pelo que no final, a estrutura é um ICT monolítico. 

Uma desvantagem dos ICTs monolíticos, é que sua construção pode ser mais 
difícil do que a construção de um ICT modular, pois os ICTs monolíticos têm 
geometrias especiais e nem sempre é possível construí-los sem modificar a forma dos 
núcleos comerciais. Além desta desvantagem, como foi visto neste trabalho, o projeto 
deles é complexo, principalmente pela geometria especial deste tipo de estrutura. Por 
outro lado, os ICTs modulares são construídos usando transformadores de dois 
enrolamentos, pelo que podem ser construídos com núcleos comerciais de diferentes 
formas e materiais. Além disso, na literatura foi encontrado um procedimento para o 
projeto de ICTs modulares parecido com o procedimento normalmente usado para o 
projeto de componentes magnéticos, pelo que seu projeto é mais simples do que o 
projeto de um ICT monolítico. 

Contribuições 

Existem várias topologias de ICTs modulares que podem ser encontradas na 
literatura, contudo, as referências encontradas não detalham as vantagens que uma 
topologia tem sobre outra, e as referências que apresentam comparações não indicam 
que essas análises são feitas para ICTs usados em aplicações de conversores com 
entrelaçamento. Assim, para entender melhor as diferenças entre os ICTs modulares, 
neste trabalho as diferentes topologias foram estudadas mediante análises matemáticas 
que permitiram realizar algumas comparações. Além disso, foram apresentadas 
expressões e metodologias para a comparação de algumas características deste tipo de 



 170 

estruturas. Neste sentido, este trabalho apresenta uma contribuição ao estudo deste tipo 
de estruturas, pois as expressões analíticas apresentadas e as comparações podem ser 
usadas para definir em que condições uma das estruturas modulares resulta mais 
interessante do que outra. 

6.1.2 Modelo elétrico e térmico 

Foi visto que o MEF resultou uma ferramenta vital para analisar e projetar os 
ICTS monolíticos. Contudo, o tempo de cálculo necessário para analisar um ICT 
mediante o MEF pode ser elevado se for usado um modelo exato. Assim, foi visto que 
resultados razoavelmente bons podem ser obtidos mediante o uso de simplificações, 
como o aproveitamento da simetria do ICT, o uso de modelos reduzidos e o uso da 
homogeneização dos enrolamentos. Adicionalmente, mediante a aplicação destas 
estratégias foi possível obter as matrizes multidimensionais usadas para estimar a 
indutância e resistência dentro do algoritmo de minimização, o que certamente reduziu 
o tempo de cálculo usado pelo algoritmo. Além disso, mediante o uso do MEF foi 
possível mostrar que o uso de fios em paralelo para realizar os enrolamentos não 
necessariamente implica uma redução ou aumento da resistência, e que a orientação dos 
fios afeta o valor da resistência em diferentes freqüências. Assim, foi visto que o uso de 
fios em paralelo pode ser ou não vantajoso e que diferentes orientações dos fios em 
paralelo podem resultar mais vantajosas do que outras. 

Com respeito à modelagem térmica do componente, o MEF também pode ser 
utilizado para estimar a distribuição da temperatura de uma maneira exata. O 
inconveniente é novamente o tempo requerido para realizar a análise, pois além dos 
problemas associados ao número de elementos, o comportamento térmico está acoplado 
com o fenômeno eletromagnético e com a dinâmica do fluido em torno da estrutura. 
Além disso, foi visto que os modelos bidimensionais devem ser usados com cuidado, 
pois a troca de calor pelas superfícies não modeladas (sobre o plano do modelo) pode 
ser importante (depende do tamanho e características físicas da superfície). Então, como 
a modelagem do componente em 3D considerando os três fenômenos físicos pode 
resultar em tempos de cálculo e requisitos computacionais excessivamente grandes, é 
recomendável usar algumas simplificações. Entre elas, a mais importante é talvez o uso 
do número de Nusselt para evitar a necessidade de modelar a dinâmica do fluido que 
refrigera a estrutura. O uso deste tipo de expressão empírica é largamente conhecido, 
estudado e aplicado em diversas áreas do conhecimento, pelo que seu uso não deveria 
inserir erros importantes. 

Usando o número de Nusselt e teoria básica de fenômenos de transferência de 
calor, foi visto que é possível obter erros razoavelmente baixos supondo que a superfície 
da estrutura pode ser dividida em várias superfícies isotérmicas. Isto foi verificado 
comparando os resultados obtidos mediante a simplificação e com simulações no MEF. 
Adicionalmente, os resultados experimentais também resultaram próximos dos 
calculados mediante esta aproximação. Além dos bons resultados obtidos mediante este 
método, este possibilita a modelagem térmica de maneira flexível e permite entender 
mais claramente a contribuição dos diferentes tipos de troca de calor. Por outro lado, 
estas vantagens nem sempre estão presentes nas expressões empíricas usadas para 
estimar a elevação da temperatura que são encontradas na literatura. Assim, apesar de 
que a modelagem proposta é mais complexa do que o uso de expressões empíricas, ela é 
mais recomendável porque está baseada na física do fenômeno térmico e permite 
modelar geometrias especiais, como as apresentadas pelos ICTs. 

