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RESUMO 
 

Dissertação de Mestrado 
Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica 

Universidade Federal de Santa Maria 
 
UMA NOVA METODOLOGIA DE PROJETO PARA OTIMIZAÇÃO DO 

VOLUME DO CONVEROSR BOOST PFC 
 
Autor: Hamiltom Confortin Sartori 
Orientador: Professor Dr. José Renes Pinheiro  
Local e Data da Defesa: Santa Maria, março de 2009. 
 

Esse trabalho investiga o impacto do ponto de operação (Δi @ fs) no volume final do 

conversor boost operando como pré regulador com correção do fator de potência (PFC). Os 

elementos de maior influência no volume do conversor são o indutor boost, o filtro de entrada 

e os dissipadores térmicos. O volume destes elementos é diretamente influenciado pelo ponto 

de operação, mostrando uma relação direta entre eles. Com o aumento da freqüência de 

comutação e da ondulação da corrente de entrada ocorre a diminuição do indutor boost, 

porém, aumentam as perdas nas comutações dos semicondutores e aumenta o volume do filtro 

de entrada. Com a diminuição da freqüência e da ondulação da corrente ocorre o inverso, 

sabendo disto, fica claro que projetar individualmente cada um destes três elementos pode 

resultar em um bom projeto individual, contudo penaliza os outros parâmetros. Assim, a 

metodologia apresentada realiza o projeto do conversor de forma integrada, escolhendo o 

ponto de operação em que o conversor encontre o volume final mínimo, partindo de algumas 

variáveis de entrada, como potência de saída e tensões de entrada e saída. O projeto leva em 

consideração diferentes tecnologias de semicondutores, topologias de filtros de entrada, perfis 

de dissipadores térmicos, tecnologias de núcleos magnéticos além das normas internacionais a 

que o conversor deve se adequar.  Baseado no projeto integrado dos parâmetros do conversor 

é possível otimizar o projeto encontrando o ponto de operação para o volume total mínimo do 

conversor. 

 

Palavras-Chave: Boost, PFC, Volume.   
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ABSTRACT 
 

Master Thesis 
Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica 

Universidade Federal de Santa Maria 
 

A NEW DESIGN METHODOLOGY FOR BOOST PFC CONVERTER 
VOLUME OPTIMIZATION  

 
Author: Hamiltom C. Sartori 

Research Supervisor: Professor Dr. José Renes Pinheiro 
March 2009 – Santa Maria. 

 
This work investigates the influence of operation point (Δi @ fs) in the final volume 

of PFC boost converter. The boost inductor, EMI filter and thermal heatsink are the elements 

which main influences in the converter volume. These elements are strongly influenced by the 

chosen operation point, showing a direct relationship among them. With the increase of 

switch frequency and of the input current ripple occurs reduction of the boost inductor 

volume. On the other hand, it increases the switching losses in semiconductors, and influence 

on the EMI filter volume. It should be highlight that the optimum designs of individual 

devices or parameters of a system could not take the optimization of the overall system. In 

this form it is strongly recommended that the engineers and designers take into account the 

overall system, as well available technologies, standard and recommendation, and finally 

market commitments. 

The methodology presented realize the converter design in a integrate form, selecting 

the operation point that the converter finds the minimal total volume, starting from input 

variable output power, input and output voltage. The design takes into account different 

semiconductors technologies, different input filter topologies, different heart sinks profile, 

different magnetic cores technologies further of international standards that the converter 

must be adapt.  Based on an integrate design of converter parameters is possible optimize the 

design finding the operation point for the minimal volume. 

 

Keywords: Boost, PFC, Volume. 
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SIMBOLOGIA E ABREVIATURAS 

FP Fator de potência 

THD Taxa de distorção harmônica 

θ Desfasagem angular entre tensão e corrente de entrada 

Vin Tensão RMS de entrada 

fs Freqüência de chaveamento 

Δi Ondulação da corrente de entrada de pico a pico 

Pout Potência de saída 

V0 Tensão de saída 

frede Freqüência da rede 
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MPP Material magnético molypermalloy 

HF Material magnético high flux 

D Razão cíclica 

ΔB Amplitude da variação de fluxo magnético 

BMáx Máxima densidade de fluxo 

FΔB Freqüência onde ocorre a variação de fluxo magnético 

Aw Área interna do núcleo (área de janela) 

Ae Área de seção transversal do núcleo 

le Comprimento médio do núcleo 

μ Permeabilidade magnética 

μi Permeabilidade magnética inicial 

μo Permeabilidade do ar 

μeff Permeabilidade magnética efetiva 
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Linicial Indutância Boost inicial 

Lreal Indutância Boost real 

HMáx Máxima indução magnética por semi ciclo 

μpu Valor por unidade da permeabilidade inicial 

Ninicial Número de espiras inicial para o indutor boost 

Nfinal Número de espiras final para o indutor boost 

Fc Freqüência de corte 

LCM Indutancia de filtro para o ruido de modo comum 

LDM Indutancia de dispersão 

Cx Capacitância de filtro de modo diferencial 

Cy Capacitância de filtro de modo comum 

Vint Tensão interferente 

Nfiltro Número de espiras para o indutor de filtro 

dútil Diâmetro útil do fio 

J Densidade de corrente 

PFC Corretor do fator de potência 

IF Corrente média de condução para os diodos 

VF Tensão direta nos diodos 

nTs Número de períodos de chaveamento 

Pcond Perdas em condução para os diodos 

IR Corrente de recuperação reversa 

tRR Tempo de recuperação reversa 

QRR Carga de recuperação reversa 

PSW Perdas nas comutações 

PON Perdas em condução para as chaves 

RON Resistência de condução 

CGD Capacitância entre gate e dreno 

CGS Capacitância entre gate e source 

CDS Capacitância entre dreno e source 

VG Tensão de gate 

QGD Carga do capacitor CGD 

QGS Carga do capacitor CGS 

CISS Capacitância total na entrada em condução 
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COSS Capacitância total na saída de condução 

CRSS Capacitância de transferência reversa 

IG Corrente de gate 

ISW Corrente média na chave 

VSW Tensão média na chave 

PSW Potência média dissipada por período de chaveamento 

IC Corrente de coletor 

VCE Tensão entre coletor e emissor 

Et Energia total dissipada nas comutações do IGBT 

RJC Resitência térmica entre junção e case 

RCD Resitência térmica entre case e dissipador 

RSA Resitência térmica entre dissipador e ambiente 

Tamb Temperatura ambiente 

TD Temperatura do dissipador 

FCtemp Fator de correção de temperatura 

L Indutor boost e comprimento do dissipador 

FCC Fator de correção de comprimento 

RTP Resistência térmica do dissipador para quatro polegadas 

Ta Período de amostragem da discretização 

KP Ganho proporcional 

KI Ganho integral 

GC Ganho do controlador 

ωZ Freqüência de ganho unitário da função de transferência de malha aberta

do sistema 

ZC Zero da função de transferência do compensador 
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Capítulo 1  

INTRODUÇÃO 

1.1 Introdução 

Em tempos de preservação de recursos naturais, um maior aproveitamento de energia 

aparece como de suma importância. Órgãos internacionais têm criado normas para que 

equipamentos e sistemas absorvam da rede elétrica cada vez menos energia reativa, 

diminuindo drasticamente desperdícios. Cabe a engenheiros e projetistas desenvolver novas 

tecnologias para que esses equipamentos se adecuem a tais normas. Nos últimos anos o 

mundo vem observando um significativo aumento no número e na diversidade de cargas 

elétricas não lineares, para as mais diversas aplicações. A grande maioria das cargas não 

lineares são alimentadas por tensões e correntes contínuas e, este é o principal problema, pois 

assim necessitam de um conversor retificador em seu estágio de entrada para garantir o 

funcionamento a partir do sistema elétrico de distribuição. 

 

1.2 Fator de Potência – Definições e Normas 

 Os conversores retificadores passivos formados por uma ponte de diodos e um filtro 

capacitivo, Figura 1.1, são a forma mais simples e barata de realizar esta conversão, porém, 

caracterizam-se por absorver correntes distorcidas da rede, com elevada taxa de distorção 

harmônica (THD)[1]. Um exemplo desse efeito para o conversor operando a 1kW e com 

tensão de entrada universal (90V) é demonstrado na Figura 1.2.  
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Figura 1.1 Conversor retificador passivo tradicional. 
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(a) Corrente e tensão de entrada                  (b) Ordem harmônoca de corrente 

Figura 1.2 Formas de onda de tensão e corrente e espectro harmônico para o conversor retificador 
monofásico passivo. 

 

A THD da corrente é encontrada a partir da relação entre o valor eficaz da corrente 

(RMS) do conteúdo harmônico total pelo valor eficaz (RMS) da quantidade fundamental e é 

expressa em valores percentuais, conforme apresentado na equação (1.1). 
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Uma elevada THD resulta em um baixo fator de potência (FP), conforme equação 

(1.2), ou seja, a potência aparente é significantemente maior que a potência ativa. Idealmente, 

para um total aproveitamento de energia, a relação entre potência ativa e potência aparente 

seria unitária. A equação (1.3) representa o conceito geral de fator de potência, que relaciona 
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as potências ativa e aparente. Este conceito independe das formas de ondas de tensões e 

correntes, desde que os sinais sejam periódicos e variantes no tempo. 
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Em um sistema de formas de ondas senoidais, o FP se torna igual ao cosseno da 

defasagem entre as ondas de tensão e corrente equação (1.4) [2]. 

 cosFP θ=  (1.4) 

 

Como motores, geradores e transformadores podem ser definidos como cargas 

indutivas, a equação (1.4) é mais difundida no meio industrial, mas no caso do conversor 

retificador a associação de defasagem angular e FP não se encaixam. Este conversor opera 

com um FP aproximado de 0,6 [1][3], o que indica um aproveitamento de 60% da energia 

transmitida, isso sem contar outras perdas existentes no sistema. Desta forma, é necessário um 

acréscimo de corrente para que as cargas operem com sua potência nominal. Esse excesso de 

corrente vem desde os geradores, onde aumentam as perdas no ferro e no cobre. Passa por 

cabos de transmissão e distribuição aumentando perdas ôhmicas e, em razão do efeito 

pelicular, que restringe a secção condutora para componentes de alta freqüência, há a 

necessidade de cabos com maior diâmetro ou múltiplos cabos. Este acréscimo de corrente 

circula também por transformadores, aumentando as perdas no ferro e no cobre diminuindo 

sua eficiência e sua vida útil. Por fim, passa por equipamentos eletrônicos que podem ter seu 

funcionamento prejudicado devido a distorções nas formas de onda de tensão e corrente[2]. 

Torna-se claro que a existênca de harmônicos de corrente exigirá um sobre 

dimensionamento de  todo o sistema de geração, transmissão e distribuição de energia. Isto 

implica em mais custos para as consecionárias e em um conseqüente aumento no custo do 

kWh repassado ao consumidor. Outro ponto que também é diretamente penalizado com o 

baixo aproveitamento da energia gerada são os recursos naturais, pois é a partir da degradação 

destes recursos que é gerado este acréscimo de energia. 
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No Brasil, a Agência Nacional de Energia Elétrica – ANEEL estabelece que o fator 

de potência nas unidades consumidoras deve ser superior a 0,92 capacitivos durante 6 horas 

da madrugada e 0,92 indutivos durante as outras 18 horas do dia. Esse limite é determinado 

pelo Artigo nº 64 da Resolução ANEEL nº456 de 29 de novembro de 2000. Quem descumprir 

está sujeito a uma espécie de multa que leva em conta o fator de potência medido e a energia 

consumida ao longo de um mês. No Brasil, ainda não existe legislação, para regulamentar os 

limites das distorções harmônicas nas instalações elétricas[4][5]. 

  A IEC (International Electrotechnical Commission) é uma entidade internacional,  

mas  com  abrangência  essencialmente  européia, que gera  recomendações  técnicas na  área 

de  eletricidade. Com a aprovação da Comunidade Européia, ou de países individualmente, 

são geradas as EN – European Norm –, que reproduzem o conteúdo estabelecido nas 

respectivas IEC. Essa norma (IEC, 2001), refere-se às limitações das harmônicas de corrente  

injetadas na rede pública de alimentação. Aplica-se a equipamentos elétricos e eletrônicos que 

tenham uma corrente de entrada  de  até  16 A  por  fase,  conectados  a  uma  rede  pública  

de baixa  tensão alternada, de 50 ou 60 Hz,  com  tensão  fase–neutro entre  220V e 240V.  

Para tensões inferiores, os limites não foram estabelecidos, pois essa norma tem aplicação  

principalmente na Comunidade Européia, onde as  tensões  fase–neutro encontram-se na faixa 

especifcada[6]. Atualmente a norma IEC 61000-3-2 [7] é a mais utiliazada para os limites 

citados. 

A norma IEC 61000-3-2 estabelece as seguintes classes de equipamentos: 

Classe  A:  Equipamentos com alimentação trifásica equilibrada; aparelhos de uso doméstico, 

excluindo os da classe D; ferramentas, exceto as portáteis; “dimmers” para lâmpadas 

incandescentes; equipamentos de áudio; e todos os demais não incluídos nas classes seguintes. 

Classe B: Ferramentas portáteis. 

Classe C: Dispositivos de iluminação. 

Classe D: Computadores pessoais, monitores de vídeo e aparelhos de televisão. A potência 

ativa de entrada deve ser igual ou inferior a  600 W, medida  esta  feita  obedecendo  às  

condições  de  ensaio estabelecidas  na  norma  (que variam de acordo com o tipo de 

equipamento). 

Os valores de cada harmônica são obtidos aplicando-se a  transformada discreta de 

Fourier (DFT), com uma janela de medição entre 4 e 30 ciclos da  fundamental,  com  um  
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número  inteiro  de  ciclos.  Calcula-se a média  aritmética dos valores da DFT durante  todo  

o  período de  observação. 

 

1.3 Circuitos Corretores de FP - Vantagens e Desvantagens 

Para atender as restrições impostas pela norma suprecitada, faz-se necessário o uso 

de circuitos específicos, denominados de circuitos corretores de fator de potência, os quais 

podem ser divididos em duas grandes classes: circuitos passivos e circuitos ativos. Circuitos 

passivos utilizam uma associação de capacitores e indutores. As principais vantagens desta 

técnica são: a robustez, alta confiabilidade, insensibilidade a surtos e operação silenciosa. 

Porém são  filtros com componentes magnéticos pesados e volumosos, com uma resposta 

dinâmica muito pobre e de difícil dimensionamento [2][8][9]. 

A utilização de circuitos ativos com chaves semicondutoras comutando em baixa 

freqüência juntamente com elementos passivos resulta em filtros com boa resposta dinâmica, 

porém com elementos passivos volumosos. 

A melhor alternativa para diminuir o volume dos elementos passivos é a utilização de 

circuitos ativos comutados em alta freqüência. Vários conversores estáticos podem ser 

empregados para fazer a correção do FP, e podem ser isolados ou não isolados. Entre os 

isolados estão o flyback, o forward, o half-bridge, o full-bridge, entre outros. Dentre os 

conversores não isolados destacam-se o buck, o boost, e o buck-boost. 

Entre os conversores estáticos citados, o que mais se destaca é o conversor elevador 

boost, Figura 1.3, enfoque deste trabalho, principalmente quando o conversor não precisa ser 

isolado. Este tipo de conversor tem sido o mais utilizado como pré-regulador com correção do 

fator de potência (PFC) em  função de suas vantagens estruturais como: 

• A presença do  indutor na  entrada absorve variações  bruscas na tensão de  

rede, de modo a não afetar o restante do circuito, além de facilitar a obtenção da forma 

desejada da corrente (senoidal). 

• A energia é armazenada no capacitor de saída, o qual opera em alta tensão  

(Vo>Vin), permitindo menores valores de capacitância, resultando em um menor volume do 

capacitor. 

• Quando operando em modo de condução contínua (CCM) a corrente de entrada 

não é interrompida resultando em menores filtros de interferência eletromagnética conduzida 

(EMI). 
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• Relativamente de fácil acionamento, uma vez que pode ser feito por um sinal 

de baixa tensão referindo-se ao terra. 

• Apresenta ponto de terra comum. 

• É um coversor simples, por apresentar poucos componentes e um conseqüente 

baixo custo. 
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Figura 1.3 Conversor elevador boost PFC 

 

O conversor boost realiza com eficácia a regulação da tensão de saída, a redução do 

conteúdo harmônico de baixa ordem da corrente de entrada sem o uso de filtros de baixa 

freqüência com conseqüente redução do volume e custos[10].  

Apesar das mencionadas vantagens desta topologia, ela também apresenta algumas 

limitações que precisam ser consideras. 

Indutor volumoso em determinadas aplicações: Quando o conversor opera com 

baixos valores de tensão de entrada (Vin), o indutor precisa suportar altos níveis de corrente, o 

que pode acarretar em um indutor pesado e volumoso. Entretanto, o volume final do indutor 

depende de uma série de outros fatores, como a freqüência de comutação, ondulação da 

corrente de entrada e a tecnologia do material magnético utilizado no projeto e, em um projeto 

adequando pode ser bastante minizado. 

Perdas de condução: Como obrigatoriamete sempre haverá três semicondutores no 

caminho da corrente, ou dois diodos e uma chave, ou três diodos, as perdas por condução 

podem ser elevadas. Assim, semicondutores com baixas perdas de condução, como IGBTs 

tem ampla utilização quando as freqüências de comutação são relativamente baixas. Já para 

altas freqüências, devido às perdas nas comutações os IGBTs são menos utilizados abrindo 

espaço para MOSFETs que apresentam menores perdas nas transições.  
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 Corrente de recuperação reversa do diodo: A recuperação reversa do diodo boost 

precisa ser amplamente analisada, pois o bloqueio do diodo com correte acarreta em uma 

sobrecorrente na chave principal enquanto a tensão de saída, que é alta, ainda é aplicada sobre 

a mesma. Isso resulta em elevadas perdas nas comutações, limitando a freqüência de 

comutação do conversor. Assim, torna-ser necessária a utilização de diodos ultra rápidos ou 

até diodos de silicon carbide [11][12] que apresenta corrente de recuperação reversa muito 

baixa. Em casos extremos ainda pode-se utilizar a tecnologia silicon carbide schottky [13] que 

não apresenta corrente de recuperação reversa, porém, seu custo é elevado. 

• Circuito adicional de inrush: Outro ponto que precisa ser observado é a 

sobre-corrente na partida do conversor, isto é causado devido às propriedades físicas do 

capacitor de saída. O capacitor de barramento encontra-se inicialmente descarregado, assim, 

em um pequeno espaço de tempo, logo após a partida, a corrente atinge altos valores de pico 

podendo danificar os semicondutores. 

• Interferência eletromagnética conduzida (EMI): Através da comutação 

de seus dispositivos semicondutores, o conversor boost é responsável pela emissão de 

interferência eletromagnética conduzida de modo diferencial. Este ruído tem fonte principal 

na forma de onda da corrente de entrada de alta freqüência, que tem forma triangular e possui 

uma freqüência muito maior que a da rede, introduzindo harmônicas de ordem elevada na 

rede. Seu espectro é composto por harmônicos múltiplos da freqüência de comutação. Os 

elementos parasitas presentes no conversor boost, além de conexões com alto dv/dt e di/dt, 

são responsáveis pela geração de interferência eletromagnética conduzida de modo comum, 

que circula entre as fases e o neutro e geralmente ocorre em freqüências superiores à 5MHz. 

