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RESUMO

Para o correto funcionamento de equipamentos elétricos e eletrônicos, com segurança
e confiabilidade, estes equipamentos devem estar inseridos em ambientes com níveis
adequados de poluição eletromagnética. A utilização de novas tecnologias de semi-
condutores wide bandgap permite a miniaturização de equipamentos, mas causa a
emissão de ruídos em frequências cada vez maiores, com maior densidade de poten-
cia e com a maior quantidade de equipamentos no mesmo ambiente. Para minimizar
a emissão de ruído no ambiente, frequentemente são utilizados filtros passivos. Este
trabalho estuda o indutor de modo comum utilizado nestes filtros, explorando sua mode-
lagem em parâmetros concentrados para poder determinar sua impedância de maneira
puramente teórica na etapa de projeto, sem necessitar de amostras, desenvolvendo
sua indutância não linear e de dispersão, capacitâncias magnetizada e do enrolamento
e resistências parasitas; auxiliando no desenvolvimento de filtros, reduzindo custo e
repetições de ciclos de projeto. Exploram-se as perdas resistivas do núcleo como me-
canismo de atenuação de emissões em altas frequências, comparando ferrites Mn-Zn
com Ni-Zn. A modelagem é comparada com medições de impedância de seis amos-
tras, mostrando que há espaço para melhor modelagem quanto às capacitâncias do
enrolamento de indutores de Ni-Zn e que os dados de características dos materiais
magnéticos fornecidos pelos fabricantes carecem de qualidade. As atenuações provi-
das pelos indutores de Ni-Zn e de Mn-Zn são comparadas utilizando um conversor de
1800 W, mostrando que Ni-Zn resulta em melhores atenuações em altas frequências,
porém piores atenuações em baixas frequências. Esta modelagem também pode ser
utilizada para indutores de modo diferencial, ao se refazer considerações de pequenos
sinais e focar em aspectos de grandes sinais.

Palavras-chave: Indutor de Modo Comum. Filtros de EMI. Wide Bandgap.



ABSTRACT

For the correct operation of electrical and electronic equipment, with safety and relia-
bility, these devices must be placed in environments with healthy levels of electromag-
netic pollution. The use of new wide bandgap semiconductor technologies allows the
miniaturization of equipment but leads to the emission of noise at increasingly higher
frequencies, with higher power density, and with more devices in the same environment.
To minimize noise emission in the environment, passive filters are used. This work stud-
ies the common mode inductor used in these filters, exploring its lumped modeling to
predict its impedance in a purely theoretical way in the design stage, without the need
for samples, developing its non-linear inductance, leakage inductance, winding and
magnetized capacitances and resistances; aiding in filter development, reducing costs,
and design iterations. The resistive losses of the core are explored as a mechanism for
attenuating emissions at high frequencies, comparing Mn-Zn and Ni-Zn ferrites. The
modeling is compared against impedance measurements of six samples, showing that
there is room for better modeling regarding the capacitances of Ni-Zn inductor windings
and that the data provided by magnetic material manufacturers lack quality. The attenu-
ations provided by Ni-Zn and Mn-Zn inductors are compared using a 1800 W converter,
showing that Ni-Zn results in better attenuations at high frequencies but worse attenua-
tions at low frequencies. This modeling can also be used for differential-mode inductors
by reconsidering small-signal considerations and focusing on large-signal aspects.

Keywords: Common Mode Inductor. EMI Filters. Wide Bandgap.
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1 INTRODUÇÃO.

Desde o princípio da comunicação via rádio preocupa-se com o correto funcio-

namento de equipamentos e sistemas, quando na presença de outros equipamentos

e sistemas externos. Quando Guglielmo Marconi inventou o primeiro transmissor de

mensagens via rádio, o mundo ficou ficou impressionado, mas, com o passar do tempo,

a proliferação de sistemas de rádios fez com que surgissem interferências entre estes

sistemas, prejudicando sua utilização. Assim, surgiu o campo de estudos conhecido

como Compatibilidade Eletromagnética (EMC) [1].

Afirma-se que um sistema é eletromagneticamente compatível se [2]:

• Funciona apropriadamente no ambiente pretendido, sem ser afetado pela

poluição eletromagnética presente neste ambiente;

• Não emite níveis nocivos de poluição eletromagnético ao ambiente, não

sendo prejudicial a outros sistemas e seres vivos;

• Não interfere em o seu próprio funcionamento.

A partir destes requisitos, percebe-se que a compatibilidade eletromagnética

está associada com a geração, transmissão e recepção de energia eletromagnética.

Uma fonte gera esta energia, que, através de um caminho que pode ser irradiado ou

conduzido, é absorvida pelo receptor, podendo causar um funcionamento inadequado

e independente do previsto, com possíveis sérios riscos à segurança e à confiabilidade

[2]. Atualmente, com a expansão de diversas tecnologias, como sistemas de transmis-

são sem fio e Internet of Things, conversores estáticos de potência, portabilidade de

equipamentos, carros autônomos e a tendência de miniaturização e aumento da quan-

tidade de sistemas no mesmo ambiente, a compatibilidade eletromagnética é um tema

que ganha maior relevância a cada dia. Quais as implicações para um carro autônomo

que passa através de um sistema de radares? Caso um smartphone coincidentemente

emita um sinal na mesma frequência que funciona o controle de tração do veículo?

Torna-se importante aos usuários saber que os produtos foram projetados para lidar

com estas situações, evitando riscos de falha dos aparelhos que podem trazer sérios

riscos à vida e prejuízos financeiros [3].

Em termos de custo e tempo, é mais eficiente para os projetistas de equipamen-

tos considerar as questões referentes à essas Interferências Eletromagnéticas (EMI)

desde o início do projeto dos equipamentos, minimizando a necessidade de testes,

retrabalhos de projetos, investimentos em soluções tardias e custo. Considerar estes

efeitos desde o início de um projeto, porém, exige conhecimento extensivo no sistema

de interesse, as interferências existentes no ambiente e nas técnicas de imunidade e

redução de emissões [2].

Junto do desenvolvimento da eletrônica de potência, acompanha a demanda por

sistemas de maior eficiência e maior densidade de potência. Apesar do esgotamento
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das capacidades de semicondutores construídos a partir de silício, surgem novas tec-

nologias de semicondutores, como os construídos a partir de Sic e GaN, conhecidos

como semicondutores wide bandgap. Eles apresentam características superiores em

termos como condutividade térmica, velocidades de comutação (dv/dt e di/dt) e campo

elétrico crítico, trazendo menores perdas, menores volumes e expandindo a capaci-

dade de se produzir sistemas com densidade de energia cada vez maiores. Por outro

lado, estas rápidas velocidades de comutação, junto das altas frequências de comu-

tação, emitem harmônicos em frequências superiores às comumente vistas utilizando

apenas semicondutores de silício, aumentando a incidência de problemas como rin-

ging, acoplamentos e outras ressonâncias presentes dentro do sistema [4], além da

emissão de ruído ao ambiente.

Em conversores estáticos de potência acoplados a cabos, o mecanismo domi-

nante para as emissões irradiadas é a corrente de modo comum e sua capacidade

de transformar os cabos em antenas, enquanto as correntes de modo diferencial têm

menor influencia devido aos menores laços de corrente. Assim, para reduzir a emissão

de ruídos eletromagnéticos no ambiente, torna-se necessário minimizar as correntes

de modo comum [5]. Para que um equipamento seja capaz de cumprir com as normas

de emissões eletromagnéticas, é comum mitigar as suas emissões a partir da utiliza-

ção de filtros passivos. Como estas emissões podem chegar a frequências altas (de

centenas de kHz a centenas de MHz), é preciso conhecer o comportamento do filtro

nestas altas frequências para poder prever a sua atenuação [6]. Assim, o desenvolvi-

mento de novos semicondutores trás em conjunto novos desafios no desenvolvimento

dos componentes magnéticos utilizados nos filtros de EMI.

Nessas frequências mais altas, o comportamento de um componente magnético

se distingue em muito do seu comportamento em baixas frequências, com caracterís-

ticas que são dominadas por não idealidades parasitas. As capacitâncias presentes

em um indutor, seja em seu enrolamento quanto magnetizada internamente no nú-

cleo, fazem com que este indutor se torne capacitivo em altas frequências [7]–[9]. As

características dos materiais magnéticos dependem fortemente do seu ponto de ope-

ração, como frequência de operação e temperatura [10]. As perdas nos enrolamentos

dependem de efeitos não lineares como o efeito pelicular e o efeito de proximidade

que, em conjunto com as perdas no núcleo, elevam a temperatura do componente e

alteram seu ponto de operação [11], [12]. Outros efeitos como acoplamentos e campos

de dispersão [13] também podem alterar as características de altas frequências de um

magnético e do sistema onde ele está inserido.

Pode-se perceber que realizar um projeto otimizado de componentes magnéti-

cos para filtros de EMI exige conhecimento de todas as características de altas frequên-

cias às quais um componente magnético pode estar sujeito. Enquanto é comum a

utilização de materiais magnéticos como ferrites feitas de Mn-Zn para indutores utili-
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zados em filtros de modo comum, as harmônicas em frequências maiores produzidas

por semicondutores wide bandgap estimulam o desenvolvimento de magnéticos que

sejam capazes de filtrar as emissões nessas frequências mais altas. Uma maneira

de obter tal efeito é utilizar das perdas resistivas em altas frequências do núcleo para

dissipar resistivamente a energia que poderia ser irradiada no ambiente, com materiais

como ferrites de Ni-Zn [5]. Este trabalho explora este conceito, realizando um estudo

das características de altas frequências de indutores de modo comum, seus compo-

nentes parasitas e sua modelagem, para predizer teoricamente sua impedância em

altas frequências. Explora-se também a utilização de Ni-Zn contra Mn-Zn como filtro,

comparando as características destes materiais, as impedâncias provenientes de seus

usos e a atenuação fornecida pelos filtros no caso prático de um inversor de 1800 W.

1.1 OBJETIVOS

Os objetivos geral e específicos são apresentados abaixo.

1.1.1 Objetivo Geral

Este trabalho possui como objetivo geral modelar os indutores de modo co-

mum utilizado em filtros de emissões conduzidas para compatibilidade eletromagné-

tica em sistemas monofásicos, destacando características desejáveis para filtragem

de emissões em altas frequências e trazendo ferramentas para o projeto adequado de

componentes magnéticos.

1.1.2 Objetivos Específicos

Os objetivos específicos são descritos abaixo.

• Apresentar o campo de compatibilidade eletromagnética e contextualizar sua

importância dentro da eletrônica de potência e do correto funcionamento e

interação entre equipamentos elétricos e eletrônicos;

• Apresentar a compatibilidade eletromagnética e descrever os fenômenos

ao qual um equipamento elétrico está sujeito e deve ter imunidade e baixa

emissão, revisando as normas de emissões relevantes;

• Discorrer sobre filtros de emissões conduzidas, suas limitações e caracterís-

ticas de altas frequências;

• Modelar o indutor de modo comum e explorar técnicas através das quais as

suas não idealidades podem ser utilizadas de maneira favorável à filtragem

de emissões conduzidas;



Capítulo 1. Introdução. 22

• Avaliar a performance de filtros de emissões conduzidas construídos com

indutores de modo comum com núcleos de Mn-Zn e de Ni-Zn, discernindo

se Ni-Zn é capaz de filtrar ruídos até frequências mais altas que Mn-Zn.

1.2 ESTRUTURA DO TRABALHO

Este trabalho é organizado em três capítulos principais. Uma breve descrição

destes capítulos é apresentado a seguir.

No Capítulo 2 é discorrido o tema geral de compatibilidade eletromagnética

(EMC), apresentando sua história, sua relevância para os sistemas atuais e boa ope-

ração de equipamentos elétricos e eletrônicos. A partir disto, a EMC é definida for-

malmente, explorando os eventos mais comuns de importância para este tópico e sua

significância dentro da eletrônica de potência, incluindo revisão das normas que regu-

lam este tópico atualmente. Prossegue-se para estudo de filtro para EMC, com suas

especificidades para filtragem de emissões de modo diferencial e de modo comum,

seguido por um estudo das características de altas frequências dos componentes

utilizados em filtros passivos.

No Capítulo 3 é discutido em maior profundidade as não idealidades do indutor

de modo comum, a iniciar pela indutância própria e suas dependências com a tem-

peratura, frequência e saturação CC. Prossegue-se para a indutância de dispersão e

como este efeito é capaz de saturar o indutor, mas também pode ser utilizado para a

filtragem de ruído de modo diferencial. Na sequência é estudada a resistência equi-

valente do núcleo, para grandes e para pequenos sinais. Por seguinte, discutem-se

as capacitâncias parasitas do sistema, observando a capacitância entre espiras, a

capacitância entre espira e núcleo e como a geometria específica do toroide influencia

estas capacitâncias. Em conjunto, estuda-se também a capacitância magnetizada do

núcleo e se propõe, pela primeira vez, seu uso na modelagem de indutores de modo

comum. Por fim, é estudada a resistência do enrolamento. As modelagem realizada

neste capítulo também pode ser utilizada para indutores de modo diferencial, ao refazer

a consideração de pequenos sinais e focar nos modelos de grandes sinais.

O Capítulo 4 é o último dos capítulos e inicia com uma comparação entre os

modelos de pequenos sinais e grandes sinais para as perdas no núcleo, estabelecendo

que a utilização de pequenos sinais é razoável para indutores de modo comum. A partir

disso, são implementados os modelos teóricos para indutores de Mn-Zn e de Ni-Zn,

cujo resultado é comparado com o de medições experimentais. Por fim, a atenuação

provida por filtros de emissões conduzidas com filtros feitos pelos indutores de Ni-Zn e

de Mn-Zn é comparada. As conclusões são apresentadas no Capítulo 5.
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2 COMPATIBILIDADE ELETROMAGNÉTICA

Neste capítulo, iremos discutir o que é a Compatibilidade Eletromagnética e

como ela influencia o mundo em que vivemos. Trata-se de um misterioso assunto

chamado por muitos de magia negra. Sente-se conosco ao redor de nossa fogueira e

deleite-se com nossas fábulas encantadoras.

2.1 HISTÓRIA DA COMPATIBILIDADE ELETROMAGNÉTICA

Sendo um assunto complexo, raramente estudado em cursos de graduação [14],

compreender o que é Compatibilidade Eletromagnética exige familiarizar-se com sua

história e suas influências no nosso dia a dia. Em seu artigo EMC Was There at the Be-

ginning [1], Braxton conta que EMC já estava presente desde o início da comunicação

sem fio. No início do século XIX, o conhecimento científico era desenvolvido de maneira

acelerada. Grandes cientistas, como Hertz, Heaviside, Faraday, Maxwell e Fitzgerald

estavam desenvolvendo pesquisas e abrindo portas que muitos nem imaginavam. Foi

neste contexto que, na cidade de Bolonha, na Itália, um jovem bem abastado demons-

trava grande interesse em ciência. Este jovem, chamado Guglielmo Marconi, teve uma

grande ideia: enquanto o círculo científico via nos experimentos de Hertz, Fitzgerald e

Heaviside novidades intrigantes, Marconi viu a possibilidade de enviar mensagens de

telégrafo sem utilizar cabos.

Sem tardar, o jovem Marconi pôde utilizar dos recursos de sua família para expe-

rimentar com antenas e arcos elétricos, obtendo sucesso e provando que mensagens

podem, de fato, ser transmitidas sem cabos. Em apenas três anos, Marconi procu-

rava demonstrar publicamente sua invenção, demonstrando para os correios britânicos,

que controlavam na época o serviço de telégrafo. Com os britânicos demonstrando

interesse em sua invenção, Marconi rapidamente patenteou suas invenções e fundou

sua companhia de comunicação sem fio. Assim, seus equipamentos passaram a ser

utilizados pela marinha, sendo um meio natural para a comunicação sem fio.

A comunicação sem fio de barco a barco ou de barco a costa funcionavam bem

a até poucos quilômetros de distância entre emissor e receptor, apresentando ótima

performance para os padrões esperados. Com a proliferação dos equipamentos de

comunicação sem fio da época, porém, surgiram alguns problemas preocupantes: na

época, a comunicação era feita através de pulsos eletromagnéticos feitos por geradores

de arcos elétricos, criando pulsos de larga banda que eram recebidos e decodificados

em padrões de código Morse. Com a proliferação dos equipamentos de transmissão,

porém, as largas bandas geradas pelos transmissores se sobrepunham, tornando as

mensagens ininteligíveis.

Como poderia Marconi, então, resolver esta questão? Alguns anos antes, Oliver

Lodge havia desenvolvido um esquema para antenas capaz de transmitir sinais em



Capítulo 2. Compatibilidade Eletromagnética 24

frequências distintas. Marconi e sua equipe utilizaram desta tecnologia para, então,

criar um transmissor e um receptor de frequência variável, surgindo, assim, o conceito

de frequências de transmissão.

Esta história, apesar de ter se passado há mais de um século, possui a mesma

essência que os problemas de EMC atuais: lidar com interferências, seja causado

por sinais de banda larga ou por harmônicos, para resolver insatisfações dos con-

sumidores ou evitar riscos à segurança pública. Para lidar com estas incertezas, se

criam normas e padronizações, que surgem a partir de necessidades como segurança;

proteção contra interferências; e proteção de interesses econômicos, necessidades

que costumam ser identificadas a partir de questões sociais, como pressão pública;

pressão corporativa; e pressão política [15] .

Uma história interessante que exemplifica este conceito é a história do naufrágio

do RMS Titanic (Fig 1), que levou ao Radio Act of 1912. No início da década de 1910

encontrava-se em vigor, nos Estados Unidos da América, a regulação de comunicação

náutica Wireless Ship Act of 1910. Este ato exigia que cruzeiros com capacidade para

cinquenta ou mais pessoas possuíssem uma estação de comunicação sem fio e um

operador de rádio qualificado. Em conjunto, para promover eficiência, exigia-se também

que todos os equipamentos de comunicação fossem capaz de trocar mensagens,

independente da fabricante [16].

Figura 1 – O RMS Titanic, partindo de Southampton, no Reino Unido, em 10 de abril
de 1912.

Fonte: F. G. O. Stuart, domínio público.

Nesta época, a comunicação sem fio via rádio estava em crescente expansão,
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possibilitando comunicações a longa distância de maneira nunca vista antes. Se tor-

nando um meio de comunicação em massa, o espectro eletromagnético se encontrava

repleto de estações e operadores de rádio amadores transmitindo voz ou música,

surgindo competição na utilização de frequências de rádio entre rádios comerciais,

amadoras e militares. As normas da época não alocavam bandas específicas para

tipos de comunicação. Assim, era um problema comum a interferência entre diferen-

tes estações emissoras. Em conjunto, não exigia-se a alocação exclusiva e prioritária

para chamados de emergência e nem requeria-se que os operadores de rádio fossem

licenciados [17].

Foi neste contexto que navegou o RMS Titanic. Durante seu naufrágio, que

aconteceu na noite entre os dias 14 e 15 de Abril de 1912, houve operação adequada

da estação de rádio do navio, porém a presença de intensa poluição eletromagnética

causada por estações de rádio vindas de outras navegações e radio-amadoras im-

possibilitou o pronto reconhecimento e atendimento aos chamados de emergência do

RMS Titanic. No momento, havia 2.200 pessoas no navio, das quais mais de 1.500 vie-

ram a óbito. Curiosamente, Harold Bride (Figura 2), operador de rádio do RMS Titanic,

sobreviveu ao naufrágio.

Figura 2 – Harold Bride, operador de rádio do RMS Titanic, sendo levado a bordo do
Carpathia com sua perna congelada, após ser resgatado do naufrágio do
Titanic.

Fonte: Autor desconhecido, United States Library of Congress’s Prints and Photographs division, domínio
público.

Após o desastre do RMS Titanic instauraram-se regulações do Radio Act of
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1912, que controlavam a utilização de banda de rádio, passando a existir uma frequên-

cia específica para chamados de emergência e monitorado 24h. Em conjunto, passou-

se a exigir o licenciamento para estações de radio amador, proibindo a emissão ama-

dora em frequências comerciais e militares.