Apesar de que foram obtidas diferenças grandes entre a matriz de indutância 
medida e a esperada teoricamente, foi visto que o efeito deste erro no procedimento 
usado para o projeto do ICT não deveria influenciar o resultado. Isto porque as 
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características do ICT estimadas dentro do algoritmo de minimização dependem da 
indutância equivalente, a qual depende da indutância de dispersão do ICT, que por sua 
vez pode ser estimada com erros pequenos. 

Contribuições 

Apesar do procedimento usado para o projeto do ICT monolítico estar baseado 
em técnicas já conhecidas na literatura, algumas das expressões e simplificações usadas 
foram desenvolvidas neste trabalho e não foram encontradas na literatura. Por exemplo, 
a definição da indutância equivalente e sua relação com o comportamento do inversor, a 
indução máxima para a carga resistiva e a maneira de estimar as correntes nos braços 
(desprezando as componentes entrelaçadas), são desenvolvimentos que foram validados 
e que não foram encontrados na literatura. Assim, neste aspecto, este trabalho contribui 
no estudo deste tipo de estruturas, pois essas estratégias, conceitos e expressões podem 
ser usadas para obter um melhor procedimento para o estudo e projeto dos ICTs 
monolíticos. 

Apesar de que na literatura é encontrado que existe a possibilidade de se obter 
uma distribuição de corrente não balanceada, e que isto pode ser problemático para o 
correto comportamento do ICT, são poucas as referências que abordam o tema. De fato, 
somente uma das referências encontradas realmente explica o problema e valida uma 
solução para o caso de conversores c.c.-c.c.. A outra referência reconhece o problema, 
mas a solução proposta é usada em conversores entrelaçados sem acoplamento 
magnético. Assim, neste trabalho foi necessário estudar este problema considerando as 
dificuldades na modelagem, o fato do sistema ser do tipo MIMO com os estados 
fortemente acoplados e as dificuldades associadas às medições de corrente. Neste 
aspecto, este trabalho contribui no estudo da modelagem e controle de inversores 
entrelaçados que usam acoplamento magnético entre os braços, pois foram apresentados 
procedimentos para contornar as dificuldades mencionadas. 

6.1.3 Controle do inversor 

Foram apresentadas duas estratégias de controle para melhorar a distribuição das 
correntes nos braços e para regular a tensão de saída do inversor. Delas, uma é baseada 
no uso da técnica LQR e outra baseada no desacoplamento de estados. Adicionalmente, 
foi visto que em simulações e experimentalmente, a estratégia de controle baseada no 
desacoplamento de estados mostrou melhores resultados do que a baseada na técnica 
LQR. Contudo, essa vantagem pode estar associada ao ajuste dos controladores, pelo 
que não é possível afirmar que neste aspecto a estratégia de controle baseada no 
desacoplamento de estados é melhor do que a baseada na técnica LQR. Apesar disto, 
como o ajuste dos controladores usados em sistemas do tipo SISO é mais fácil do que o 
projeto de controladores multivariáveis, a estratégia de controle baseada no 
desacoplamento poderia ser considerada como mais interessante. Contudo, é importante 
lembrar que o desacoplamento é obtido sob algumas suposições, pelo que sempre existe 
a necessidade de se verificar o efeito do desacoplamento mediante procedimentos como 
o cálculo da RGA e do RGA number. 

Nos testes feitos com o ICT com e sem entreferro foi visto que a distribuição 
natural das correntes nos braços é melhor no ICT que não usa entreferros. De fato, com 
este ICT as correntes nos braços são praticamente indistinguíveis e oscilam numa 
freqüência de N·fch. Em conseqüência, as componentes entrelaçadas das correntes são 
muito pequenas e podem ser desprezadas, o que facilita a análise e projeto do 
componente. Além disto, foi visto que usando nos ICTs testados, a distribuição das 
correntes nos braços é boa de forma natural, isto é, em malha aberta. Assim, o controle 
da distribuição da corrente poderia não ser necessário. Contudo, em aplicações onde é 
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desejado obter maiores níveis de segurança, as estratégias de controle propostas podem 
ser aplicadas, pois foi mostrado que elas realmente melhoram a distribuição da corrente 
e são relativamente simples. 

Durante este trabalho foram submetidos dois artigos, dos quais um foi aceito no 
PCIM South América 2012, CBA 2012 e IECON 2012; contudo, somente nos dois 
primeiros foi publicado [113][114]. O segundo artigo foi submetido e aceito no IET 
(Insitute of Engineering and Technology) [115]. 

6.2 Propostas de continuidade 

Diferentes topologias de ICTs modulares foram revisadas mediante análises 
matemáticas. Foi visto que algumas são mais interessantes do que outras em termos de 
capacidade de redução de ondulação. Além disto, foi mostrado que não é possível 
afirmar que uma topologia é melhor do que outra considerando somente o número de 
transformadores ou a indutância de dispersão necessária para limitar a ondulação da 
corrente. Isto porque apesar de que algumas topologias usam um número menor de 
transformadores, elas precisam de maiores indutâncias de dispersão para limitar a 
ondulação da corrente no mesmo valor que outras topologias que usam mais 
transformadores. Apesar disso, ainda é necessário procurar métodos ou expressões 
analíticas que permitam uma melhor comparação entre as diferentes conexões de ICTs 
modulares para poder determinar qual topologia é melhor para uma determinada 
aplicação. 