Estas interferências podem penalizar equipamentos ligados à mesma rede. Com o objetivo de 

limitar esta interferência surgiram normas[14]. A sua limitação é realizada através da inserção 

de filtros[15][16][17]. 

 

1.4 Estado da Arte 

Existe a tendência na indústria em uma forma geral de reduzir volumes e custos dos 

equipamentos, assim, a freqüência de comutação (fS) e a ondulação da corrente de entrada (Δi) 

do conversor foram aumentadas, com o objetivo de diminuir o volume do indutor. Entretanto, 

este aumento em fS acarreta em maiores perdas nas comutações dos semicondutores, 

aumentando assim, o volume dos dissipadores térmicos. Outro ponto que é diretamente 
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influenciado por fS e Δi é a interferência eletromagnética gerada pelo conversor (EMI), assim, 

o volume do filtro necessário para suprimir essa interferência também precisa ser considerado. 

Esses são os elementos de maior influência no volume final do conversor. 

Torna-se claro assim, que os elementos mais impactantes no que diz respeito ao 

volume total do conversor são diretamente influênciados pelo par (Δi @ fS), apresentando uma 

relação direta entre eles. 

Projetar individualmente cada elemento pode conduzir à otimização de um 

parâmetro. Entretanto, a otimização de subsistemas e parâmetros de componentes individuais 

não garante que o sistema final seja ótimo, e ao mesmo tempo respeitando todas as restrições 

e especificações de projeto. O ponto de Operação (Δi @ fS) deve ser escolhido de forma a 

encontrar o menor volume total do conversor.  

Da literatura encontramos muitos trabalhos que visam otimizar, de diferentes 

maneiras, o projeto de cada elemento individualmente. Estes trabalhos são importantes em 

uma forma pontual, mas em um âmbito geral, o projeto fica prejudicado. 

Em [17] é desenvolvido o projeto de um filtro de EMI para o conversor boost PFC, 

porém este projeto é realizado para um conversor operando com uma freqüência fixa de 

94kHz, desconsiderando o projeto dos dissipadores e para apenas uma tecnologia de material 

magnético. 

Em [18] o projeto do filtro é realizado a partir de uma análise de todas as fontes 

gerdoras de ruído no conversor, analizando ressonâncias e parasitas. Porém, as analises são 

realizadas para apenas um par de semicondutores e mais uma vez para o conversor operarndo 

com ponto de operação (Δi @ fS) fixo. 

Já em [19] é analisado o impacto do layout do indutor boost na interferência 

eletromagnética conduzida. A analise é realizada para seis diferentes freqüências de 

comutação, múltiplas de 70kHz. Porém a ondulção da corrente de entrada é fixa e o impacto 

destes pontos de operação no projeto dos dissipadores não é considerado. 

Em [20] é analisado o impacto das comutações na chave principal (dv/dt e di/dt), na 

interferência eletromagnética conduzida gerada pelo conversor. Esta analise também foi 

realizada para um conversor operando com freqüência fixa de 50kHz e também não foi 

verficado o impacto do ponto de operação no projeto do indutor boost e dos dissipadores. 

Em [21] é verificado o impacto da freqüência de comutação no volume final dos 

dissipadores, mostrando as vantagens da utilização de MOSFETs de potência CoolMOS C3, 

que apresentam baixas perdas de condução e relativamente baixas perdas nas comutações. É 
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analisado também o impacto da freqüência na variação da permeabilidade efetiva do indutor 

boost. A ondulação da corrente de entrada é descosiderada em ambos os casos. 

Já em [22] em um trabalho mais elaborado, foi desenvolvida uma ferramente 

computacional que realiza uma profunda modelagem térmica e eletromagnética do conversor 

boost, com o objetivo de minimizar parasitas e conseqüentes diminuições da interferência 

eletromagnética gerada, sempre levando em cosideração a eficiência do sistema. O trabalho 

foi desenvolvido para um conversor operando com potência de saída fixa, utilizando a mesma 

tecnologia de semicondutores e materiais magnéticos e para diferentes faixas de freqüências. 

Destaca-se também o trabalho [23], onde foi analisado o impacto da freqüência de 

comutação no custo final do conversor boost, mostrando que o conversor operando próximo a 

24kHz, pode ter seu custo diminuído em até 60% em comparação com o conversor operando 

a 100kHz. Porém, a ondulação da corrente de entrada foi mantida fixa.  

Já em [24][25] o impacto da ondulação da corrente de entrada também é considerada, 

mas para casos muito próximos e com freqüência fixa. Além disso, o enfoque do trabalho é a 

seleção dos elementos magnéticos, desconsiderando o projeto dos dissipadores. 

Em [26] foi realizada a verficação do impacto da freqüência de comutação na 

interferência eletromagnética gerada e no volume do indutor boost. Esse estudo foi realizado 

para a topologia boost, boost PFC três níveis e para o dual boost. Porém, mais uma vez, o 

impacto da ondulação da corrente de entrada não foi levado em consideração.  

Desta forma, podemos identificar que o projeto do conversor boost PFC tem sido 

desenvolvido de maneira incompleta. Para um adequado projeto é necessário que seja levado 

em consideração o impacto do ponto de operação (Δi @ fS) em cada um dos três elementos 

que mais influenciam no volume final do conversor, o indutor boost, o filtro de EMI e os 

dissipadores térmicos. A maioria dos trabalhos estuda o efeito da freqüência de chaveamento 

no projeto de um ou dois destes elementos negligenciando a ondulação da corretne de entrada. 

Os que consideram o imapcto dos dois efeitos negligenciam o impacto no volume dos 

dissipadores, que dependendo do projeto, podem chegar a 80% do volume final do 

conversor[27].   

Sabendo da importância do ponto de operação no desenvolvimento do conversor e, 

sabendo que cada elemento apresenta um par (Δi @ fS) de projeto ótimo, surge a nescessidade 

de encontrar o ponto em que o conversor como um todo atinja seu nível de projeto ótimizado.  

Então como proceder para encontrar um ponto de operação único, se para cada 

elemento existe um ponto completamente diferente? 
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A resposta está na influência direta que o par (Δi @ fS) exerce sobre cada elemento. E 

é a partir deste par que encontramos uma relação direta entre os três principais parâmetros do 

sistema conversor.  

De posse destas informações, é desenvolvida neste trabalho uma metodologia de 

projeto para encontrar o ponto de operação (Δi @ fS) em que o conversor boost PFC atinja o 

volume final mínimo, partindo das variáveis de entrada: POUT, Vin, Vo, frede, Tjunção e normas 

vigentes. Estes resultados são obtidos através da interpolação de uma ferramenta 

computacional que simula o conversor fazendo uma varredura entre vários pontos de 

operações diferentes. Para cada ponto de operação simulado é calculado o volume de cada um 

dos três elementos. Estes volumes são somados para que seja encontrado o volume total para 

aquele ponto. Através desta varredura é possível encontrar o ponto de operação em que o 

conversor realmente antinja o volume final mínimo. A Figura 1.4, mostra os resultados de 

simulações da corrente de entrada do conversor para diferentes pontos de operação, operando 

a 1kW com Vin e Vo de 90V e 400V respectivamente e fred de 60Hz. 
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(a) Corrente de entrada para o 

par (30%@16kHz) 
(b) Corrente de entrada para o 

par (50%@16kHz) 
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(c) Corrente de entrada para o 

par (30%@22kHz) 
(d) Corrente de entrada para o 

par (50%@22kHz) 
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(e) Corrente de entrada para o 

  par (30%@34kHz) 
(f) Corrente de entrada para o 

   par (50%@34kHz) 
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(g) Corrente de entrada para o 
        par (30%@65kHz) 

(h) Corrente de entrada para o 
         par (50%@65kHz) 

Figura 1.4 Resultados de simulações para a corrente de entrada; 



 

 

33

Com o objetivo de atender as mais diversas aplicações, novas tecnologias de matérias 

magnéticas, semicondutores e perfis de dissipadores aparecem com freqüência no meio 

industrial. Essas tecnologias apresentam diferenças entre si, o que inviabiliza a escolha de um 

ponto de operação único para o menor volume do conversor boost PFC. Assim, é necessário 

que o programa computacional que realiza o projeto do conversor leve em consideração de 

forma rápida e interativa as mais novas tecnologias. 

Os materiais magnéticos escolhidos para aplicações do conversor boost operando em 

condução continua, devem suportar um alto nível DC de corrente, o que mantém a curva de 

magnetização B-H sempre no primeiro quadrante. Os núcleos do tipo Powder (pó de ligas 

metálicas) se destacam para estas aplicações devido a características como altas densidades de 

fluxos e baixas perdas[5]. Estes materiais são formados por pó de ligas metálicas misturadas 

com um material amorfo e inerte magneticamente, que são aderentes e isolantes elétricos, 

objetivando isolar as partículas metálicas entre si. O material então é prensado para adquirir o 

formato desejado. Uma outra característica desta tecnologia de material é que este material 

serve como entreferro e se distrubui ao longo do núcleo. Essa característica tem se tornado 

muito apreciada, pois sem a utilização do entreferro de ar, ocorre a diminuição do efeito 

franjeamento (fringing flux), diminuindo consideravelmente as perdas por corrente de 

Foucault (eddy current) e há a minimização da interferência eletromagnética irradiada 

produzida por este efeito[28], Figura 1.5 e Figura 1.6.  

   Núcleo

 Núcleo

                 

  Núcleo

Núcleo

 

(a) Entreferro pequeno                     (b) Entreferro grande 

Figura 1.5 Efeito fringing flux em núcleos com entreferro a ar. 
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(a) Enrolamento incompleto                (b) Enrolamento total 

Figura 1.6 Efeito fringing flux em núcleos powder. 

 

É possível identificar um pequeno efeito franjeamento ao longo do núcleo powder, 

isso se deve ao fato de que o entreferro está distribuído em toda extenção do núcleo, Figura 

1.6(a). Entretanto com um completo enrolanto, as espiras criam um caminho para este campo 

eletromagnético, acabando por completo com este esfeito, Figura 1.6(b), diminuindo muito as 

perdas por corrente de Foucault e, acabando com a interferência eletromagnética 

irradiada[28]. Assim, com objetivo de limitar essa interferência irradiada, este trabalho 

utilizará apenas o total enrolamento dos núcleos.  

 

1.5 Materiais Magnéticos 

Dentre as diferentes tecnologias de matérias magnéticos do tipo powder, a 

MAGNETICS, fabricante dos materiais utilizados neste trabalho, divide seus núcleos em três 

classes, que utilizam ligas diferentes e são destinados a diferentes aplicações[29]. São elas: 

Molypermalloy (MPP): Este núcleo toroidal é constituido de 81% de níquel, 17% 

aço e 2% de molybdenum, apresentando os mais altos níveis de permeabilidade do que 

qualquer outor material do tipo powder. Apresenta densidade de fluxo máxima de 0.75T, e 

apresenta baixas perdas. Suas aplicações são geralmente para altas freqüências e altas 

densidades de fluxo. Pela grande quantidade de níquel em sua composição este material 

apresenta um custo relativamente alto. 

High Flux: De geometria toroidal, é composto por 50% de níquel e 50% de aço. 

Apresenta densidade de fluxo máxima mais alta do que qualquer outro núcleo do tipo powder, 
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chegando até a 1.5T, e tem relativamente altas perdas. Suas aplicações são para baixas 

freqüências e altas densidades de fluxo. É um material de médio custo. 

Kool Mμ: Também de geometria toroidal, é composto por 85% de ferro, 9% de 

silício e 6% de alumínio[31]. Apresenta densidade de fluxo máxima de até 1T e baixas perdas. 

Por não possuir níquel tem baixo custo. Suas principais aplicações são para médias 

freqüências e alta densidade de fluxo[30]. 

Fica claro assim que cada tecnologia de material magnético apresenta características 

próprias. Para cada um dos três materiais mencionados, o ponto de operação (Δi @ fS) onde o 

conversor encontra o menor volume, muda. O programa considera os três materiais 

mencionados tanto no projeto do indutor boost quanto no projeto do filtro de EMI, mostrando 

realmente as diferenças entre os pontos de operação otimizados para cada material. 

Em [32] é realizado um trabalho comparativo mostrando as principais diferenças 

entre indutores toroidais (Kool Mμ 77059 A7 – MAGNETICS) e indutores planares (Planar 

E38+ - Philips) em aplicações para o conversor boost PFC, analisando volume, rendimento e 

interferência eletromagnética conduzida. Essas comparações foram realizadas para um ponto 

de operação fixo e não consideraram os materiais MPP e High Flux. 

O trabalho [33] realiza o projeto do indutor boost PFC operando em condução 

descontínua. O projeto é realizado para quatro diferentes tipos de materiais magnéticos, MPP 

e Kool Mμ, ambos toroidais, ferrite do tipo E e powdered iron plate, planar. A partir daí é 

realizado um estudo comparativo entre essas diferentes tecnologias de materiais, onde são 

analisadas perdas no cobre e no núcleo, em função da variação da ondulação da corrente de 

entrada, que proporciona a variação de fluxo magnético, interferência eletroamgnética 

conduzida e irradiada, comportamento do volume. O projeto é realizado a partir da elevação 

da temperatura. No entanto o estudo é focado somente no indutor, não leva em consideração 

filtro de EMI e dissipadores. 

O programa computacional desenvolvido neste trabalho tenta colaborar no sentido de 

investigar mais a fundo o impacto do ponto de operação (Δi @ fS) no volume final do 

conversor boost PFC operando em modo de condução contínua (CCM). Analisando o impacto 

deste ponto de operação em cada um dos elementos que mais influenciam no volume final do 

conversor, que são o indutor boost, o filtro de EMI e os dissipadores térmicos. Considerando 

em cada projeto as novas tecnologias de materiais magnéticos, tecnologias de semicondutores, 

diferentes perfis de dissipadores e topologias de filtros de EMI. Mostrando que para cada 
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elemento modificado no sistema conversor, o ponto de operação de menor volume, bem como 

o volume final variam, ficando a critério de o usuário escolher quais elementos utilizar. 

 

1.6 Organização da Dissertação 

Capítulo 1: Neste capítulo é intruduzido o conceito de fator de potência. São 

demonstrados os problemas causados  por sistemas que absorvem correntes distorcidas da 

rede, apresentando alta THD de corrente, mostrando assim, a importância da utilização de 

circuitos que realizam a correção deste FP. Também é salientada a importância da utilização 

de  circuitos para que os sistemas se adecuem as normas. É demonstrada a topologia adotada 

para realizar a correção do FP, abordando vantagens e desvantagens do conversor.  

Capítulo 2: Neste capítulo é realizado o projeto do indutor boost. Este componente 

necessita de especial atenção,  pois é a partir dele que é obtida a amplitude da corrente 

triangular de entrada. Desta foram, o indutor precisa estar perfeitamente modelado para um 

total controle da corrente de entrada. É demostrado o impacto do ponto de operação no 

volume do indutor para diferentes materiais magnéticos e faixas de potências. 

Capítulo 3: Este capítulo trata da principal desvantagem da utilização de conversores 

chaveados, a emissão de interferência eletromagnética conduzida. São demonstradas fontes de 

ruído no conversor e técnicas para limitar essa interferência. Um estudo comparativo entre 

topologias de filtro EMI também é realizada, com o objetivo de encontrar o menor volume. A 

utilizção de filtros é necessária para que os equipamentos entrem em concordância com as 

normas. 

Capítulo 4: O capítulo 4 trata dos cálculos das perdas nos semicondutores e projeto 

dos dissipadores. O projeto é realizado para difetentes tecnologias de pares de semicondutores 

e para diferentes perfis de dissipadores, realizando um comparativo entre essas tecnologias. 

Cápitulo 5: Este capítulo apresenta a metodologia de projeto para encontrar o ponto 

de operação otimizado para o conversor, encontrando o volume total mínimo. Ou seja, é 

realizado o agrupamento dos projetos apresentados em 2, 3 e 4. 

Capítulo 6: Neste capítulo serão apresentados os resultados experimentais para a 

validação dos modelos. 

Capítulo 7: No capítulo 7 é realizada a conclusão final dos resultados encontrados. 
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Capítulo 2  

PROJETO DO INDUTOR BOOST 

2.1. Introdução 

Este capítulo apresenta uma análise da importância do indutor no conversor boost 

PFC. Ele pode ser determinante no custo, volume, densidade de potência e na eficiência do 

sistema. Será analisada a influência do ponto de operação no volume do indutor, realizando 

um estudo comparativo entre três das principais tecnologias de materiais magnéticos do tipo 

powder encontrados no mercado. Núcleos deste tipo apresentam variação na sua 

permeabilidade efetiva, isso ocorre em função de inúmeras variáveis, como: Elevação da 

temperatura, freqüência de operação, variação do fluxo AC e força magnetizante. Esta 

propriedade será levada em consideração para um adequado projeto. 

 

 

2.2. Impacto do Ponto de Operação na Indutância 

O ponto de operação (Δi @ fS) influencia diretamente na indutância indutor boost, 

equação 2-1. 

 

 
.
MIN

MIN
MÁX

Vin DL
i fs
⋅

=
Δ

 2.1 

 

A indutância calculada será sempre a mínima, pois é necessário que se tenha o total 

controle da máxima ondulação da corrente de entrada, o que ocorre no pico da senóide da 
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tensão de entrada, onde a permeabilidade do material magnético e a razão cíclica (D) são 

mínimas. A Figura 2.1 mostra o comportamento da indutância inicial em função da varredura 

entre vários pares (Δi @ fS) para um conversor operando com as mesmas especificações de 

entrada apresentadas nas simulações da Figura 1.4. Identifica-se que a indutância diminui 

proporcionalmente com o aumento da freqüência de comutação e da ondulação da corrente de 

entrada. 
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Figura 2.1 Comportamento da indutância inicial em função do ponto de operação. 

 

É fácil identificar que com o aumento da freqüência de comutação e da ondulação da 

corrente de entrada, ocorre a diminuição da indutância.  

2.3. Seleção do Núcleo 

A escolha do material magnético é baseada na analise de três variáveis: Amplitude da 

variação de fluxo (ΔB); Máxima densidade de fluxo (BMáx); Freqüência de Operação (FΔB), na 

qual ocorre a variação de fluxo. Entretanto a análise aprofundada destas três variáveis pode 

levar muito tempo e várias interações computacionais, tornando a ferramenta muito pesada e 

os resultados poderiam demorar muito tempo para serem encontrados. Assim, a seleção dos 

núcleos magnéticos é realizada através da energia magnética armazenada pelo indutor. 

Para a escolha do núcleo magnético em função da energia armazenada apenas dois 

parâmetros precisam ser conhecidos: a indutância e o valor da corrente de pico. Este método 

para seleção dos núcleos é garantido pela fabricante MAGNETICS® [30], que disponibiliza 
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gráficos em seus catálogos, mostrados na Figura 2-2, Figura 2.3 e Figura 2.4, indicando o 

núcleo adequado a ser utilizado para cada diferente tecnologia de material magnético, em 

função da energia armazenada. A medida que a energia aumenta, o volume do núcleo 

magnético também aumtenta e a permeabilidade magnética inicial diminui. Com a 

determinação da energia, encotra-se o núcleo na curva central dos ábacos e o part number 

(identificação do material presente nos catálogos da fabricante) que está identificado nos 

eixos das ordenadas. 