A história do naufrágio do RMS Titanic apresenta a importância das regula-

ções de compatibilidade eletromagnética e suas exigências de emissão e imunidade,

demonstrando os riscos à segurança pública que podem surgir como resultado da

perda de confiabilidade de equipamentos vitais. Estes riscos e normas, por sua vez, se

desenvolvem com o passar do tempo, junto das tecnologias e cenários políticos. Em

[18], Clayton R. Paul apresenta alguns aspectos do desenvolvimento de EMC durante

a guerra fria. Na década de 1950 boa parte dos esforços inciais eram centrados em

linhas de transmissão de alta tensão. Muitos dos trabalhos focaram em resolver proble-

mas de Linhas de Transmissão Multi-condutores MTL no domínio da frequência, sem

campos incidentes de excitação externa, observando a interferência eletromagnética

causada entre linhas de transmissão e linhas de sinais, interesse que surgiu após a

segunda guerra mundial. Na época, os equipamentos eletrônicos eram relativamente

simples, quando comparados com os equipamentos atuais, interconectados com um

número pequeno de cabos. Equipamentos digitais ainda não existiam, sendo assim,

resolver problemas no domínio do tempo era uma necessidade mínima. Nesta época

começou-se a observar o acoplamento entre condutores próximos, causado pelo efeito

de crosstalk entre terminais de algumas linhas. De maneira geral, este efeito apresen-

tava fácil resolução, bastando reordenar, torcer ou blindar os cabos. Com a evolução

tecnológica, os aparelhos eletrônicos foram se tornando mais sofisticados, aumentando

a quantidade de condutores em paralelo e dificultando a análise destas linhas.

Após duas décadas, em 1970, surgiu um interesse considerável em proteger a

comunicação e as estações de controle contra os efeitos de um Pulso Eletromagnético

EMP proveniente da detonação de uma ogiva nuclear. Resultando em um grande inte-

resse em resolver problemas de MTL para obter sua resposta a campos de excitação

externos, geralmente no domínio do tempo, onde a excitação apresentava a forma de

planos de ondas uniformes. Nesta década, o conteúdo espectral transportado pelas li-

nhas de transmissão crescia rapidamente, e o crosstalk entre linhas estava se tornando

cada vez mais comuns, levando a um interesse ainda maior em técnicas de blindagem

e casamento de impedância entre cabos. Em conjunto, cabos multi-condutores e "flat

cables" eram adotados com mais frequência, para automatizar a instalação de cabos.

Dessa maneira, ressurgiu o interesse em soluções no domínio da frequência para

estas configurações de cabos. Ao final da década de 1970 e durante os anos 1980,

surgiram os primeiros computadores pessoais. Na época, possuíam frequências de

clock de 10 MHz e velocidades de comutação da ordem de 20 ns. Consequentemente,

o espectro de frequências dos equipamentos estendeu-se para a banda de alguns
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MHz. Desta maneira, voltou-se a focar em soluções no domínio do tempo, desta vez

para sinais digitais.

Já na década de 90, o processamento digital de sinais evoluiu em velocidade

ainda não vista, com frequências de clock acima de 100 MHz, Assim, o conteúdo

harmônico dos sinais aproximou a ordem de GHz. Atualmente, os sinais digitais pos-

suem conteúdo harmônico na ordem de dezenas de GHz. Consequentemente, as

perdas de condução dependentes da frequência deixaram de ser desprezíveis, fa-

zendo com que a solução para linhas de transmissão sem perdas deixasse de ser

suficiente. Em conjunto, procurou-se diminuir os volumes dos equipamentos, tornando

padrão conexões de alta densidade. Nos anos 2000, essas exigências de volume e de

velocidade de processamento aumentaram o interesse em realizar simulações compu-

tacionais com eficiência, considerando perdas parasitas e afetando dramaticamente

a performance dos equipamentos. Nestes equipamentos, a quantidade de pinos, po-

der de processamento e funções disponíveis estavam aumentando exponencialmente,

tornando inviável o estudo e simulação de cada conexão individual. Surgiu, desta ma-

neira, um interesse para modelos que representassem o conjunto inteiro, diminuindo o

número de polos, porém mantendo a qualidade da simulação.

Atualmente observa-se uma quase onipresença de equipamentos eletrônicos

que dependem de compatibilidade eletromagnética para funcionar corretamente. No-

vas tendências, como veículos inteligentes, Internet of Things e Indústrias 4.0 e 5.0

fazem com que estes equipamentos estejam presentes em diversos cantos dos lares,

das indústrias e das estruturas públicas. Na sua publicação EMC Risk Management,

Braxton [3] comenta que a Cisco Systems publicou um índice dizendo que a quanti-

dade global de dispositivos móveis subirá de 8,8 bilhões em 2018 para 13,1 bilhões

em 2023. Mesmo considerando erros, há um aumento considerável na quantidade de

sinais viajando pelo ar, com camadas de sinais, maiores frequências, bandas mais

estreitas, e todas compartilhando do mesmo espectro. Sobreposto a estes desafios,

muitos dos dispositivos wireless são partes essencias de dispositívos críticos para a

segurança de seus usuários, como sinais de trens e metrôs, controles de veículos e

equipamentos médicos.

Pode-se analisar o caso de carros autônomos. Apesar de não serem utilizados

em larga escala, é possível encontrar carros e caminhões operando de maneira limi-

tada. Mas o que pode acontecer caso um veículo autônomo cruze um feixe de radar?

Ou o smartphone do usuário emita um sinal de frequência que coincide com a frequên-

cia utilizada por um dos controladores do carro? São riscos que devem ser previstos e

evitados, tornando EMC cada vez mais relevante.

Outras histórias curiosas sobre EMC podem ser vistas no Apêndice A.
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2.2 A RELEVÂNCIA DA COMPREENSÃO DE COMPATIBILIDADE ELETROMAGNÉ-

TICA

A interferência eletromagnética entre diferentes sistemas pode ser minimizada

ao aplicar boas práticas de engenharia em novos projetos desde o princípio, já durante

etapas de design e prototipagem. Sua imunidade a estas interferências é uma medida

de qualidade e confiabilidade de um sistema [19]. Porém, de acordo com [14], é inco-

mum o ensino de compatibilidade eletromagnética em universidades e instituições de

ensino: é um campo que abrange diversos assuntos vistos por estudantes em cursos

de graduação de engenharia elétrica, sendo desafiador definir EMC como uma única

matéria. EMC, em realidade, representa a sutil conexão entre os tópicos vistos por

estes estudantes. Consequentemente, para compreender EMC é necessário possuir

conhecimento amplo e bem sedimentado em todas as áreas básicas da engenharia

elétrica.

Alguns aspectos que podem prejudicar o desempenho de um equipamento caso

desconsiderados são:

• Design que não prevê as condições ambientais na qual o equipamento irá

operar;

• Testes que não replicam a as condições de uso;

• Interações entre equipamentos adjacentes;

• Modelagem inadequada.

Esta ausência de noções de EMC na formação de profissionais faz com que

seus efeitos sejam frequentemente desconsiderados durante o projeto de produtos e

dispositivos. Como resultado, surgem imprevistos que poderiam ser evitados durante o

projeto, mas que, na prática, são corrigidos com com uso de filtros e blindagens, sendo

esta uma abordagem de alto custo, que pode fazer com que um produto deixe de ser

seguro ou competitivo, independente de quão inovador sejam os outros aspectos. Não

ser capaz de seguir as normas de EMC pode atrasar o lançamento de um produto,

prejudicando a imagem da companhia e atrasando o retorno do investimento feito no

desenvolvimento.

Como sistemas eletrônicos continuam a se proliferar e a compartilhar cada vez

mais o já saturado espectro eletromagnético, o fardo de lidar com estes problemas recai

sobre os profissionais encarregados de projeto, design, manufatura, qualidade e várias

outras áreas de engenharia. Com profissionais bem qualificados em compatibilidade

eletromagnética é possível realizar designs bem planejados que são menos afetados

por estes problemas, amenizando a necessidade de adotar procedimentos corretivos

como filtros e blindagens, tornando-se mais barato e eficiente. Não há atalhos ou

substitutos para boas práticas de engenharia, especialmente em EMC [14], [19].
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2.3 O QUE É COMPATIBILIDADE ELETROMAGNÉTICA?

É difícil imaginar a vida moderna sem aviões, internet, veículos, smartphones,

sistemas de comunicação e de navegação, computadores e outros sistemas de alta

tecnologia. Como a quantidade de sistemas deste tipo é crescente, e eles podem

potencialmente influenciar uns com os outros, a influência mútua entre os aparelhos

pode ser considerado um tipo de poluição eletromagnético. Ao contrário de outras

formas de poluição mais conhecidos, este tipo de poluição é invisível ao ser humano,

não podendo ser visto, ouvido ou sentido, todavia ainda presente. Assim, os sistemas

eletrônicos devem ser projetados para causar uma quantidade mínima de interferência

eletromagnética com os outros equipamentos e ser projetado para ser eletromagnetica-

mente compatível com o ambiente, sendo imune à poluição eletromagnética existente

no mesmo meio do aparelho. Assim, é essencial garantir uma boa performance do

sistema, tornando-se um pré-requisito garantir a compatibilidade eletromagnética de

novos equipamentos [19].

Todas as histórias vistas nos ajudam a compreender o que é EMC e seus efeitos,

auxiliando em sua definição formal. Em [19], EMC é definido como a capacidade de

um sistema de operar sem degradação ou mal-funcionamento dentro de seu ambiente

eletromagnético pretendido. Isso é, compatibilidade eletromagnética é a capacidade

de distintos sistemas operarem em conjunto. Já a incapacidade de equipamentos de

operarem em conjunto se deve ao chamado de Interferência Eletromagnética EMI.

EMI é definido como ruído eletromagnético indesejável que interfere com o compor-

tamento normal de um sistema, podendo ser gerado internamente em um sistema

ou proveniente de outro sistema que se encontre no mesmo ambiente. Em seu livro

Introduction to Electromagnetic Compatibility [20], Clayton R. Paul afirma que para um

equipamento ser eletromagneticamente compatível com outros sistemas, deve cumprir

três requisitos:

1. Não causar interferência a outros sistemas;

2. Não ser suscetível a emissões de outros sistemas;

3. Não causar interferência a si mesmo.

Garantir estas três características em sistemas elétricos e eletrônicos é o pro-

pósito das metodologias existentes de projeto e de análise focadas em EMC. Na

prática, as investigações de EMC levou organizações internacionais a definir normas

que estabelecem os requisitos para estes sistemas, além dos procedimentos e dos

equipamentos utilizados para testá-los. Estas normas procuram garantir interoperabili-

dade e repetibilidade, atingindo condições de teste parecidas com uma aplicação típica

[10]. Dentre estas organizações, uma das mais reconhecidas internacionalmente é a

International Electrotechnical Commission - IEC. Fundada em 1906 com objetivo de

lidar com novos desafios tecnológicos relacionados à eletricidade [21], coordena hoje
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sistemas, como smartphones, necessitam emitir sinais eletromagnéticos para funcio-

narem corretamente, porém esta emissão deve ser controlada e se manter dentro das

especificações ditadas pelas legislações locais. Já outros sistemas não possuem o

propósito de emitir campos eletromagnéticos, mas o emitem de maneira indesejada.

Estas emissões devem ser mantidas dentro de limites saudáveis. Os campos eletro-

magnéticos emitidos podem se propagar por condutores (emissões conduzidas) ou

pelo ar (emissões irradiadas).

Dentro da classificação de emissões conduzidas, diversos fenômenos podem

ser encontrados, como [23]:

• Harmônicos de baixa frequência: representam os harmônicos injetados na

rede de distribuição com frequências próximas à fundamental da rede de

distribuição, podendo sobreaquecer o sistemas de distribuição ou causar

mal-funcionamento em outros sistemas que assumem que os sinais da rede

de distribuição são puramente senoidais;

• Flicker : quando há sistemas com cargas constantemente chaveadas, os

sistemas de distribuição podem experienciar flutuações breves de carga que

não podem ser compensadas em rapidez suficiente. Estas variações podem

causar incômodos em sistemas de iluminação, causando variações breves

de intensidade luminosa;

• Interferências descontínuas (Clicks);

• Emissões conduzidas de alta frequência.

As emissões irradiadas são causadas pelas variações dos campos eletromagné-

ticos que resultam da operação do sistema, frequentemente gerados por harmônicas

produzidas em sua operação normal, em frequências onde os condutores de um cir-

cuito podem ser considerados antenas.

2.3.2 Imunidade

O ramo da imunidade, por sua vez, representa a susceptibilidade do sistema

a emissões presentes no ambiente, que podem ser conduzidas ou irradiadas, e de

origem natural, como descargas atmosféricas, ou de origem artificial, como outros

sistemas elétricos. Dispositivos de processamento de sinais podem detectar estas

emissões e responder a eles como a sinais de comando. Como um fabricante difi-

cilmente poderá controlar em qual localização seus produtos serão utilizados, deve

preparar os sistemas para que possam funcionar adequadamente em todas as locali-

zações razoáveis [10], [23]. Em geral, há quatro possíveis efeitos que um equipamento

sob irradiação eletromagnética pode sofrer [19]:

• Manter sua operação normal, sem influência da irradiação;

• Falha temporária, retornando à operação normal posteriormente;
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• Dano tardio, que não é detectável no momento do evento, porém que pode

vir a causar falha no futuro;

• Dano permanente.

Qual destes efeitos recai sobre o equipamento depende do fenômeno ao qual o

equipamento é exposto, da intensidade deste fenômeno e da capacidade de imunidade

do equipamento. De maneira semelhante às emissões conduzidas, dentro da imuni-

dade a sinais conduzidos, também encontram-se vários fenômenos, que possuem

amplitude e energia o suficiente para prejudicar a operação ou danificar sistemas.

Dentre eles encontram-se:

• Descargas eletrostáticas: todos os objetos condutores (e pessoas) possuem

capacitâncias próprias e capacitâncias em relação ao chão e a outros objetos

ao seu redor. Nestas capacitâncias podem acumular-se cargas a partir de

campos eletromagnéticos, atritos ou outros fenômenos, criando campos de

tipicamente 2 kV a 8 kV, mas podendo chegar a 25 kV nos piores casos

[23]. Quando um objeto condutor (ou pessoa) encosta em algo condutor,

esta diferença de potencial é equalizada entre os dois objetos, ocasionando

transientes de corrente e tensão que podem danificar o sistema;

• Surge: transientes de alta energia podem surgir nos terminais de um sistema.

Frequentemente estes transientes são resultado de descargas atmosféricas

nos arredores do sistema ou no sistema de distribuição de energia, ou falhas

no sistema de distribuição;

• Transientes rápidos (Bursts): quando um circuito é desconectado do sistema

de distribuição, a corrente em seus terminais é subitamente interrompida,

fazendo com que surja uma alta tenção entre os conectores desconectados.

Como resultado, pode surgir um curto arco elétrico entre os conectores,

retomando a passagem de corrente. Quando este arco se extingue, surge

então outra interrupção abrupta de corrente, gerando elevada tensão e novos

arcos entre os conectores. A olho nu este fenômeno se parece com um único

arco contínuo, porém é composto por diversos arcos de curta duração, cuja

amplitude e frequência depende dos parâmetros do circuito. Estes pulsos

podem se propagar para outros dispositivos conectados no sistema, que

devem estar preparados para tal fenômeno.

• Ring Waves: este fenômeno se caracteriza pela oscilação da tensão na rede

de distribuição, causado pelo chaveamento de redes e cargas altamente

reativas.

• Variações de tensão (Dips, interruptions, sags): na rede de distribuição po-

dem acontecer alguns fenômenos que distorcem as formas de onda for-

necidas. Quedas de tensão causados pelo acionamento de cargas, curto-
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circuitos, presença de harmônicos na rede e baixa qualidade de energia em

geral podem interferir no funcionamento dos sistemas abastecidos por essa

rede. Quedas no valor de tensão para abaixo de 10% do seu valor nominal

se chamam dips/sags. De maneira semelhante, podem ocorrer sobreten-

sões, conhecidas como swells. Também é possível a interrupção completa

do suprimento de energia.

• Campos magnéticos de potência: a presença de corrente nos condutores da

rede de distribuição de energia elétrica produz campos magnéticos nos en-

tornos destes condutores. Quanto maior a corrente elétrica nos condutores,

maior é a intensidade desse campo magnético, que pode afetar o funcio-

namento de sistemas que dependem do campo magnético para funcionar,

como sensores e equipamentos de medição, ou gerar ruído audível.

Em conjunto aos fenômenos conduzidos, é de importância que um sistema

possa suportar fenômenos irradiados em radiofrequência. Interferência pode se aco-

plar diretamente ao sistema, podendo causar chaveamento inadequado, congelamento

na operação de sistemas digitais, interferência em frequências de clock, leitura inade-

quada de sensores ou outros fenômenos semelhantes.

2.4 EMC E ELETRÔNICA DE POTÊNCIA

A eletrônica de potência é um campo da engenharia elétrica que, ao longo

de sua história, propulsionou avanços tecnológicos em diversas áreas da tecnologia.

Em seu artigo "The Evolution of Power Electronics"[24], Wilson apresenta a seguinte

definição:

Eletrônica de potência é a tecnologia associada à conversão eficiente, con-
trole e condicionamento da energia elétrica a partir de ferramentas estáticas,
convertendo a energia de sua forma inicialmente disponível à forma desejada.
[...] Seu objetivo é controlar o fluxo de energia elétrica de uma fonte para
uma carga com alta eficiência, alta disponibilidade, alta confiança, pequeno
volume, pouco peso e baixo custo [24].

Essa tecnologia compreende o uso de componentes estáticos elétricos e ele-

trônicos, aplicando conhecimentos interdisciplinares, como circuitos lineares e não

lineares, técnicas de controle e análises sofisticadas para atingir seu objetivo, podendo

converter cargas que vão desde poucos watts até megawatts. Como é de se esperar

de um campo com tamanha abrangência, para poder realizar este processamento de

energia com qualidade e confiabilidade, a compatibilidade eletromagnética é um tema

a ser sempre considerado durante o design de conversores estáticos.

Desde o início, a eletrônica de potência procura por dispositivos que comutem

com frequência cada vez maior. Uma grande parte do peso e do volume de conver-

sores estáticos está associado a componentes magnéticos como transformadores e
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indutores e a capacitores. Esses componentes se beneficiam com frequências de

comutação maiores ao ter seu tamanho e custo reduzidos. Em contrapartida, esta mini-

aturização também faz com que diferentes componentes e tecnologias, que possuem

características distintas, coabitem em um pequeno espaço, com bastante proximidade

uns dos outros. Como resultado, os componentes estão mais propensos a interfe-

rências eletromagnéticas mútuas, aumentando a complexidade do projeto [10], [25].

Enquanto conversores estáticos possuem diversas características positivas, como alto

rendimento, alta densidade de potência e excelente controlabilidade, também apre-

senta características negativas, como a alta geração de emissões em alta frequência

devido à elevada frequência de comutação e ao funcionamento dos semicondutores

[10].

Caso um produto seja desenvolvido com o propósito de ser vendido comercial-

mente, deverá obedecer as normas de EMC vigentes. Por esta razão, faz-se necessário

conhecer as maneiras nas quais EMC se manifesta dentro do campo da eletrônica

de potência e encontrar ferramentas para lidar com seus efeitos. Muitas das manifes-

tações de EMC na eletrônica de potência foram apresentadas na Seção 2.3, porém

o foco deste trabalho é nas emissões de alta frequência. Assim, manteremos nossa

atenção nesse tema pelo resto deste trabalho.