Apesar de que foi proposta uma expressão para estimar a indução máxima nas 
pernas (com enrolamentos) do ICT quando o inversor alimenta uma carga resistiva, nos 
inversores de tensão usados em aplicações de UPSs é normal ter cargas não-lineares, as 
quais podem estar associadas a níveis de indução maiores do que os obtidos com a carga 
resistiva. Além disso, como este tipo de cargas pode inserir harmônicos com amplitudes 
não desprezíveis, é necessário procurar procedimentos ou expressões que permitam 
estimar a indução máxima e as perdas para este tipo de condição de operação. 

Nos testes feitos com o algoritmo proposto para o projeto dos ICTs, foi visto que 
usando o material Supermendur para o núcleo da estrutura é obtido um peso 
significativamente menor do que usando ferrite. Isto é porque, apesar de que o material 
Supermendur gera mais perdas por unidade de volume, a indução máxima que suporta é 
muito mais alta do que a indução máxima de um núcleo de ferrite. De fato, como já 
mencionado no texto, a escolha do núcleo de ferrite foi feita por facilidade na aquisição 
dos núcleos; porém outros materiais deveriam ter sido usados para o núcleo, como os 
nanocristalinos, amorfos ou núcleos de fita enrolada. Desta maneira, seria interessante 
realizar testes práticos usando este tipo de materiais para validar o ganho esperado em 
termos de peso e volume. 

Como foi mostrado neste trabalho, a modelagem e controle dos inversores 
entrelaçados que usam acoplamento magnético entre seus braços apresenta algumas 
dificuldades interessantes. Assim, no trabalho é mostrado um procedimento para 
contornar estes problemas. Contudo, o procedimento usado para estimar os valores das 
correntes cujas medições não estão sincronizadas com os instantes de aplicação dos 
sinais de controle é muito simples e poderia ser melhorado. Assim, seria interessante 
procurar alternativas mais elaboradas que permitam estimar de uma melhor maneira os 
valores dessas medições não sincronizadas. 

Nos testes experimentais realizados com o ICT sem entreferro, não foi possível 
usar diretamente os ganhos dos controladores baseados na técnica de controle LQR. De 
fato, foi necessário diminuir os ganhos para manter a estabilidade do sistema. Em 
conseqüência, os resultados não foram os esperados. Contudo não foi identificada a 
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razão deste problema. De fato, a única possível explicação sugerida está baseada no fato 
de que os valores da RGA e do RGA number são relativamente elevados, pelo que é 
esperado que o sistema seja difícil de controlar. Assim, como uma possível solução, 
pensou-se em usar o procedimento proposto para o desacoplamento de estados para 
depois aplicar a técnica LQR, pois aplicando o procedimento para o desacoplamento de 
estados são obtidos valores da RGA e do RGA number muito mais convenientes. Desta 
maneira, seria interessante avaliar se este procedimento realmente facilitaria o projeto 
dos controladores mediante a técnica LQR. 

Apesar das vantagens apresentadas pelo acoplamento dos braços do inversor 
entrelaçado, existem algumas características do paralelismo que são perdidas; 
especificamente a modularidade e de alguma maneira a redundância. Isto é, o uso de um 
ICT modular para acoplar os braços dificulta a expansão do sistema, pois para inserir 
um novo braço é necessário refazer as conexões do circuito completo. No caso do ICT 
monolítico o problema é maior porque dependendo da topologia usada, não é possível 
adicionar mais um enrolamento à estrutura. Por outro lado, com respeito à redundância, 
a perda de um braço não é tão fácil de tratar quanto no caso dos inversores entrelaçados 
com indutores separados. Isto porque no caso dos ICTs modulares, a perda de um braço 
implica a perda de interação dos braços conectados a ele. No caso dos ICTs monolíticos, 
a perda de um braço implica que os fluxos magnéticos dos outros braços fechem o 
circuito magnético pela perna onde está o enrolamento do braço perdido; em 
conseqüência, o acoplamento entre alguns dos braços que ainda funcionam será perdido.  
Este problema foi apresentado em [112] com uma estratégia para contorná-lo. Esta 
consiste em curto-circuitar o enrolamento do braço que parou de funcionar, fazendo 
com que o fluxo que circula pela perna enrolada seja zero (evitando a perda do 
acoplamento dos outros braços). Essa estratégia ainda não foi testada no presente 
trabalho, pelo que poderia ser testada para a continuação do estudo. Outra estratégia que 
poderia ser testada, sería o uso de técnicas de controle reconfigurável, nas quais se 
detecta e clasifica a falha, para depois selecionar o algoritmo de controle mais 
apropriado para o sistema na condição de falha identificada. 
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Anexo 1  Especificações da Carga Não-Linear segundo a 
norma IEC62040-3