 

 
Figura 2.2 Curva para seleção de núcleos para o material MPP. 
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Figura 2.3 Curva para seleção de núcleos para o material High Flux. 

 

 
Figura 2.4 Curva para seleção de núcleos para o material Kool Mμ. 

 

Com o auxílio das curvas pode-se rapidamente identificar a permeabilidade e o 

menor núcleo possível para a determinada aplicação, em função da energia. Considerando um 

fator de enrolamento de até 40%, valor máximo utilizado neste trabalho, e a corrente CA deve 

ser muito pequena em relação aos níveis de corrente DC. Essas curvas são baseadas na 

indutância mínima do núcleo escolhido e na sua permeabilidade. 
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Se o núcleo for utilizado em aplicações com elevados níveis de corrente CA, como 

em conversores flyback, forward, full-bridge e half-bridge, o núcleo selecionado deve ser dois 

níveis acima do indicado nas curvas. Isso vai assegurar uma redução na densidade de fluxo de 

operação, diminuindo as perdas no núcleo. 

No caso de um valor de energia maior que o encontrado nas curvas, ou seja, o maior 

núcleo tabelado não suporta o determinado nível de energia, é necessário que se empilhem 

núcleos. 

Com os valores de indutâncias determinados em função da varredura em (Δi @ fS) e, 

determinado o valor da corrente de pico, é possível selecionar o núcleo. A influência 

quadrática da corrente indica que para altos níveis da mesma, como em conversores com 

entrada universal, o núcleo para o indutor boost pode se tornar muito volumoso e muitas 

vezes ser necessário o empilhamento para suportar os altos níveis de corrente.  

A adequada seleção do núcleo é o primeiro passo para o projeto do indutor, pois 

todas as outras variáveis são determinadas a partir dele. A Figura 2.5, Figura 2.6 e Figura 2.7 

indicam o comportamento do volume dos núcleos selecionados em função da varredura em 

diferentes pontos de operação. Utilizando os mesmos dados de entrada da Figura 1.4. Os 

resultados são apresentados para as três tecnologias de núcleos magnéticos mencionadas. Os 

resultados são encontrados para núcleos catalogados, com valores comerciais. 
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Figura 2.5 Comportamento do volume para o material magnético MPP em função da varredura em (Δi @ 

fs). 
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Figura 2.6 Comportamento do volume para o material magnético High Flux em função da varredura em 

(Δi @ fs). 
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Figura 2.7 Comportamento do volume para o material magnético kool Mμ em função da varredura em (Δi 

@ fs). 

Através das simulações é possível identificar que para baixos valores de freqüências 

de comutação e ondulação da corrente de entrada, o indutor se torna volumoso, sendo 

necessário o empilhamento de núcleos para suportar os altos níveis de energia.  Nos casos dos 

materiais MPP e High Flux foram necessários quatro núcleos empilhados para o pior caso. Já 
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para o material Kool Mμ foram necessários seis núcleos, o que praticamente inviabiliza a 

utilização deste ponto de operação, por questões de volume e custo. 

A partir da seleção do núcleo magnético, são encontradas as dimensões para cada 

diferente ponto de operação. Parâmetros como: Área da janela (Aw), área de seção 

transeversal (Ae), comprimento médio (le), permeabilidade inicial (μi) e volume, são 

necessários para os próximos passos do projeto do indutor. 

O cáculo do número de espiras inicial é dado a partir da equação 2.2. 

  

 
810

0.4
inicial e

Inicial
i e

L lN
Aπμ

⋅ ⋅
=  2.2 

2.4. Modelagem da Variação da Permealilidade Efetiva 

A permeabilidade magnética é o grau de magnetização de um material em resposta a 

uma intensidade de campo magnético produzida por uma corrente elétrica. Ela nos permite 

quantificar o “valor” magnético de uma substância. Ela é tipicamente representada pela letra 

grega μ. Este termo foi adotado em setembro de 1885 por Oliver Heaviside. 

Em unidades do sistema internacional (SI), a permeabilidade é medida em H/m 

(Henries por metro) ou N/A2 (Newton por Ampere2). 

A corrente elétrica passando por uma bobina cria um campo magnético com valor 

dado pela excitação magnética ou intensidade do campo magnético (H). Esta excitação 

magnética  origina uma indução magnética (B) com um valor dado pela equação 2.3. 

Permeabilidades elevadas implicam na saturação do núcleo com menores níveis de 

corrente. Assim, a utilização de ferrites com geometrias toroidais, que apresentam 

permeabilidades iniciais de até 1000μ0 tornam-se praticamente inviáveis para aplicações como 

o indutor boost PFC, pois estes indutores seriam muito volumosos. Essa é mais uma vantagem 

da utilização de núcleos powder, que apresentam permeabilidades iniciais máximas para esta 

aplicação de 90 μ0, podendo chegar até 26 μ0 aumentando os níveis de corrente até a 

saturação. 

 B Hμ=  2.3 

 

A variação da permeabilidade dos núcleos do tipo powder ocorre devido à sua 

característica de saturação suave. Essa característica provém do fato destes materiais 
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possuírem entreferro distribuído, e não concentrado em um único ponto como os de ferrite, 

onde se tem controle da permeabilidade. Com o aumento da corrente, aumenta também a 

indução magnética, de acordo com e euqação 2.5, fazendo com que a permeabilidade decresça 

gradativamente até a saturação. A permeabilidade effetiva do material é dada pela relação 

apresentada na equação 2.4. 

 eff
dB
dH

μ =  2.4 

  

Como a indução magnética (H) é diretamente proporcional à corrente.  Em um semi-

ciclo da rede, a corrente sofre grande variação, sendo que o seu máximo ocorre aos 90 graus 

de Vin, Figura 2.8. Esta variação da corrente faz com que a indução magnética (H) se 

comportamento de acordo com a equação 2.5, fazendo com que a permeabilidade também 

mude.  
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Figura 2.8 Corrente rms de entrada. 

 
34.10 . . .

( )
Inicial PicoN IH

le m
π−

=  2.5 

 

A variação da permeabilidade implica na mudança da indutância, com isso, para cada 

período de amostragem computacional ela apresenta um valor diferente. Essa variação 

causará modificações consideráveis na forma de onda da corrente de entrada. A indutância foi 

calculada anteriormente para níveis de corrente próximos a zero. Desta forma, com o aumento 
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de (H) ocorre a diminuição da indutância inicial, fazendo com que a amplitude da ondulação 

da corrente de entrada não seja constante e vá gradativamente aumentando, até que atinja seu 

valor máximo, em 90 graus da rede, para depois voltar a seu estado inicial próximo a 

passagem por zero. 

Cada diferente tecnologia de material magnético reage de forma diferente ao efeito 

da corrente. A fabricante dos núcleos magnéticos [30] disponibiliza em seus catálogos curvas 

que definem o comportamento da permeabilidade efetiva em função da força magnetizante e 

da permeabilidade inicial, para os diferentes materiais magnéticos utilizados neste trabalho, 

Figura 2.9, Figura 2.10 e Figura 2.11. 

 

 
Figura 2.9 Permeabilidade em função da força magnetizante para o materal MPP. 

 
Figura 2.10 Permeabilidade em função da força magnetizante para o materal High Flux. 
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Figura 2.11 Permeabilidade em função da força magnetizante para o materal Kool Mμ. 

A partir das curvas é possível encontrar a permeabilidade real para cada período de 

amostragem. De posse destes dados a indutância instantânea real é calculada, equação 2.6. 

 

 i
real inicial

eff

L L μ
μ

=  2.6 

 

Onde, Lreal representa a indutância real, Linicial a indutância inicial, μi representa a 

permeabilidade inicial e μeff a permeabilidade efetiva. 

 

Para os materiais do tipo powder, outros parâmetros também influenciam na variação 

da permeabilidade, tais como:  

• Variação da Temperatura 

• Densidade do Fluxo AC 

• Freqüência de Operação 

Para esta aplicação do conversor boot PFC os três parâmetros não chegam a 

influenciar significativamente na variação da permeabilidade efetiva do material, a Figura 

2.12, Figura 2.13 e Figura 2.14, mostram o impacto destes efeitos na permeabilidade. As 

figuras apresentadas são para o material Kool Mμ. As curvas para os outros dois materiais 

têm comportamento muito similar a estas. 
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Figura 2.12 Permeabilidade em função da temperatura para o material Kool Mμ. 

 

A partir das curvas é possível identificar que a influência da temperatura na 

permeabilidade acontece em temperaturas muito altas ou muito baixas, fora da faixa de 

operação do indutor que é em torno de 60oC. Nessa temperatura a variação não chega a 1%, 

podendo ser desconsiderada. 

 

 
Figura 2.13 Permeabilidade em função da freqüência para o material Kool Mμ. 

 

A influência da freqüência de operação na permeabilidade também pode ser 

desconsiderada. A faixa de freqüências em que a permeabilidade é significativamente 
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influenciada está acima de 200kHz, onde as perdas nas comutações penalizam o projeto por 

apresentar volumosos dissipadores. Assim, esta influência não foi considerada neste trabalho. 

 

 
Figura 2.14 Permeabilidade em função da densidade de fluxo AC para o material Kool Mμ. 

A variação da permeabilidade em função da variação de fluxo AC chega a no 

máximo 2,5% para o material com permeabilidade inicial de 90μ0, que é o pior caso. Como 

essa influência também é pequena, também pode ser desconsiderada.  

A adequada analise da variação da permeabilidade é de suma importância para o 

decorrer do trabalho, pois é a partir dela que se obtém o valor da indutância real ao longo do 

período da rede. Essa indutância variável afeta um aspecto muito importante no projeto do 

conversor boost PFC, que é a amplitude da ondulação da corrente de entrada. É a partir desta 

corrente que o projeto dos outros parâmetros de maior influência no volume total do 

conversor se baseia. 

 A amplitude da ondulação de corrente é diretamente proporcional à interferência 

eletromagnética produzida pelo conversor. Ela influencia na amplitude da harmônica crítica 

utilizada no projeto do filtro de EMI. Os elevados picos de corrente também influenciam 

diretamente nas perdas de comutação, acarretando em dissipadores térmicos mais volumosos. 

Surge assim um problema, pois se a ondulação da corrente de entrada é proporcional 

à indutância, e essa é variável, como proceder para realizar a correta escolha do ponto de 

operação (Δi @ fS) uma vez que Δi não é constante? 

O segredo está em determinar a máxima ondulação da corrente de entrada, pois é 

para este ponto que se deve garantir a amplitude da ondulação. Assim, é necessário projetar o 

indutor para indutância maior que a calculada inicialmente. O ajuste na indutância é realizado 
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através de um acréscimo no número inicial de espiras. Com o valor da corrente de pico é 

possível determinar a máxima indução magnética (H) para os determinados dados de entrada. 

Com este H máximo, é possível calcular a máxima variação da permeabilidade para cada uma 

das três tecnologias de materiais magnéticos, através das equações 2.7, 2.8 e 2.9. 
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A indutância é diferente em cada período de amostragem, porém, o importante é a 

amplitude da ondulação da corrente de entrada, ou seja, a magnitude desta amplitude para 

cada período de chaveamento. Com o objetivo de diminuir o tempo das simulações, a 

indutância é calculada para cada período de chaveamento e não para um simples perído de 

amostragem, reduzindo o número de iterações matemáticas, diminuindo significativamente o 

tempo das simulações mantendo a mesma precisão nos resultados. 

A Figura 2.15, Figura 2.16 e Figura 2.17, mostram o comportamento da indutância 

para as três diferentes tecnologias  ao longo do semi-ciclo da rede. As simulações foram 

realizadas para os mesmos parâmetros de entrada da Figura 1.4, utilizando um ponto de 

operação fixo de (20% @ 20kHz). 
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Figura 2.15 Comportamento da indutância em função da corrente para o material MPP. 
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Figura 2.16 Comportamento da indutância em função da corrente para o material High Flux. 
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Figura 2.17 Comportamento da indutância em função da corrente para o material Kool Mμ. 

 

No ponto de operação escolhido para demonstrar o efeito da variação da 

permeabilidade é possível identificar a diferença entre as tecnologias de materiais magnéticos.  

O material Mollypermaloy (MPP) apresenta uma variação máxima de 33% em sua 

permeabilidade efetiva. O material High Flux chega a variação de 47%. Já o material Kool 

Mμ alcança uma variação de permeabilidade de apenas 20% para o ponto de operação 

simulado.  

Essa relação entre a permeabilidade inicial (μi) e a mínima permeabilidade effetiva 

(μeff_mín) é chamada de valor por unidade da permeabilidade inicial (μpu), e é representada pela 

equação 2.10. 

 

 _eff mín
pu

i

μ
μ

μ
=  2.10 

 

Este valor por unidade da permeabilidade é utilizada para reajustar o número de 

espiras a fim de garantir a máxima ondulação da corrente de entrada, equação 2.11, 

aumentando assim o valor da indutância inicial. 

 

 inicial
final

pu

NN
μ

=  2.11 
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2.5. Resultados de Simulações 

A modelagem da dependência da permeabilidade em relação a corrente é suficiente 

para estimar o comportamento real da corrente no indutor boost com desejável precisão. Isso 

porque a variação da permeabilidade em função dos outros efeitos, mostrados na Figura 2.12 

a Figura 2.14, são praticamente despresíveis para as três tecnologias de materiais magnéticos 

utilizadas nos projetos. 

A Figura 2.18, Figura 2.19 e Figura 2.20 mostram o comportamento real da corrente 

de entrada do conversor boost PFC. As correntes reais estão sobrepostas sob a corrente de 

referência, esta com ondulação constante e igual a máxima da corrente real. Desta forma é 

esperado que a ondulação da corrente de referência seja igual a ondulação da corrente real 

somente no pico da corrente senoidal de entrada, onde a permeabilidade é mínima. Os 

resultados foram obtidos para as mesmas variáveis de entrada e para o mesmo ponto de 

operação da Figura 2.15 a Figura 2.17. 

 

 
Figura 2.18 Corrente de entrada considerando o efeito da variação da permeabilidade para o material 

MPP. 
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Figura 2.19 Correntede entrada considerando o efeito da variação da permeabilidade para o material 

High Flux. 

 

 

 
Figura 2.20 Correntede entrada considerando o efeito da variação da permeabilidade para o material 

Kool Mμ. 
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2.6. Conclusões 

Neste capítulo foi abordado o projeto do indutor boost, que é um dos elementos de 

maior importância no projeto final do conversor. A modelagem da variação da permeabilidade 

que ocorre nos núcleos do tipo powder com entreferro distribuído, deve ser perfeitamente 

realizada de forma a representar a corrente de entrada adequandamente. Esse efeito foi 

analisado a fundo e todos os seus parâmetros considerados nos cálculos da corrente de 

entrada. Os resultados apresentados nas simulações mostram o impacto deste efeito no valor 

da indutância e, conseqüentemente na forma de onda da corrente de entrada, para as três 

diferentes tecnologias de materiais magnéticos utilizados neste trabalho. 
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Capítulo 3  

PROJETO DO FILTRO DE EMI 

3.1. Introdução 

Este capítulo apresenta uma análise do problema de compatibilidade eletromagnética. 

São discutidos aspectos da norma vigente que define os limites máximos de ruído conduzido e 

irradiados que qualquer equipamento pode produzir. A preocupação maior neste caso é o 

ruído gerado de forma conduzida. Posteriormente são descritas as etapas para o projeto do 

filtro que limita essa interferência, realizando uma comparação entre as topologias de filtro 

mais utilizadas atualmente. 

 

3.2. Interferência Eletromagnética – Analise do Problema 

É dita interferência eletromagnética qualquer emissão ou sinal, irradiado no espaço 

livre ou conduzido por cabos de alimentação, que coloca em risco o funcionamento de outros 

equipamentos que estão próximos ou conectados à mesma rede de alimentação. Essa 

interferência afeta de forma diferente cada equipamento de acordo com sua compatibilidade 

eletromagnética, que é a capacidade que os equipamentos eletrônicos têm de funcionar 

adequadamente no ambiente eletromagnético [65].  

Com  a  evolução  dos  circuitos  eletrônicos  e  a  dissiminação  de  sistemas  de 

telecomunicações, tem-se uma grande variedade de fontes de interferência eletromagnética. 

Abaixo são indicadas as principais fontes: 

• Transitórios  de  chaveamento:  produzidos  por  dispositivos  de  chaveamento  

como chaves, relés e contatores. 
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• Comutação: Sinais aleatórios produzidos por dispositivos eletrônicos,  motores  

e geradores. 

• Descargas gasosas: Descargas produzidas por lâmpadas fluorescentes, neon  e 

outros. 

• Fontes senoidais e não senoidais: Fontes senoidais com distorção e não  

senoidais geram harmônicas com freqüências múltiplas da fundamental. 

• Descargas atmosféricas: Ruídos de curta duração e de grande alcance. 

• Pulso eletromagnético: Campo eletromagnético produzido por explosão 

nuclear. 

Devido à presença de dispositivos semicondutores, comutáveis, que produzem 

variações abruptas de tensões e correntes, altos níveis de interferência eletromagnética 

conduzida são gerados. Como essas variações bruscas em tensões e correntes devem estar 

acopladas aos terminais de alimentação do conversor, um ruído conduzido estará sendo 

injetado na rede de alimentação, o que poderá causar algum tipo de dano a outro equipamento 

que seja alimentado pela mesma rede. O ruído conduzido produzido pelo conversor boost 

PFC se divide em modo comum e modo diferencial. 

 

• Modo Diferencial: A interferência eletromagnética de modo diferencial ou 

simétrica tem origem na forma de onda triangular de alta freqüência da corrente comutada, e 

circula sobreposta a própria corrente de alimentação do conversor nos terminais de entrada. 

Essa interferência circula entre as fases com uma freqüência muito mais alta que a 

fundamental, entre 150kHz e 30MHz. A Figura 3.1 ilustra o caminho percorrido por este tipo 

de ruído no conversor. 

Circuito

Equipamento

Rede Ruído de modo diferencial

Fase

Neutro

Aterramento

Chassi

 
Figura 3.1 Circuito para o ruído de modo diferencial. 
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• Modo Comum: A interferência de modo comum atravessa o circuito através 

do terra, oriundo  da linha de alimentação, ou seja, está presente tanto na fase como no neutro, 

como mostrado na Figura 3.2, e é o tipo de ruído mais comum. Em conversores chaveados, 

este ruído tem fonte principal em capacitâncias parasitas  presentes nos elementos do circuito 

e, entre o mesmo e o chassi, que deve ser aterrado por medida de segurança. Como a 

dependência deste ruído é de ordem aleatória, ou seja, depende de inúmeros fatores que não 

podem ser previamente estimados, a única forma de estimarmos este tipo de ruído é através de 

ensaios práticos. Em [34] é realizada uma análise, através de medições, das posições dos 

elementos passivos do conversor, particularmente os componentes do filtro de EMI que são os 

mais afetados por campos magnéticos, diminuindo o desempenho do filtro. Os resultados 

mostram que a perpendicularidade da alocação dos componentes diminui de maneira 

significativa o ruído de modo comum, melhorando o desempenho do filtro. Existem trabalhos 

que realizam de forma satisfatória a estimativa deste tipo de ruído, em [16] [22][23] [35] esta 

estimativa é realizada para o conversor boost PFC operando com ponto de operação e todos os 

outros parâmetros fixos. Analisando as capacitâncias parasitas existentes no circuito, 

modelando desta forma todos os parasitas presentes no sistema coversor.  