2.4.1 Emissões de Alta Frequência

As emissões de alta frequência são comumente discriminadas como emissões

conduzidas e emissões irradiadas, como apresentado na Figura 3. Esta distinção se

dá devido aos meios distintos de propagação da emissão entre a fonte e o receptor. As

emissões conduzidas podem se propagar pelos condutores, através dos componentes

que estão representados em esquemáticos do circuito, ou por componentes parasitas,

como capacitâncias para objetos adjacentes ou acoplamentos indutivos. Para atenuar

este tipo de emissões, tipicamente se utilizam filtros, sendo menos influenciadas por

blindagens e práticas de leiaute. As emissões irradiadas, em contrapartida, são ondas

eletromagnéticas que se propagam através do espaço e podem ser atenuadas através

de blindagens e boas práticas de leiaute, porém são pouco influenciadas por filtros

[10], [19]. Algumas práticas de projeto utilizadas para evitar emissões e suas faixas

efetivas de frequência são listadas na Tabela 1. Como pode-se observar, o uso de

filtros de EMC é a prática com maior efetividade em frequências menores, porém de

pouco efeito em frequências maiores.

Para compreender como os equipamentos geram estas emissões, é necessário

conhecer os mecanismos que ditam como estas emissões são geradas. Partes como

cabos, trilhas de circuito impresso, dissipadores de calor e outras estruturas metálicas

como armaduras e cabines podem se comportar como antenas não intencionais de um

equipamento, gerando acoplamentos, ressonâncias e irradiações indesejáveis. Estas
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para o funcionamento do circuito e são causadas por não idealidades, como correntes

de fuga. Este tipo de corrente não é previsto pelos modelos ideais de funcionamento

de circuitos [20]. Apesar das correntes de modo comum geralmente terem amplitudes

substancialmente menores do que as correntes de modo diferencial, as duas correntes

apresentam efeitos distintos nas emissões causadas pelos equipamentos.

Como apresentado anteriormente, as correntes de modo diferencial possuem a

mesma magnitude, mas sentidos opostos. Na Figura 5 é apresentada uma decomposi-

ção das emissões causadas por um par de condutores DM. Pode-se perceber que os

campos gerados pelas correntes também apresentam sentidos opostos, tendendo a se

cancelar mutuamente. Apesar disto, como os condutores não estão perfeitamente so-

brepostos, este cancelamento não é total, havendo ainda um campo residual. Quanto

maior for a distância entre estes condutores, maior será também o campo residual.

Consequentemente, parte fundamental de técnicas para evitar emissão gerada por

DM é minimizar a área A de laços de corrente em placas de circuito impresso e outros

condutores (Figura 7), otimizando o cancelamento mútuo destes campos [20].

Outra característica das emissões geradas pelas correntes DM é apresentada

na Figura 8. Observando dois condutores normais à página do texto, carregando um

par de correntes diferenciais, mede-se a irradiação no ponto M , que está longe o su-

ficiente do par condutor para que se possa considerar campos distantes. O resultado

desta medição é dependente do ângulo θ: caso θ = 0, ambos os condutores estão

equidistantes do ponto M , cancelando completamente as irradiações. Em contrapar-

tida, se θ = 90◦ ou θ = 270◦, a diferença de distância dos condutores ao ponto M é

máxima, sendo a posição onde mede-se o maior valor para irradiação do par condutor

de modo diferencial [20]. Assim, pode-se afirmar que, apesar das irradiações causa-

das por correntes de modo diferencial tenderem a se cancelar, este cancelamento é

dependente de boas práticas de leiaute, podendo assumir magnitudes consideráveis.

As irradiações causadas pelas correntes de modo comum, por sua vez, apresen-

tam mesmo sentido, resultando em uma irradiação maior do que a irradiação individual

de cada condutor. Para atingir os limites de irradiação da norma FCC Class B (40

dBµV/m ou 100 µV/m de 30 a 88 MHz), um par de condutores de um metro de com-

primento com correntes de modo comum precisa carregar somente 8 µA em 30 MHz

[20]. Assim, correntes de modo comum de magnitude aparentemente desprezíveis são

o suficiente para causar irradiações de intensidade elevada.

Adicionalmente, uma distinção deste tipo de irradiação é que ele não apresenta

a mesma dependência com o ângulo de medição θ igual às correntes de modo diferen-

cial. Em um caso como o da Figura 8, mas com um par de correntes CM, enquanto

o ângulo θ = 90◦ tem magnitude Mag, quando θ = 0◦, a medição terá magnitude

0.9995Mag [20]. Assim, considera-se que as emissões de CM não dependem deste

ângulo.
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de cumprir com as normas necessárias para a comercialização. Assim, os projetistas

encarregados de criar e aprimorar estes produtos procuram sempre por técnicas que

permitam aproveitar as qualidades positivas de semicondutores enquanto minimizam

os pênaltis de EMC. Para assegurar que os produtos comercializados operem sem

interferirem nos funcionamentos uns dos outros, estes produtos devem obedecer a

normas de imunidade e de emissão ditadas pelos locais onde se deseja comercializar.

2.5 NORMAS

Como discutido na ultima sessão, as normas possuem o propósito de garantir a

coabitação harmoniosa entre equipamentos que podem gerar ou ser influenciados por

campos eletromagnéticos no ambiente. Existem diversas normas ao redor do mundo

que possuem este objetivo (por exemplo as normas publicadas pelas organizações

CISPR, ANSI, FCC, IEC, IEEE, EIA, NBS, RTCA, SAE, VDE, etc), onde a organiza-

ção que publica as normas consideradas de maior relevância internacional é a IEC

(do inglês International Electrotechnical Commission) e seu comitê CISPR (do francês

Comité International Spécial des Perturbations Radioélectriques). As normas podem

ser classificadas em normas militares e normais civis. Neste trabalho, apenas normas

civis são consideradas e, com o objetivo de manter a generalidade, apenas as normas

internacionais IEC e da CISPR serão consideradas. No Brasil, o COBEI (Comitê Brasi-

leiro de Eletricidade, Eletrônica, Iluminação e Telecomunicações) que é pertencente à

ABNT/CB003 – Eletricidade, possui um comitê nacional que, quando aplicável, cumpre

com as normas da IEC.

Fundada em 1906 com objetivo de lidar com novos desafios tecnológicos relaci-

onados à eletricidade [21], a IEC coordena hoje mais de 20 mil especialistas em 170

países [22], incluindo diversos países europeus e os Estados Unidos da América. De

maneira geral, as normas representam recomendações feitas pelas organizações, com

diretrizes para bom funcionamento e interoperação, e seu cumprimento não é obriga-

tório. A partir disto, estas normas se tornam base para regulações locais, que podem

exigir o cumprimento das normas. É importante ter em mente que elas são constante-

mente atualizadas e expandidas. Isso significa que, mesmo com produtos já presentes

no mercado, é necessário que o fabricante mantenha este produto atualizado e de

acordo com as versões mais recentes [26].

De acordo com o documento Guidance for users of the CISPR Standards, publi-

cado pela IEC em 2021 [27], as normas da CISPR estão divididas em três categorias

de normas e mais uma de documentos de orientação:

1. Normas Básicas;

2. Normas Genéricas;

3. Normas de Produtos (Famílias);
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4. Documentos de Orientação.

Cada uma das categorias apresenta um propósito distinto.

2.5.1 Normas Básicas

As Normas Básicas de EMC fornecem as condições gerais e fundamentais ou

regras para a avaliação de EMC e desempenho relacionado de todos os produtos,

sistemas ou instalações, e servem como documentos de referência para as Normas

Genéricas e de Produtos (Famílias) da CISPR. As Normas Básicas são gerais e,

portanto, não são dedicadas a famílias ou produtos específicos; elas se relacionam a

informações gerais, aos fenômenos perturbadores e às técnicas de medição ou teste.

Elas não contêm limites prescritos ou especificações de desempenho relacionadas

a produtos/sistemas. No entanto, são fornecidos métodos e orientações sobre como

gerar limites apropriados para a proteção da recepção de rádio. A lista de Normas

Básicas pode ser vista na Tabela 2.

2.5.2 Normas Genéricas

Normas Genéricas de EMC são normas relacionadas a um ambiente específico,

que especificam o conjunto de requisitos essenciais de EMC e procedimentos de

teste aplicáveis a todos os produtos ou sistemas destinados a operar nesse ambiente,

desde que não existam normas específicas de EMC para uma determinada família de

produtos, produto, sistema ou instalação. Limites são incluídos, e faz-se referência aos

procedimentos de teste fornecidos nas Normas Básicas relevantes. A lista de Normas

Genéricas pode ser vista na Tabela 3.

2.5.3 Normas de Produtos (Famílias)

Normas de Produtos (Famílias) definem requisitos específicos de EMC, proce-

dimentos de teste e limites dedicados a produtos, sistemas ou instalações particulares

nos quais condições específicas devem ser consideradas. A lista de Normas de Produ-

tos (Famílias) pode ser vista na Tabela 4.

Tabela 4 – Normas de Produtos (Famílias)

Publicação Descrição Subcomitê

CISPR 11

(ver anexo A.1)

Equipamentos industriais, científicos e médicos –

Características de perturbações de radiofrequência

– Limites e métodos de medição

CIS/B

Continua na página seguinte
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Tabela 4 – continuação da página anterior

Publicação Descrição Subcomitê

CISPR 12

(ver anexo A.2)

Veículos, barcos e motores de combustão interna -

Características de perturbações de radiofrequência

- Limites e métodos de medição para proteção de

receptores externos

CIS/D

CISPR 14-1

(ver anexo A.3)

Compatibilidade eletromagnética - Requisitos para

eletrodomésticos, ferramentas elétricas e aparelhos

similares - Parte 1: Emissão

CIS/F

CISPR 14-2

(ver anexo A.4)

Compatibilidade eletromagnética - Requisitos para

eletrodomésticos, ferramentas elétricas e aparelhos

similares - Parte 2: Imunidade - Norma da família

de produtos

CIS/F

CISPR 15

(ver anexo A.5)

Limites e métodos de medição de características

de interferência de rádio de iluminações elétricas e

equipamentos similares

CIS/F

CISPR 25

(ver anexo A.6)

Veículos, barcos e motores de combustão interna -

Características de perturbações de radiofrequência

- Limites e métodos de medição para proteção de

receptores de bordo

CIS/D

CISPR 32

(ver anexo A.7)

Compatibilidade Eletromagnética de equipamentos

multimídia – Requisitos de emissão

CIS/I

CISPR 35

(ver anexo A.8)

Compatibilidade Eletromagnética de equipamentos

multimídia – Requisitos de imunidade

CIS/I

CISPR 36

(ver anexo A.9)

Veículos rodoviários elétricos e híbridos elétricos -

Características de perturbações de radiofrequência

- Limites e métodos de medição para proteção de

receptores externos abaixo de 30 MHz

CIS/D

Fim da tabela

Dependendo do produto a ser comercializado, uma combinação distinta de

normas pode ser aplicável. Alguns exemplos de produtos são apresentados no Apên-

cide B.

2.5.4 Documentos de Orientação

Esses documentos são para orientação, não para testes de conformidade. Sua

lista completa é apresentada na Tabela 5.
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Tabela 2 – Normas Básicas

Publicação Descrição Subcomitê
CISPR 16-1-1 Parte 1-1: Aparelhos de medição CIS/A
CISPR 16-1-2 Parte 1-2: Dispositivos de acoplamento para

medições de emissões conduzidas
CIS/A

CISPR 16-1-3 Parte 1-3: Equipamento auxiliar - energia de
emissões

CIS/A

CISPR 16-1-4 Parte 1-4: Antenas e locais de teste para me-
dições de emissões irradiadas

CIS/A

CISPR 16-1-5 Parte 1-5: Locais de calibração de antenas e
locais de testes de referência para 5 MHz a 18
GHz

CIS/A

CISPR 16-1-6 Parte 1-6: Calibrações de antenas de EMC CIS/A
CISPR 16-2-1 Parte 2-1: Medições de emissões conduzidas CIS/A
CISPR 16-2-2 Parte 2-2: Medições da energia de emissões CIS/A
CISPR 16-2-3 Parte 2-3: Medições de emissões irradiadas CIS/A
CISPR 16-2-4 Parte 2-4: Medições de imunidade CIS/A
CISPR 16-4-2 Parte 4-2: Incertezas da instrumentação de

medição
CIS/A

CISPR 17 Métodos de medição das características de
supressão de filtros passivos de interferência
de rádio e componentes de supressão

CIS/A

IEC 61000-4-20 Técnicas de teste e medição – Testes de emis-
são e imunidade em guias de ondas eletro-
magnéticas transversais (TEM)

CIS/A e SC77B

IEC 61000-4-21 Técnicas de teste e medição - Métodos de
teste de câmaras de reverberação

CIS/A e SC77B

IEC 61000-4-22 Técnicas de teste e medição - Emissões irra-
diadas e medições de imunidade em câmaras
totalmente anecóicas (FARs)

CIS/A e SC77B

Tabela 3 – Normas Genéricas

Publicação Descrição Subcomitê
IEC 61000-6-3
(ver anexo C.1)

Parte 6-3: Normas genéricas – Normas de
emissão para ambientes residenciais

CIS/H

IEC 61000-6-4
(ver anexo C.2)

Parte 6-4: Normas genéricas – Normas de
emissão para ambientes industriais

CIS/H

IEC 61000-6-8
(ver anexo C.3)

Parte 6-8: Normas genéricas – Normas de
emissão para equipamentos profissionais em
locais comerciais e industriais leves

CIS/H

Tabela 5 – Documentos de Orientação

Publicação Descrição Subcomitê

CISPR/TR 16-2-5 Especificação para aparelhos e métodos de me-

dição de distúrbios de rádio e imunidade - Parte

2-5: Medições in situ para emissões perturba-

doras produzidas por equipamentos fisicamente

grandes

CIS/H

Continua na página seguinte
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Tabela 5 – continuação da página anterior

Publicação Descrição Subcomitê

CISPR/TR 16-3 Relatórios técnicos CISPR CIS/A

CISPR/TR 16-4-1 Incertezas em testes padronizados de EMC CIS/A

CISPR/TR 16-4-3 Considerações estatísticas na determinação da

conformidade EMC de produtos produzidos em

massa

CIS/A

CISPR/TR 16-4-4 Estatísticas de reclamações e modelo de cálculo

de limites

CIS/H

CISPR/TR 16-4-5 Condições para o uso de métodos alternativos

de teste

CIS/A

CISPR/TR 18-1

(ver anexo B.1)

Características de interferência de rádio de li-

nhas aéreas de energia e equipamentos de alta

tensão. Parte 1: Descrição dos fenômenos

CIS/B

CISPR/TR 18-2

(ver anexo B.2)

Características de interferência de rádio de li-

nhas aéreas de energia e equipamentos de alta

tensão. Parte 2: Métodos de medição e procedi-

mentos para determinar limites

CIS/B

CISPR/TR 18-3

(ver anexo B.3)

Características de interferência de rádio de li-

nhas aéreas de energia e equipamentos de alta

tensão - Parte 3: Código de prática para minimi-

zar a geração de ruído de rádio

CIS/B

CISPR/TR 28 Equipamentos industriais, científicos e médicos

(ISM) - Diretrizes para níveis de emissão dentro

das bandas designadas pela UIT

CIS/B

CISPR/TR 29 Receptores de transmissão de televisão e equi-

pamentos associados - Características de imuni-

dade - Métodos de avaliação objetiva de imagem

CIS/I

CISPR/TR 30-1 Método de teste em emissões eletromagnéticas

- Parte 1: Dispositivo de controle eletrônico para

lâmpadas fluorescentes de casquilho simples e

duplo

CIS/F

CISPR/TR 30-2 Método de teste em emissões eletromagnéticas

- Parte 2: Dispositivo de controle eletrônico para

lâmpadas de descarga, exceto lâmpadas fluores-

centes

CIS/F

Continua na página seguinte
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2.6 FILTROS DE EMI

Dentro da eletrônica de potência é muito comum encontrar filtros de EMI em

conjunto com conversores chaveados. Frequentemente estes filtros são necessários

para garantir que os dispositivos alcancem níveis de emissões conduzidas que sejam

aceitáveis pelas normas vigentes. Na Seção 2.4.1 as emissões em alta frequência

foram separadas em modo comum e modo diferencial. Esta distinção tem grandes

efeitos nas topologias de filtros de EMI, que costumam ser projetados de maneira

específicas para as emissões de um modo ou do outro. É possível encontrar filtros

com diversas características, topologias, tamanhos, filtros passivos e filtros ativos, mas

neste trabalho a análise será focada em filtros passivos. Para esta seção, a principal

referência é [10].

No contexto de um conversor monofásico conectado à rede de distribuição

de energia elétrica, é comum encontrar a configuração de equipamentos e ambiente

apresentada na Figura 13, onde o conversor e sua carga estão aterrados. Parte das

correntes geradas neste sistema, as correntes normais de funcionamento, fluem atra-

vés das linhas de fase e de neutro (ou fase-fase, dependendo da conexão), enquanto

outra parcela de corrente no sistema flui através dos aterramentos de segurança e

acoplamentos parasitas com objetos ao redor. Observando a partir do ponto de vista

de correntes de modo comum e de modo diferencial, pode-se representar este sistema

por um modelo simplificado como o da Figura 14, onde VDM1 e VDM2 representam os

ruídos de alta frequência de modo diferencial gerados pelo equipamento, VCM repre-

senta o ruído de modo comum e ZDM1, ZDM2 e ZCM representam as impedâncias

próprias deste equipamento.

Para reduzir a emissão de ruídos indesejados, podem-se utilizar filtros em várias

posições, como entre o conversor e sua carga ou entre o conversor e a rede de distri-

buição. Neste trabalho focaremos nos filtros entre o conversor e a rede de distribuição,

frequentemente chamado de filtro de entrada, porém as análises podem ser reprodu-

zidas em diversos outros tipos de filtros e são válidas para eles. Costumeiramente os

filtros de EMI são divididos entre filtros de modo diferencial e filtros de modo comum,

utilizando de componentes passivos para promover sua atenuação. Indutores aumen-

tam a impedância série de alta frequência, reduzindo a magnitude das correntes iCM

e iDM na Figura 14 para os mesmos valores de VCM e VDM ; capacitores em paralelo,

por sua vez, reduzem a impedância em alta frequência entre fases ou entre fase e

terra, reduzindo o tamanho das malhas de corrente dos ruídos em alta frequência; e

resistores podem dissipar em forma de calor a energia que seria emitida em forma

de ruído. Estes filtros possuem tamanhos significativos quando comparados com o

conversor ao qual são acoplados. Assim, muitos esforços são feitos para reduzir seu

volume.

De maneira geral, estes filtros possuem os seguintes requisitos:
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Figura 16 – Diferentes topologias de filtros de modo diferencial de múltiplos estágios.

(a) Circuito LCL de n níveis.
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(c) Circuito CLC de n níveis.
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Fonte: Do autor.

Os filtros passivos de modo diferencial são filtros passa baixa que permitem

a passagem das correntes normais de funcionamento de baixa frequência, mas que

bloqueiam a passagem das emissões conduzidas de alta frequência. Para atingir este

propósito, diversas topologias passivas podem ser utilizadas. De maneira a reduzir o

volume e a energia armazenada nos componentes, é possível utilizar filtros de múltiplos

estágios: apesar da quantidade maior de componentes, o filtro pode ter um volume total

menor do que um filtro de um único estágio, devido à atenuação maior proporcionada

pelos múltiplos estágios.

Dependendo da natureza da carga a ser conectada nestes filtros, pode ser

desejável que se tenha características de entrada ou de saída capacitiva ou indutiva.

Na Figura 16 é apresentado o equivalente monofásico de múltiplos estágios para

algumas topologias comuns: LCL (Figura 16a), LC (Figura 16b), CLC (Figura 16c) e CL

(Figura 16d), onde a carga conectada ao filtro é representada por Ro. Estas topologias

podem ser representadas através de um circuito ladder (do inglês para escada de

mão), apresentado na Figura 16e.

Para poder conectar estes filtros a conversores estáticos de maneira a não insta-
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é o ramo equivalente monofásico do circuito. O Filtro da Figura 17, por ser um filtro

ladder, não é uma figura generalizada, podendo existir outras configurações de filtros

passivos, como Pi e T.