1
 

Nota: A situação se refere a uma freqüência de 50Hz, para uma saída com 
distorção de tensão máxima igual a 8% de acordo com IEC 61000-2-2 e fator de 
potência = 0,7 (i.e., 70% da potência aparente será dissipada como potência ativa nos 
dois resistores R1 e Rs) 

 

UC: tensão retificada 

R1: Resistor de carga, representando 66% da potência ativa total da potência aparente S 

RS: Resistor de linha em série, representando 4% de potência ativa do total da potência 
aparente S (os 4% estão de acordo com a norma IEC/TC64 sobre queda de tensão em 
linhas de potência) 

Um ripple de 5% da tensão pico a pico UC do capacitor, corresponde a uma 
constante de tempo R1C = 0,15s. 

Observando a tensão de pico, a distorção da tensão da linha, a queda de tensão 
nos cabos e o ripple da tensão retificada, a média da tensão retificada UC será a 
seguinte: 

( )( )( ) U,U,,,UC 22197509609202 ==  

e os valores dos resistores RS, R1, e do capacitor C serão os seguintes: 

S

U
,RS

2

040= , 
S,

U
R C

660

2

1 = , 
1

150

R

,
C =  para 50Hz e 

1

1250

R

,
C =  para 60Hz. 

A queda de tensão na ponte de diodos é desprezada. 

                                                 
1 Informação reproduzida de [12] 
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Apêndice 1  Inversas da matriz de indutância de alguns 

ICTs modulares 

Esta seção apresenta a inversa da matriz de algumas das conexões de ICTs 
modulares mostradas no Capítulo 1. Estas matrizes foram obtidas calculando a inversa 
de cada matriz de indutância com vários valores de N para depois identificar o padrão 
dos coeficientes da matriz inversa. A idéia de registrar estes resultados aqui é para 
permitir que eles possam ser usados em estudos posteriores. 

Combinatorial Cascade: 
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Secondary Loop: 
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Apêndice 2  Configuração do PWM entrelaçado no DSP 

TMS-320f2812  

Como foi explicado no Capítulo 1, o entrelaçamento dos sinais de controle é 
obtido utilizando várias portadoras defasadas e uma modulante. Contudo, como o DSP 
utilizado somente permite gerar duas portadoras diferentes, foi necessário realizar um 
ajuste adicional para a correta geração dos sinais PWM. Essa modificação consiste no 
uso de uma portadora para cada dois braços; o qual é somente possível porque a 
portadora do braço 3 pode ser obtida da portadora do braço 1 multiplicada por -1, e a 
portadora do braço 4 pode ser obtida da portadora do braço 2 de maneira similar. 

Para entender o procedimento usado para a geração dos sinais PWM 
entrelaçados, considere o caso de um inversor entrelaçado de dois braços, o qual seria 
controlado da maneira convencional usando duas portadoras a e b, e as respetivas 
modulantes ma(t) e mb(t) (que idealmente deveriam ser a iguais). Assim, para obter a 
mesma modulação usando uma única portadora, as modulantes usadas para os dois 
braços (mba(t) e mbb(t)) estão relacionadas com as modulates convencionais como: 

( ) ( )
( ) ( )tmtm

tmtm

bbb

aba
−=

= .  

Com respeito à portadora usada para gerar a modulação PWM, ela continua 
sendo um sinal triangular com o mesmo período das portadoras entrelaçadas. Para ver 
isto mais claramente, a Figura 6.1 mostra a portadora e as duas modulantes para um 
valor da razão cíclica comum. 

Adicionalmente, como a portadora gerada pelo DSP não oscila em torno de zero, 
a relação entre as modulantes utilizada no algoritmo não é igual a -1. Neste caso as 
modulantes usadas no DSP são calculadas como: 

( ) ( )

( ) ( )








+−=

+=

50
2

1

50
2

,
tm

tm

,
tm

tm

bb
bbDSP

ba
baDSP

.  

Por outro lado, cada saída de PWM deste DSP pode ser escolhida como active 
low ou active high independentemente. Sendo que se o sinal PWM for configurado 
como active low, este estará em nível alto (1) enquanto a modulante for maior do que a 
portadora, no caso contrario estará em nível baixo (0). Por sua vez, um sinal PWM 
configurado como active high, estará em nível alto enquanto a modulante for menor do 
que a portadora, e em nível baixo se for maior. Desta maneira para qualquer um dos 
braços do inversor, os sinais PWM do transistor superior e inferior de um braço 
precisam ser configurados um como active high e o outro como active low, pois assim é 

 
Figura 6.1 – Sinais alternativos de controle para um inversor entrelaçado de dois braços. 



 187 

evitado pôr em curto o barramento c.c.. 

A Figura 6.2 ilustra como são gerados os sinais PWM para as duas modulantes; 
nela o PWM1 e PWM2 são gerados com a modulante mbbDSP(t) e o PWM3 e PWM4 
com mbaDSP(t). O PWM1 e PWM3 são obtidos utilizando a configuração active low, 
enquanto que o PWM2 e o PWM4 são gerados utilizando a configuração active high. 