Quando tratamos de interatividade, realizando os projetos para vários pontos de 

operação, diferentes tecnologias de materiais magnéticos, semicondutores, dissipadores e  

topologias de filtro, torna-se muito difícil realizar esta estimativa de maneita satisfatória. 

Desta forma, o projeto do filtro será realizado a partir do ruído de modo diferencial, que é 

adequadamente estimado através das simulações. 

 

Circuito

Equipamento

Rede Ruído de modo comum

Fase

Neutro

Aterramento

Chassi

Prasitas

 
Figura 3.2 Circuito para o ruído de modo comum. 
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3.3. Interferência Eletromagnética Conduzida no Conversor Boost PFC 

Como mencionado na seção anterior, o estágio PFC do conversor boost é responsável 

pela emissão de interferência eletromagnética conduzida. A corrente de entrada é composta 

por uma componente senoidal em 60 Hz e uma componente triangular de alta-freqüência 

sobreposta a ela.  Essa componente triangular gera harmônicos de ordem elevada, múltiplas 

da freqüência de chaveamento, que circulam por condutores em forma de interferência 

eletromagnética conduzida. Esse ruído é prejudicial a outros equipamentos conectados a 

mesma rede e precisam ser limitados. A Figura 3.3 mostra a poisção do filtro de EMI no 

sistema conversor. 
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Figura 3.3 Conversor boost PFC com filtro de EMI. 

 

O nível de dano causado por esta interferência é proporcional à amplitude da 

primeira harmôncia de alta freqüência que excede o limite da norma CISPR-22 que inicia-se 

em 150kHz, cuja amplitude é a mais significativa, o supracitado harmônico crítico. Por sua 

vez, a amplitude deste harmônico é diretamente influenciada pela ordem do harmônico e pela 

amplitude da ondulação da corrente de entrada e, é a partir deste harmônico que o filtro 

precisa ser projetado. De posse destas informações pode-se identificar a influência do ponto 

de operação no volume do filtro de EMI. 

Para cada ponto de operação projetado pelo programa que escolhe o menor volume 

final do conversor é projetado um filtro de EMI diferente. Para cada ponto de operação a 

corrente de entrada muda, e a amplitude do harmônico crítico também. A Figura 3.4 e Figura 

3.5 mostram a corrente de entrada e o comportamento do harmônico crítico e para as mesmas 

variáveis de entrada da Figura 2.15. 
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Figura 3.4 Corrente de entrada para o ponto de operação (20% @ 20kHz). 
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Figura 3.5 Espectro harmônico de alta freqüência para o ponto de operação (20% @ 20kHz). 

 

A amplitude do harmônico crítico para este ponto de operação é de 122dB/μV, é a 

partir dele que é projetado o filtro de EMI. Para uma freqüência de 20kHz, o harmônico 

crítico é o oitavo, em 160kHz. Esses harmônicos apresentam uma taxa de decaimento de 

40dB/dec [40]. Como a atenuação do filtro de terceira ordem, que é o de menor atenuação 

utilizado neste trabalho, apresenta uma taxa de atenuação de 60dB/dec [41], torna-se evidente 

que o primeiro harmônico a exceder os limites da norma (150kHz), i.e., o harmônico crítico, 

constitui o pior caso e deve ser atenuado. A Figura 3.6 e Figura 3.7 mostram o 

comportamento da corrente de entrada e o seu respectivo espectro harmôncico de alta 

122dB/ μV 
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freqüência para um ponto de operação diferente do anterior, indicando a diferença na 

amplitude do harmônico crítico e em sua freqüência. 
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Figura 3.6 Corrente de entrada para o ponto de operação (50% @ 49kHz). 

 

105 106
0

20

40

60

80

100

120

140

160

Frequência

dB
/u

V

 
Figura 3.7 Espectro harmônico de alta freqüência para o ponto de operação (50% @ 49kHz). 

 

Valores mais elevados de ondulação da corrente de entrada acarretam em maiores 

amplitudes para o harmônico crítico e, consequentemente, filtros mais volumosos para sua 

atenuação. O ponto de operação para as simulações da Figura 3.6 e Figura 3.7 não foi 

escolhido por acaso. A freqüência em 49kHz  foi selecionada para mostrar a importante 

influência que a freqüência de comutação exerce sobre o harmônico crítico. Nesta freqüência, 

138dB/ μV 
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o harmônico a ser atenuado é o quarto, em uma freqüência de 196kHz, e uma amplitude de 

138dB/dec. Se a freqüência de comutação utilizada fosse de 50kHz, um valor comunmente 

escolhido[42], o harmônico crítico seria o terceiro, com uma amplitude próxima a 150dB/dec, 

em uma freqüência de 150kHz. Essa pequena diferença na freqüência de comutação resulta 

em grandes diferenças no volume do filtro de EMI. 

Não é apenas a amplitude do harmônico crítico que influencia no volume do filtro, a 

freqüência deste harmônico também é muito importante, exercendo uma relação inversamente 

proporcional ao volume, ou seja, quanto maior a freqüência do harmônico crítico menor será 

o volume do filtro, essa relação será aprofundada na sessão 3.6. 

 

3.4. Norma Regulamentadora 

Com o objetivo de controlar os níveis de interferência gerados por equipamentos e 

sistemas, normas regulamentadoras foram criadas, como a européia CISPR-22 (Comité 

International Special des Perturbation Radioéletriques) [14].  Essa norma aplica-se para 

irradiações eletromagnéticas em equipamentos da Classe B, que são equipamento de uso 

doméstico, apesar de poderem ser utilizados na indústria. Os limites para equipamentos da 

Classe B são mais severos que os limites da Classe A, que é aplicável em equipamentos de 

uso comercial, industrial ou de negócios, por se considerar que no ambiente residencial há 

menor condição de utilização de técnicas de proteção à irradiação eletromagnética.  

As principais aplicações do conversor boost PFC são em estágios de entrada de 

fontes de alimentação, assim, os conversores devem atender aos limites da norma para 

equipamentos da Classe B, que é o mais severo. Os equipamentos da Classe A devem conter, 

por medida de segurança, uma etiqueta alertando do risco da ocorrência de interferência 

eletromagnética em ambiente doméstico. A Figura 3.8 e Figura 3.9 mostram os limites 

recomendados pela norma CISPR-22. 
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Figura 3.8 Limites de quase-pico para interferência conduzida segundo a norma CISPR-22. 

 

 

 
 

Figura 3.9 Limites de valor médio para interferência conduzida segundo a norma. 

 

Segundo a norma, somente a faixa de freqüências que vai de 150kHz até 30MHz 

precisa ter sua amplitude suprimida. Esse limite engloba tanto a interferência de modo 

comum, quanto a de modo diferencial, não havendo distinção na norma. 

Alguns cuidados devem ser considerados quanto à realização das medições, pois 

campos eletromagnéticos externos podem interferir ocasionando em erros nas medições. Para 

a realização das medidas de interferência eletromagnética o primeiro passo é a implantação de 
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um plano de terra. Este plano pode ser vertical, horizontal ou vertical e horizontal e apresentar 

dimensões mínimas de 2m x 2m x 25 mm, o material utilizado na construção do plano deve 

ser condutor e não apresentar furos, emendas ou ranhuras, formando uma gaiola de Faraday, 

isolando o equipamente a ser medido (EUT) de qualquer ação externa. O plano deve ser 

aterrado e apresentar uma resistência de aterramento de até 5Ω, de acordo com a norma 

CISPR 16 [36].  

A mesa sobre a qual o equipamento está alocado também deve seguir as 

especificações da norma CISPR 16, e deve ser em sua totalidade de madeira, ter 80 cm ou 

mais de altura e os equipamentos devem estar dispostos sobre ela conforme a Figura 3.10. 

 

 

 
Figura 3.10 Plano de terra e disposição dos equipamentos. 
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3.5. Comparação das Topologias de Filtro 

Existem inúmeras topologias de filtros de EMI, como a π, a L, a T, a duplo π, entre 

outras. Cada topologia apresenta vantagens e desvantagens em relação às outras [37]. 

Entretanto, as topologias mais difundidas no meio acadêmico e industrial são a π 

[15][17][38][39] e a duplo π [10][18][19]. Neste trabalho é realizada uma analise comparativa 

em relação ao volume do filtro de EMI para as duas topologias mais utilizadas. 

• Topologia π: Esta é a topologia de filtro mais utilizado atualmente. Suas 

principais aplicações são em computadores, equipamentos de medição e equipamentos 

eletrônicos comerciais em geral [37]. A topologia π tem ganhado destaque por ser eficaz e 

compacta. É compacta por apresentar apenas um núcleo magnético e quatro capacitores. É 

eficaz por alcançar bons resultados em ambos os modos de interferência eletromagnética 

conduzida. Os indutores são acoplados em um único núcleo com o objetivo de criar um 

caminho de baixa impedância para o ruído do modo diferencial e uma alta impedância ao 

ruído de modo comum. Os indutores devem estar enrolados de forma a anular o fluxo 

magnético no interior do núcleo, desta forma não ocorrerá saturação e as perdas no núcleo 

serão praticamente nulas, resultando em um núcleo menos volumoso. A Figura 3.11 mostra o 

circuito equivalente para a topologia π responsável pela filtragem do ruído de modo comum, 

com LCM e CY, e apenas os capacitores CX  para supressão do ruído de modo diferencial. 

 

 
Figura 3.11 Estrutura da topologia π. 

 

A supressão do ruído de modo diferencial não é realizada apenas pelos capacitores 

CX. A indutância de dispersão do indutor de modo comum é utilizada para suprimir esse 

ruído. Os valores das indutâncias de dispersão variam entre 1% e 5% do valor da indutância 

de modo comum, dependendo do número de espiras e de como o indutor é bobinado[39]. 

Entrada PFC 
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Desta forma, o circuito equivalente com a representação das indutâncias de dispersão é 

mostrado na Figura 3.12, sendo essa dispersão dividida em duas partes iguais. 

 

Cx
Cy

Cy

CML

CML

Cx Cx
Cy

Cy

DML

CML DML  
Figura 3.12 Representação das indutâncias de dispersão utilizadas para supressão de ruído de modo 

diferencial. 

 

• Topologia Duplo π: Esta topologia apresenta dois núcleos magnéticos e três 

capacitores a mais que a topologia anterior, sendo uma topologia de quinta ordem com 

atenuação de 100dB/dec. O filtro duplo π também é bastante difundido no meio industrial por 

apresentar excelentes resultados e núcleos magnéticos relativamente pequenos. A Figura 3.13 

representa esta topologia. Da mesma forma que ocorre na topologia anterior, as indutâncias de 

dispersão dos indutores de modo comum são utilizadas para suprimir o ruído de modo 

diferencial. 

 

 
Figura 3.13 Estrutura da topologia duplo π. 

 

A interferência eletromagnética se propaga em forma de corrente. Entretanto, os 

limites da norma são estabelecidos em dB/μV. Desta forma, deve-se realizar a conversão 

destes valores de corrente em tensão. Esta conversão é realizada através da multiplicação do 

Entrada

Entrada PFC

PFC 
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valor da corrente do harmônico crítico por 50Ω, que é estabelecido pela norma CISPR-22, 

para se obter um valor de tensão. A partir deste valor de tensão, chamado de Vint é possível 

encontrar o valor em dB/μV (VdB/μV) através da equação 3.1. 

 

 int( / ) 20 log
1
VV dB V

V
μ

μ
=  3.1 

 

A partir deste valor de tensão interferente pode-se verificar se os níveis de ruído 

estão ou não excedendo os limites estabelecidos pela norma CISPR-22. Caso estejam 

ultrapassando os limites, essa interferência precisa ser devidamente limitada.  

Nesta parte do trabalho é pertinente falar sobre a comparação entre as topologias de 

filtro acima mencionadas. Não é claro que a topologia π por apresentar apenas um núcleo 

magnético vai ter um volume menor que a topologia duplo π, com seus dois núcleos? 

A resposta a esta pergunta não é tão simples como parece. A topologia π, é uma 

topologia de terceira ordem, que apresenta uma atenuação de 60dB/dec, enquanto que a 

topologia duplo π é de quinta ordem, com uma atenuação de 100dB/dec. Cabe ressaltar que o 

filtro é projetado em funão do harmônico crítico, ou seja, o primeiro a exceder os 150kHz 

estabelecidos pela norma CISPR-22, pode-se  entender  que  todos  os  outros  harmônicos  de 

freqüências  superiores  estarão  automaticamente  atendendo  ao  limite  da  norma. Nessa 

análise não estão sendo considerados os efeitos dos elementos parasitas oriundos de todo o 

sistema, responsáveis pela propagação do ruído de modo comum, o qual pode aumentar a 

amplitude do ruído na faixa de freqüências da norma (5MHz a 30MHz). 

A partir da atenuação da topologia é obtida a freqüência de corte do filtro de EMI, 

que parte do valor de quase pico do harmônico crítico e decresce com o valor da atenuação 

em direção a origem dos eixos, conforme a Figura 3.14 e Figura 3.15. No ponto em que a 

atenuação encontra o valor do limite da norma em que o harmônico crítico está localizado é 

determinada a freqüência de corte. 
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Figura 3.14 Obtenção da freqüência de corte para a topologia π de terceira ordem. 
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Figura 3.15 Obtenção da freqüência de corte para a topologia duplo π de quinta ordem. 

 

Os resultados de simulações mostrando as freqüências de corte para as duas 

topologias analisadas foram obtidos para as mesmas variáveis de entrada da Figura 2.15.  O 

ponto de operação foi o mesmo para as duas topologias, (20% @ 20kHz). Essa diferença de 

28kHz nas freqüências de corte, resulta em grandes diferenças no volume dos núcleos 

magnéticos do filtro, mostrando que mesmo contendo um núcleo magnético a mais, a toplogia 

150kHz

150kHz
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duplo π pode alcançar melhores resultados em termos de volume. A relação entre a freqüência 

de corte e a indutância é dada pela equação 3.2. 

 

 
2

1 1
2DM

corte X

L
f Cπ

⎛ ⎞
= ⋅⎜ ⎟
⎝ ⎠

 3.2 

 

Os capacitores utilizados no projeto do filtro de modo diferencial são os capacitores 

da classe X, e são divididos em suas subclasses de acordo com o nível da tensão aplicada.  

•  A subclasse X1 deve suportar picos de tensão acima de 1,2 kV;  

•  A subclasse X2 deve suportar picos de tensão abaixo de 1,2 kV.  

Os valores típicos para a capacitância da classe X1 está entre 10nF e 0,2µF enquanto 

que para os da classe X2 está entre 10nF e 1µF para aplicações com tensão de 250V. Os 

dielétricos mais utilizados são os filmes plásticos como, por exemplo, poliéster e 

polipropileno.   

Já para o filtro de modo comum, os capacitores utilizados são os da classe Y. Os 

capacitores dessa classe são utilizados em situações onde sua falha pode propiciar perigo de 

choque elétrico. Esses capacitores têm altas margens de segurança aumentando a 

confiabilidade e prevenindo curto-circuito. Com suas capacitâncias limitadas restringe 

qualquer corrente AC circulante no capacitor de forma a reduzir a energia armazenada a 

níveis seguros. Valores típicos para a capacitância estão entre 2,5nF e 35nF. Os materiais 

comumente utilizados como dielétricos são os filmes plásticos, metalizados ou não, e 

dielétricos de papel.  

Os capacitores de filtro têm impotrante influência na atenuação do ruído, entretanto, 

é necessário tomar cuidados na escolha desses elementos. As capacitâncias devem ser 

limitadas de maneira a não influenciar no fator de potência capacitivo da entrada, medido pelo 

co-seno do ângulo entre a corrente e tensão quando o conversor estiver com carga mínima 

[43]. Através da equação 3.3 pode-se estimar a máxima capacitância equivalente de entrada. 

 

 2
( )

tan(arccos( ))
2 ( )

MIN
MINMÁX

rede fase RMS

PC FP
f Vπ

=  3.3 

 

Como os elementos que mais influenciam no volume e custo do filtro são os núcleos 

magnéticos, neste trabalho se optou por utilizar os valores máximos de capacitância, sempre 
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levando em consideração o FP mínimo de 0,92 estipulados pela ANEEL. Desta forma, os 

valores das capacitâncias de filtro são previamente determinados e, a partir da equação 3.2 

encontra-se o valor da indutância necessária para supressão do ruído de modo diferencial. 

Como essa indutância provém da dispersão do indutor responsável pela supressão do ruído de 

modo comum, e esse valor de disperção varia de 1% a 5% do total, objetivando uma margem 

de segurança na atenuação do ruído, neste trabalho a dispersão considerada é de 5% da 

indutância de modo comum. Com isto,  os valores das indutâncias para os dois modos de 

ruído estão definidos. 

 

3.6. Projeto Físico dos Indutores de Filtro 

Conforme mencionado na sessão anterior, devido ao acoplamento dos indutores de 

filtro, não ocorre variação de fluxo magnético no interior do núcleo. Esta ausência nos 

permite trabalhar com qualquer faixa de corrente sem que haja saturação do núcleo 

magnético. Desta forma, o núcleo selecionado independe da corrente de entrada, sendo 

determinado em função do número de espiras e da área interna por elas ocupada.  

O número de espiras é calculado para cada núcleo magnético catalogado pela 

fabricante (MAGNETICS®), e é proporcional a área de seção transversal (Ae), ao 

comprimento médio (le) e a permeabilidade do núcleo (μ). A equação 3.4 demonstra essa 

relação. 

 
8. .10

0,4 . .
CM e

Filtro
e

L lN
Aπ μ

=  3.4 

 

Calculado o número de espiras para cada núcleo, é testado se ele suporta em seu 

interior estas espiras, considerando um fator de enrolamento de 40%. Neste ponto é necessário 

saber qual o diâmetro do fio a ser utilizado para cada ponto de operação. Para isto, deve se 

considerar o efeio pelicular ou efeito skin,  que é a tendência das componentes de altas 

freqüências de corrente em circularem próximas à superfície dos condutores, assim a 

densidade de corrente não se distribui uniformemente pela seção transversal do fio, 

diminuindo consideravelmente a área útil do mesmo. O diametro útil é determinado 

diretamente em função da freqüência [1], e representada pela equação 3.5 e dada em 

centímetros. 
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 7,5
útild

fs
=  3.5 

 

Para calcular adequadamente a seção transversal do fio, é necessário inicialmente 

escolher um valor adequado para densidade de corrente (J), que é a quantidade de carga 

elétrica que passa por uma área condutora. Em [44], utilizou-se um valor para densidade de 

corrente de  500A/cm2. Aqui, com o objetivo de manter a temperatura dos condutores e 

diminuir as perdas, utilizou-se um valor de 450 A/cm2. Com este valor de densidade de 

corrente, e com o valor da corrente de RMS de pico, encontra-se a área necessária para a 

determinada corrente, através da equação 3.6. 

 

 _RMS pico
Necessária

I
A

J
=  3.6 

 

Se a área necessária for maior que a área útil determinada pelo efeito skin, é 

necessário calcular o número de fios em paralelo a ser utilizado no projeto, equação 3.7. 