Para evitar que níveis elevados de corrente de modo comum sejam injetadas no

sistema de distribuição de energia, este filtro utiliza de duas táticas: a primeira é utilizar

impedâncias ZFCM2 que sejam pequenas em baixas frequências e grandes em altas

frequências, permitindo a passagem das correntes de segurança, mas atenuando as

emissões conduzidas de alta frequência em iCM ′′ . Para este propósito costuma-se utili-

zar indutores de modo comum, conhecidos também como indutores choke. A segunda

tática é utilizar de impedâncias ZFCM1 que sejam grandes em baixas frequência e

pequenas em altas frequências. Consequentemente, as emissões conduzidas de alta

frequência possuem um caminho de retorno ao conversor por dentro do filtro em iCM ′ ,

evitando que essas correntes sejam propagadas ao sistema de distribuição. Para esta

função, costuma-se utilizar capacitores. Uma limitação importante de ZFCM1 é a cor-

rente de fuga permissível: esta impedância fornece um caminho de corrente entre fases

do circuito e o terra de segurança, aumentando as correntes de fuga do equipamento.

Como estas correntes são limitadas por norma, a impedância ZFCM1 tem seu valor

restrito aos valores que cumprem com os limites de corrente de fuga. Ao contrário

dos filtros de modo diferencial, os filtros de modo comum empregam capacitâncias

relativamente baixas e indutâncias relativamente atlas.

Devido a características distintas do indutor choke, que pode utilizar de materiais

magnéticos com alta permeabilidade e é “invisível” às correntes de funcionamento

normal, o design de um filtro de modo comum é distinto ao do filtro de modo diferencial.

Apesar disso, as técnicas de múltiplos estágios apresentadas para o modo diferencial

também são válidas para os filtros de modo comum: pode-se reparar que o filtro da

Figura 17 forma um estágio de um circuito ladder da Figura 16e. Diversas técnicas de

projeto para estes filtros é apresentada em [10], Capítulo 7.

2.6.3 Componentes de Filtros de EMC

Uma vez conhecendo os filtros de EMC, pode-se observar com maior profun-

didade os componentes passivos utilizados neles. Durante o estudo dos filtros nas

Seções 2.6.1 e 2.6.2, utilizou-se da consideração que os filtros são projetados para

a harmônica de mais baixa frequência a ser atenuada, assim os filtros podem ser

considerados ideais a fins de projeto. Por outro lado, esta consideração não é válida

para frequências elevadas, quando comportamentos parasitas se tornam relevantes e

limitam a utilidade do filtro, explicando o porquê dos filtros de EMI terem sua faixa de

utilidade limitada a até 1 MHz na Tabela 1.
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2.6.3.1 Resistores

Resistores possuem a característica de dissipar em forma de calor a energia

elétrica que flui através deles. Para filtros que possuem o propósito de evitar que essa

energia seja propagada de maneira conduzida ou irradiada, torna-se natural utilizar

de resistores para dissipar parte desta energia. Apesar disso, os conversores devem

manter rendimento energético próximo à unidade e, com a alta amplitude de tensões e

correntes dos conversores, os resistores podem ser conectados somente de maneira

a não afetar a eficiência ou aumentar demasiadamente o volume do conversor. Como

resultado, os resistores são utilizados na função de resistores de amortecimento que

limitam a amplitude das ressonâncias dos filtros de EMI. Nesta análise os resistores

são considerados componentes lineares e invariantes no tempo, que seguem a Lei de

Ohm (excluindo, por exemplo, resistores dos tipos NTC ou PTC).

Para minimizar as perdas nos resistores, quando conectados em série utilizam-

se indutores em paralelo aos resistores. Assim, as correntes de baixa frequência

fluem através do indutor, enquanto as de alta frequência são dissipadas no resistor. Já

quando os resistores são conectados em paralelo ao conversor, utilizam-se capacitores

em série ao resistor, evitando a passagem de correntes de baixa frequência. Estas

conexões são apresentadas na Figura 18.

Figura 18 – Configurações de Resistores.

(a) Resistor em série às fases A e B.

A

iBF

iAFB

(b) Resistor em paralelo às fases A e B.

A

iBF

B

Fonte: Do Autor.

Como os filtros são projetados para terem as suas ressonâncias acontecendo

em frequências distantes da frequência de comutação, os resistores de amortecimento

apresentam comportamento que não é relevante para a atenuação do ruído de alta

frequência. Caso os resistores fossem projetados de maneira a serem significativos

para o ruído conduzido, eles afetariam negativamente a impedância dos indutores e

capacitores, diminuindo a efetividade do filtro de EMI. Assim, em altas frequências, o

efeito do resistor pode ser negligenciado.
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Na Figura 19 é apresentado um modelo de alta frequência para resistores. Pode-

se reparar que o valor da resistência é dependente de várias condições de operação,

como a frequência, a temperatura, a tensão e a corrente aplicadas. Lcorpo representa

a indutância do corpo do resistor, intrínseca à sua geometria, Cparalelo representa a

capacitância em paralelo do resistor e Lfio representa a indutância do fio do resistor.

Estes parâmetros todos variam com a geometria, o material e a tecnologia empregados

no componente. Tipicamente, para modelagem de emissões conduzidas, este modelo

de alta frequências não é necessário e pode-se utilizar modelos mais simples.

Figura 19 – Modelo de alta frequência para resistor.

R(f,T,V,I) Lcorpo

Cparalelo

Lfio

Fonte: Do Autor.

Outra aplicação de resistores em filtros de entrada é para a descarga de ca-

pacitores. Quando desconectados da rede elétrica, os equipamentos devem cumprir

normas de segurança que exigem que não exista tensão residual entre os terminais

do equipamento, evitando choques elétricos. Assim, resistores são empregados com

a função de descarregar capacitores cuja tensão afete estes terminais.

2.6.3.2 Capacitores

Quando se fala de capacitores para filtro de EMI, costuma-se falar de capacito-

res das classes X e Y, que apresentam características distintas em relação à segurança

e à sua empregabilidade. Como estes capacitores processam e armazenam grandes

quantidades de energia, suas falhas podem ser catastróficas, causando incêndios

ou choques elétricos. Em conjunto, eles estão sujeitos a diversos eventos e transien-

tes que causam sobretensão e sobrecorrente, como descargas atmosféricas, bursts

e surtos, além dos outros eventos descritos na Seção 2.3.2. Como resultado desta

combinação de altos estresses e riscos de falhas perigosas, eles devem obedecer a

rigorosos critérios de confiabilidade e de segurança [10].

Os capacitores da Classe X (Figura 20a) são comumente conectados entre

fases em filtros de modo diferencial. Pode-se notar que no circuito ladder da Figura 16e

os capacitores X seriam conectados nas posições das admitâncias Y . Quando estes

capacitores falham em circuito-aberto, o equipamento mantém seu funcionamento

normal, porém com imunidade reduzida e emissões aumentadas, sendo um tipo de

falha que não trás riscos imediatos de segurança. Quando eles falham em curto-circuito,
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Figura 20 – Configurações de Resistores.

(a) Conexão de capacitores classe X.

A

CX
B

PE

(b) Conexão de capacitores classe Y.

A

B

PE

CY CY

Fonte: Do Autor.

Tabela 6 – Classificação de capacitores classe X

Subclasse Tensão de pico de
pulsos durante o uso

Aplicação Tensão de pico de pulsos VP

aplicados antes do teste de
resistência
Para CN < 1,0 µF :

X1 > 2,5 kV e ≤ 4,0 kV Aplicações de
pulsos elevados

4 kV

X2 ≤ 2,5 kV Uso geral 2,5 kV
Para CN > 1,0 µF :

X1 > 2,5 kV e ≤ 4,0 kV Aplicações de
pulsos elevados

VP = 4/
√

CN/µF kV

X2 ≤ 2,5 kV Uso geral VP = 2,5/
√

CN/µF kV
Fonte: IEC 60384-14:2023

as correntes elevadas podem causar incêndios. Apesar disso, considera-se que outros

dispositivos de segurança irão atuar (como um fusível ou um disjuntor na instalação),

assim, este tipo de falha é aceito por norma de segurança.

Para se classificar como X de acordo com a IEC 60384-14:2023, os capacito-

res devem cumprir com os requisitos da Tabela 6, especificando suas resistências a

transientes de alta tensão. Em conjunto, os capacitores devem cumprir com 1000 h de

teste de resistência, operando em 1.25x sua tensão nominal máxima e na temperatura

de operação máxima, sendo aplicado sobretensão de 1.5x sua tensão nominal má-

xima ou 1kV (o valor que for maior) com duração de 0.1 s e uma vez por hora. Assim,

considera-se que estes capacitores são adequados para supressão de transientes e

para serem conectados entre fases.

Já os capacitores classe Y são utilizados em conexões entre fase e o terra de

segurança, como apresentado na Figura 20b, e devem garantir o isolamento entre

estes pontos. São frequentemente empregados em filtros de modo comum, ocupando

a posição de ZFCM1 na Figura 17. No caso de falha em curto-circuito, esta conexão

irá conectar o terra de segurança (e, portanto, áreas acessíveis ao usuário, como a



Capítulo 2. Compatibilidade Eletromagnética 55

Tabela 7 – Classificação de capacitores classe Y

Subclasse Tipo de isolamento
provido

Tensões
aplicadas

Tensão de pico de pulsos VP

aplicados antes do teste de
resistência
Para CN < 1.0 µF :

Y1 Duplo ou reforçado ≤500 V 8 kV
Y2 Básico ou suplementário ≥150 V e ≤500 V 5 kV
Y4 Básico ou suplementário < 500V 2,5 kV

Para CN > 1.0 µF :
Y1 Duplo ou reforçado ≤500 V 8 kV
Y2 Básico ou suplementário ≥150 V e ≤500 V VP = 5/

√

CN/µF kV
Y4 Básico ou suplementário < 500V 2,5 kV

Fonte: IEC 60384-14:2023

carcaça do equipamento) às fases, criando risco de choque elétrico. Assim, estes

capacitores devem, obrigatoriamente, por norma da IEC 60384-14:2023, falhar em

circuito-aberto, estado onde a imunidade e as emissões do equipamento são compro-

metidas, mas não há riscos de segurança.

Para se classificar como Classe Y, os capacitores devem cumprir com os re-

quisitos apresentados na Tabela 7, de acordo com o tipo de isolação que o capacitor

deve garantir. Mais informações sobre os tipos de isolação elétrica são encontrados na

IEC 60730-1. Em conjunto com os requisitos da Tabela 7, eles devem ser submetidos a

um teste de resistência com 1000 h de duração, no máximo de sua temperatura nomi-

nal e 1,7x sua tensão de operação nominal, com a aplicação de transientes de 1000V

com duração de 0,1 s uma vez por hora. Assim, considera-se que estes capacitores

são adequados para uso entre fases e terra de segurança.

Outro aspecto relevante de capacitores em filtros de EMI é a sua resposta em

alta frequência. Capacitores ideais apresentam uma impedância que reduz linearmente

com o aumento da frequência. Infelizmente, os capacitores disponíveis comercialmente

não apresentam comportamento ideal nas frequências de interesse para a filtragem

de emissões conduzidas. Perdas no dielétrico devido aos campos de tensão e perdas

condutivas nas placas e fios dos capacitores podem ser modeladas como resistências.

Simultaneamente, a geometria em forma de espiral das placas de capacitores cria

também uma indutância série relevante. Os fios do capacitor apresentam um acopla-

mento capacitivo entre sí, e a capacitância depende do campo elétrico aplicado no

dielétrico. Estes efeitos são apresentados no modelo da Figura 21a, respectivamente

como Rdieletrico, Rplaca, Rfio, Lserie, Cfios e C.

Para diversas aplicações é possível utilizar o modelo simplificado da Figura 21b.

A resistência série equivalente Rserie(f) apresenta uma forte dependência da frequên-

cia, enquanto a capacitância C(vc) possui forte dependência da tensão aplicada sobre

o capacitor e da temperatura. Os valores destes componentes parasitas variam de

acordo com a geometria, o material e a tecnologia empregada na construção dos
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definido por Lserie, tendo sua eficácia em filtros de EMI reduzida. A frequência de

ressonância é um parâmetro comum de se encontrar nos datasheets fornecidos pelos

fabricantes, sendo uma figura de mérito que representa a qualidade do componente

e de importância para estimar a resposta em alta frequência do filtro de EMI. Como

exemplo, pode-se observar a Figura 22, que apresenta a impedância de capacitores

classe X2 da família R46, obtidas do datasheet da fabricante KEMET [28]. Nesta figura

são apresentados capacitores de capacitâncias e distâncias de pitch (distância entre os

termianis do componente) diferentes e nota-se que, quanto menor a capacitância e o

pitch, maior é a frequência de ressonância do capacitor, variando de aproximadamente

500 kHz a 20 MHz.

2.6.3.3 Indutor de Modo Diferencial

O indutor de modo diferencial é utilizado em filtros de EMI para aumentar a im-

pedância série para que as correntes de modo diferencial sejam reduzidas. De maneira

semelhante aos outros componentes, o indutor também apresenta comportamentos

não ideais que influenciam sua impedância em altas frequências. Efeitos presentes no

enrolamento, como o efeito de proximidade e o efeito pelicular são modelados como

resistência variável com a frequência. Em conjunto, as capacitâncias entre espiras

também devem ser consideradas. No núcleo, perdas causadas por histerese e pelo

efeito joule são modeladas como resistência, além da permeabilidade magnética que

varia com condições de operação, como a intensidade do campo magnético aplicado,

a temperatura, a frequência e o nível CC. Estes efeitos todos devem ser considerados

pelo projetista e manejados para se obter a impedância desejada durante o projeto de

um componente magnético. Um modelo de alta frequência de indutores é apresentado

na Figura 23, considerando indutores sem gap, onde L(f,iL,T ) representa a indutância

própria do indutor, Rnucleo representa as perdas no núcleo, Rac_enrol representa a re-

sistência de alta frequência do enrolamento e Cenrolamento representa a capacitância

do enrolamento.

A capacitância em paralelo é causada pela combinação da capacitância do

enrolamento Cenrolamento, e da capacitância magnetizada do núcleo Cmagnetizada, [7],

faz com que o componente possua uma ressonância a partir da qual a impedância

apresente um comportamento capacitivo. A impedância do indutor de modo diferen-

cial Kemet SN12-500 é apresentado na figura 24, onde este efeito é evidente, com

ressonância em aproximadamente 4 MHz.

2.6.3.4 Indutor de Modo Comum

Os indutores de modo comum, também conhecidos como indutores choke, apre-

sentam algumas particularidades em relação aos indutores de modo diferencial.
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portanto, considerando ambos os enrolamentos em paralelo, para o caso ideal

LCM = LP
1 + kCM

2
. (6)

Em um indutor ideal, o acoplamento é perfeito, fazendo com que kCM seja

unitário. Assim, para o indutor choke ideal, pode-se afirmar que a sua indutância

equivalente de modo comum é igual à indutância própria de cada enrolamento. Este

resultado também é válido para chokes de múltiplas fases.

Por outro lado, quando consideramos sinais de modo diferencial, têm-se que

ia + ib = 0 e que |ia| = |ib| = iDM . Utilizando o mesmo procedimento para calcular a

impedância equivalente de modo diferencial, encontra-se que:

Lσ = LP .(1− kCM ) (7)

Assim, em um componente ideal com kCM = 1, a indutância equivalente de

modo diferencial de um choke é nula. Ou seja, pode-se dizer que este componente é

invisível para sinais de modo diferencial.

Quando observamos um indutor choke não ideal, em contrapartida, os enrola-

mentos não são perfeitamente acoplados, havendo fluxo magnético não concatenado.

Como resultado, o fator kCM se torna pouco menor que um, mas não unitário. Assim,

surgem indutâncias de dispersão Lσ em cada um dos enrolamentos, que influenciam

os sinais de modo diferencial e, dependendo de sua magnitude, podem saturar o nú-

cleo. Em conjunto, o indutor choke está sujeito às mesmas capacitâncias entre espiras

e perdas no enrolamento e no núcleo que um indutor de modo diferencial. Um modelo

de alta frequência é apresentado na Figura 27, onde os parâmetros estão sujeitos

às mesmas variações de ponto de operação como temperatura, frequência e corrente

apresentados para o indutor de modo diferencial. Como resultado, sua resposta em alta

frequência apresenta o mesmo comportamento do indutor de modo diferencial, con-

tendo uma ressonância a partir da qual o choke apresenta comportamento capacitivo.

Em [10] é apresentado um desenvolvimento semelhante com modelos equivalentes

para indutores choke trifásicos.
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Figura 27 – Circuitos equivalentes do choke monofásico.

(a) Circuito equivalente de modo comum.

2iCM

iCM

iCM

iL LCM
Lσ

2
Rnu

Rac_enrol

2

2Cenrolamento

Cmagnetizada

(b) Circuito equivalente de modo diferencial.

iDM

iL Lσ Rac_enrol

Cenrolamento

Cmagnetizada

Fonte: Do Autor.
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3 O INDUTOR DE MODO COMUM

Uma vez conhecendo o papel do filtro de EMI dentro da eletrônica de potên-

cia, seu funcionamento e as características em alta frequência de seus componentes,

pode-se discutir com profundidade as não idealidades do indutor choke, já apresenta-

das na Seção 2.6.3.4. Neste capítulo iremos explorar as diferentes características de

materiais magnéticos e suas modelagens. Em conjunto, exploraremos também carac-

terísticas geométricas e sua influência nos comportamentos parasitas do enrolamento.

A modelagem realizada neste capítulo também pode ser utilizada para indutores de

modo diferencial, ao refazer as considerações de pequenos sinais e trabalhar com os

modelos de grandes sinais.

Quando comparados com outras geometrias, os núcleos toroidais apresentam

algumas vantagens [10]:

1. Volumes menores devido a melhor dissipação térmica;

2. Menores custos do núcleo, devido a geometria de fabricação simples, sem

finalizações especiais ou gaps;

3. Fluxo disperso, reduzindo acoplamentos com componentes próximos e redu-

zindo o efeito de proximidade no enrolamento.

Por outro lado, toroides tendem a ter custo maior quando comparado com ge-

ometrias de fabricação mais simples. Por estas razões, neste trabalho é considerado

somente núcleos toroidais.

3.1 INDUTÂNCIA PRÓPRIA

A indutância própria LP pode ser considerada uma das características mais

relevantes do componente. Uma vez que a indutância equivalente de modo comum

LCM é igual à indutância própria de cada enrolamento (demonstrado na Seção 2.6.3.4),

este parâmetro é utilizado para calcular a atenuação provida pelo filtro de EMI nas

menores frequências, sendo um importante parâmetro de projeto.

De acordo com [10], a indutância própria é definida como a proporção entre

a variação de fluxo magnético concatenado Φ e a corrente gerada iL, através da

Expressão (8), onde NL representa o número de espiras do enrolamento.

LP = NL
dΦ

diL
(8)

Já a tensão em um indutor vL é obtida a partir da variação de fluxo magnético

concatenado pelo tempo t, através da Expressão (9).

vL = NL
dΦ

dt
(9)
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Para o núcleo toroidal, AL se torna:

AL_toroidal =
µ0µrHc

2π
· ln
(

de
di

)

(14)

Como as correntes de modo comum são correntes de baixa amplitude, elas

tipicamente não criam grandes variações na permeabilidade do material. Assim, é

possível modelar sua impedância a partir do modelo de permeabilidade complexa,

sendo este um modelo de pequenos sinais. Este modelo é capaz de modelar tando

a indutância própria LP quanto a resistência equivalente do núcleo Rnu, sendo LP

encontrado através da parte real µ′ da permeabilidade complexa. Assim, as Equa-

ções (12) e (14) se tornam as Equações (15) e (16) [5], [10]. Mais detalhes sobre a

resistência equivalente do núcleo serão apresentados na Seção 3.3.

LP_toroidal =
µ0µ

′N2
LHc

2π
· ln
(

de
di

)

(15)

AL_toroidal =
µ0µ

′Hc

2π
· ln
(

de
di

)

(16)

LP = ALN
2
L (17)

LCM = LP (18)

Para se aproveitar do baixo fluxo magnético gerado pelas correntes de modo

comum, pode-se utilizar materiais magnéticos de alta permeabilidade, obtendo com-

ponentes magnéticos de menor volume e poucas espiras. Materiais estes que são

facilmente saturáveis, não podendo ser utilizados para indutores de modo diferencial

[10].