A Figura 6.2 mostra que o sinal PWM4 é igual ao sinal PWM1 deslocado em 
180°. Então, pode-se obter o entrelaçamento dos comandos dos braços escolhendo os 
sinais PWM para cada transistor da maneira mostrada na Tabela 44. 

A Figura 6.2 permite ver que para a escolha mostrada na Tabela 44, valores 
pequenos das modulante geram razões cíclicas grandes (nível alto na maior parte do 
período de chaveamento) no PWM1 e PWM4. Isto não resulta num problema porque os 
sinais PWM são bufferizados com um circuito externo que inverte o sinal 
(SN74LS06D); assim, quando o PWM1 ou o PWM4 estiverem no nível alto (1) os 
correspondentes transistores superiores estarão no estado de bloqueio. 

 
Figura 6.2 – Geração dos sinais PWM no DPS para um inversor entrelaçado de dois 

braços e uma razão cíclica fixa. 
Tabela 44 – Escolha dos sinais PWM para os transistores no caso de dois braços. 

 Transistor superior Transistor inferior 
Braço 1 PWM1 PWM2 
Braço 2 PWM4 PWM3  

 Tabela 45 – Escolha dos sinais PWM para os transistores no caso de quatro braços. 
 Transistor superior Transistor inferior Portadora Cálculo das modulantes 

Braço 1 PWM1 (al) PWM2 (ah) a ( ) ( )( )1501 11 +−= tm,tm bDSPb  

Braço 2 PWM7 (al) PWM8 (ah) b ( ) ( )( )1501 22 +−= tm,tm bDSPb  

Braço 3 PWM4 (ah) PWM3 (al) a ( ) ( )( )15,0 33 += tmtm bDSPb  

Braço 4 PWM10 (ah) PWM9 (al) b ( ) ( )( )15,0 44 += tmtm bDSPb  

             * al: active low, ah: active high 
             * portadora “a” defasa em 90º com respeito à portadora “b” 
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Então, como no caso do entrelaçamento de 4 braços as portadoras dos braços 1 e 
3 estão defasadas em 180º entre si, e as portadora dos braços 2 e 4 também, é possível 
obter o entrelaçamento dos 4 sinais PWM usando unicamente duas portadoras; uma 
defasada em 90º da outra. Assim, o mapeamento entre os sinais PWM gerados pelo DSP 
e os transistores do inversor pode ser resumido com a Tabela 45.  
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Apêndice 3  Procedimento para a medição da matriz de 

indutância 

Este apêndice mostra um possível procedimento para a medição da matriz de 
indutância de um ICT monolítico. Contudo, devido à simetria da matriz de indutância, o 
procedimento pode ser usado em outros componentes magnéticos com vários 
enrolamentos. 

3i3Lv2i2Lv1i1Lv NiLNv

 
Figura 6.3 – Representação gráfica do ICT. 

Considere o ICT mostrado na Figura 6.3, cujo comportamento elétrico pode ser 
representado por (desprezando as perdas): 
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Note que o sinal das indutâncias mútuas (coeficientes fora da diagonal principal) 
é negativo. Isto é devido ao sentido em que é enrolada cada bobina e é característico dos 
ICTs. 

Para obter a auto-indutância de cada enrolamento (os coeficientes na diagonal 
principal da matriz de indutância) é suficiente medir com um indutímetro conectado em 
paralelo com cada enrolamento deixando os outros enrolamentos em circuito aberto. 
Desta maneira, o valor das posições na diagonal da matriz é obtido mediante medição 
direta. 

Uma vez conhecidos os valores das auto-indutâncias, é possível obter os valores 
dos coeficientes que estão nas diagonais imediatamente do lado da diagonal principal, 
isto é, ln,n+1 para n=1, 2, 3, ..., N-1. Isto é feito conectando em série o n-ésimo 
enrolamento com o (n+1)-ésimo de modo que a tensão aplicada nos bornes da conexão 
seja vLn + vLn+1 (para n entre 1 e N-1) e deixando o resto de enrolamentos em circuito 
aberto. Assim, com esta conexão e usando a expressão (6.1), o circuito pode ser 
representado por: 

( ) ( )
dt

di
ll

dt

di
llvvv n

n,nn
n

n,nnLnLnsérie
1

1111
+

++++ −+−=+= .  

Então, como os dois enrolamentos estão em série, as correntes in e in+1 são 
iguais, pelo que a expressão anterior fica: 

( )
dt

di
lllv n
n,nnnsérie 11 2 ++ −+= .  

Assim, a indutância que mediria o indutímetro conectado em paralelo à conexão 
dos enrolamentos em série seria: 

( )11 2 ++ −+= n,nnnmedida lllL .  

Assim, como as indutâncias ln e ln+1 são conhecidas, a indutância Ln,n+1 pode ser 
calculada em função delas e da última medição feita, isto é: 
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( )medidannn,n Llll −+= ++ 11 2

1 .  

Assim, realizando o procedimento para n=1, 2, 3, ... N-1, são necessárias N-1 
medições para obter os N-1 coeficientes (devido à simetria). 