 

 necessária
paralelo

útil

AN
A

=  3.7 

 

Encontradas as áreas útil e necessária e o número de fios em paralelo, caso seja 

necessário, é posível determinar a área ocupada pelo enrolamento e encontrar o menor núcleo 

magnético possível para a determinada aplicação. Cada diferente tecnologia de material 

magnético apresenta diferentes resultados, exaltando a importância deste trabalho 

comparativo em termos de volume e custo.  

A Figura 3-16 e Figura 3-17 mostram o comportamento do volume do filtro de EMI 

para a topologia π em função do ponto de operação (Δi @ fs). As variáveis de entrada são as 

mesmas da Figura 2.15 a Figura 2.17. Os resultados de simulações são apresentados para as 

tecnologias de núcleos magnéticos High Flux e koolMμ. 
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Figura 3.16 Volume do filtro de EMI em função do ponto de operação para a topologia π e para o material 

magnético High Flux. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 3.17 Volume do filtro de EMI em função do ponto de operação para a topologia π e para o material 
magnético KoolMμ. 
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Os picos e vales presentes nas figuras mostrando o comportamento do filtro de EMI 

em função do ponto de operação são determinados  pela ordem e amplitude do harmônico 

crítico. As freqüências de chaveamento submúltiplas de 150kHz, como 10kHz, 12,5kHz, 

15kHz, 18,75kHz, 21,423kHz, 25kHz, 30kHz, 37,5kHz, 50kHz e 75kHz ou com valores 

pouco acima destes submúltiplos apresentam os piores casos para o filtro. A freqüência do 

harmônico crítico em 150kHz ou pouco acima disso acarreta em freqüências de corte mais 

baixas, resultando em mais volumosos indutores de filtro. Através das simulações é possível 

identificar que os picos nos gráficos indicando o volume do filtro ocorrem exatamente nestas 

freqüências.  

Os vales ocorrem primeiramente em ondulações de corrente de entrada mais baixas, 

mas principalmente em frequências pouco abaixo dos submúltiplos de 150kHz, desta forma, a 

freqüência do harmônico crítico assume valores mais altos e a amplitude do harmônico 

também é menor por ser de uma ordem unitariamente inferior, apresentando assim, menores 

núcleos magnéticos.  

A Figura 3.18 e Figura 3.19 mostram o comportamento do volume do filtro para a 

toplogia duplo π, utilizando as mesmas tecnologias de materiais magnéticos, mostrando 

resultados comparativos. 

 
Figura 3.18 Volume do filtro de EMI em função do ponto de operação para a topologia duplo π e para o 

material magnético High Flux. 
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Figura 3.19 Volume do filtro de EMI em função do ponto de operação para a topologia duplo π e para o 

material magnético KoolMμ. 

 

3.7. Conclusões 

Neste capítulo foram discutidas e analisadas as formas de interferência 

eletromagnética conduzida, bem como as fontes deste tipo de interferência no conversor boost 

PFC. A componente da corrente de entrada de alta freqüência com forma de onda triangular, 

gera harnônicos que se propagam em forma de ruído e precisam ser limitados para que os 

equipamentos entrem em conformidade com as normas. Assim, a necessidade da utilização de 

filtros para limitar essa interferência é demonstrada. Com o objetivo de encontrar o menor 

volume, o projeto do filtro de EMI foi realizado para duas das principais topologias utilizadas 

atualmente, a topologia π e a duplo π. Apesar de apresentar o menor volume para o filtro em 

um determinado ponto de operação, apresentando um volume de apenas 4cm3, em uma 

maneira geral, a topologia π encontra filtros mais volumosos, chegando a valores máxmos em 

45cm3. Nesta topologia o material magnético KoolMμ apresenta os filtros mais volumosos. 

De uma maneira geral, a topologia duplo π, apesar de utilizar dois núcleos magnéticos em sua 

composição, apresenta os melhores resultados em termos de volume do filtro. A atenuação de 

100dB/dec que caracteriza esta topologia, faz com que a freqüência de corte seja mais 
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elevada, acarretando em menos volumosos indutores de filtro. Esta topologia tem um valor 

mínimo em terno de 8cm3 que é o dobro do menor volume apresentado pela topologia 

anterior, entretanto, o valor máxmo para o volume é de 32 cm3, muito inferior ao volume 

máximo apresentado pela topologia π.  Desta forma é demostrada a importância deste trabalho 

comparativo, mostrando que apesar de conter um núcleo magnético a mais, a topologia duplo 

π, na maioria das vezes, apresenta melhores resultados no que diz respeito a volume final do 

filtro de EMI. Desta forma, os resultados mostrados no capítulo 5 foram encontrados para o 

conversor utilizando filtro de EMI com a topologia duplo π. 
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Capítulo 4  

PERDAS NOS SEMICONDUTORES E 
PROJETO DOS DISSIPADORES 

4.1. Introdução 

Este capítulo apresenta os cálculos das perdas de condução e comutação para os 

dispositivos semicondutores. Também é realizado o projeto dos dissipadores térmicos que 

garantem o ideal funcionamento dos semicondutores dentro dos limites de temperaturas 

estabelecidos pelos fabricantes. 

Existem inúmeras tecnologias de semicondutores para as mais diversas aplicações do 

conversor boost PFC. Cada qual com suas vantagens e desvantagens, como por exemplo, os 

IGBTs que apresentam baixas perdas de condução, entretanto, geram elevadas perdas nas 

comutações devido à sua corrente de cauda, que ocorre na saída de condução deste dispositivo 

pela recombinação de portadores minoritários. Já para os MOSFETs, as perdas de condução 

são mais significativas, pelo fato deste dispositivo ser unipolar, ou seja, cuja corrente depende 

exclusivamente dos portadores majoritários (elétrons). Em contrapartida, o bloqueio do 

MOSFET ocorre de forma muito mais rápida e com menos perdas que o IGBT. Como neste 

trabalho o projeto do conversor é realizado através de uma ampla varredura entre inúmeros 

pontos de operação (Δi @ fs), torna-se necessária a inclusão de diferentes tecnologias de 

semicondutores, objetivando encontrar o menor volume do conversor para cada tecnologia. 

Outras tecnologias de semicondutores como os novos CoolMOS C3 e CoolMOS CP que 

apresentam significativas vantagens em determinadas aplicações também serão analisadas.  

Os diodos merecem atenção especial. A recombinação dos portadores minoritários 

(elétrons) que ocorre durante o bloqueio produz uma corrente reversa, conhecida como 

corrente de recuperação reversa, que circula sobre o transistor enquanto a tensão de saída, que 

é alta, ainda é aplicada sobre ele. Essa corrente sobreposta a um elevado nível de tensão gera 

uma grande dissipação de energia, podendo necessitar de volumosos dissipadores térmicos 
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para garantir a adequada operação do transitor. Além disso, durante o tempo de recuperação 

reversa (trr) o acionamento do transistor provoca um curto circuito, essa sobrecorrente pode 

danificar a chave principal. Para minimizar este efeito, novas tecnologias de diodos, como 

hiperfast rectifier 15ETH06 da IR (International Rectifier) que apresente valores muito baixos 

para a corrente de recuperação reversa [45] e a tecnologia Silicon Carbide Schotky da CREE 

que não possui corrente de recuperação reversa [46][47] aparecem como boas soluções em 

aplicações do conversor boost PFC. Desta forma, essas duas tecnologias de diodos foram 

empregadas neste trabalho. 

Outro importante parâmetro analisado neste trabalho foram os perfís de dissipadores 

térmicos. Para encontrar o menor volume, quatro diferentes perfis foram testados e os 

resultados comparados. 

Como as variáveis de entrada ficam a critério do usuário, podendo operar em amplas 

faixas de potências de saída, foram inseridos no programa dois semicondutores para cada uma 

das tecnologias acima citadas. Os semicondutores são escolhidos em função da tensão e 

corrente por eles suportadas, por exemplo, no programa foram inseridos dois MOSFETs, um 

para 500V e 8A [48] e o outro de 500V e 14A [49]. A corrente RMS é determinada e o 

semicondutor é escolhido. Esta seleção também é realizada para as outras tecnologias. Em 

caso de faixas de tensões e correntes maiores que as suportadas pelos semicondutores 

cadastrados, ou ocorra a necessidade da inclusão de novas tecnololgias, o programa é 

facilmente adaptável a qualquer tecnologia, desde que o fabricante disponibilize em seus 

catálogos os dados necessários para os cálculos das perdas. Todos os resultados de simulação 

apresentados neste capítulo foram encontrados para o conversor operando a 1kW com Vin e Vo 

de 110V e 400V respectivamente e fred de 60Hz. 

 

4.2. Cálculo das Perdas para o Diodo 15ETH06 

4.2.a) Perdas em Condução 

Uma parte significativa das perdas produzidas pelo diodo ocorre durante a condução, 

principlamente para potências mais elevadas quando a corrente é mais alta.  

A corrente média de condução (IF) influencia drasticamente as perdas de condução. 

O produto desta corrente com a queda de tensão direta indica as perdas de condução. A  queda 
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de tensão direta (VF) também é proporcional à temperatura de junção e cresce com o aumento 

da corrente média de condução. A Figura 4.1 mostra o comportamento da tensão direta em 

função da corrente de condução para três diferentes temperaturas de junção (Tj), estas curvas 

são disponibilizadas pelo fabricante [45]. 

    

 
Figura 4.1 Características da tensão direta em função da corrente de condução. 

 

Para definir as perdas durante a condução do diodo 15ETH06 é necessário definir 

equações para as curvas da Figura 4.1. A Figura 4.2 mostra as curvas definidas a partir dos 

dados do fabricante no software MATLAB® para as curvas de 25oC e 150oC. Para melhor 

visualisar as curvas, o eixo das abscissas é representado pela corrente direta do diodo.  As 

equações 4.1 e 4.2 representam as curvas para a temperatura de junção de 150 oC e 25oC 

respectivamente. 



 

 

78

10 20 30 40 50 60 70 80

0.8

1

1.2

1.4

1.6

1.8

2

2.2

2.4

2.6

IF

V
F

 

 
V150 vs. I150

  fit 1

V25 vs. I25

  fit 2

 
Figura 4.2 Tensão direta em função da corrente média de condução para diferentes temperaturas de 

junção. 

  

 _150 1,33.exp(0,008. ) 0,7.exp( 0,104. )F F FV I I= − −  4.1 

 

 _ 25 1,744.exp(0,0056. ) 0,732.exp( 0,1703. )F F FV I I= − −  4.2 

 

Temperaturas em torno de 150oC deixam o semicondutor muito próximo da sua 

temperatura de ruptura, desta forma, trabalhar com temperaturas mais baixas, em torno de 100 

ou 120 oC garantem uma boa margem de segurança para operação. 

Para valores intermediários de temperaturas de junção, é necessária a utilização de 

artifícios de interpolação de curvas. Assim, a queda de tensão direta em função da 

temperatura de junção e da corrente média de condução é encontrada de acordo com a 

equação 4.3. 

 

 F150 F150 F25 F25
(Tj I )

(V .Tj - V .25) + (V .150 - V .Tj) V =
150 - 25FF  4.3 

  

A partir do valor de tensão direta em função de Tj e IF é possível definir as perdas de 

condução do diodo 15ETH06 de acordo com a equação 4.4. 
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0

1 .
nTs

Cond F FP I V
nTs

= ∑  4.4 

 

Onde nTs é o número de períodos de chaveamento. 

4.2.b) Perdas nas Comutações 

Durante a saída de condução do diodo,  a carga devido aos portadores minoritários 

deve ser removida, isso ocorre através da recombinação dos elétrons livres no interior do 

dispositivo. O diodo permanece diretamente polorizado enquanto a carga de portadores 

minoritários ainda estiver presente. A saída de condução ocorre até que todas as cargas 

minoritárias sejam retiradas. As perdas ocosionadas nas comutações do diodo são totalmente 

geradas através desta recombinação de portadores minoritários, a corrente de recuperação 

reversa, desta forma, estas perdas ocorrem somente durante a saída de condução. 

Quanto maior for a corrente de recuperação reversa, maiores serão as perdas oriundas 

das comutações, a Figura 4.3 ilustra o comportamento desta corrente na saída de condução do 

diodo. 

 
Figura 4.3 Demonstração da corrente de recuperação reversa. 

 

O tempo em que a corrente de recuperação reversa está sobreposta à derivada de 

subida da tensão de barramento aplicada sobre o diodo (t2 – t1) caracterizam as perdas totais 

nas comutações.  Durante o intervalo de tempo (t1 – t0) a queda de tensão no diodo é muito 

baixa e pode ser desconsiderada.  

Para calcular essa potência dissipada, é necessário determinar a corrente de 

recuperação reversa (IR), de acordo com a equação 4.5. 

t0 t1 

trr

t2 

Qrr 

dID /dt 

t 

IF 
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2 1 2 1_ ( ) ( )( . )sw diodo R t t D t tP i V fs− −=  4.5 

 

A corrente de recuperação reversa é proporcional à carga de portadores minoritários 

presentes nas diferentes tecnologias de diodos. A IR, fabricante do diodo 15ETH06 

disponibiliza as curvas da carga para diferentes valores de correntes, diferentes temperaturas 

de junção, em função da taxa de decrescimento da corrente (di/dt), Figura 4.4. 

 

 
Figura 4.4 Comportamento da carga de recuperação reversa para o diodo 15ETH06. 

 

As equações 4.6 e 4.7 que representam respectivamente as curvas da carga de 

recuperação reversa, para o diodo 15ETH06, figura 4-4, em função da corrente direta para as 

temperaturas de junção de 125 oC e 25 oC para uma corrente de 15A. 

 

 _125
354,5.
5,45

F
RR

F

IQ
I

=
+

 4.6 

 

 _ 25
173,3.
35

F
RR

F

IQ
I

=
+

 4.7 
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Para temperaturas de junção intermediárias, a critério do usuário, a ferramenta mais 

uma vez usa de técnicas de interpolação de curvas, de acordo com a equação 4.8. 

 

 _125 _125 _ 25 _ 25
(Tj I )

( .Tj - .25) + ( .150 - .Tj)
 =

125 - 25F

RR RR RR RR
RR

Q Q Q Q
Q  4.8 

 

Através da Figura 4.3 é possível identificar a carga de portadores minoritários como 

sendo a área do triangulo formato pela corrente de recuperação reversa durante o tempo em 

que ela ocorre, equação 4.9. 

 2 0
( _ )

.( )
2F

R
RR Tj I

I t tQ −
=  4.9 

 

O tempo em que a corrente de recuperação reversa permanece presente também é 

disponibilizado pelo fabricante, em função dos mesmos parâmetros apresentados pela carga, 

Figura 4.5. A equação 4.10 relaciona os tempos apresetados na Figura 4.3 com o tempo de 

recuperação revesa (tRR) aprensentado no datasheet. 

 

 2 0RRt t t= −  4.10 

 

 
Figura 4.5 Comportamento da carga de recuperação reversa para o diodo 15ETH06. 
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As equações 4.11 e 4.12 representam as curvas da carga e do tempo em função da 

corrente direta para as temperaturas de junção de 125 oC e 25 oC respectivamente para as 

curvas da Figura 4.5. 

 

 _125
82,12.
2,81

F
RR

F

It
I

=
+

 4.11 

 

 _ 25
32,3.

2,31
F

RR
F

It
I

=
+

 4.12 

 

Da mesma forma que para a carga, é necessária a interpolação de curvas para escolha 

da temperatura de junção, equação 4.13.  

  

 _125 _125 _ 25 _ 25
(Tj I )

( .Tj - .25) + ( .150 - .Tj)
 =

125 - 25F

RR RR RR RR
RR

t Q t t
t  4.13 

 

Outra forma de calcular as perdas nas comutações é dada pela equação 4.14, esta 

equação foi desenvovida em [50]. 

 

 0SW RRP V Q=  4.14 

4.3. Cálculo das Perdas para o Diodo CSD 06060 

4.3.a) Perdas em Condução 

O outro diodo utilizado neste trabalho apresenta uma grande vantagem em relação aos 

diodos shottky comuns, ele apresenta a adição da liga silicon – carbide aos diodos shottky, 

essa tecnologia faz com a corrente de recuperação reversa seja tão baixa que sua influência 

pode ser desprezada. Essa tecnologia de diodos tem tudo para monopolizar o mercado de 

conversores chaveados já que suas vantagens em relação a outras tecnologias são muito 

grandes, a principal desvantagem ainda é o preço, mas que com o passar do tempo tende a 

baixar com  o aumento da demanda. 
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As perdas de condução para o diodo são representas pela Figura 4.6, disponibilizadas 

pelo fabricante [46], que demonstra a relação da tensão direta VF com a corrente direta IF para 

diferentes temperaturas de junção. As perdas são representadas pelo produto desta tensão e 

corrente diretas da mesma forma que para o diodo anterior através da equação 4.4. 

 

 
Figura 4.6 Características da tensão direta em função da corrente de condução. 

Da mesma maneira que o diodo anterior, para definir as perdas durante a condução é 

necessário encontra equações que definem as curvas da Figura 4.6. Essas equações foram 

encontradas através da plotagem das curvas de 25oC e 125oC, Figura 4.7. Para melhor 

visualisar as curvas, o eixo das abscissas é representado pela corrente média de condução. 
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Figura 4.7 Tensão direta em função da corrente média de condução para diferentes temperaturas de 

junção. 

 

As equações 4.12 e 4.13 regem as curvas acima plotadas para as temperaturas de 

junção de 25oC e 125oC respectivamente. 

  

 2
25 0.001512 0.1196 0.9573D Dmed DmedV I I= − ⋅ + ⋅ +  4.12 

  

 2
125 0.001287 0.1953 0.8231D Dmed DmedV I I= − ⋅ + ⋅ +  4.13 

 

Com o objetivo de garantir uma margem de segurança para os semicondutores, a 

temperatura de junção utilizada no cálculo das perdas e no projeto dos dissipadores não será a 

máxima suportada pelo dispositivo. Com isso, a temperatura de junção fica a critério do 

usuário do programa, tornando-se assim, mais uma variável de entrada. Como a fabricante do 

diodo (CREE) disponibiliza curvas para duas temperaturas de junção, sendo uma delas a 

máxima suportada pelo semicondutor, torna-se necessário a interpolação das curvas para 

encontrar o valor correto das perdas em função temperatura da junção, equação 4.14. 

 

 D125 D125 D25 D25
_Tj

(V .Tj - V .25) + (V .125 - V .Tj) V =
125 - 25D  4.14 
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4.3.b) Perdas nas Comutações 

A utilização de diodos com tecnologia silicon carbide, que não possui corrente de 

recuperação reversa, faz com que as perdas nas comutações do diodo sejam muito baixas, 

podendo ser desconsideradas, aumentando o rendimento do sistema. No que diz respeito a 

volume, a utilização destes diodos é muito benéfica, pois as perdas ocasionadas pela corrente 

de recuperação reversa não estão presentes apenas nas comutações do diodo, mas também 

atuam de forma importante nas perdas na entrada de condução da chave principal. A 

eliminação destas perdas aumenta a vida útil dos semicondutores e diminui de forma 

considerável o volume dos dissipares térmicos presentes tanto no diodo como na chave. 

O diodo CSD 06060 não apresenta perdas significativas em suas comutações. As 

predas oriundas deste semicondutor são em sua totalidade produzidas durante a condução. 