Até o momento este equacionamento não apresenta dependências importantes

que afetam as características do núcleo, como a frequência do sinal injetado, o nível

‘CC e a temperatura.

3.1.1 Dependência da frequência

De maneira geral, indutores choke são utilizados para filtrar correntes conduzi-

das de alta frequência, utilizando a expressão fornecida na Equação (13). Entretanto,

a permeabilidade do material depende da frequência do sinal injetado, de maneira

única para cada material, costumando se manter relativamente constante até certa

frequência e então variar.

Como consequência, a Equação (17) pode ser reescrita como a Equação (19)

[5], [10].

LCM (f) = lim
f0→0

ALN
2
L
µ′(f)
µ′(f0)

(19)







Capítulo 3. O Indutor de Modo Comum 67

LCM (f,T ) = lim
f0→0

ALN
2
L

µ′(f,T )
µ′(f0,T0)

, (20)

onde T0 representa a temperatura na qual foi feita a medição da permeabilidade com-

plexa.

3.1.3 Dependência do nível CC

Durante o projeto de filtros de EMI, observa-se sempre o comportamento do

filtro nas frequências que se deseja atenuar. Este comportamento, porém, é afetado

pelas características de baixa frequência dos esforços realizados no filtro, na forma de

dependência do nível CC e saturação.

Comumente considera-se que indutores choke não saturam, devido à sua ca-

racterística de cancelar internamente os campos produzidos pelas correntes de modo

diferencial e baixa amplitude das correntes de modo comum, como apresentado na

Seção 2.6.3.4. Apesar de ser uma consideração verdadeira para indutores ideais, em

indutores reais o parâmetro kCM da Equação (7) não é unitário, havendo um campo

de modo diferencial residual dentro do indutor de modo comum. Devido às altas am-

plitudes das correntes de modo diferencial e à fácil saturação dos materiais utilizados

para indutores chokes (em relação a materiais utilizados para indutores de modo dife-

rencial), este campo residual pode afetar ou saturar o comportamento do núcleo [10],

[13]. Este efeito, atrelado à indutância de dispersão do indutor, é estudado em maiores

detalhes na Seção 3.2.

A dependência entre a permeabilidade relativa reversível µrev do material TDK

T46 e o nível DC é apresentado na Figura 31.

Como consequência, a Equação (20) pode ser reescrita como a Equação (21),

onde IDM representa a corrente de modo diferencial através do indutor.

LCM (f,T,IDM ) = lim
f0→0

ALN
2
L

µ′(f,T,IDM )

µ′(f0,T0,IDM = 0)
(21)

3.2 INDUTÂNCIA DE DISPERSÃO

A indutância de dispersão (Lσ na Figura 27b) representa a indutância causada

pelo fluxo não concatenado do indutor choke, podendo alcançar valores consideráveis

devido à alta permeabilidade dos materiais magnéticos utilizados em indutores de

modo comum. Esta indutância, como indicada pela Equação (7), afeta a resposta de

modo diferencial deste componente. Por tal razão, pode ser útil na filtragem de ruídos

de modo diferencial. Em contrapartida, este fluxo não concatenado e não cancelado

significa que o componente pode passar a acoplar magneticamente com outros com-

ponentes ao seu redor e a emitir ruído irradiado, deteriorando a efetividade do filtro.
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fluxo não concatena, resultando em linhas de campo que deixam o núcleo e retornam

através do ar, como apresenta a Figura 32a. Estas linhas de campo possuem um

formato semelhante às linhas de campo geradas por um indutor do tipo bastão [13].

A indutância de dispersão de um enrolamento pode ser calculada a partir de

um procedimento que começa com a indutância de um indutor toroidal de núcleo de ar

(Equação (22)).

Lar = µ0N
2Ae

lef
(22)

Para o caso da indutância de dispersão, porém, o percurso médio das linhas de

campo ao redor do indutor não é o mesmo que o percurso médio das linhas de campo

dentro do núcleo. O percurso real consiste de duas partes: uma por dentro do núcleo

e outra pelo ar. Na parte interna, o fluxo segue um caminho descrito pelo arco coberto

pelas bobinas. Já na parte externa, o fluxo retorna de uma ponta do enrolamento à

outra, criando um caminho fechado. Considerando que o enrolamento cobre um ângulo

θ do núcleo, como apresentado na Figura 32b, o caminho eficaz das linhas de campo

lef podem ser calculadas a partir da Expressão (23) [10].

lef =

√

1√
2

[

de

(

θ

4
+ 1 + sin

θ

2

)]2

+

[

di

(

θ

4
− 1 + sin

θ

2

)]2

(23)

Devido ao percurso parte dentro do núcleo, parte fora, também faz-se neces-

sário encontrar a permeabilidade efetiva. Para este propósito, é possível modelar o

enrolamento como um fio enrolado em um núcleo do tipo bastão. A permeabilidade

efetiva µef de um bastão é uma função da permeabilidade do núcleo, do comprimento

do bastão e de sua seção transversal, podendo ser aproximado para núcleos de alta

permeabilidade como

µef = 2.5Γ1.45, (24)

onde Γ é a relação entre comprimento e diâmetro do bastão. No caso de núcleos toroi-

dais de seção transversal quadrada, Γ pode ser calculado através da Expressão (25),

onde le representa o comprimento médio do circuito magnético interno ao núcleo.

Γ =
le
2

√

π

Ae
(25)

Para núcleos de menor permeabilidade, é possível encontrar µef através de

ábacos disponíveis em [13]. Assim, a indutância de dispersão de cada enrolamento de

um indutor choke pode ser encontrado através da Expressão (26).

Lσ = µefLar = µ0µefN
2
L
Ae

lef
(26)
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Em seu artigo On Modelling the Common Mode Inductor [13], Nave apresenta

uma metodologia de projeto de indutores de modo comum otimizando o uso da indu-

tância de dispersão Lσ para a filtragem de emissões conduzidas de modo diferencial.

Como é possível notar através da Figura 32a, os fluxos magnéticos internos ao

núcleo causados pela indutância de dispersão não são concatenados, portanto não se

cancelam. Como resultado, é possível que indutores de modo comum saturem devido

às correntes de modo diferencial. Para avaliar a densidade de fluxo magnético interno

ao núcleo, pode-se avaliar a partir do campo magnético não concatenado produzido

[10]:

Hσ =
NLIDM

lef
, (27)

a partir do qual

Bσ = µ0µefHσ = µ0µef
NLIDM

lef
. (28)

Combinando as Equações (26) e (28), encontra-se:

Bσ =
LσIDM

NLAe
(29)

A partir da Equação (29) é possível definir a maior densidade de fluxo interno

ao indutor choke sem saturá-lo como:

LσIDM

NLAe
< Bsat, (30)

onde Bsat representa densidade de fluxo magnético de saturação definida na folha de

dados do material. Nesta expressão pode-se perceber que materiais com Bsat maiores

podem contribuir para a miniaturização dos componentes magnéticos, sendo possível

utilizar núcleos de menor volume sem saturar o núcleo. Em [10], Heldwein apresenta

uma metodologia de projeto de indutores de modo diferencial utilizando deste conceito

para minimizar o tamanho do indutor.

Utilizando a Equação (30) é possível utilizar a indutância de dispersão para

calcular a saturação do núcleo durante seu projeto teórico, evitando a necessidade de

prototipagem para avaliar este efeito.

Este efeito da permeabilidade relativa e a saturação do núcleo possui algumas

consequências dignas de nota: um indutor com gap apresenta corrente de saturação

mais alta quando comparado com um indutor de mesmo material e geometria, porém

sem gap. Da mesma maneira, um indutor choke pode saturar mais facilmente pelas

correntes de modo diferencial quando encapsulados ou envoltos em blindagens de

permeabilidade magnética maior que o ar [13]. Outro efeito é que, durante eventos de

surtos atmosféricos e transientes rápidos, a saturação pode prejudicar a filtragem do

indutor a estes eventos, prejudicando a proteção dos dispositivos contra transientes

rápidos [37].
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Esta modelagem, porém, apresenta algumas deficiências. Quanto maior o ân-

gulo de cobertura do enrolamento θ, melhor é o acoplamento entre as espiras, redu-

zindo a indutância de dispersão. Este efeito não é considerado na modelagem apresen-

tada nesta seção. Assim, a Equação (26) apresenta erros relevantes para θ elevado,

calculando valores de Lσ maiores do que os valores medidos experimentalmente em

[13]. Como consequência desta dependência de θ, a indutância de dispersão pode ser

influenciada a partir de características geométricas do fio utilizado para fazer o enrola-

mento. Fios mais grossos tendem a resultar em enrolamentos de maior θ, diminuindo

a indutância de dispersão.

Mais recentemente, outras maneiras de encontrar a indutância de dispersão

foram exploradas. Em [38], os autores exploram o uso de redes neurais para este

propósito, utilizando dados produzidos através do método de elementos finitos para

núcleos toroidais de diversos tamanhos, com espiras de bitolas, ângulos de cobertura e

números de espiras distintos. Ao fim deste artigo, os autores realizam uma comparação

entre o resultado obtido pela Equação (26), o resultado obtido através da rede neural

treinada e resultados experimentais. No pior caso obtido neste artigo, a Equação (26)

apresentou um erro de 36% em relação ao resultado experimental, enquanto a rede

neural apresentou um erro de 2,4%.

Outro trabalho interessante é [39], onde os autores apresentam um modelo

analítico para o cálculo de indutância de dispersão utilizando analogias com relutâncias

e capacitâncias, apresentando melhores resultados para θ maior. Os autores validam

seu modelo comparando com resultados produzidos a partir do modelo de elementos

finitos, porém não possuem resultados experimentais. Em outros trabalhos [40], [41]

os autores utilizam uma combinação de núcleo bastão encaixado no interior de um

núcleo toroidal, alinhado de acordo com as linhas de campo de dispersão e espiras

extras de modo diferencial, aproveitando as características de ambos os núcleos para

obter magnéticos com indutâncias relevantes tanto em modo comum quando em modo

diferencial.

3.3 RESISTÊNCIA EQUIVALENTE DO NÚCLEO

Durante o projeto dos chokes, frequentemente se observa a indutância do fil-

tro, investigando materiais de permeabilidades e saturações diferentes para aumentar

a indutância, ou reduzir o volume. A indutância de diversos materiais, porém, tipica-

mente reduz com o aumento da frequência, resultando em indutâncias mínimas nas

frequências maiores, fazendo com que o efeito do filtro seja negligenciável para estas

frequências. Assim, para reduzir a emissão de ruídos nas frequências de indutância

reduzida (podendo influenciar as emissões irradiadas), outra característica pode ser

explorada: as perdas resistivas do núcleo [5]. Estas perdas, provenientes de diversos

mecanismos, como as correntes de Foucalt e a histerese, é representada como uma
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resistência série no modelo equivalente.

A parcela resistiva da impedância de um indutor de modo comum pode diminuir

os ruídos irradiados, funcionando como um amortecimento para a ressonância cau-

sada pelo acoplamento entre os cabos de entrada e de saída do conversor [5] e sua

caracterização precisa é um tema benéfico para a predição e otimização do design tér-

mico do produto nas etapas iniciais de projeto [42]. De um ponto de vista de eficiência

de componentes magnéticos, a maior parte das perdas acontecem no enrolamento.

Assim, utilizar a resistência equivalente do núcleo para a atenuação de emissões de

alta frequência tem impactos negligenciáveis na eficiência [5].

Modelar as perdas no núcleo é uma tarefa desafiadora por diversas razões.

Mecanismos distintos e não lineares afetam o resultado, sendo dependentes de nu-

merosos fatores como a temperatura, o nível CC e o efeito de memória. Em conjunto,

os dados disponíveis para estimar as perdas no núcleo frequentemente são escas-

sos ou produzidos em condições desconhecidas, com carente documentação. Uma

fonte open-source de dados produzidos com qualidade e condições rigorosamente

controladas é o Princeton MagNet. Esta fonte contem informações abertas sobre ma-

teriais de diversos fabricantes e sob diversas condições. Sua metodologia de testes é

apresentada em [11].

De maneira geral, as perdas no núcleo, e consequentemente a resistência equi-

valente, podem ser modeladas a partir de modelos de pequenos sinais e modelos

de grandes sinais, dependendo dos propósitos da aplicação e das condições de uso.

Inicialmente, observaremos os modelos de pequenos sinais.

3.3.1 Modelo de Pequenos Sinais

Devido à característica intrínseca ao indutor de modo comum de cancelar in-

ternamente os campos magnéticos produzidos pelas correntes de modo diferencial

(Figura 25a), e devido às baixas amplitudes das correntes de modo comum encontra-

das nos equipamentos (como apresentado ao final da Seção 2.5.5), é possível modelar

as perdas no núcleo a partir de modelos de pequenos sinais. A parte real desde mo-

delo foi apresentado na Equação (15), fornecendo a indutância própria. Já a parte

imaginária, que nos fornece a resistência equivalente do núcleo, é apresentada na

Equação (31) [5], [10].

Rnu(f) = ω
µ0µ

′′(f)N2
LHc

2π
ln

(

de
di

)

, (31)

em notação mais compacta:

L0 =
µ0N

2
LHc

2π
ln

(

de
di

)

(32)

Rnu = ωL0µ
′′(f), (33)
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Juntando ambas as equações em apenas uma, encontra-se:

Pv = kfα

(

µ0µ
′NLÎ

le

)β

(37)

Pv = k1Î
β (38)

k1 = kfα
(

µ0µ
′NL

le

)β

(39)

Pnu = V Pv, (40)

onde V representa o volume do núcleo e Pnu é a perda no núcleo. Em conjunto, sabe-

se que a potência dissipada em uma resistência é:

P = RI2rms =
RÎ2

2
(41)

Assim, para as perdas no núcleo, a resistência equivalente se torna a Equa-

ção (42) [10], [45].

Rnu = 2V k1Î
β−2 (42)

Para magnéticos com gap pode-se substituir k1 na Equação (39) por seu equi-

valente com gap apresentado na Equação (43), como demonstrado pelos autores em

[45], onde Rg representa a relutância do gap.

k1_gap = kfα





NL
le

µ0µ′ +RgAe





β

(43)

De acordo com o equacionamento de Steinmetz, há três maneiras de aumentar

as perdas no núcleo mantendo o mesmo material: aumentar a quantidade de espiras,

aumentar a seção transversal do núcleo ou diminuir o comprimento do circuito magné-

tico. Já para a resistência equivalente do núcleo, a relação entre a seção transversal e

o comprimento do circuito magnético é uma relação de importância [5].

Este modelo, porém, considera que os magnéticos estão sujeitos a campos

sinusoidais, o que raramente é o caso dentro da eletrônica de potência [11]. Assim,

é possível que as perdas resistivas reais sejam diferentes das previstas por Stein-

metz. Em conversores com modulação por largura de pulso ou modulação vetorial, os

magnéticos são expostos a ondas de tensão quadradas e correntes triangulares ou

trapezoidais. Em conjunto, correntes com estes formatos de onda apresentam nível

CC, resultando em pré-magnetizações que alteram as perdas [42].

Para contornar esta situação, existem outros métodos que procuram aperfeiçoar

as perdas volumétricas e prevê-las para sinais de formatos distintos. Equacionamentos

como: o Generalized Steinmetz Equation (GSE) [46] e o improved General Steinmetz
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Com base no modelo de Steinmetz, pode-se argumentar que as perdas em

pequenos sinais, com baixos campos magnéticos B, são desprezíveis, predizendo

valores baixos para a resistência equivalente série. Em contrapartida, com base no

modelo de permeabilidade complexa, a resistência equivalente série não reduz com a

diminuição de B, resultando em valores distintos dos valores apresentados por Stein-

metz. Em [45] os autores demonstram que a resistência série equivalente do núcleo

Rnu apresenta comportamentos distintos em grandes e em pequenos sinais, sendo pro-

porcional a B em grandes sinais e constante em pequenos sinais, com uma região de

transição entre estes comportamentos próximo à interseção dos dois modelos. Assim,

para pequenos sinais, o modelo de permeabilidade complexa apresenta resultados

mais próximos aos valores reais quando comparado com o modelo de Steinmetz.

3.4 CAPACITÂNCIA PARALELO

Todo componente magnético possui sua frequência limitada pela sua capacitân-

cia paralelo: em frequências maiores o comportamento da impedância de um indutor é

muito diferente do seu comportamento em frequências menores. Seu comportamento

é capacitivo, semelhante ao apresentado na Figura 24. Este comportamento é cau-

sado pela capacitância parasita dos enrolamentos e pela capacitância magnetizada

do núcleo [7], que são modeladas como uma capacitância em paralelo à indutância

própria na Figura 27 e que não pode ser negligenciada nestas frequências. O ponto de

máxima magnitude da impedância própria de um indutor acontece na sua frequência

de ressonância própria, onde a reatância indutiva é igual à reatância capacitiva [10].

Apesar de ser possível medir experimentalmente a frequência de ressonância

própria, é de interesse do projetista de magnéticos para alta frequência conhecer este

valor ainda na etapa de projeto, uma vez que o comportamento de alta frequência do

indutor é dominado pela sua capacitância paralelo, que reduz a efetividade dos filtros

de EMI. Prevendo este valor teoricamente, torna-se possível encontrar a ressonância

própria do magnético e aprimorar seu design em altas frequências antes da constru-

ção de protótipos. Frequentemente, quanto maior a quantidade de camadas de espiras

tem um enrolamento, menor a frequência em que acontece a ressonância própria. Por

esta razão, para indutores de modo comum, costuma-se construir magnéticos com

uma camada de espiras apenas, minimizando este efeito. Em contrapartida, a capaci-

tância magnetizada interna ao núcleo é dominante em núcleos com poucas espiras e

causa uma frequência de ressonância que independe da quantidade de espiras. Assim,

quando esta capacitância magnetizada é dominante, diminuir a quantidade de espiras

do enrolamento não faz com que a faixa de utilidade do componente aumente. Nesta

seção estes efeitos serão discutidos.
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Para enrolamentos de uma camada com núcleo condutor e que tenham mais de dez

espiras, considerando Ctc = 2Ctt, o equivalente da rede converge para [8], [9]:

Cenrol = 1,366Ctt (49)

Já para enrolamentos com núcleo condutor e duas camadas de espiras, o equi-

valente converge para:

Cenrol2 = 1,618Ctt, (50)

demonstrando que em duas camadas de espiras, a capacitância total do sistema é,

de fato, maior que para somente uma camada. Por esta razão, magnéticos projetados

para trabalhar em altas frequências costumam conter somente uma camada de espiras.

Uma consequência relevante deste efeito é que, para enrolamentos com mais de 10

espiras, o acréscimo de mais espiras não aumenta a capacitância total do sistema,

desde que se mantenha o número de camadas [5].

No caso de um indutor com núcleo de ar e apenas uma camada de enrola-

mentos, o sistema resume-se a uma associação em série de capacitores. Assim, a

capacitância equivalente do enrolamento pode ser descrita através da Equação (51).

Cenrol3 =
Ctt

N − 1
(51)

A formulação para Ctt aqui apresentada apresenta algumas restrições. A pri-

meira delas é que esta formulação considera que as espiras estão muito próximas

umas das outras, equidistantes ao longo de toda a espira. No caso de um magnético

toroidal isto não é verdadeiro, uma vez que o raio externo é maior que o raio interno

do toroide. Assim, as partes externas das expiras estão afastadas umas das outras,

enquanto as partes internas estão próximas e as partes intermediárias estão se afas-

tando proporcionalmente ao raio. Formulações que consideram este distanciamento

variável são apresentadas em [5], [49], [50].

Durante o desenvolvimento da Equação (46) os autores consideram que o

campo elétrico entre as espiras é uma linha reta, enquanto na prática possui outros

formatos. Esta aproximação causa imprecisões no valor de capacitância previsto com

esta metodologia caso as linhas de campo com θ > π/6 sejam consideradas ou as es-

piras estejam distantes. Assim, existem outros trabalhos que desenvolvem expressões

distintas. Em [51] os autores consideram linhas de campos parabólicas, baseadas nas

distribuições de campos elétricos vistos a partir de simulações em elementos finitos.