De maneira similar, conhecidos os valores de ln (para n entre 1 e N) e de ln,n+1 
(para n entre 1 e N-1), os valores dos coeficientes ln,n+2 para n=1, 2, 3, ..., N-2 podem ser 
obtidos mediante a conexão em série de três enrolamentos consecutivos de modo que a 
tensão aplicada na conexão em série seja vLn + vLn+1 + vLn+2 (para n entre 1 e N-2) e 
deixando o resto de enrolamentos em circuito aberto. Assim, como os três enrolamentos 
compartilham a corrente, a equação que descreve o circuito pode ser escrita como: 

( )
dt

di
llllllvvvv n
n,n,nnn,nnnnLnLnLnsérie 22112121 222 ++++++++ −−−++=++= .  

Então, a indutância que mediria um indutímetro conectado em paralelo à 
conexão dos enrolamentos em série seria: 

( )221121 222 ++++++ −−−++= n,n,nnn,nnnnmedida llllllL .  

Novamente, como na expressão anterior todas as indutâncias excetuando ln,n+2 
são conhecidas, ln,n+2 pode ser calculada como: 

( )medida,nnn,nnnnn,n Lllllll −−−++= ++++++ 211212 22
2

1 .  

Continuando com o mesmo procedimento, isto é, conectando em série mais um 
enrolamento de cada vez, é possível calcular o valor de cada posição da matriz de 
indutância. Contudo, o inconveniente deste procedimento é que os últimos coeficientes 
calculados serão obtidos com um erro acumulado de todas as medições anteriores, pelo 
que este procedimento somente deveria ser aplicado para ICTs com um número 
pequeno de enrolamentos 

Por outro lado, se for desejado medir unicamente a indutância equivalente de um 
ICT monolítico; ela pode ser obtida conectando todos os enrolamentos em série de 

modo que ∑
=

=
N

n

Lnsérie vv

1

 e medindo a indutância do circuito para depois dividir o 

resultado por N. 
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Apêndice 4  Coeficientes da equação de Steinmetz para os 

materiais usados 

O presente apêndice mostra os coeficientes da equação de Steinmetz usados para 
ajustar as curvas de perdas fornecidas pelos fabricantes dos materiais Supermendur 0, 
1mm da VAC e IP12E da Thornton. Os ajustes foram feitos usando a função 
“lsqcurvefit” do MatLab, a qual resolve um problema não-linear de ajuste de curva 
mediante o método de mínimos quadrados. 

Supermendur 0,1mm (VAC) 

O ajuste das curvas de perdas deste material foi feito usando os dados 
encontrados em http://www.magmet.com/tapewound/supermendur.php. Para o ajuste 
das curvas foram usados pontos em todas as freqüências e induções disponibilizadas 
pelo fabricante.  

Os resultados obtidos são mostrados na Figura 6.4 e na Tabela 46. O erro 
máximo foi de -18,16% e a média do modulo dos erros foi de 4,46%. 
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Figura 6.4 – Resultados do ajuste das perdas do material Supermendur 0,1mm à 

equação de Steinmetz. 
 

Tabela 46 – Coeficientes da equação k·fαBβ encontrados no ajuste de curva para o 
material Supermendur 0,1mm. 

Parâmetro Valor 
k 0,005530708078061 
α 1,146697741844614 
β 1,698262981054667 

* Potência em W/kg, freqüência em Hz e indução em T 

 

Ferrite IP12E (Thornton) 

O ajuste das curvas de perdas deste material foi feito usando os dados 
encontrados em http://www.thornton.com.br/materiais_ip12e.htm. Contudo, não foi 
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possível fazer um ajuste de toda a faixa de dados, pois para as perdas correspondentes a 
200mT foi obtido um erro muito elevado. Assim, inicialmente as perdas foram ajustadas 
à equação de Steinmetz usando todos os dados até 60kHz. Desta maneira, os 
coeficientes encontrados e o ajuste de curva para estas condições são mostrados na 
Tabela 47 e na Figura 6.5. O erro máximo é de 3,85% e a média do modulo dos erros 
foi de 0,53%. 

Tabela 47 – Coeficientes da equação k·fαBβ encontrados no ajuste de curva para o 
material IP12E até 60kHz (100ºC).. 

Parâmetro Valor 
k 0,0024340581310140128 
α 1,4186309086578626 
β 2,4322763853636435 

* Potência em mW/cm3, freqüência em Hz e indução em T. 
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Figura 6.5 – Resultados do ajuste das perdas à equação de Steinmetz do material IP12E 

até 60kHz (100ºC). 

Posteriormente, desprezando os dados relativos à indução de 0,2T, as curvas de 
perdas foram ajustadas para a faixa completa de freqüências obtendo os resultados 
mostrados na Tabela 48. 

Tabela 48 – Coeficientes da equação k·fαBβ encontrados no ajuste de curva para o 
material IP12E para induções entre 0,05T e 0,1T (100ºC). 