 

4.4. Cálculo das Perdas para o MOSFET  

4.4.a) Perdas em Condução 

As perdas de condução no MOSFET são muito significativas, isso se deve ao fato de o 

semicondutor possuir um comportamento resistivo quando em condução, como demonstrado 

pela Figura 4.8. Sendo assim, para determinados valores de corrente torna-se inviável a 

utilização deste tipo de dispositivo, pois a potência dissipada durante a condução atingiria 

valores muito altos. Alternativas para utilização em aplicações de altas correntes são o 

paralelismo de MOSFETs [55], ou a aplicação de céluas boost em paralelo[51][52][53]. As 

perdas durante a condução do MOSFET são determinadas a partir da equação 4.15. 

                        

Figura 4.8 Representação da resistência de condução do MOSFET. 

 

 2.ON ON RMSP R I=  4.15 
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O comportamento da resistência de condução (RON) para o MOSFET IRF840A com 

uma corrente máxima de 8A, em função da temperatura de junção é disponibilizado pelo 

fabricante [48], Figura 4.9.  

 

 
Figura 4.9 Resistência de condução em função da temperatura de junção. 

A equação 4.16 que define o comportamento da resistência de condução a partir da 

regressão da curva da Figura 4.10. Determinado o valor da resitência de condução fica fácil 

determinar as perdas durante a condução do MOSFET. 
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Figura 4.10 Comportamento da resistência de condução em função da variação da temperatura de junção. 
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 5 2 3
( ) 2, 49.10 . 8, 46.10 . 0,77ON TjR Tj Tj− −= + +  4.16 

 

4.4.b) Perdas nas Comutações 

A maior parte da potência dissipada durante as comutações de MOSFETs ocorre por 

sobreposições entre tensões e correntes na entrada e na saída de condução (Overlap). Os 

tempos em que ocorrem estas sobreposições são determinantes para o cálculo das perdas 

durante as comutações. Esses tempos são proporcionais a cargas e descargas de capacitâncias 

parasitas presentes neste dispositivo semicondutor, como representado na Figura 4.11. 

 

           
Figura 4.11 Capacitâncias parasitas do MOSFET. 

Para o cálculo das perdas nas comutações é necessário determinar os tempos em que 

ocorrem a entrada e saída de condução do MOSFET. A Figura 4.12 representa a entrada de 

condução, desconsiderando o efeito da corrente de recuperação reversa do diodo. 
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Figura 4.12 Entrada em condução do MOSFET. 

O termo tensão de threshold, ou tensão limiar é usado para  definir a mínima 

polarização de porta necessária para formar o canal de condução entre fonte e dreno. A tensão 

Vth é usualmente medida para correntes de dreno de 250μA. Valores comuns situam-se entre 

2V e 4V para transistores de mais alta tensão e 1V a 2V para transistores de mais baixa 

tensão[54]. Para o MOSFET IRF840A a tensão de limiar pode variar de 2V a 4V. 

A corrente só começará a circular pelo dreno quando a tensão de porta atingir o valor 

da tensão limiar e, permanece crescendo até que o capacitor presente entre porta e fonte se 

carregue completamente, isso ocorre no instante de tempo t2. Neste ponto, a tensão aplicada 

sobre a chave VD começa a diminuir. A excursão da tensão VD no intervalo de tempo t2 até t3 é 

relativamente grande, assim a carga total do circuito de acionamento é tipicamente mais 

elevada para a capacitância CDG do que para a capacitância CGS. No instante de tempo t3 a 

tensão cai a um valor igual ao produto de ID por RON, e o semicondutor entra em condução.  

O intervalo de tempo entre t0 e t2 representa a carga QGS consumida pela capacitância 

CGS. O período de tempo entre t2 e t3 representa a carga QGD consumida pela capacitância 

CGD. As cargas das capacitâncias parasitas são funções do produto entre a corrente e o tempo. 
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Quanto maior for a corrente de gate, menor será o tempo de carga destas capacitâncias, isso 

indica uma relação direta entre a corrente de gate e os tempos de comutações. Para uma 

correta análise comparativa, as simulações realizadas para as diferentes tecnologias de 

semicondutores utilizaram a mesma corrente de gate. A Figura 4.13 ilustra a saída de 

condução do MOSFET. 

 
Figura 4.13 Saída em condução do MOSFET. 

 

Os valores das capacitâncias de entrada (CISS), saída de condução (COSS) e 

transaferencia reversa (CRSS) são fornecidos pelo fabricante e podem ser utilizados como 

ponto de partida para o cálculo dos valores das capacitâncias. As capacitâncias da folha de 

dados são definidas em termos de capacitâncias de um circuito equivalente, equação 4.17, 

4.18 e 4.19. 

 ISS GS GDC C C= +  4.17 

 

 OSS DS GDC C C= +  4.18 
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 RSS GDC C=  4.19 

 

A capacitância gate-dreno, CGD, é definida como uma função não linear da tensão e é 

o parâmetro mais importante porque fornece uma realimentação entre a saída e a entrada do 

circuito. CGD é também chamada de capacitância Miller, porque ela faz com que a 

capacitância de entrada dinâmica total fique maior que a soma das capacitâncias estáticas.  

De posse destas informações é possível determinar os tempos em que ocorrem as 

comutações, equações 4.20 – 4.22. 

 

 GS Plateau ISSQ V C=  4.20 

 

 2
GS

G

Qt
I

=  4.21 

 

 1 2
Threshold

Plateau

Vt t
V

=  4.22 

 

Durante o intervalo de tempo entre t2 e t3 ocorre a carga de CGD. A partir de t2 e de 

QGD é possível determinar o intervalo de tempo t3, equação 4.23. 

 

 3 2t tGD

G

Q
I

= +  4.23 

A potência dissipada nas comutações, oriunda de sobreposições entre tensões e 

correntes, pode ser dividida em seis etapas distintas de acordo com seus respectivos tempos de 

atuação.  

1. Durante o intervalo de tempo entre t1 e t2. 

 ( ). ( )SW SW SWP i t V t=  4.24 

 1 2 1( )SWP P t t fs= −  4.25 

2. Durante o intervalo de tempo entre t2 e t3. 

 .
2

D D
SW

I VP =  4.26 

 2 3 2( )SWP P t t fs= −  4.27 
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3. Durante o intervalo de tempo entre t5 e t6. 

 3 6 5( )SWP P t t fs= −  4.28 

 

4. Durante o intervalo de tempo entre t6 e t7. 

 4 7 6( )SWP P t t fs= −  4.29 

 

5. Perdas por entrada em condução capacitiva. 

 
2

0
5

.
2

DSV CP =  4.30 

 

6. Perdas por corrente de recuperação reversa do diodo. 

As perdas provenientes da recuperação reversa, ocorrem durante o intervalo de 

tempo entre t2 e tRR, equação 4.31.  A determinação do tempo de recuperação reversa (tRR) foi 

apresentado na seção 4.2b. Para o diodo SIC CSD 06060, que não apresenta corrente de 

recuperação reversa esta etapa pode ser desconsiderada. 

 

 0 ( , )( . )
FRR RR Tj I RR DP V Q t I= +  4.31 

Desta forma, a potência total dissipada pelo MOSFET durante as comutações pode 

ser definida como o somatório das perdas produzidas em cada uma das etapas relacionadas, 

equação 4.32. 

 

 _ 1 2 3 4 5SW TOTAL RRP P P P P P P= + + + + +  4.32 

 

A Figura 4.14 mostra os resultados de simulações para as perdas de comutação em 

função do ponto de operação para o MOSFET IRF840A, utilizando uma resistência de porta 

de 10Ω e tendo como par o diodo CSD 06060.  
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Figura 4.14 Perdas nas comutações do MOSFET. 

4.5. Cálculo das Perdas para o IGBT  

4.5.a) Perdas em Condução 

Durante o período de condução, as perdas no IGBT são determinadas pelo produto da 

tensão direta VCE e pela corrente que flui pelo dispositivo, IC. As curvas que relacionam a 

tensão direta com a corrente direta em função da temperatura de junção são disponibilizadas 

pelos fabricantes. O IGBT selecionado em função das variáveis de entrada foi o 

IRG4BC20UD fabricado pela International Rectifier. A Figura 4.15 mostra o comportamento 

da tensão direta em função da corrente para as temperaturas de junção [56].  
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Figura 4.15 Tensão direta em função da corrente de emissor. 

É possível identificar que a tensão direta aumenta com o aumento da corrente. As 

equações 4.32 e 4.33, que regem as curvas acima, foram obtidas a partir da Figura 4.16. 
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Figura 4.16 Comortamento da tensão direta em função da corrente de emissor para temperaturas de 

junção de 25oC e 150 oC. 

 CE_25 CV =1,598 exp(0,02338 I ) - 0,7611 exp(-1,224 I )C⋅ ⋅ ⋅ ⋅  4.32 

 

 CE_150 V =1,709 exp(0,02788.I ) - 0,9355 exp(-0,3833.I )C C⋅ ⋅  4.33 



 

 

94

 

Para diferentes valores de temperaturas de junção, mais uma vez é necessário realizar a 

interpolação de curvas, equação 4.34. 

 

 CE_150 CE_150 CE_25 CE_25
CE_Tj

(V .Tj - V .25) + (V .150 - V .Tj)
V =

150 25−
 4.34 

4.5.b) Perdas nas Comutações 

As perdas para a entrada em condução para o dispositivo IGBT podem ser determinadas 

da mesma forma que para o MOSFET, mas com capacitâncias de gate ligeiramente inferiores 

e com perdas capacitivas despresíveis. A principal diferença está na saída de condução, o 

IGBT apresenta uma corrente devido à recombinação de portadores minoritários, da mesma 

forma que os diodos, a corrente de cauda, que causa o aumento das perdas nesta etapa da 

comutação. A existência desta corrente de cauda limita a utilização deste tipo de 

semicondutor para aplicações em mais altas freqüências. A fabricante não disponibiliza os 

valores das capacitâncias de gate, mas apresenta uma curva que demonstra o comportamento 

das perdas totais nas comutações em função da corrente que circula pelo dispositivo, para 

diferentes valores de temperaturas de junção, Figura 4.17. 

 

 
Figura 4.17 Perdas de comutação para o IGBT IRG4BC20UD 
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Em função da corrente de cauda, o parâmetro de maior influência nas perdas em 

comutações para o IGBT é a corrente de emissor que circula através do semicondutor, de 

acordo com a Figura 4.17. Como as curvas que determinam as perdas estão em função de 

duas variáveis, IC e TJ, a corrente de emissor média é calculada anteriormente e a curva das 

perdas é selecionada. A Figura 4.18 mostra a plotagem das curvas acima para a corrente de 

6,5A e a equação 4.35 descreve esta curva. 

 

60 70 80 90 100 110 120
0.38

0.39

0.4

0.41

0.42

0.43

0.44

0.45

0.46

Tj

E
t (

m
J)

 

 
Et vs. Tj

fit 1

 
Figura 4.18 Energia dissipada nas comutações para diferentes temperaturas de junção. 

 

 Et=(0,5795 exp(0,001295 Tj) - 0,2797 exp(-0,00213 Tj))+0,51⋅ ⋅ ⋅ ⋅  4.35 

 

A Figura 4.19 mostra o comportamento das perdas nas comutações para o IGBT 

IRG4BC20UD em função do ponto de operação e, para uma temperatura de junção de 100oC. 

É possível identificar através das simulações que as perdas durante as comutações para o 

IGBT são significantemente maiores que para o MOSFET, isto se deve justamente à 

mencionada corrente de cauda presenta na saída de condução. Desta forma, para freqüências 

de comutação mais altas seriam necessários volumosos dissipadores térmicos, limitando a 

freqüência de utilização deste dispositivo. 
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Figura 4.19 Perdas nas comutações em função do ponto de operação para o IGBT IRG4BC20UD. 

4.6. Cálculo das Perdas para o CoolMOS C3 

4.6.a) Perdas em Condução 

A tecnologia CoolMOS foi desenvolvida a partir do MOSFET, com o objetivo de 

reduzir a resistência série deste componente. Criado em 2001 pela Infineon, o CoolMOS C3  

apresenta uma redução muito significativa na resistência de condução, atingindo valores até 

cinco vezes menores que os MOSFETs comuns. Isto é possível através do aumento da área 

interna para a junção p-n (super junção), o que cria um caminho de menor resisência à 

corrente [58]. Esta propriedade faz com que as perdas durante a condução sejam muito baixas, 

o que indica a utilização deste semicondutor em aplicações com baixos níveis de tensão de 

entrada, onde o conversor opera com valores mais altos de corrente.  

A Figura 4.20 mostra o comportamento da resistência de condução em função da 

temperatura de junção para o CoolMOS SPP17N80C3 [57]. 
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Figura 4.20 Resistência de condução em função da temperatura de junção para o CoolMOS SPP17N80C3. 

 

A equação 4.36, que rege a curva foi encontrada a partir da Figura 4.21. 

 
Figura 4.21 Variação da resistência de condução em função da temperatura de junção. 
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4.6.b) Perdas nas Comutações 

Devido a propriedades internas, como as maiores áreas nas junções p-n, ocorre a 

diminuição da aréa do chip e uma conseqüente diminuição das capacitâncias de gate, CGD e 

CGS. As perdas durante as comutações para a tecnologia CoolMOS são calculadas da mesma 

forma que para o MOSFET convencional, apenas com a vantagem do menor valor destas 

capacitâncias. Entretanto, devido ao drástico aumento das junções p-n, a capacitância entre 

dreno e fonte (CDS) alcança elevados valores, apresentando assim consideráveis perdas 

durante a saída de condução. Os valores das cargas das capacitâncias são disponibilizados 

pelo fabricante [57] e o cálculo das perdas é realizado de acordo com as equações 

apresentadas na seção 4.4b. 

A Figura 4.22 mostra os resultados de simulações para as perdas durante as 

comutações para o CoolMOS SPP17N80C3 em função do ponto de operação. 
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Figura 4.22 Perdas nas comutações em função do ponto de operação para o CoolMOS SPP17N80C3. 

4.7. Cálculo das Perdas para o CoolMOS CP 

4.7.a) Perdas em Condução 

A tecnologia CP é a mais nova geração de CoolMOS. Lançada em 2005 pela 

infineon, tem como principal vantagem as extremamente baixas capacitâncias de gate CGD e 
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CGS e uma baixa capacitância de saída CDS. Além disso, possui uma baixa resistência de 

condução. A Figura 4.23 mostra as curvas disponibilizadas pelo fabricante[61] para o 

comportamento desta resistência para diferentes temperaturas de junção. 

 

 
Figura 4.23 Resistência de condução em função da temperatura de junção para o CoolMOS 

IPP60R299CP. 

Mais uma vez a equação 4.37 que descreve a curva da Figura 4.23 foi encontrada a 

partir da plotagem desta curva, Figura 4.24. 
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Figura 4.24 Variação da resistência de condução em função da temperatura de junção. 
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 5 2
( ) 1,0713.10 . 7,826. 0, 2436ON TjR Tj Tj−= + +  4.37 

 

4.7.b) Perdas nas Comutações 

Devido as muito baixas capacitâcias parasitas o CoolMOS CP comuta em quase ZVS 

e quase ZCS. Os tempos em que ocorrem as transições são muito pequenos, na ordem de 

dezenas de nanosegundos [59]. A utilização desta tecnologia de semicondutor é a mais 

indicada nos casos em que se objetiva otimizar volume de equipamentos. A pesar de seu custo 

relativamente elevado, ele apresenta vantagens por operar com baixas perdas em freqüências 

mais elevadas, aliando um pequeno indutor boost com reduzidos dissipadores térmicos. As 

perdas nas comutações são calculadas da mesma forma que para o MOSFET e o CoolMOS 

C3. A Figura 4.25 apresenta as perdas durante as comutações em função do ponto de operação 

para o CoolMOS IPP60R299CP. É possível identificar que as perdas nas transições para esta 

tecnologia de semiconduor são muito menores que para as outras, mostrando suas vantagens. 
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Figura 4.25 Perdas nas comutações em função do ponto de operação para o CoolMOS IPP60R299CP. 

4.8. Projeto dos Dissipadores Térmicos 

A energia perdida no período de condução e durante as comutações nos semicondutores 

é dissipada em forma de calor. A funcionalidade e a vida útil dos dispositivos estão 

diretamente relacionadas com a temperatura de junção, desta forma uma aprofundada análise 

térmica torna-se necessária. Um modelo simples e suficientemente adequado é o 
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unidimensional, representado pela Figura 4.26, que é dado em termos de resistências térmicas. 

Com base nesta figura é possível calcular a resistência térmica que o dissipador deve possuir 

para manter uma temperatura adequada, objetivando garantir o perfeito funcionamento dos 

dispositivos semicondutores [60]. 

 

 
Figura 4.26 Modelo Unidimensional para Resistência Térmica. 

 

As resistências RJC, RCD e RSA presentes na Figura 4.26 são respectivamente as 

resistências junção – encapsulamento, encapsulamento – dissipador e dissipador – ambiente, 

estas resistências térmicas são integrantes do sistema semicondutor - dissipador - ambiente e 

suas características variam para cada semicondutor em função de seu encapsulamento. Neste 

sistema é desconsiderada a resistência do isolamento. No caso da inserção de um isolante, sua 

resistência deverá ser considerada. 

As perdas totais, equação 4.38, estão representadas na Figura 4.26 em forma de fonte de 

corrente e estão representadas pela letra “P”. 

 

 total comutação ConduçãoP P P= +  4.38 

 

Analisando o circuito equivalente da Figura 4.26 pode-se determinar a temperatura do 

dissipador através da equação 4.39. A partir desta equação, encontra-se o valor da resistência 

RSA definida entre o dissipador e o ambiente, equação 4.40, com o valor de RSA calculado 

obtem-se o comprimento do dissipador para o perfil desejado através do catálogo do 

fabricante [62]. 

    

 = − ⋅ +( )D J Totais JC CDT T P R R  4.39 

   

 −
= D Amb

SA
Totais

T T
R

P
 4.40 
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Após o cálculo da resistência térmica, outros dois ajustes devem ser realizados para o 

adequado projeto dos dissipadores térmicos. Os dissipadores são mais eficientes quando a 

temperatura ambiente é baixa e a medida que a temperatura ambiente aumenta, diminui a 

eficiência da troca térmica entre o dissipador e o ambiente, assim ocorre a diminuição da 

resistência térmica em função da menor diferença de temperatura entre a junção e o ambiente, 

Figura 4.27.  A curva disponibilizada pela fabricante de dissipadores (HS) nos da um fator de 

correção de temperatura que é representado pela equação 4.41. 

 

 

 

 
Figura 4.27 Comportamento da resistência térmica em relação à variação da temperatura de junção e a 

temperatura ambiente. 

 

 tempFc = 0,6555 exp(-0,04587 t) + 1,174 exp(-0,002419 t)⋅ ⋅ Δ ⋅ ⋅Δ  4.41 

 

O outro aspecto importante que deve ser considerado é o ajuste do comprimento dos 

dissipadores. O fabricante disponibiliza a resistência térmica por perfil para um comprimento 

de 4 polegadas. Com os diferentes valores de resistências térmicas encontrados, surge a 

necessidade de ajustar o comprimento para cada perfil analisado. A Figura 4.28 apresenta as 

curvas para o ajuste do comprimento e a equação 4.42 representa esta curva. 

 



 

 

103

 
Figura 4.28 Fator de Correção de Comprimento. 