Outro trabalho semelhante, descrevendo o campo elétrico a partir de um sistema ci-

líndrico bipolar é apresentado em [52]. Ambos os trabalhos são capazes aprimorar a

precisão da capacitância calculada.

Em [50] os autores propõem uma formulação distinta que pode ser utilizada

para calcular a capacitância entre espiras de condutores com separação entre eles.
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de espiras, mas apresentam um erro não desprezível em magnéticos com quanti-

dades de espiras menores. Este erro possui uma característica sempre presente: a

capacitância previsa pelos modelos é sempre menor que a capacitância medida ex-

perimentalmente. Isto sugere que há mais uma capacitância presente no sistema que

não é considerada quando modelamos apenas o enrolamento.

Em [7] os autores afirmam os modelos comuns que descrevem as capacitân-

cias em um magnético partem da magnetostática e fazem considerações e simplifica-

ções de baixa frequência, desconsiderando mecanismos importantes em frequências

maiores. Esta constatação é válida também para a maior parte dos simuladores de

elementos finitos disponíveis. Como apresentado anteriormente na Figura 25b, a pas-

sagem da corrente nos enrolamentos de um indutor ou um transformador gera um

campo magnético em seu núcleo. Este campo magnético variável no tempo produz,

por sua vez, um campo elétrico interno ao núcleo que também é variável no tempo

e que pode ser representado como uma capacitância em paralelo à indutância (por

isso seu nome de capacitância magnetizada: a capacitância que é induzida a partir

do campo magnético). A interação entre estes dois campos causa uma frequência de

ressonância fr_mag natural ao núcleo e que não depende da quantidade de espiras do

magnético, a partir da qual o magnético passa a apresentar comportamento capacitivo.

Por esta razão, magnéticos com poucas espiras (região na qual a capacitância do

enrolamento é desprezível e a capacitância magnetizada é dominante) apresentam

ressonância própria em uma frequência que não depende da quantidade de espiras

em seu enrolamento, dependendo apenas das características elétricas e magnéticas

do núcleo e de sua geometria.

Para modelar a capacitância magnetizada Cmag, parte-se da Lei de Ampère. O

campo magnético H gerado em um núcleo de um indutor choke pode ser descrito pela

Equação (55), onde l representa o comprimento do circuito magnético, N representa o

numero de espiras, Nφ é o numero de fases do choke e i é a corrente de modo comum.

∮

H(t) dl = N
i(t)

Nφ
Nφ = Ni(t), (55)

resultando em

H(t) =
Ni(t)

l
=

N · I cos(t)
l

, (56)

onde I representa o valor de pico da corrente. Esta simplificação de Nφ, onde a

divisão 1/Nφ vem da corrente de modo comum se dividir em paralelo entre todos os

enrolamentos e a multiplicação 1 ·Nφ vem da contribuição individual de cada um dos

enrolamentos, faz com que a capacitância magnetizada equivalente do indutor choke

completo seja igual à capacitância magnetizada vista por cada espira. A partir disto a

densidade de energia magnética no interior do núcleo pode ser expressa como:



Capítulo 3. O Indutor de Modo Comum 84

wH(t) =
B(t)H(t)

2
=

µ

2

(

Ni(t)

l

)2

. (57)

Considerando V como o volume do núcleo e S a sua seção transversal, energia arma-

zenada no campo magnético no interior deste núcleo se torna:

WH(t) =

∫∫∫

V
wH(t) dV =

µSN2i(t)2

2l
(58)

Em paralelo, também é possível descrever a energia no campo magnético a

partir da indutância:

WH(t) =
Li(t)2

2
(59)

Igualando as Equações (58) e (59) encontra-se que a indutância própria do

magnético será:

L =
µN2S

l
(60)

Repare que esta expressão para indutância própria é semelhante à Equa-

ção (12). No caso de um núcleo de seção transversal circular de raio interno ri, a

Equação (60) se torna:

L =
µN2πr2i

l
(61)

Para encontrar a capacitância magnetizada, pode-se utilizar da Lei de Faraday

e encontrar o campo elétrico induzido.

∮

E(r,t) dl = −
∫

S

dB

dt
dS, (62)

onde r se refere ao raio da seção transversal do núcleo.

E(r,t) = ωµr · H sin(ωt)

2
(63)

A densidade de energia elétrica no interior do núcleo é descrita por:

wE(r,t) =
D(r,t)E(r,t)

2
=

εE(r,t)2

2
. (64)

Portanto, a energia elétrica total no interior do núcleo é:

WE(t) =

∫∫∫

V
wE(r) dV =

πεµ2ω2N2I2r4i sin(ωt)
2

16l
(65)

Representando esta energia elétrica como uma capacitância:

WE(t) =
Cmag · v(t)2

2
(66)

Cmag =
2WE(t)

v(t)2
(67)
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Para as frequências abaixo da frequência de ressonância, a tensão no enrola-

mento do indutor pode ser descrita como:

v(t) = L
di(t)

dt
(68)

Substituir L em (68) pelo L descrito em (60), resulta em:

v(t) = −µωπN2r2i I sin(ωt)

l
(69)

Ao substituir (65) e (69) em (67) é possível descrever a capacitância magneti-

zante a partir das características geométricas do indutor:

Cmag =
εl

8πN2
. (70)

A Equação (70) indica que a capacitância magnetizada depende da permissi-

vidade elétrica ε, do comprimento do circuito magnético e reduz com o aumento da

quantidade de espiras, ao contrário da capacitância do enrolamento, que aumenta

junto da quantidade de espiras. Por esta razão, em enrolamentos com poucas espiras

a capacitância magnetizante se torna dominante. Em [7] os autores encontraram que,

para um núcleo de diâmetro externo de 41.8 mm, diâmetro interno de 26.2 mm, altura

de 12.5 mm e seção transversal de 97.5 mm2, feito de Mn-Zn (εr a 1 MHz típico de

105), a capacitância magnetizada possui mesma magnitude que a capacitância do

enrolamento para N = 31 espiras. Núcleos de Ni-Zn possuem uma permissividade a 1

MHz típica de εr = 25 [53]. Esta permissividade menor dos núcleos de Ni-Zn resulta em

capacitâncias magnetizadas menores quando comparados com Mn-Zn, fornecendo

frequências de ressonâncias maiores. Isto, em conjunto com a permissividade real

µr do Ni-Zn que se mantém constante até frequências maiores, mostra a razão dos

indutores de Ni-Zn apresentarem comportamento indutivo até frequências maiores que

os núcleos de Mn-Zn. A consideração feita em (68), descrevendo a tensão no indutor

a partir de seu comportamento indutivo, faz com que a Equação (70) seja verdadeira

apenas até a ressonância própria do componente.

A ressonância própria natural do núcleo pode ser determinada a partir da capa-

citância magnetizada e de sua indutância própria. Nos casos em que a capacitância

magnetizada é dominante, a frequência de ressonância fr_mag pode ser descrita como:

fr_mag =
1

2π
√

L · Cmag
=

√
2

πri
√
µε

(71)

A Equação (71) nos mostra que a capacitância magnetizada resulta em uma

frequência de ressonância natural ao núcleo, dependendo somente de suas caracte-

rísticas elétricas e do raio de sua seção transversal.

Outra relação interessante é a relação entre as energias armazenadas no

campo magnético e no campo elétrico WH e WE . Calculadas independentemente

em (58) e (65), pode-se mostrar que:
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WH

WE
=

8

r2i εµω
2

(72)

A partir das equações (71) e (72) torna-se evidente que WE = WH em fr_mag.

Em [7] os autores exploram o conceito de capacitância magnetizada, validando este

equacionamento a partir de simulações em elementos finitos feitas utilizando o software

Ansys HFSS e comparando com resultados experimentais.

3.5 RESISTÊNCIA DO ENROLAMENTO

As perdas no enrolamento são uma das maiores fontes de perdas em compo-

nentes magnéticos, sendo um parâmetro de importância no projeto térmico de qual-

quer indutor. Estas perdas são diretamente proporcionais à resistência do enrolamento

(Rac_enrol na Figura 27), que é influenciada pelo efeito pelicular e pelo efeito de proxi-

midade e, portanto, cresce com a frequência.

Em baixas frequências, a resistência de um condutor é definido pela relação

entre a área de sua seção transversal e o o comprimento do condutor, multiplicado pela

sua resistividade. No caso de um condutor circular como o apresentado na Figura 41a,

esta resistência é [10]:

Rdc_enrol =
4lcρc
πD2

c
, (73)

onde lc representa o comprimento do condutor, Dc representa o diâmetro do condutor

e ρ representa a resistividade do material condutor. Esta resistividade é proporcional

à temperatura do material e, no caso do cobre, pode ser definido aproximadamente a

partir de:

ρCU = 1.78 · 10−8

(

1 + 0.0039 · T − 20◦C
◦C

)

[Ω · m] (74)

A resistência fornecida pela Equação (73) só é valida para baixas frequências.

Para irradiações conduzidas é necessário considerar o efeito pelicular e o efeito de

proximidade.

3.5.1 O Efeito Pelicular

O efeito pelicular surge quando o campo magnético interno ao condutor, cau-

sado pela corrente alternada, induz correntes de Foucault, sobrepondo-se à corrente

alternada e redistribuindo a densidade de corrente internamente, causando maiores

concentrações de correntes próximo à superfície do condutor. Assim, a área da seção

transversal por onde flui a corrente elétrica é menor que a seção transversal do condu-

tor, aumentando a sua resistência elétrica. Como este efeito torna-se mais severo com

o aumento da frequência, a resistência elétrica de um condutor também aumenta com

a frequência [54].
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porém, tende a aumentar a intensidade do efeito de proximidade, uma vez que, quanto

mais condutores próximos houver, maior será o efeito. Assim, ambos os efeitos devem

ser levados em conta durante o projeto de um magnético. Felizmente ambos os efeitos

podem ser reduzidos ao utilizar condutores especiais, como o cabo Litz (do alemão

Litzen, para tranças). Este cabo é composto de diversos fios em paralelos e isolados

entre si, trançados de maneira a variar a sua posição radial no interior do condutor,

o que faz com que a corrente tenha uma distribuição aproximadamente constante na

seção transversal do cabo.

3.5.3 A Resistência em corrente alternada

O efeito de proximidade e o efeito pelicular são efeitos que surgem em alta

frequência e devem ser considerados durante o cálculo da resistência de um enrola-

mento. Tipicamente, em sistemas de eletrônicas de potência, os componentes magné-

ticos apresentam sinais compostos de uma fundamental (por exemplo, 50 ou 60 Hz) e

harmônicas a partir da frequência de chaveamento dos conversores. Ao utilizar os tra-

dicionais condutores sólidos circulares é possível encontrar que a maior densidade de

corrente se dá nas frequências de chaveamento e suas harmônicas, não em sua funda-

mental. Assim, faz-se necessário quantizar a característica resistiva de alta frequência

do enrolamento para realizar um melhor gerenciamento térmico do magnético [55].

Uma das primeiras modelagens para resistências de enrolamento em alta frequên-

cia foi feita por P. L. Dowell no seu artigo Effects of Eddy Currents in Transformer Win-

dings de 1966 [56], calculando a resistência do enrolamento diretamente a partir das

equações de Maxwell. A resistência do enrolamento encontrada por Dowell é:

Rac_enrol = Rdc_enrol · A ·
[

e2A − e−2A + 2 sin(2A)

e2A + e−2A − 2 cos(2A)
+

+
2(N2

camadaskp − 1)

3
· e

A − e−A − 2 sin(2A)

eA + e−A + 2 cos(2A)

]

(78)

A =
(π

4

) 3

4 ·
√

D3
c

δ
√
dc

· 1
√

kp
(79)

onde Ncamadas representa o número de camadas do enrolamento, dc representa a

distância entre os centros de dois condutores adjacentes e kp representa o numero de

condutores em paralelo [49].

O equacionamento apresentado na Equação (78) é comumente utilizado em

diversos trabalhos atualmente, porém apresenta algumas considerações conceituais

que não são adequadas para sua utilização em indutores de modo comum. A primeira

destas considerações é que seu desenvolvimento, realizado em 1966, se baseia em

referências que analisam somente sinais abaixo de 10 kHz, enquanto para filtros de

EMI nos interessamos em frequências que vão desde centenas de kHz até MHz. A
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segunda consideração é que o efeito de proximidade é dependente da geometria e as

expressões de Dowell foram desenvolvidas para núcleos do tipo E, desconsiderando o

efeito do gap. Assim, a geometria é diferente do núcleo toroidal tipicamente utilizado

em indutores choke. Apesar disto, a Equação (78) é capaz de fornecer resultados na

mesma ordem de grandeza obtida por resultados experimentais, sendo uma estimativa

razoável para a resistência de alta frequência do enrolamento. Uma limitação do equa-

cionamento de Dowell é que ele não prevê o uso de condutores em paralelo, o que é

comum para evitar o efeito pelicular. Felizmente, em [49] é apresentada uma versão

modificada deste equacionamento que adiciona esta consideração.

Em [57] os autores desenvolvem um equacionamento para indutores toroi-

dais com uma quantidade variável de camadas de espiras. Neste equacionamento,

considera-se tanto o efeito pelicular quanto o efeito de proximidade, levando em conta

que as espiras nas camadas externas do indutor estão separadas por uma distân-

cia maior que as espiras nas camadas internas. O mesmo tema é abordado em [58],

que realiza a modelagem para fios maciços e fios de Litz. Uma revisão bibliográfica

aprofundada deste tema é realizada em [59], com foco em observar a utilização para

semicondutores wide-bandgap de modelos já existentes, em analises que vão até 1

MHz, comparando os valores previstos pela literatura com simulações de elementos

finitos e resultados experimentais.

Como outros estudos interessantes pode-se citar [60], onde os autores analisam

as resistências CA para condutores de formato retangular, desenvolvendo expressões

analíticas validadas experimentalmente até cerca de 100 kHz. Estas expressões po-

dem ser utilizadas para encontrar a relação ideal entre espessura e largura dos cabos.

Em [55] os autores discutem a utilização de fios Litz, que são trançados de maneira

a minimizar o efeito de proximidade. Neste artigo desenvolve-se uma análise feita a

partir do equacionamento de Dowell para calcular a resistência de altas frequências

para fios Litz, que é, então, utilizada para calcular as perdas resistivas em sinais com

diversas harmônicas. Estas perdas resistivas são manipuladas para encontrar o ponto

de menores perdas como função do diâmetro do fio de Litz, otimizando o projeto do

enrolamento. As equações foram validadas experimentalmente, com erros menores de

4% entre o projeto teórico e os resultados experimentais.

Confirmar experimentalmente os modelos de resistência no enrolamento é uma

tarefa desafiadora. As medições de perdas em duas portas nos magnéticos costumam

ser a base para o cálculo das resistências, porém estas perdas nos fornecem em

conjunto as perdas no enrolamento e no núcleo, que não podem ser desacopladas.

Para encontrar as perdas no enrolamento, então, é necessário medir estas perdas

independentemente. Alguns trabalhos exploram este tema, desenvolvendo metodo-

logias para a medição das perdas no enrolamento. Em [45] utiliza-se analisador de

impedância para realizar uma medição de quatro-portas para medir as perdas no enro-
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lamento utilizando um transformador com relação de transformação unitária, medindo

as perdas no enrolamento de pequenos sinais. Já em [12] os autores propõem uma

medição também utilizando um transformador de relação unitária, em conjunto com

uma metodologia de teste de pulso triplo para medir as perdas no enrolamento para

grandes sinais de formatos comumente encontrados na eletrônica de potência, com

ondas de corrente triangulares.

3.5.4 Visão Intra-Enrolamento

Para se obter uma visão interna do enrolamento, pode ser utilizado um modelo

como o da Figura 43 [51]. Este modelo permite observar detalhes internos ao enrola-

mento que outros modelos não permitem, como a diferença de tensão entre espiras,

sendo útil para encontrar os requisitos para os isolantes. Caso se esteja interessado

no acoplamento entre enrolamentos diferentes, pode-se utilizar modelos matriciais

para descrever as indutâncias e resistências mútuas como apresentado em [45] ou na

Equação (4).

Figura 43 – Modelo de parâmetros distribuídos para um enrolamento de três camadas
de espiras.
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Fonte: Baseado em [51].
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3.6 CONSIDERAÇÕES FINAIS

Neste capítulo foram estudadas as não idealidades de um indutor de modo co-

mum. Sua dependência com a geometria, temperatura, frequência e outras grandezas

que influenciam no seu comportamento, resultando em um modelo de parâmetros

concentrados como apresentado na Figura 27, repetida aqui como Figura 44 pela

conveniência do leitor.

Neste modelo é evidente que algumas de suas não linearidades podem ser apro-

veitadas para o benefício de um projeto. A indutância de dispersão Lσ pode ser utilizada

para aprimorar a filtragem de modo diferencial. As perdas no núcleo, representadas

por Rnu, podem ser utilizadas para atenuar a emissão de ruídos em altas frequências,

quando a permeabilidade magnética do núcleo é baixa e, consequentemente, sua

indutância própria também. Em conjunto, há não idealidades que prejudicam o desem-

penho do filtro, como as capacitâncias em paralelo Cenrolamento e Cmagnetizada. Estas

capacitâncias causam uma ressonância na impedância do filtro que pode prejudicar

a estabilidade do sistema, além de reduzir a efetividade da filtragem em frequências

altas. A resistência do enrolamento, por ser uma fonte relevante de perdas no com-

ponente, deve ser gerenciada para uma performance térmica adequada. Por fim, a

indutância própria LP = LCM depende das condições de operação, variando com a

temperatura, frequência e nível CC. Durante o projeto do magnético, as condições de

operação devem ser cuidadosamente consideradas durante o cálculo da indutância

própria para obter os valores desejados nas condições relevantes para a operação do

produto.

Figura 44 – Circuitos equivalentes do choke monofásico.

(a) Circuito equivalente de modo comum.
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Fonte: Do Autor.
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4 COMPARAÇÃO ENTRE RESULTADOS EXPERIMENTAIS E DOS MODELOS

PROPOSTOS

No Capítulo 3 discutimos os aspectos do comportamento de um indutor de

modo comum de maneira puramente teórica. Nesse capítulo o foco será em explorar

experimentalmente as mesmas características. Inicialmente, será verificada a região

de transição entre os modelos de pequenos e grandes sinais das perdas no núcleo.

Então, para verificar a precisão da modelagem teórica, será comparada a resposta

em impedância teórica com medições de pequenos sinais utilizando um analisador

de frequências. Por fim, para verificar a influência das perdas no núcleo de diferentes

materiais, será observada as emissões conduzidas de um conversor de 1.800 W,

composto de um PFC ativo boost monofásico seguido por um inversor trifásico.

4.1 VERIFICANDO EXPERIMENTALMENTE O PONTO DE TRANSIÇÃO ENTRE

PEQUENOS SINAIS E GRANDES SINAIS PARA AS PERDAS NO NÚCLEO

As perdas no núcleo de um magnético, representado por Rnu, costumam ser

divididas em duas maneiras de modelar: as perdas de pequenos sinais (Equação (34))

e as perdas de grandes sinais (Equação (42)). Como apresentado na Seção 3.3.3,

ambas as modelagens preveem resultados distintos, sendo afirmado em [45] que o

comportamento real de um magnético apresenta uma zona de transição abaixo da qual

as perdas de pequenos sinais modelam corretamente e acima da qual os modelos de

grandes sinais modelam corretamente.

Nesta seção iremos comparar os resultados previstos teoricamente com medi-

ções experimentais para encontrar a região onde o magnético deixa de se comportar

de acordo com a modelagem de pequenos sinais e passa a se comportar de acordo

com a modelagem de grandes sinais.