Freqüências [kHz] k α β Erro máximo [%] 
30-60 0,0038784946123574938 1,3672277792482272 2,4016377311101493 0,33 
60-100 0,0048824729725467442 1,3717437697252284 2,5079662134283334 0,48 
100-200 0,0062067636581600713 1,3763249052777504 2,6228698147495630 1,54 
200-300 0,0075437695362182578 1,3802248149177885 2,7160313257551678 1,55 
300-400 0,0085457610174512720 1,3828500949072844 2,7776094224141512 1,59 
400-500 0,0093683055297846766 1,3847721352726465 2,8235447960003017 1,62 

* Potência em mW/cm3, freqüência em Hz e indução em T. 
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Apêndice 5  Síntese do procedimento para o projeto dos 

ICTs monolíticos 

Esta seção apresenta de maneira resumida os passos usados para o projeto dos 
componentes magnéticos. Para evitar um aumento desnecessário do documento final, as 
equações, figuras e tabelas necessárias para reproduzir o procedimento usado para o 
projeto do ICT monolítico são referenciadas nesta seção indicando a sua localização no 
documento (não são reescritas). 

Passos prévios: 

Antes de usar o algoritmo genético para obter os parâmetros do ICT, é 
necessário realizar dois passos prévios, sendo eles: 

Obter os parâmetros da equação de Steinmetz mediante ajuste de curvas usando os 

dados dos fabricantes. 

Isto pode ser feito usando a função “lsqcurvefit” do MatLab e tabelas de dados 
obtidas das curvas de perdas fornecidas pelos fabricantes. Os resultados obtidos 
mediante este procedimento para alguns materais são mostrados no Apêndice 4 . 

Criação das matrizes de indutância e resistência mediante o uso intensivo do MEF. 

O objetivo deste passo é obter matrizes multidimensionais para interpolar o valor 
da indutância e resistência por unidade de comprimento. São necessárias pelos menos 4 
matrizes, sendo duas para calcular a indutância e resistência da parte do enrolamento 
que se encontra fora da janela do núcleo, e outras duas para calcular a indutância e 
resistência da parte do enrolamento que se encontra dentro da janela do núcleo. 

Para obter essas matrizes é usado o MEF para simular o enrolamento variando 
suas dimensões e características. As variáveis usadas e os intervalos de simulação 
usados são mostrados na Tabela 9 (página 70). 

Para realizar as simulações de cada modelo definido pelas variáveis da Tabela 9 
foi usado o FEMM. Este software, além de ser de livre distribuição, tem a possibilidade 
de ser controlado desde outros pacotes de software, como o MatLab, LUA e Octave. 
Desde qualquer desses pacotes de software é possível definir mediante linhas de código 
(script) a geometria do modelo, as características dos materiais, as condições de 
contorno, as correntes nos enrolamentos e a freqüência de simulação. Por exemplo, para 
controlar o FEMM desde o MatLab, o FEMM traz várias funções (arquivos .m) que 
podem ser usadas diretamente dentro da linha de comando do MatLab. 

Passos para calcular as restrições dentro do algoritmo genético: 

Uma vez que os parâmetros da equação de Steinmetz e as matrizes 
multidimensionais são conhecidas, é usado o algoritmo genético para obter os 
parâmetros do ICT. Então, usando os valores que o algoritmo genético escolhe como 
possíveis soluções do problema, uma seqüência de cálculos é feita dentro do algoritmo 
para estimar as características do ICT. Esta seqüência é a seguinte: 

Cálculo da indutância e resistência equivalente. 

Usando os parâmetros testados pelo algoritmo genético (entrada do código usado 
para calcular as restrições da solução), as matrizes multidimensionais são interpoladas 
mediante a função “interpn’ do MatLab. Os valores obtidos (que são dados em Ω/m e 
H/m) são multiplicados pelos respectivos comprimentos da estrutura para obter a 
indutância e resistência total. Posteriormente, a resistência e indutância total são 
divididas pelo número de braços para obter a resistência e indutância equivalentes. 
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Cálculo da máxima indução magnética no núcleo. 

A máxima indução no núcleo é estimada usando a expressão (3.1) e (3.5) 
(página 71), as quais dependem do valor da indutância equivalente. 

Cálculo da modulante necessária para obter a tensão de saída desejada. 

Uma vez que a resistência e indutância equivalente do ICT são conhecidas, é 
possível estimar a fase e amplitude da modulante necessária para obter a tensão de saída 
desejada. Assim, para uma carga resisitva Rcarga, a modulante pode ser escrita de forma 
fasorial como: 
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Cálculo das correntes nos braços do inversor. 

Para estimar as correntes que circulam pelos enrolamentos é suposto que as N 
correntes são iguais; isto é, as correntes nos braços são iguais à corrente de saída 
dividida por N. Fazendo esta suposição, indiretamente é suposto que as correntes nos 
braços somente estão compostas por componentes em fase. Desta maneira, para obter as 
correntes nos braços é suficiente calcular as componentes em fase da corrente de saída. 

Para calcular as componentes em fase da corrente de saída é suposto que a carga 
do inversor é resistiva (para a potência nominal). Assim, usando a amplitude e fase da 
modulante calculadas no passo anterior, a série de Fourier da tensão de saída de um 
inversor de meia ponte é calculada para cada braço do inversor entrelaçado. Então, uma 
vez que as tensões de cada braço são conhecidas, as componentes em fase da corrente 
de saída podem ser calculadas separadamente usando a expressão (3.7) (página 73). 