 2
3

(8, 239 1,74) 0,6121 0, 2681 0,056CC
CC CC

CC

FL F F
F
⋅ −

= − ⋅ + ⋅ −  4.42 

 

Onde “L” é o comprimento necessário para que o perfil do dissipardor mantenha a 

temperatura de junção na temperatura previamente escolhida. Entretanto, para calcular o 

comprimento do perfil, é necessário  determinar o valor de FCC, que é o fator de correção de 

comprimento, e é dado a partir da resistência térmica para quatro polegadas. Este valor de 

resistência para quatro polegadas é disponibilizado pelo fabricante e é representado por RTP 

[62]. O fator de correção de comprimento é encontrado a partir da equação 4.43. 

 

 SA
CC

TP temp

RF =
R .Fc

 4.43 

  

Como mencionado anteriormente, objetivando encontrar o menor volume do 

conversor boost PFC, foram utilizados neste trabalho quatro diferentes perfis de dissipadores, 

cada um com um valor diferente de RTP, e com layouts diferentes entre si, para nenhum dos 

casos foi utilizada ventilação forçada. Os perfis utilizados foram: 
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• HS 12132: Este perfil apresenta RTP de 1,92 °C/W/4" e suas dimensões são 

apresentadas na Figura 4.29. 

 

 
Figura 4.29 Dimensões do dissipador para o perfil HS 12132 em (mm). 

 

• HS 7624: Este perfil apresenta RTP de 3,6°C/W/4" e as dimensões são 

mostradas na Figura 4.30. 

 

 
Figura 4.30 Dimensões do dissipador para o perfil HS 7624 em (mm). 
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• HS 11450: Este perfil apresenta RTP de 1,42°C/W/4" e tem as dimensões de 

acordo com a Figura 4.31. 

 
Figura 4.31 Dimensões do dissipador para o perfil HS 11450 em (mm). 

• HS 17232: Este perfil apresenta RTP de 0.99°C/W/4" e suas dimensões são 

apresentadas na Figura 4.32. 

 

 
Figura 4.32 Dimensões do dissipador para o perfil HS 17232 em (mm). 

 

Mostrando resultados comparativos, os perfís apresentam um volume diferente para 

cada ponto de operação projetado. As Figura 4.33 a Figura 4.36 mostram através de 

simulações, o comportamento do volume dos dissipadores térmicos em função do ponto de 
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operação para cada perfil. Os resultados foram obtidos para o par de semiconduteres 

MOSFET IRF840A e diodo SIC CSD 06060. 
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Figura 4.33 Volume do dissipador térmico para o perfil HS 12132. 
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Figura 4.34 Volume do dissipador térmico para o perfil HS 17232. 
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Figura 4.35 Volume do dissipador térmico para o perfil HS 11450. 
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Figura 4.36 Volume do dissipador térmico para o perfil HS 7624. 

 

4.9. Conclusões 

Com o objetivo de aumentar o rendimento de equipamentos e sistemas, novas 

tecnologias de semicondutores têm sido desenvolvidas. Cada tecnologia apresenta vantagens 

em relação às outras. Por exemplo, semicondutores que tem como características baixas 

capacitâncias parasitas e consequentemente menores perdas nas comutações, podem ser 
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empregados em coversores que operam com mais altas freqüências. Este é o caso dos diodos 

com a tecnologia silicon carbide [46] e do transistor CoolMOS CP [61]. Para encontrar o 

ponto de operação em que o conversor atinje o volume mínimo, é de suma importância que 

diferentes tecnologias sejam consideradas, pois cada par semicondutor empregado no projeto 

apresenta um resultado diferente. 

Neste capítulo foram demonstradas as etapas para os cálculos das perdas para as 

diferentes tecnologias de semicondutores, considerando as características e peculiaridades de 

cada uma. Após a determinação das perdas totais apresentadas em cada semicondutor, foram 

realizados os cálculos da resistência térmica, para que o dispositivo não exeda o limite da 

temperatura de junção previamente escolhida. Com o valor desta resitência é realizado o 

projeto dos dissipadores térmicos. Buscando resultados comparativos, o projeto é realizado 

para quatro diferentes perfis. As formas de onda mostrando o comportamento do volume dos 

dissipadores seguem o mesmo padrão. Entretando é possível identificar através dos 

resultados, que para o mesmo projeto, o volume dos dissipadores tem significativa diferença 

entre os perfis, sendo o perfil HS 17132 o que apresenta melhores resultados, atingindo um 

volume final até quatro vezes inferior ao perfil HS 7624 que apesar de apresentar os piores 

resultados, é o mais barato. 
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Capítulo 5  

METODOLOGIA DE PROJETO 

5.1. Introdução 

Como mencionado nos capítulos anteriores, os elementos de maior influência no 

volume total do conversor boost PFC estão diretamente relacionados ao ponto de operação (Δi 

@ fs). Através dos projetos individuais do indutor boost, do filtro de EMI e dos dissipadores 

térmicos é possível encontrar o ponto de operação de menor volume para cada elemento. A 

escolha de um adequado ponto de operação é o caminho para que se possa encontrar o menor 

volume final do conversor, para as determinadas especificações e tecnologias, já que 

apresenta uma relação direta entre os três principais elementos. 

A seção a seguir apresenta os passos de projeto realizados pela ferramenta 

computacional até encontrar o ponto de operação  para o menor volume total do conversor, 

considerando as diversas tecnologias. 

 

5.2. Etapas de Projeto 

5.2.a) Primeira Etapa 

O primeiro passo é definir as especificações de projeto. Os valores de potência de 

saída, tensão de entrada e tensão de barramento devem ser fixados. A partir da definição 

destes parâmetros são determinados os valores de tensões e correntes mínimas e máximas de 

entrada. 
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Identificar a aplicação do conversor é outra parte importante da etapa inicial, pois é a 

partir desta definição que são escolhidas as normas regulamentadoras, que também fazem 

parte das variáveis de entrada. Como uma das principais aplicações para o conversor boost é 

para o estágio de entrada de fontes ininterruptas de energia (UPSs), as normas que devem ser 

atendidas são a IEC 61000-3-2, para as harmônicas de baixa ordem e a CISPR-22, para as 

harmônicas de alta freqüência (EMI). 

5.2.b) Segunda Etapa 

Nesta etapa é realizada a seleção do núcleo magnético do indutor boost para as três 

mencionadas tecnologias de materiais magnéticas. Através da varredura em Δi e fs, os valores 

de indutâncias são encontrados, Figura 2.1, e os núcleos são escolhidos em função de energia, 

de acordo com os catálogos da fabricante [30]. Após a seleção do núcleo é realizado o cálculo 

do número de espiras inicial, em seguida é determinada a indutância mínima através da 

análise da variação da permeabilidade efetiva. A indutância será mínima quando a corrente de 

entrada for máxima, que ocorre no pico da senoide para cada semiciclo de 120Hz. Para o total 

controle da ondulação da corrente de entrada, o projeto deve ser realizado para sua máxima 

amplitude, desta forma, o número de espiras é reajustado para que a ondulação da corrente 

não exceda os limites de amplitude máximos. 

5.2.c) Terceira Etapa 

Na terceira etapa é realizado o projeto do controlador. A discretização do conversor é 

realizada através da transformada Z. As duas etapas de operação do conversor, diodo 

conduzindo ou transistor coduzindo, são modeladas. A análise da malha para o diodo 

conduzindo é representada pela equação 5.1. A equação 5.2 reprenseta a equação 5.1 na forma 

discreta. 

 

 1( ) ( ( ) )Li t Vin t Vo dt
L

= −∫  5.1 

 

 ( ) ( ( 1) ) ( 1)a
L

Ti k Vin k Vo i k
L

= − − + −∫  5.2 
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Onde Ta é o tempo de amostragem da discretização. A equação 5.3 é equivalente ao 

circuito com o transistor conduzindo e a equação 5.4 representa a discretização através da 

transformada Z desta equação. 

 

 1( ) ( )Li t Vin t dt
L

= ∫  5.3 

 

 ( ) ( 1) ( 1)a
L

Ti k Vin k i k
L

= − + −∫  5.4 

 

 

Para esta modelagem as resistências séries do indutor e dos semicondutores são 

desconsideradas, por não apresentarem influência significativa na forma de onda da corrente 

de entrada. O capacitor da saída também é considerado ideal, sendo desconsiderada qualquer 

ondulação de tensão sobre ele, pois ela sofre mínima variação dentro do intervalo de tempo de 

um ciclo da tensão de entrada.  

Para a realização do controle foi utilizado um compesador proporcional integral (PI). 

Este controlador já tem ampla difusão para aplicações do conversor boost PFC 

[5][10][15][33][42]. A equação 5.5 é a função de transferência do compensador PI, onde kp o 

ganho proporcional e ki o ganho integral. 

 

 /. P I
C P

s K KG K
s

+
=  5.5 

 

Para os cálculos dos ganhos do compensador foi utilizado o mesmo método 

apresentado em [63]. Nesse método os valores dos ganhos do compensador são calculados 

segundo as equações 5.8, proporcional e equação 5.9, integral, o qual considera a função de 

transferência simplificada da malha de corrente do conversor boost 5.6. Este método 

estabelece que a freqüência de ganho unitário de malha aberta do sistema e o zero do 

compensador devem ter uma freqüência pelo menos dez vezes menor que a freqüência de 

comutação, equação 5.7 . 

 

 ( ) 1( ) .
( )

Li s VoT s
d s L s

= ≈  5.6 



 

 

112

 

 

 2
10

I
C Z

P

K fsZ
K

πω ⋅ ⋅
= = =  5.7 

 

 
2

2 2

Z
P

Z C

K Vo Z
L

ω

ω
=

⋅ +
 5.8 

 

 I C PK Z K= ⋅  5.9 

 

Através das equações é possível identificar que o controlador também é influenciado 

pela freqüência de comutação do conversor e pela indutância, que é função da ondulalção da 

corrente de entrada. Desta forma, ele precisa ser sintonizado de acordo com a varredura para 

os diferentes pontos de operação (Δi @ fs). Este loop é realizado nesta etapa. 

 

5.2.d) Quarta Etapa 

 Nesta etapa é realizada a simulação da corrente de entrada do conversor, isso ocorre 

inicialmente através da seleção da condição de andamento do conversor, ou seja, se a chave 

está em condução ou o diodo. Esta seleção é realizada através da verificação entre o produto 

da razão cíclica (D(k)) e o número de pontos de simulação por período de chaveamento 

(npfs). Enquanto esse produto for menor que “x”, onde x é um contador que vai de um até 

npfs, a chave esta conduzindo e a equação 5.4 é aplicada. Se x for maior ou igual a este 

produto o diodo entra em condução e a equação 5.2 é aplicada. 

A razão cíclica é ajustada de acordo com a equação 5.10, que representa a equação 

discreta do compensador PI. 

  

 ( 1) ( ) [ ] ( ) [ ] ( 1)
2 2
I a I a

P P
K T K TD k D k K e k K e k− = + + ⋅ − − ⋅ −  5.10 

 
 
 
 



 

 

113

5.2.e) Quinta Etapa 

Nesta etapa é realizado a Fast Fourier Transfomer (FFT) da corrente de entrada para 

a identificação do harmôncico crítico e posterior projeto do filtro de EMI para as três 

diferentes tecnologias de materiais magnéticos, de acordo com o capítulo 3. 

  Segundo Nyquist [64], para uma adequada precisão nos resultados encontrados, a  

FFT necessita estimar uma freqüência de dez a vinte vezes maior que a freqüência de 

comutação. Como a maior freqüência de comutação utilizada neste trabalho é de 200kHz, 

desta forma, objetivando uma total precisão nos resultados, foi utilizada uma freqüência 

estimada de 4MHz, que significa um tempo de amostragem (Ta) de 250ns. 

A partir da FFT da corrente de entrada é encontrado o espectro harmônico de alta 

freqüência, é encontrado o harmônico crítico e o projeto do filtro de EMI é realizado, de 

acordo com o capítulo 3. 

 

5.2.f) Sexta Etapa 

Nesta etapa é realizada a seleção dos semicondutores a serem utilizados. As correntes 

RMS e média na chave são calculadas e a partir delas o transistor é escolhido. A corrente 

média no diodo também é calculada e ele é selecionado. 

Com os semicondutores determinados é realizado o cálculo das perdas e o projeto 

dos dissipadores térmicos de acordo com o capítulo 4. 

 

5.2.g) Sétima Etapa 

Aqui é realizado o projeto do capacitor de saída, que é baseado nas especificações do 

hold-up time e a ondulação da tensão de saída, equação 5.11. O Capacitor de saída é 

independente do ponto de operação, sendo determinado apenas em função da energia 

armazenada. 

 

 0 2 2
0 0min

2 outP tC
V V
⋅ ⋅Δ

=
−

 5.11 
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5.2.h) Oitava Etapa 

Nesta etapa é realizado o agrupamento dos projetos do indutor boost, filtro de EMI e 

dissipadores térmicos, desta forma é possível encontrar o ponto de operação em que o 

conversor encontra o volume final mínimo. Através dos resultados apresentados nos capítulos 

2, 3 e 4, é possível identificar que cada ponto de operação projetado vai resultar em um 

volume diferente.  A equação 5.12 mostra como é encontrado o volume final do conversor 

para cada ponto de operação. 

 

                  5.12 

 

A ferramenta encontra o volume final do conversor para cada ponto de operação, 

armazenando esses valores de forma a determinar em que ponto de operação o conversor 

atingiu o volume final mínimo. Quando este ponto de operação ótimo é determinado, as 

outras variáveis de projeto neste ponto, como: núcleo magnético do indutor boost, número de 

espiras do indutor, indutores de filtro, número de espiras desses indutores, AWG do fio, 

número de fios em paralelo (se necessário), comprimento do dissipador, entre outros 

parâmetros, são armazenadas.  Desta forma é projetado o conversor boost PFC com 

otimização total do volume. 

 

5.3. Resultados de simulações 

Os resultados de simulações comprovam que para cada diferente tecnologia 

empregada no projeto, o ponto de operação em que o conversor encontra o volume final 

mínimo muda. Como a ferramenta apresentada utiliza três diferentes tecnologias de materiais 

magnéticos, quatro diferentes tecnologias de chaves e dois diodos, além de quatro diferentes 

perfis de dissipadores e duas topologias de filtro de EMI, as curvas contendo os resultados 

finais não poderão ser mostradas para todas as citadas tecnologias. A Figura 5.1, Figura 5.2, 

Figura 5.3 e Figura 5.4 indicam o comportamento do volume final do conversor boost PFC 

em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 06060 e MOSFET IRF840A), 

para o material magnético Mollypermaloy (MPP) e para os quatro diferentes perfís de 

dissipadores. Mostrando resultados comparativos entre os diferentes perfís. Todos os  

( _ ) ( _ ) ( _ ) ( _ )_ _ _i fs BOOST i fs i fs i fsVol Vol L Vol emi Vol dissΔ Δ Δ Δ= + +
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resultados apresentados nesta seção foram obtidos para o conversor operando a 1kW com Vin 

e Vo de 220V e 400V respectivamente e fred de 60Hz. 
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Figura 5.1 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o perfil HS 12132. 
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Figura 5.2 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o perfil HS 17232. 
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Figura 5.3 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o perfil HS 11450. 
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Figura 5.4 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o perfil HS 7624. 

 

 

A partir destes resultados e, como já mencionado na seção 4, o perfil de dissipador 

que apresenta os melhores resultados é o HS 17232, encontrando um volume final mínimo 
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para o conversor boost PFC de 24 cm3. Os perfis HS 12132 e HS 11450 mostram resultados 

muito próximos, encontrando volumes mínimos de 36,5 cm3 e 34 cm3 respectivamente. Já o 

perfil HS 7624 é o que tem o pior desempenho no que diz respeito a dissipação de 

temperatura. Resultando em um volume mínimo de 60 cm3. Sendo assim, a partir daqui, os 

resultados de simulações que mostram o comportamento do volume final do conversor boost 

PFC em função do ponto de operação, para as diferentes tecnologias, serão apresentados 

apenas para o perfil HS 17232, que apresentou os melhores resultados.   

A Figura 5.5, Figura 5.6 e Figura 5.7 mostram o comportamento do volume total do 

conversor em função do ponto de operação, para o par de semicondutores (diodo SIC CSD 

06060 e IGBT IRG4BC20UD) e para as três tecnologias de materiais magnéticos. Como 

mencionado, devido a corrente de cauda, o IGBT apresenta melhores resultados para baixas 

freqüências, onde as perdas nas comutações são menores. Entretanto, em baixas freqüências o 

impacto do volume do indutor boost é bastante significativo, desta forma, a amplitude da 

ondulação da corrente de entrada em que o conversor encontra o menor volume é maior.  O 

ponto de operação (Δi @ fs) ótimo é indicado nas figuras. 

 

 

10
20

30
40

50
60

0

5

10

15

20
0

200

400

600

800

1000

1200

1400

RiMax'(%)

VolumeTotal IGBT 17232 MPP

fs'(kHz)

V
ol

um
e'

(c
m

3)

 
Figura 5.5 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 06060 

e IGBT IRG4BC20UD) e material magnético MPP. 

 

 

(60% @ 7kHz) 
Vol = 24cm3 
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Figura 5.6 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 06060 

e IGBT IRG4BC20UD) e material magnético High Flux. 
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Figura 5.7 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 06060 

e IGBT IRG4BC20UD) e material magnético KoolMμ. 

 

A Figura 5.8, Figura 5.9 e Figura 5.10 mostram o comportamento do volume do 

conversor em função do ponto de operação para as três tecnologias de materiais magnéticos e 

para o par de semicondutores (diodo SIC CSD 06060 e MOSFET IRFP450). 

 

(50% @ 5,6kHz) 
Vol = 22cm3 

(50% @ 5,05kHz) 
Vol = 50cm3 
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Figura 5.8 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 06060 

e MOSFET IRFP450) e material magnético High Flux. 
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Figura 5.9 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 06060 

e MOSFET IRFP450) e material magnético MPP. 

 

(50% @ 15,7kHz) 
Vol = 24cm3 

(30% @ 8,2kHz) 
Vol = 23cm3 
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Figura 5.10 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 

06060 e MOSFET IRFP450) e material magnético KoolMμ. 

Da mesma forma que o MOSFET, a Figura 5.11, Figura 5.12 e Figura 5.13 

caracterizam o comportamento do volume do conversor em função do ponto de operação para 

o par de semicondutores diodo SIC CSD 06060 e CoolMOS SPP17N80C3 e para as três 

diferentes tecnologias de materiais magnéticos. Esta tecnologia de semicondutor se 

caracteriza por possuir baixas perdas de condução, apresentando um ponto de operação ótimo 

em freqüências mais baixas.  
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Figura 5.11 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 

06060 e CoolMOS SPP17N80C3) e material magnético High Flux. 

(50% @ 17,1kHz) 
Vol = 36cm3 

(60% @ 18,7kHz) 
Vol = 12cm3 
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Figura 5.12 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 
06060 e CoolMOS SPP17N80C3) e material magnético MPP. 

 

10

20

30

40

50

60

0
10

20
30

40
50

60
70
20

40

60

80

100

RiMax'(%)

VolumeTotal C3 17232 koolmu

fs'(kHz)

Vo
lu

m
e'

(c
m

3)

 
Figura 5.13 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 

06060 e CoolMOS CoolMOS SPP17N80C3) e material magnético KoolMμ. 