Para encontrar os valores de α, β e k na Equação (35) é necessário realizar uma

regressão das curvas. Esta equação, porém, representa uma função não linear. De

acordo com [61], a convergência da regressão das curvas de funções não lineares não

é garantida, podendo variar com o ponto inicial. Para contornar este problema, uma

alternativa é transformar a função não linear em uma função polinomial, que possui

convergência garantida, fornecendo consistentemente o mesmo resultado e solução

de baixo esforço computacional, porém com erro residual maior quando comparado à

regressão realizada diretamente na função não linear. Assim, a regressão das curvas

para encontrar α, β e k foi realizado em duas etapas: inicialmente transformou-se a

Equação (35) em uma equação polinomial, na qual foi realizada a regressão das curvas

para encontrar αpoly, βpoly e kpoly. Estes valores, então, foram utilizados como ponto

inicial para realizar uma segunda regressão das curvas diretamente na Equação (35)

para obter o melhor resultado.
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As perdas volumétricas de Steinmetz podem ser apresentadas da seguinte

forma:

Pv = kfαB̂β . (80)

B̂ =

(

µ0µ
′NLÎ

le

)

(81)

Ao aplicar o logaritmo natural, encontra-se

ln(Pv) = ln(k) + α · ln(f) + β · ln(B). (82)

Reescrevendo as variáveis, têm-se que:























F (x,y) = ln(Pv)

c = ln(k)

x = ln(f)

y = ln(B)

(83)

Assim, a Equação (82) se transforma na Equação (84).

F (x,y) = c+ α · x+ β · y (84)

Realizando a regressão das curvas para a Equação (84) obtém-se os valores

para c, α e β. Os valores de αpoly, βpoly e kpoly podem ser encontrados a partir da

anti-transformada:











kpoly = ln(k)

αpoly = α

βpoly = β

(85)

Para obter o menor erro possível, então, foi realizado uma segunda regressão

das curvas, desta vez utilizando diretamente a Equação (82) e utilizando de αpoly, βpoly
e kpoly como ponto inicial. Assim, encontrou-se αdireto, βdireto e kdireto.

Outra consideração importante para obter uma regressão das curvas de boa

qualidade é utilizar somente valores de PV locais à região B de interesse [11]. Re-

alizar uma regressão das curvas utilizando o gráfico de Pv completo disponível na

folha de dados do fabricante traz o menor erro global, porém pode trazer erros locais

consideráveis. Realizando regressões das curvas para o núcleo TDK ETD 29/16/10

material N87 a 25°C, 50 kHz, 8 espiras aproximadamente 0,4 mT, encontram-se os

coeficientes apresentados na Tabela 9. Como esta medição é feita a partir de uma

varredura de corrente dentro dos limites de corrente impostos pelo equipamento de

medição, o número de espiras torna-se relevante para obter o valor de B desejado,

como aparente em (81).
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pequenos sinais pode ser justificado a partir do fato de que as folhas de dados não

esclarecem qual o campo magnético utilizado durante a caracterização de pequenos

sinais do material, além do núcleo utilizado pelo fabricante ser de outro formato.

Como apresentado na Seção 2.5.5, as correntes de modo comum aceitas em

uma LISN são da ordem de µ A, enquanto nesta medição correntes da ordem de mA

se comportaram de maneira semelhante ao modelo de pequenos sinais.

4.2 A IMPEDÂNCIA DE PEQUENOS SINAIS

Nesta seção iremos comparar o modelo do indutor de modo comum com medi-

ções experimentais. Seis indutores de modo comum monofásicos foram construídos

para realizar estas medições, apresentados na Tabela 10 e na Figura 47, com suas

indutâncias próprias teóricas de baixas frequências apresentadas na coluna LP . Os

indutores números 2, 3 e 4 possuem materiais distintos, mas projetados para terem

a mesma indutância de baixa frequência. Já os indutores 5 e 6 são de materiais dis-

tintos, mas com núcleos que possuem a mesma dimensão. Todos os núcleos foram

fabricados pela Hengdian Group DMEGC Magnetics [62]–[65] e possuem apenas uma

camada de espiras para minimizar a capacitância do enrolamento.

Para encontrar o modelo equivalente de um indutor, pode-se seguir o roteiro

apresentado em [45]. Utilizando um analisador de impedâncias configurado para medir

a impedância Zm (Figura 48a), primeiramente encontra-se a indutância própria LP

em baixa frequência ω a partir de LP = Xm/ω, onde Xm é a parcela imaginária de

Zm. A capacitância em paralelo CP pode ser obtida a partir da ressonância própria

do magnético, na frequência ωres. Em alguns casos, como no indutor #1, a frequência

de ressonância não pode ser obtida a partir do pico de impedância. Nestes casos,

pode-se encontrar ωres a partir do diagrama de fase, quando a impedância tiver fase

nula.

Observando o modelo monofásico equivalente de um indutor de modo comum

(Figura 44) e resolvendo o sistema para a frequência onde o ângulo da impedância

Tabela 10 – Indutores utilizados para medições.

Indutor Material Número Diâmetro do Dimensões do núcleo LP_CC

# de Espiras condutor (mm) (de x di x Hc) (mm) (mH)
1 Mn-Zn R10K 18 1,10 36 x 23 x 15 3,88
2 Mn-Zn R5K 19 1,00 38 x 22 x 14 2,76
3 Mn-Zn DMR95 25 1,00 48 x 30 x 15 2,78
4 Ni-Zn DN120L 35 1,00 63 x 38 x 25 2,74
5 Mn-Zn R5K 21 1,00 50 x 25 x 20 6,11
6 Ni-Zn DN85H 25 0,95 50 x 25 x 20 1,34

Fonte: Do autor.
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Figura 47 – Indutores de modo comum utilizados para medições experimentais.

(a) Indutor #1. (b) Indutor #2.

(c) Indutor #3. (d) Indutor #4.

(e) Indutor #5. (f) Indutor #6.

Fonte: Do autor.
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seja zero (isso é, ωCM |∠ZCM=0), encontra-se a frequência de ressonância:

wres =

√

1

LP (wres)CP
−
(

Rnu(wres) +Rac_enrol(wres)

LP (wres)

)2

(87)

Manipulando algebricamente a Equação (87), encontra-se a capacitância em

paralelo do circuito (88)

CP =
LP (wres)

w2
resLP (wres)2 + (Rnu(wres) +Rac_enrol(wres))2

. (88)

Caso ωres seja alta o suficiente para que a parcela real da permeabilidade

imaginária do núcleo µ′ não seja igual ao seu valor de baixa frequência, esta vari-

ação deve ser considerada em LP . Alternativamente, a Cenrolamento, por não apre-

sentar fortes dependências com a frequência, também pode ser medida a partir de

CP = 1/(Xm ·ω) nas frequências altas o suficiente para a indutância própria do magné-

tico ser desprezível, desde que a capacitância magnetizada do núcleo seja desprezível.

Encontrar a capacitância em paralelo a partir da Equação (88) apresenta seus desa-

fios práticos. Analisadores de impedância costumam apresentar baixa precisão nas

frequências próximas à ressonância do componente medido. Assim, as medições de

Rnu(wres)+Rac_enrol(wres) e de LP (wres) tendem a ser de baixa qualidade, produzindo

medições de capacitância não confiáveis. Muitos autores calculam a capacitância em

paralelo do indutor de modo comum a partir da Equação (89) utilizando a indutância de

baixas frequências [8], [9], [45], [51], expressão que traz resultados facilmente calcula-

dos a partir de resultados experimentais, mas que ignora a influência da resistência e

da variação da indutância com a frequência.

CP =
1

ω2res · LP (ω → 0)
(89)

Por fim, a resistência série composta pela soma das resistências do núcleo e do

enrolamento Rs = Rnu + Rac_enrol/2, pode ser encontrada a partir da parte real Rm

vinda da medição Zm, corrigida para os efeitos da capacitância em paralelo através da

Expressão (90) [45].

Rs =
1−

√

2LPRmC2
Pω

3 − 2RmCPω + 1 ·
√

−2LPRmC2
Pω

3 + 2RmCPω + 1

2C2
Pω

2Rm
(90)

Os indutores 5 e 6 foram medidos de duas maneiras, uma para obter sua im-

pedância de modo comum (Figura 48b) e outra para obter sua impedância de modo

diferencial (Figura 48c), utilizando um analisador de impedância Agilent 4294A. Já os

indutores de 1 a 4 foram medidos apenas para encontrar sua impedância de modo

comum.
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Figura 48 – Medições de impedância dos indutores.

(a) Modelo fornecido pelo analisador de impedâncias.
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Fonte: Do autor.

Os resultados experimentais são apresentados na Figura 49. Observando a

medição do indutor #1 (Figura 49a) pode-se observar que a transição entre compor-

tamento indutivo e capacitivo é amortecida, não sendo possível observar um pico de

ressonância. Este amortecimento acontece devido à resistência série do magnético

ser dominante nesta região. Assim, seu pico de impedância acontece em f = 461 kHz,

enquanto sua ressonância acontece em fres = 576 kHz. Efeito semelhante, mas não

tão severo, pode ser visto para o indutor #2, na Figura 49b. Nesta figura, indutor com

comportamento indutivo até as frequências mais altas é o indutor #4, de Ni-Zn, sendo

este o comportamento esperado, uma vez que Ni-Zn tipicamente mantém sua permea-

bilidade real constante até frequências maiores do que núcleos de Mn-Zn. Assim, este

material é capaz de manter a indutância constante e manter a reatância crescendo 20

dB/década até frequências mais altas A segunda ressonância apresentada por volta

de 10 MHz pelos indutores #3 e #4 pode ser descartada como erro de medição, uma

vez que não foi consistente entre medições. Na Figura 49c é possível observar algo

semelhante, com o indutor de Ni-Zn #6 apresentando ressonância própria em torno

de 2 MHz, enquanto o indutor de Mn-Zn #5 apresentou ressonância própria próximo

de 400 kHz. Como ambos os núcleos possuem a mesma dimensão, a Equação (49)
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Tabela 11 – Parâmetros extraídos das medições.

Indutor Lp (mH) CP1 (pF) CP2 (pF) fres (kHz) Lσ (µH) fres_σ (kHz)
1 3,87 15,97 19,73 575 - -
2 2,83 13,65 18,58 694 - -
3 2,48 15,41 19,34 735 - -
4 2,83 4,61 5,41 1286 - -
5 6,49 21,47 25,40 392 46,6 7640
6 1,39 4,77 4,65 1979 68,6 -

Fonte: Do autor.

comum. Um sumário de algumas grandezas importantes extraídas das medições da

Figura 49 é apresentado na Tabela 11, onde CP1 é resultante da Equação (88) (utili-

zando valores teóricos para a resistência CA e corrigindo a indutância experimental

de baixa frequência com base na curva de permeabilidade real disponível na folha de

dados do material) e CP2 é resultante da Equação (89).

4.3 COMPARAÇÃO COM OS MODELOS PROPOSTOS

Nesta seção iremos implementar os modelos teóricos apresentados no Capí-

tulo 3 e compará-los com os resultados experimentais. Durante a implementação do

modelo teórico, é de importância conhecer os dados dos materiais magnéticos e dos

núcleos implementados. Nas medições experimentais foram utilizados indutores de

cinco materiais diferentes. Três ferrites de Mn-Zn: R5K [62], R10K [63], DMR95 [64]; e

duas ferrites de Ni-Zn, DN120L e DN85H [65], fabricados pela DMEGC. Estes materiais

são apresentados na Figura 50.

É possível observar que, de maneira geral, os materiais de Ni-Zn apresentam

permeabilidades reais µ′ de baixas frequências menores, mas que se mantém cons-

tantes até frequências maiores. O mesmo é válido para a permeabilidade imaginária

µ′′, porém não é necessariamente válido para a resistência do núcleo Rnu, uma vez

que esta resistência é proporcional à multiplicação de µ′′ · ω. Assim os materiais de

Ni-Zn podem apresentar um valor máximo de resistência equivalente do núcleo tão

alto quando os de Mn-Zn, mas em frequências superiores.

Observando estas características, cria-se expectativas de que os indutores cons-

truídos com Ni-Zn apresentem comportamento indutivo até frequências superiores do

que os indutores construídos com Mn-Zn. Apesar de núcleos de Ni-Zn necessitarem

de uma quantidade maior de espiras para atingirem a mesma indutância, observando

a Equação (49) nota-se que o aumento de expiras pode resultar em uma capacitância

de enrolamento semelhante, para núcleos de mesma geometria (Com Ctt próximos).

Em conjunto, os núcleos de Ni-Zn apresentam resistências do núcleo em frequên-

cias maiores. Desta maneira, sua impedância equivalente poderá ser resistiva nestas
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Tabela 13 – Erro entre as indutâncias de dispersão teóricas e experimentais.

Indutor Lσteorico (µH) Lσexp (µH) Erro (%)
1 31,5 - -
2 35,4 - -
3 76,4 - -
4 200,1 - -
5 57,6 46,6 23,4%
6 77,1 68,6 12,3%

Fonte: Do autor.

encontrar a causa do erro. Em seu artigo [13], Nave afirma que a formulação por ele

desenvolvida não considera a variação no acoplamento do campo magnético devido ao

ângulo de cobertura dos enrolamentos. Quanto mais próximos um enrolamento estiver

do outro, melhor será o acoplamento e, portanto, menor a indutância de dispersão.

Como resultado, a formulação de Nave tende a superestimar a indutância de dispersão

para ângulos de cobertura maiores que 90°. Os ângulos de cobertura dos enrolamentos

dos indutores 5 e 6 estão próximos de 110°, então é de esperar que o valor teórico

seja acima do valor verdadeiro.

4.3.3 Capacitância Paralelo

A capacitância em paralelo é comparável à associação das capacitâncias do

enrolamento e magnetizada. Para calcular estas capacitâncias considerou-se que o

esmalte do fio utilizado no enrolamento possui uma espessura de 27.5 µm. Os núcleos,

por sua vez, possuem uma camada de tinta de 0.1mm. Para a permissividade elétrica

ε, considerou-se o valor típico de εr(1 MHz) = 105 para Mn-Zn e εr(1 MHz) = 25 para

Ni-Zn. Deve-se destacar que estes valores típicos são para 1 MHz e podem variar em

outras frequências. Com estes valores, calculou-se a capacitância do enrolamento a

partir das Equações (53) e (54), resolvendo o sistema da Figura 37 para encontrar a ca-

pacitância total do enrolamento. Já para a capacitância magnetizada Cmag, utilizou-se

a Equação (70). Estes resultados e suas comparações com os valores experimentais

são apresentados na Tabela 14.

Tabela 14 – Erro entre as capacitâncias teóricas e experimentais.

Indutor Cenrol (pF) Cmag (pF) CPteorico (pF) CP1 (pF) CP2 (pF) ECP1 (%) ECP2 (%)
1 4,73 10,07 19,54 15,97 19,73 22,35% -0,96%
2 4,57 9,20 18,33 13,65 18,58 34,27% -1,35%
3 4,82 6,91 16,55 15,41 19,34 7,40% -14,4%
4 7,40 0,00114 14,81 4,61 5,41 221% 174%
5 6,90 9,41 23,21 21,47 25,40 8,10% -8,62%
6 6,55 0,00166 13,01 4,77 4,65 173% 180%

Fonte: Do autor.
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Diversas observações interessantes podem ser feitas destes resultados. Nos nú-

cleos de Mn-Zn a capacitância magnetizada mostrou-se diversas ordens de grandeza

maior do que nos núcleos de Ni-Zn. Este resultado é esperado a partir dos valores

típicos de permissividade elétrica dos materiais e pode auxiliar a justificar como os

núcleos de Ni-Zn apresentam capacitâncias menores, apesar dos indutores 5 e 6 terem

enrolamentos semelhantes.

Por causa da capacitância magnetizada ínfima, a capacitância paralelo teórica

dos núcleos de Ni-Zn se forma apenas pela capacitância equivalente dos enrolamentos.

Apesar disto, a capacitância calculada apresenta erros altos, chegando a 221% no pior

dos casos. Ao observarmos o modelo de capacitância do enrolamento da Figura 37 é

possível notar que este modelo considera o núcleo como um condutor ideal, formando

um único nó. Em contrapartida, os materiais de Ni-Zn DN120L e DN85H apresentam

resistividade >105 Ω·m [65], assim um modelo de enrolamento considerando o núcleo

como condutor ideal pode não ser adequado para este material. Ao considerarmos

que um núcleo não condutor pode representar melhor a capacitância do enrolamento

para um magnético de Ni-Zn e calcularmos a capacitância do enrolamento através da

Equação (51), encontramos a capacitância paralelo CP = 0,354 pF para o indutor 4 e

CP = 0,507 pF para o indutor 6, estando estes valores uma ordem de grandeza abaixo

dos valores obtidos experimentalmente e também não representando de maneira ade-

quada a capacitância dos indutores de Ni-Zn. Assim, torna-se necessário maiores

estudos para poder obter analiticamente a capacitância paralelo destes indutores.

Focando apenas nos indutores número 1, 2, 3 e 5, construídos de Mn-Zn,

observa-se que os as capacitâncias experimentais se aproximam dos resultados ob-

tidos através da Equação (89). Uma maneira de justificar este resultado é a partir do

uso de valores teóricos de resistividade e indutância própria de alta frequência no cál-

culo da capacitância, utilizando informações das folhas de dados dos materiais, para

compensar a baixa precisão de analisadores de impedância em medições realizadas

na frequência de ressonância, como apresentado no Anexo A. Estes valores podem

divergir dos valores obtidos devido ao uso de induções magnéticas e temperaturas a

níveis diferentes entre a folha de dados do fabricante e os experimentais.

4.3.4 Resistência CA

A resistência CA de um indutor é formado pela combinação entre a resistência

CA do enrolamento e a resistência série equivalente do núcleo. Calculando a resistên-

cia CA dos enrolamentos através da Equação (78) e a resistência série equivalente do

núcleo através da Equação (31), encontram-se, respectivamente, os os gráficos das

Figuras 52a e 52b.

Para a resistência do enrolamento, encontram-se retas paralelas, com os efei-

tos de alta frequência apresentando comportamentos semelhantes em em todos os
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Tabela 15 – Erro entre as frequências de ressonância teóricas e experimentais.

Indutor fres_teorico (kHz) fres_exp (kHz) Erro (%) Errolog (%)
1 536,6 576,0 -6,85 -3,1
2 616,0 696,0 -12,07 -5,3
3 637,0 738,2 -13,70 -6,4
4 694,6 1285,5 -45,49 -26,7
5 385,6 391,6 -1,53 -0,6
6 1112,9 1981,2 -43,83 -25,0

Fonte: Do autor.

junto com o nível da indução magnética utilizado na produção dos ábacos e como

a variação da indução influencia nestas grandezas. Outro observação de interesse

vem a partir da capacitância equivalente paralelo. Parte relevante desta capacitância

é a capacitância magnetizada, sem a qual os erros seriam maiores. Assim, é possível

dizer que a capacitância magnetizada constitui parte relevante da modelagem, não

podendo ser negligenciada. A resistência do enrolamento, apesar ser uma grandeza

de menor valor que a resistência série equivalente do núcleo e não influenciar a im-

pedância de altas frequências do magnético de maneira relevante, é a maior fonte de

perdas do magnético, sendo um parâmetro importante (apesar de não explorado nesta

dissertação).

4.4 COMPARANDO O DESEMPENHO DE DIFERENTES INDUTORES DE MODO

COMUM EM FILTROS DE EMI

Uma das premissas aceitas durante o estudo de filtros passivos para EMC é a de

que magnéticos que mantém seu comportamento indutivo até frequências mais altas

são capazes de construir filtros capazes de atenuar emissões até tais frequências.

Em conjunto, resistências equivalentes do núcleo em altas frequências auxiliam na

dissipação da energia que poderia ser emitida como ruído, também colaborando com

a efetividade dos filtros. Para testar esta premissa, foi construído um inversor cuja

emissão conduzida foi testada com diferentes indutores de modo comum.

Este inversor é de 1,800 W, conectado na rede monofásica com PFC ativo

boost feito com um MOSFET de silício, comutando a 65 kHz. Após o barramento,

há um inversor trifásico de IGBTs, alimentando um motor de corrente contínua sem

escovas (BLDC), que comuta a 5 kHz. O Filtro de EMI é um filtro de dois estágios,

como apresentado na Figura 60 e fica conectado entre o retificador boost e a rede

de distribuição. Quatro configurações foram testadas, com combinações distintas dos

indutores 5 (Mn-Zn) e 6 (Ni-Zn) da Tabela 10, enquanto os capacitores foram mantidos

fixos. Estas combinações são apresentadas na Tabela 16.