Cálculo do fluxo magnético na estrututura do ICT e perdas no núcleo. 

As perdas no núcleo são estimadas usando a equação de Steinmetz melhorada 
generalizada (iGSE), pois ela permite estimar as perdas de formas de onda não 
senoidais. Além disso, um algoritmo (implementando esta função) pronto para usar no 
MatLab está disponível no site do grupo de pesquisa da Darthmouth Magnetic 

Component and Power Electronics Research [41]. 

Para usar a iGSE é necessário conhecer a forma de onda do fluxo magnético (na 
verdade, a forma de onda da densidade de fluxo magnético). Então, supondo que a 
tensão de saída do inversor entrelaçado é senoidal, o fluxo magnético gerado nas pernas 
que tem enrolamentos pode ser estimado usando a Lei de Faraday. Desta maneira, a 
tensão aplicada sobre cada enrolamento pode ser estimada como a diferença entre a 
tensão de saída de cada inversor de meia ponte e a tensão de saída do inversor 
entrelaçado. Esta integral pode ser feita facilmente usando a série de Fourier que 
representa a tensão de saída de cada inversor de meia ponte, pois todas as funções a 
serem integradas são senoidais. A expressão usada para isto é mostrada na equação (3.8) 
(página 74). 

Para calcular os fluxos gerados nas pernas do núcleo que não têm enrolamentos, 
a matriz de transformação mostrada em (3.9) (página 75) é usada. Esta matriz somente 
pode ser usada para o ICT em escada com fluxos repartidos, mas matrizes semelhantes 
para outras topologias podem ser encontradas em [13]. 

É importante notar que como para calcular as perdas no núcleo é usada a iGSE, 
resulta conveniente representar as formas de onda dos fluxos magnéticos usando 
somente os pontos representativos destas formas de onda. Isto é, todos os fluxos 
magnéticos são amostrados unicamente nos instantes de tempo em que qualquer um dos 
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fluxos (gerados nas pernas com enrolamentos) apresenta um ponto de inflexão (muda 
sua inclinação). Fazendo isto, o algortimo da iGSE retorna os resultados mais rápido do 
que usando a forma de onda com uma taxa de amostragem maior. 

Cálculo das perdas nos condutores e da elevação de temperatura. 

Para calcular a elevação de temperatura, as perdas deveriam ser calculadas de 
maneira simultânea, pois elas dependem da temperatura dos materiais. Contudo, neste 
trabalho, o efeito da temperatura sobre as perdas no núcleo não foi considerado porque 
este tipo de perdas resultou muito pequeno. Além disso, o fornecedor do núcleo usado 
não disponibiliza informações do comportamento das perdas para diferentes 
temperaturas. Por outro lado, as perdas nos condutores são estimadas considerando a 
variação da condutividade elétrica em função da temperatura, como indicado na seção 
2.4.1. 

Então, como as matrizes multidimensionais da resistência dos enrolamentos 
dependem da condutividade do enrolamento, elas são usadas para estimar a resistência 
em cada freqüência das componentes em fase da corrente. Com isto, as perdas nos 
condutores são calculadas em função da resistência associada a cada freqüência e da sua 
respectiva corrente mediante a equação (3.10) (página 75). 

A elevação da temperatura no ICT é estimada supondo que a sua superfície pode 
ser dividida em várias superfícies isotérmicas. Cada perna do núcleo que tem um 
enrolamento em torno dela é modelada usando 4 superfícies, a saber: Superfície do 
enrolamento, superfície da perna do núcleo que tem o enrolamento e superfícies das 
pernas do núcleo que não têm um enrolamento em torno delas. Assim, para cada perna 
são escritas 4 equações que descrevem a troca de calor (por condução, convecção e 
radiação térmica) entre o ambiente e as outras pernas. Cada equação é da forma 
mostrada pela expressão (2.11) (página 58), a qual é escrita usando as equações (2.12) 
até a (2.16). 

Posteriormente são usadas todas as equações de cada superfície para resolver o 
sistema de equações, cuja solução é o conjunto de temperturas de cada superfície 
modelada. Isto pode ser feito usando a função “fsolve” do MatLab. 

Avaliação das restrições. 

Uma vez que a indução máxima, a ondulação máxima da corrente de saída e a 
elevação máxima de temperatura são calculadas, os resultados obtidos são usados para 
avaliar se o individuo testado pelo algritmo genético é viável. Para isto, os três 
resultados anteriores são usados como argumentos de funções quadráticas. Estas 
funções quadráticas têm todas como mínimo um valor de -1 e cortam o eixo horizontal 
(da variável avaliada) no valor máximo e mínimo permissível para a variável avaliada. 

Cálculo da função a ser minimizada: 

Uma vez que as restrições do problema são calculadas, o algoritmo genético 
calcula o valor da função de custo, a qual pode ser definida como o peso, volume, preço, 
etc.. Estas funções podem ser calculadas usando dados fornecidos pelo fabricante 
(densidade, dimensões, preço, etc.). 

 