Para realizar medições de emissões conduzidas e encontrar a atenuação pro-
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Tabela 17 – Emissões medidas em 3.9 MHz.

Configuração Quase-pico (dBµV) Médio (dBµV)
1 53.48 49.95
2 51.62 44.72
3 - 46.6
4 - 46.15

Fonte: Do autor.

harmônica de interesse. Estes valores estão, respectivamente, 53.69 dB e 54.68 dB

acima do limite da norma. Assim, faz-se necessário que o filtro atenue ao mínimo

estes valores para cumprir com os requisitos normativos. A Figura 63 apresenta, as

emissões com o filtro utilizando dois indutores de Mn-Zn. Esta configuração apresenta

boa atenuação em 195 kHz, porém é possível observar uma redução na atenuação

a partir de 1 MHz. Já a configuração com dois indutores de Ni-Zn, apresentado na

Figura 64, apresenta melhores atenuações entre 1 MHz e 10 MHz, porém atenuação

não tão boa nas frequências mais baixas, devido à menor indutância. As Figuras 65

e 66 apresentam os resultados de filtros que utilizam um indutor de Mn-Zn e um de

Ni-Zn, alternando a posição. Neste caso observam-se resultados intermediários, com

atenuações em baixas frequências melhores que o filtro puramente de Ni-Zn e pio-

res que o filtro puramente de Mn-Zn. Entre 1 MHz e 10 MHz o oposto é observado,

com atenuações piores que a do filtro puramente de Ni-Zn e melhores que a do filtro

puramente de Mn-Zn.

Este comportamento é visto na Tabela 17, que apresenta os resultados de medi-

ção a 3.9 MHz. A maior atenuação nesta frequência é apresentada pela configuração 2,

utilizando somente magnéticos de Ni-Zn. A menor atenuação é fornecida pela configu-

ração 1, utilizando somente magnéticos de Mn-Zn. As configurações 3 e 4, com filtros

híbridos, apresentaram atenuações intermediárias, com melhor performance para a

configuração 4.

Estes resultados mostram que há potencial para a utilização de magnéticos de

Ni-Zn para a atenuação de ruído conduzido em frequências acima do que é possível

utilizando magnéticos de Mn-Zn. Em contrapartida, devido à permeabilidade real mais

baixa fornecida pelos materiais de Ni-Zn, é necessário utilizar magnéticos maiores e

mais caros para obter a mesma atenuação em baixas frequências. Uma técnica para

aproveitar as melhores características de cada material é utilizar filtros de múltiplos

estágios, como feito no equipamento medido nesta seção, mas o fator que irá ditar

qual o material adequado para cada projeto é a necessidade de atenuação de ruído

de cada produto, as frequências e a amplitude que devem ser atenuadas.
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5 CONCLUSÃO

Este trabalho iniciou com o objetivo de aprofundar-se na modelagem do indutor

de modo comum para a filtragem de ruídos emitidos por conversores estáticos e de-

monstrar sua importância dentro da eletrônica de potência, resgatando o contexto de

compatibilidade eletromagnética a partir do qual este componente se torna relevante.

No Capitulo 2 foi apresentada esta importância da compatibilidade eletromagné-

tica e como as interferências devem ser consideradas com seriedade, sendo a causa

desde histórias cômicas como bonecos que falam espontaneamente durante a madru-

gada até histórias trágicas que envolvem o falecimento de centenas de pessoas, como

o RMS Titanic. Esta importância resulta na normatização dos níveis de emissões e

da imunidade de equipamentos, a depender do ambiente onde este equipamento é

utilizado, o que nos fornece limites quantitativos que podem ser utilizados como guias

e parâmetro de projeto durante concepção de um produto. Com foco nas emissões

conduzidas, foram discutidas técnicas de filtragem de ruído, os componentes passivos

utilizados na filtragem e suas características não ideais nas frequências relevantes.

Na sequência, o Capítulo 3 discute com maior profundidade o indutor de modo

comum, explorando os conceitos físicos por trás de suas não linearidades e revisando

o estado da arte de sua modelagem, passando por diversos fenômenos, como a depen-

dência da indutância com temperatura, nível CC, frequência; as resistências do núcleo

de pequenos e de grandes sinais; a resistência do enrolamento; indutância de disper-

são; e, por fim, as capacitâncias parasitas do enrolamento e capacitância magnetizada.

Dentre as contribuições deste capítulo está a inclusão da capacitância magnetizada

no modelo equivalente do indutor de modo comum. Anteriormente esta capacitância

havia sido considerada apenas em indutores de modo diferencial. Estes efeitos foram

apresentados de maneira abrangente de maneira a poderem ser utilizados também

em indutores de modo diferencial.

Por último, no Capítulo 4, foram realizadas medições que buscam validar a mo-

delagem teórica do indutor de modo comum, observando quão bem esta modelagem é

capaz de prever a impedância real do magnético e comparando com resultados expe-

rimentais. Iniciando pela comparação entre os modelos de pequenos e grandes sinais

para a resistência do núcleo, torna-se evidente que o modelo de pequenos sinais é

apropriado para indutores de modo comum. Após, é explorada a impedância de peque-

nos sinais para indutores de Mn-Zn e Ni-Zn. Percebe-se que a modelagem teórica é

capaz de prever de maneira razoável a impedância de magnéticos de Mn-Zn, tanto em

baixas frequências quanto a ressonância própria. A qualidade da modelagem, porém,

depende da qualidade dos dados dos materiais disponibilizados pelos fabricantes. Já

para indutores de Ni-Zn, devido à maior resistividade elétrica do núcleo, os modelos

de capacitância do enrolamento utilizados não fornecem valores adequados para a
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capacitância, errando em predizer a frequência de ressonância própria por uma ordem

de grandeza. Também foi possível perceber que, apesar de ser ínfima para Ni-Zn,

a capacitância magnetizada apresentou proporções relevantes para Mn-Zn, com a

mesma ordem de grandeza da capacitância do enrolamento. Assim, esta capacitân-

cia se torna uma peça chave na modelagem dos indutores de Mn-Zn. A partir dos

resultados experimentais, torna-se claro a necessidade de evolução na modelagem de

componentes magnéticos, tanto por parte de modelagem de capacitâncias quanto por

parte de disponibilidade de dados e características dos materiais.

Ao resgatar os objetivos geral e específicos deste trabalho, é possível dizer

que estes objetivos foram alcançados. O objetivo geral de modelar os indutores de

modo comum e suas características desejáveis para a filtragem de emissões em alta

frequência foi abordado no Capítulo 3. Quanto aos objetivos específicos, apresentar

o campo de EMC, descrever os fenômenos físicos ao qual um equipamento elétrico

está sujeito e discorrer sobre filtros de emissões conduzidas e suas limitações foram

abordados no Capítulo 2. Por fim, o objetivo de avaliar a performance de filtros com

Mn-Zn e Ni-Zn foi abordado no Capítulo 4.

5.0.1 Trabalhos Futuros

Para aprimorar a modelagem de indutores de modo comum, sugere-se como

trabalhos futuros:

• Aprimoramento do modelo de capacitâncias do núcleo para núcleos do Ni-

Zn, devido à menor condutividade do núcleo: este aprimoramento permite

uma melhor predição da ressonância própria de indutores de Ni-Zn.

• Aprimoramento das perdas no enrolamento: tema pouco explorado neste

trabalho, com diversos estudos em progresso atualmente. Pode ser utilizado

para o cálculo térmico.

• Capacitância magnetizada para núcleos de seção transversal retangular: a

formulação apresentada neste trabalho foi desenvolvida a partir de seções

transversais circulares. Realizar este desenvolvimento para seções quadra-

das traz maior rigor para uma gama mais ampla de aplicações.

• Aprofundamento na capacitância magnetizada em indutores de modo co-

mum: validar experimentalmente que as características da capacitância mag-

netizada para indutores de modo diferencial, como frequência de ressonân-

cia constante com o número de espiras; ou a capacitância se manter cons-

tante com o número de enrolamentos no mesmo núcleo.

• Extração de características do núcleo: explorar os métodos de extração das

características de um material magnético e a criação de um banco de dados
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com as características de diversos materiais contribui para a maior qualidade

de dados disponíveis para o projeto de magnéticos.
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APÊNDICE A – OUTRAS HISTÓRIAS DE INTERFERÊNCIA ELETROMAGNÉTICA

Neste apêndice são contadas algumas histórias causadas por problema de in-

compatibilidade eletromagnética. Nestas histórias encontram-se desde caso divertidos

de brinquedos que falavam espontaneamente de madrugada quanto casos perigosos,

como incêndios causados por operação imprópria de equipamentos.

A.0.1 Casos históricos para exemplo

• Incêndio em Posto de Gasolina: variações de tensão na rede de distribui-

ção de energia elétrica, nos Estados Unidos, fizeram com que uma torradeira

em um posto de gasolina ativasse de maneira imprópria. Quando a torradeira

ativou, era madrugada e o expediente estava encerrado, não havendo ne-

nhuma pessoa no local que pudesse observar e desativar a torradeira. Como

a torradeira não possuía fusível térmico, a torradeira resultou em um incêndio

no posto de gasolina [15].

• Telefones: Na década de 90, caso o telefone não fosse projetado de maneira

adequada, quando o usuário se aproximava de uma estação transmissora

de radio AM, degradava-se a qualidade do sinal de telefone, e podia-se ouvir

o sinal de radio AM [19].

• Freios de caminhão: Freios que utilizam microprocessadores são comuns

atualmente. Durante os estágios iniciais do desenvolvimento desta tecno-

logia, porém, sempre que o motorista do caminhão utilizava o aparelho de

rádio, o sistema de freios falhava. Após investigação, concluiu-se que os

freios sofriam de interferência eletromagnética do rádio do caminhão [19].

• Bafômetros: Motoristas embriagados podem ser multados por dirigirem sob

a influência de álcool. Caso um destes motoristas seja flagrado pela polícia,

poderá fazer o teste de bafômetro para determinar o consumo de bebidas al-

coólicas. Em um destes casos, nos Estados Unidos da América, uma multa

por embriaguez foi revertida após a alegação de que os bafômetros não

operavam corretamente caso algum policial utilizasse o sistema de rádio

simultaneamente. Provou-se que esta alegação era, de fato, verídica. Desde

então, os bafômetros são projetados para terem boa imunidade eletromag-

nética [19].

• Helicóptero Militar: O helicóptero militar Black Hawk foi desenvolvido para

aprimorar a performance de seu antecessor, reduzindo peso e incorporando

novos sistemas automatizados. Seu peso foi reduzido ao utilizar Kevlar, um

material sintético, o máximo possível. Múltiplas unidades deste helicóptero
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se acidentaram próximo a transmissores de rádio, durante voos de opera-

ções rotineiras. Posteriormente, descobriu-se que Kevlar não fornece uma

blindagem eletromagnética adequada, como era o caso das versões an-

teriores, feitas de materiais metálicos. Assim, os sensores não operavam

adequadamente quando próximos a sinais de rádio. Este caso foi corrigido

ao implementar filtros de EMI nos controles de voo [19].

• Navio Britânico Sheffield: Durante a Guerra das Malvinas, o navio Sheffield

observou interferência entre seus sistemas de defesa e sistemas críticos de

comunicação via satélite. Ambos os sistemas não poderiam ser utilizados si-

multaneamente. Durante a guerra, a marinha decidiu resolver este problema

operacionalmente: ora ativar um sistema, ora ativar o outro. Como resultado,

o navio foi abatido por misseis inimigos enquanto utilizava seu sistema de

comunicação por satélites e destruído [19].

• Equipamentos médicos: Equipamentos médicos modernos possuem re-

quisitos rigorosos de compatibilidade eletromagnética. As medidas feitas no

corpo humano costumam ser sinais analógicos de baixa intensidade. As-

sim, esses sinais precisam ser protegidos contra interferências e ruídos de

fundo. Em um caso, um equipamento sensível era utilizado em uma sala blin-

dada. Um dia, porém, a qualidade do equipamento reduziu significativamente

e o equipamento foi retornado ao fabricante. Após investigação exaustiva,

percebeu-se que o equipamento se encontrava em perfeito estado de opera-

ção. Ao invés, um operador do equipamento havia secretamente perfurado

a parede blindada da sala em que se encontrava, para poder receber sinal

de sua estação de rádio favorita, comprometendo a qualidade da blindagem

[19].

• Boneco de Brinquedo: Um boneco do Darth Vader ligava de maneira apa-

rentemente espontânea e tocava a voz do personagem durante a madrugada,

assustando as pessoas da casa. A causa é que o controle remoto do brin-

quedo funcionava a 27,12 MHz, frequência emitida por dispositivos comuns,

como lâmpadas de LED e máquinas de lavar roupa. Assim, o controle remoto

estava reagindo à radiação eletromagnética presente no ambiente, ativando

o brinquedo [15].
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APÊNDICE B – COMBINAÇÕES DE NORMAS DA CISPR PARA DIFERENTES

PRODUTOS

Neste apêndice são apresentados alguns exemplos de normas da IEC e da

CISPR que podem ser aplicáveis a distintos produtos. A lista completa pode ser con-

sultada no documento Guidance for users of the CISPR Standards [27].

Tabela 18 – Normas CISPR aplicáveis a produtos.

Produtos Normas

CISPR apli-

cáveis

Observações

Maquinaria agrícola CISPR 12/25,

CISPR 36

Ver ISO 14982

Carregadores de bateria - exceto WPT CISPR 14-1,

CISPR 14-2

Carregadores por

transferência de

energia indutiva

Carregadores de bateria - transferência

de energia sem fio (WPT) modo

CISPR 11,

CISPR 14-1,

CISPR 14-2

CISPR 14-1 e 14-2

cobrem somente ele-

trodomésticos IPT

Barcos (<15m de comprimento) CISPR 12/25 -

Rádios veiculares CISPR 12/25,

CISPR 32,

CISPR 35

-

Centrífugas para laboratórios CISPR 11 -

Monitores dados: CRT, plasma, LED, cris-

tal líquido

CISPR 32,

CISPR 35

-

Dispositivos de entrada de dados: teclado,

mouse, leitor de cartão magnético, leitor

óptico de caracteres, escâner de imagem,

caneta

CISPR 32,

CISPR 35

-

Equipamentos de processamento de da-

dos

CISPR 32,

CISPR 35

-

Processadores de Dados: Computador,

calculadora

CISPR 32,

CISPR 35

-

Conversores (AC/DC, DC/DC) CISPR 11 -

Maquinário de construção civil e terrapla-

nagem

CISPR 12/25,

CISPR 36

Ver ISO 13766

Equipamentos de eletroerosão CISPR 11 -

Continua na página seguinte.
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Tabela 18 – continuação da página anterior.

Produtos Normas

CISPR apli-

cáveis

Observações

Robô de serviço de entretenimento edu-

cacional

CISPR 32,

CISPR 35

Conforme descrito

em CISPR/1421/INF

Aparelhos de cozinha por indução CISPR 14-1,

CISPR 14-2

-

Robôs industriais (incluindo veículos autô-

nomos; inspeção, assistência médica, ser-

viço de apoio à terceira idade e robôs de

segurança)

CISPR 11 Conforme descrito

em CISPR/1421/INF

Dispositivos de motor de combustão in-

terna: (geradores elétricos, bombas, cor-

tadores de grama, ferramentas de jardim,

motosserras, etc.)

CISPR 12/25 -

Dispositivos IPT CISPR 14-1,

CISPR 14-2

Aparelhos de transfe-

rência de energia in-

dutiva

Luminárias de LED CISPR 15 -

Fontes de alimentação com diodos retifi-

cadores

CISPR 14-1,

CISPR 14-2

-

Fontes de alimentação - exceto o modo

WPT

CISPR 11,

CISPR 14-1,

CISPR 14-2,

CISPR 32,

CISPR 35

Exceto por transferên-

cia de energia indu-

tiva

Fontes de alimentação - transferência de

energia sem fio (WPT) modo

CISPR 11,

CISPR 14-1,

CISPR 14-2

CISPR 14-1 e 14-2

cobrem somente ele-

trodomésticos IPT

Ferramentas elétricas (incluindo alimenta-

das por bateria)

CISPR 14-1,

CISPR 14-2

-

Robôs de serviço público (incluindo robôs

pessoais de segurança ou governanta in-

teligente; robôs para ajudantes domésti-

cos, robôs para hotéis, bancos, estabele-

cimentos e serviços de refeitórios)

CISPR 14-1,

CISPR 14-2

Conforme descrito

em CISPR/1421/INF

Continua na página seguinte.
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Tabela 18 – continuação da página anterior.

Produtos Normas

CISPR apli-

cáveis

Observações

Veículos rodoviários, incluindo automó-

veis de passageiros, caminhões e ônibus

movidos a combustão interna, motor elé-

trico ou tecnologia híbrida

CISPR 12/25 -

Inversores solares CISPR 11 -

Fontes Chaveadas CISPR 11,

CISPR 14-1,

CISPR 14-2

-

Fim da tabela.

Para outros produtos não listados acima ou em [27] e nos casos em que não

exista uma norma específica para o produto, utilizam-se as normas genéricas de

emissão EMC IEC 61000-6-3, IEC 61000-6-4 ou IEC 61000-6-8, e as normas genéricas

de imunidade EMC IEC 61000-6-1 ou IEC 61000-6-2.




	Folha de rosto
	Folha de aprovação
	Dedicatória
	Agradecimentos
	Epígrafe
	Resumo
	Abstract
	Lista de figuras
	Lista de tabelas
	Lista de abreviaturas e siglas
	Lista de símbolos
	Sumário
	Introdução.
	Objetivos
	Objetivo Geral
	Objetivos Específicos

	Estrutura do Trabalho

	Compatibilidade Eletromagnética
	História da Compatibilidade Eletromagnética
	A relevância da compreensão de Compatibilidade Eletromagnética
	O que é Compatibilidade Eletromagnética?
	Emissões
	Imunidade

	EMC e Eletrônica de Potência
	Emissões de Alta Frequência
	Correntes de Modo Diferencial e Modo Comum


	Normas
	Normas Básicas
	Normas Genéricas
	Normas de Produtos (Famílias)
	Documentos de Orientação
	Limites de emissão

	Filtros de EMI
	Filtros de Modo Diferencial
	Filtros do Modo Comum
	Componentes de Filtros de EMC
	Resistores
	Capacitores
	Indutor de Modo Diferencial
	Indutor de Modo Comum



	O Indutor de Modo Comum
	Indutância Própria
	Dependência da frequência
	Dependência da temperatura
	Dependência do nível CC

	Indutância de Dispersão
	Resistência Equivalente do Núcleo
	Modelo de Pequenos Sinais
	Modelo de Grandes Sinais
	Comparação Entre os Modelos de Pequenos e de Grandes Sinais

	Capacitância Paralelo
	Capacitância do Enrolamento
	Capacitância Magnetizada

	Resistência do Enrolamento
	O Efeito Pelicular
	O Efeito de Proximidade
	A Resistência em corrente alternada
	Visão Intra-Enrolamento

	Considerações Finais

	Comparação Entre Resultados Experimentais e Dos Modelos Propostos
	Verificando experimentalmente o ponto de transição entre pequenos sinais e grandes sinais para as perdas no núcleo
	A impedância de pequenos sinais
	Comparação com os modelos propostos
	Indutância Própria
	Indutância de Dispersão
	Capacitância Paralelo
	Resistência CA
	Impedância

	Comparando o desempenho de diferentes indutores de modo comum em filtros de EMI

	Conclusão
	Trabalhos Futuros

	REFERÊNCIAS
	Outras histórias de Interferência Eletromagnética
	Casos históricos para exemplo

	Combinações de normas da CISPR para diferentes produtos
	Erro de Medição do Analisador de Impedâncias

		2024-05-07T09:32:02-0300


		2024-05-08T16:24:27-0300