 

A Figura 5.14, Figura 5.15 e Figura 5.16 mostram o comportamento do volume do 

conversor em função do ponto de operação para as três tecnologias de materiais magnéticos e 

(50% @ 17,1kHz) 
Vol = 21cm3 

(60% @ 20,5kHz) 
Vol = 13.5cm3 
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para o par de semicondutores (diodo SIC CSD 06060 e CoolMOS IPP60R299CP). Essa nova 

tecnologia de semicondutor caracteriza-se por possuir baixíssimas capacitâncias parasitas, 

resultando em menores perdas durante as comutações. Desta forma, este é o semicondutor que 

apresenta os maiores valores de freqüências de comutação em seu ponto de operação de 

menor volume quando operando com o diodo com tecnologia silicon carbide. 

 

 
Figura 5.14 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 

06060 e CoolMOS IPP60R299CP) e material magnético High Flux. 

 

 
Figura 5.15 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 

06060 e CoolMOS IPP60R299CP) e material magnético MPP. 
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Figura 5.16 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo SIC CSD 

06060 e CoolMOS IPP60R299CP) e material magnético KoolMμ. 

 

A utilização do CoolMOS IPP60R299CP em associação ao diodo ultra-fast de silício 

15ETH06, que possui valores muito baixos de corrente de recuperação reversa, resulta em um 

ponto de operação ótimo para o conversor muito diferente que o ponto ótimo encontrado para 

a mesma chave em associação ao diodo com tecnologia silicon carbide. Isso devido ao 

considerável aumento nas perdas durante comutações provenientes da corrente de recuperação 

reversa deste diodo. A Figura 5.17, Figura 5.18 e Figura 5.19 representam o comportamento 

do volume final do conversor em função do ponto de operação para o par semicondutor  diodo 

15ETH06 e CoolMOS IPP60R299CP. Através dos resutados é possível identificar a grande 

diferença no ponto de operação ótimo para as diferentes tecnologias de semicondutores. A 

partir destes resultados, é fácil identificar a importância da metodologia desenvolida, pois 

com a simples inversão dos pontos de operação para as duas tecnologias de diodos, o projeto 

do conversor em termos de volume e perdas, ficaria prejudicado e o sistema subaproveitado. 
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Figura 5.17 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo 15ETH06 e 

CoolMOS IPP60R299CP) e material magnético High Flux. 

 

 
Figura 5.18 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo 15ETH06 e 

CoolMOS IPP60R299CP) e material magnético MPP. 
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Figura 5.19 Volume do conversor boost em função do ponto de operação para o par (diodo 15ETH06 e 

CoolMOS IPP60R299CP) e material magnético KoolMμ. 

 

Através dos resultados é possível identificar que o ponto de operação para o menor 

volume varia de acordo com cada tecnologia empregada no projeto. A tabela 5-1 mostra o 

ponto de operação ótimo e o menor volume final para as diferentes tecnologias de 

semicondutores e materiais magnéticos. Todos os semicondutores citados no capítulo 4 foram 

associados e testados e os resultados apresentados. O dissipador térmico HS 17132 e a 

topologia de filtro duplo π foram utilizadas nos projetos, pois apresentaram os melhores 

resultados.  
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 High Flux MPP KoolMμ 

(MOSFET e  

SIC) 
23cm3   

(30%   8,2kHz) 

24cm3 

(50%  15,7kHz) 

36cm3 

(50% 17,1kHz) 

(MOSFET e  

SI) 
35cm3 

(20%   7,4kHz) 

37cm3 

(40%   11kHz) 

58cm3 

(30%   14kHz) 

(IGBT e SIC) 22cm3   

(50%   5,6kHz) 

24cm3   

(60%   7kHz) 

50cm3  

 (50%  5,05kHz) 

(IGBT e SI) 27cm3   

(70%   4,4kHz) 

31cm3   

(70%   5,6kHz) 

60cm3   

(70%   5,4kHz) 

(CoolMOSC3  

SIC) 
12cm3 

(60% 18,7kHz) 

13,5cm3 

(60% 20,5kHz) 

21cm3 

(50%  17,1kHz) 

(CoolMOSC3  

SI) 
16cm3 

(60% 14,7kHz) 

15cm3 

(60% 17,8kHz) 

29cm3 

(60%  14,7kHz) 

(CoolMOSCP  

SIC) 
8cm3 

(30% 103,5kHz) 

9cm3 

(40% 122,8kHz) 

17cm3 

(40% 109,2kHz) 

(CoolMOSCP  

SI) 
18cm3 

(20% 49kHz) 

15,5cm3 

(40% 49kHz) 

27cm3 

(30% 49kHz) 

Tabela 5-1. Ponto de operação ótimo para diferentes tecnologias 

 

5.4. Conclusões 

Neste capítulo foi demonstrada a metodologia de projeto para encontrar o ponto de 

operação (Δi @ fs) em que o conversor apresenta o volume total mínimo. Os três elementos 

que tem maior impacto no volume final do conversor são diretamente influenciados pelo 

ponto de operação, desta forma, a ferramenta faz uma varredura de projetos para vários 

diferentes pares de (Δi @ fs), encontrando um volume diferente para cada novo ponto de 

operação projetado. Cada um dos três elementos mencionados tem sua parte no somatório de 

volumes. Entretanto, é possível identificar através das simulações a importante influência 

exercida pelos dissipadores térmicos no volume do conversor. Para o MOSFET, e 

principalmente para o IGBT (devido a corrente de cauda), a potência dissipada durante as 

comutações penaliza muito o volume do conversor em aplicações para mais altas freqüências. 
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O  CoolMOS C3, que apresenta baixas perdas durante a condução, atinge ótimos resultados 

para aplicações em mais baixas freqüências. Já o CoolMOS CP que possui baixíssimas perdas 

durante as comutações é o mais indicado para aplicações em mais altas freqüências, 

entretanto, ainda é um semicondutor com custo relativamente elevado. 
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Capítulo 6  

RESULTADOS EXPERIMENTAIS 

6.1. Introdução 

Para a validação dos modelos adotados nos projetos do indutor boost, do filtro de 

EMI e no cálculo das perdas e projeto dos dissipadores térmicos, um conversor boost 

operando como pré-regulador com correção do fator de potência em modo de condução 

contínua foi implementado. O protótipo opera a 500W com tensão de entrada de 220V e 

tensão de saída de 400V, com ponto de operação de (70% @ 35kHz). A topologia de filtro de 

EMI utilizada foi a duplo π, e o perfil de dissipador térmico o HS 17232. 

 

6.2. Indutor Boost 

Devido a questões de disponibilidade, o indutor boost, bem como o filtro de EMI, 

foram projetados para a tecnologia de núcleo magnético KoolMμ. O núcleo encontrado 

através da metodologia foi o 77071 A7. O número de espiras utilizadas no enrolamento do 

indutor foi de 134 e o fio o AWG 24. Este núcleo apresenta um volume de 5,48 cm3 e possui 

permeabilidade inicial de 60μ0. Através do cálculo da força magnetizante máxima foi 

determinado o valor da permeabilidade mínima por semiciclo da rede, que para este caso foi 

48,34 μ0. De posse dos valores de permeabilidades é possível identificar uma variação na 

ondulação da corrente de entrada de até 20%, ou seja, 70% de ondulação ocorre com corrente 

máxima e 56% de ondulação com corrente mínima. As formas de ondas da Figura 6.1 

mostram a corrente de entrada real em comparação à corrente simulada. 
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 (b) 

Figura 6.1 Comparação entre corrente de entrada medida e simulada. (a) Corrente de entrada simulada. 
Escalas: ch1: 1A/div, tempo: 2ms/div; (b) Corrente de entrada medida. Escalas: ch1: 1A/div, tempo: 

2ms/div. 

De acordo com o método para seleção dos núcleos disponibilizados pela fabricante 

que garante a adequada operação do material magnético [29], (lembrando que não são 

consideradas perdas no núcleo), a temperatura do núcleo magnético foi monitorada e em 

regime permanente não excedeu a 53oC. A Figura 6.2 mostra a foto térmica do indutor boost, 

indicando os valores de temperatura dentro de uma boa faixa de operação. 
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Figura 6.2. Elevação da temperatura do indutor boost. 

 

6.3. Semicondutores 

O par semicondutor utilizado no protótipo foi (diodo SI 15ETH06 e MOSFET 

IRF840A). De acordo com as informações disponibilizadas pelo fabricante [49], o diodo pode 

operar com uma temperatura de junção de até 175oC e com uma temperatura de case 

(encapsulamento) de até 140oC. Para garantir o adequado funcionamento do semicondutor em 

regime permanente, uma margem de segurança foi considerada sobre estes valores de 

temperatura. Assim, a temperatura de case foi calculada em 96oC. A Figura 6.3 indica a foto 

térmica do diodo, e mostra uma temperatura de case máxima de 93,3oC. Essa pequena 

divergência entre os valores medido e calculado, que é de 2,8%, deve provir de aproximações 

feitas nas curvas disponibilizadas pelo fabricante para determinação das equações mostradas 

no capítulo 4. As perdas totais no diodo foram de 2W, o que permite a operação deste 

semicondutor sem que haja a necessidade da utilização de dissipadores de calor, com isso há 

uma considerável redução de volume e custos. 
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Figura 6.3. Temperatura do diodo em regime permanente.  

O MOSFET pode operar com uma temperatura de junção de até 150oC e uma 

temperatura de case de até 105oC [48]. Da mesma forma que para o diodo, uma margem de 

segurança foi adotada e a temperatura de case foi determinada em 92,7oC. As perdas totais 

neste semicondutor foram de 7,3W, sendo necessário a utilização de um dissipador de calor 

para garantir o seu adequado funcionamento. O volume total do dissipador utilizado foi de 

28cm3, sem o auxílio de ventilação forçada. Com a utilização do dissipador, a temperatura de 

case calculada foi de 49oC e a temperatura máxima medida foi de 45,2oC, que resulta em um 

erro de quase 8%. Esse erro é proveniente de aproximações feitas nas curvas para a estimativa 

das perdas no semicondutor em adição às aproximações feitas nas curvas para o cálculo da 

resistência térmica e projeto dos dissipadores. A Figura 6.4 apresenta a foto térmica do 

MOSFET em regime permanente mostrando a máxima temperatura de case. 

 

 
Figura 6.4. Temperatura do MOSFET em regime permanente.  
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6.4. Filtro de EMI 

No capítulo 3 foram apresentadas as etapas para o projeto do filtro de EMI, onde é 

mostrado que os elementos de composição do filtro estão diretamente relacionados à 

amplitude e freqüência do harmônico crítico. Desta forma, para um adequado projeto, é 

necessário que os modelos sejam suficientemente representativos, simulando com precisão o 

expectro harmônico de alta freqüência. A Figura 6.5 mostra os resultados de simulações para 

este expectro indicando amplitude e freqüência do harmônico crítico.  
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Figura 6.5. Amplitude e freqüência do harmônico crítico. 

 

A Figura 6.6 mostra o expectro harmônico gerado pelo protótipo e medido através do 

equipamento E7405A EMC Analyzers. Na parte inferior esquerda são demonstrados os 

valores de amplitude e freqüência medidos pelo equipamento do harmônico mais 

significativo, que é o primeiro a exceder os limites da norma. É possível identificar que os 

valores, estão muito próximos dos similados o que valida os modelos adotados.  

Amplitude 119 dB/μV 

Freqüência 175kHz 
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Figura 6.6. Expectro harmônico de alta freqüência medido através do equipamento E7405A EMC 

Analyzers. 

 

Como mencionado anteriormente, a topologia de filtro utilizada para a supressão do 

ruído conduzido do protótipo implementado foi a duplo π. Os núcleos encontrados através da 

metodologia foram o 77310 A7 para os dois indutores, com volume de 1,88 cm3 cada, 

totalizando um volume de 3,76 cm3. Cada indutor acoplado possui 34 espiras, em um total de 

68 espiras por núcleo. Os capacitores utilizados para a supressão de ruído de modo diferencial 

possuem capacitância de 1μF e 470nF. Já os capacitores supressores de ruído de modo 

comum tem capacitância de 2,2nF. A Figura 6.7 mostra o expectro harmônico de alta 

freqüência com a inserção do filtro de EMI. Com a inclusão do filtro a amplitude do 

harmônico crítico foi atenuada em 47,6dB/μV mostrando a eficácia do filtro, entretando essa 

atenuação não foi suficiente para que equipamento entrasse em total conformidade com a 

norma CIPR-22. 
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Figura 6.7. Expectro harmônico com a inclusão do filtro de EMI. 

 

 

6.5. Correção do Fator de Potência 

A principal vantagem do conversor boost operando como pré-regulador com 

correção do fator de potência é o maior aproveitamento da energia, diminuído da THD e 

aproximando o fator de potência da unidade, como relatado no capítulo 1. O protótipo 

desenvolvido atinjiu este objetivo com sucesso, alcançando um fator de potência de 0,995. A 

Figura 6.8 apresenta as formas de ondas de tensão de entrada, fornecida pela rede elétrica de 

distribuição e corrente de entrada do conversor boost implementado. É possível identificar 

que não há defasagem angular entre as formas de ondas, confirmando a eficiência do sistema. 
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Figura 6.8. Formas de onda de tensão e corrente de entrada do protótipo implementado. 

 

6.6. Conclusões 

Neste capítulo foram apresentados os resultados experimetais para a validação dos 

modelos adotas no projeto do conversor. A metodologia para a seleção dos núcleos fornecida 

pela fabricante mostrou-se satisfatória. O núcleo escolhido não atinjiu valores elevados de 

temperatura em regime permanente. Os modelos adotados para o cálculo da permeabilidade 

efetiva foram satisfatórios, uma vez que a amplitude da ondulação da corrente de entrada 

medida apresentou valores muito próximos aos simulados. 

O pequeno erro encontrado no cálculo da elevação da temperatura do diodo é 

proveniente de aproximações nas curvas fornecidas pelo fabricante para o cálculo das perdas. 

Esse erro é perfeitamente aceitável e não influencia nos resultados. O mesmo acontece para o 

MOSFET, onde o erro é pouco superior ao diodo, isso pelo fato de ser necessária análise de 

maior número de curvas para o adequando cálculo das perdas. 

Os valores medido e simulado para o conteúdo harmônico de alta freqüência ficaram 

muito próximos, conseqüência da adequada simulação da corrente de entrada, entretando o 

filtro de EMI projetado não foi suficiente para atenuar este ruído até os limites estabelecidos 

pela norma. A interferência eletromagnética de modo comum, que tem origem nos 

capacitâncias e indutâncias parasitas do sistema conversor não foi modelada e este é o motivo 
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pelo qual o filtro não atende de forma total seu objetivo. Contudo, a finalidade do conversor 

em diminuir a THD e aumentar o fator de potência foi atinjido com êxito. 
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Capítulo 7  

CONCLUSÕES GERAIS 

Neste trabalho foi demonstrada a importância da análise conjunta dos projetos do 

indutor boost, do filtro de EMI e dos dissipadores térmicos. Esses são os elementos que tem 

maior influência no volume total do conversor boost PFC. O projeto individual de cada um 

desses elementos acarreta em um bom resultado pontual, otimizando o elemento projetado, 

desconsiderando o impacto dos outros dois parâmetros no projeto final do conversor. 

A freqüência de comutação é inversamente proporcional ao volume do indutor boost, 

ou seja, quanto maior for a freqüência de comutação menor será o volume do indutor. A 

freqüência também tem influência no projeto do filtro de EMI, entretando, essa influência não 

se dá de forma linear, ela influencia na ordem e na freqüência do harmônico crítico e, é a 

partir deste harmônico que o filtro é projetado, freqüências de comutação em submúltiplos de 

150kHz apresentam os piores resultados em termos de volume de filtro de EMI. As perdas 

durante as comutações, que de maneira geral são as principais responsáveis pela energia 

dissipada nos semicondutores são diretamente influenciadas pela freqüência de comutação. 

Quanto maior o número de comutações, maiores serão as perdas e, mais volumosos 

dissipadores térmicos são necessários para dissipá-las. Encontra-se aí o primeiro impasse, pois 

com o aumento da freqüência, ocorre a diminuição do volume do indutor boost, entretanto há 

o aumenta do volume dos dissipadores térmicos. 

A ondulação da corrente de entrada também tem influência direta no volume final do 

conversor. Da mesma forma que a freqüência, quanto maior a ondulação da corrente, menor 

será o indutor boost. A influência da ondulação no volume dos dissipadores não é tão 

significativa, pois a maior parte dos cálculos das perdas nos semicondutores é determinada 

através das correntes médias e RMS, segundo catálogos dos fabricantes. Entretanto, a 

ondulação da corrente de entrada influencia de forma direta o volume do filtro de EMI, ou 

seja, quanto maior a ondulação, maior será a amplitude dos harmônicos de alta freqüência e, 

um mais volumoso filtro de EMI precisará ser projetado para suprimir essa interferência. 

Desta forma, encontramos mais um impasse, o aumento da ondulação da corrente de entrada 
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resulta na diminuição do volume do indutor boost, entretanto ocorre o aumento do volume do 

filtro de EMI. 

O ponto de operação (Δi @ fs) apresenta uma relação direta entre esses três 

elementos. A partir desta relação é desenvolvida uma metodologia de projeto que realiza de 

forma conjunta o projeto do conversor boost PFC. Isto é realizado através de uma varredura 

de projetos para vários diferentes pontos de operação. Encontrando não um ponto de operação 

ótimo para cada elemento, mas sim um ponto de operação ótimo para o sistema conversor 

como um todo. Para isso, foi desenvolvida uma ferramenta computacional que realiza de 

forma interativa essa varredura. Partindo de algumas variáveis de entrada, que ficam a critério 

do usuário.  

Objetivando otimização de subsistemas de conversores, novas tecnologias de 

semicondutores, materiais magnéticos e perfis de dissipadores têm sido desenvolvidas. Cada 

tecnologia apresenta vantagens para definidas aplicações em relação às outras. Desta forma, a 

ferramenta computacional desenvolvida, considera de forma interativa algumas das 

tecnologias de semicondutores mais utilizadas na indústria ao longo dos anos, como 

MOSFETs, IGBTs e diodos ultrafast. Além de algumas das mais novas tecnologias como o 

CoolMOS CP e o diodo Silicon – Carbide.  

Outras importantes tecnologias consideradas nos projetos são os três diferentes tipos 

de materiais magnéticos. Como apresentado na seção 1, esses núcleos com geometria toroidal 

apresentam grandes diferenças entre si, ficando a critério do usuário a escolha do material que 

melhor se adapte a seu projeto. Além das diferentes tecnologias já citadas, quatro diferentes 

perfis de dissipadores foram utilizados com objetivo comparativo. 

Os resultados mostram que o ponto de operação (Δi @ fs) ótimo para cada um dos 

três elementos é diferente do ponto de operação ótimo para o conversor como um todo. 

Demonstrando a importância de uma análise conjunta dos projetos e validando a metodologia. 

Outra importante análise foi a verificação de que para cada diferente tecnologia empregada no 

projeto, o ponto de operação (Δi @ fs) ótimo muda, mostrando que não é possível determinar 

um ponto de operação ótimo global para o conversor boost PFC. É demonstrado assim, que a 

interação de projetos é a única maneira de se obter o menor volume possível para o conversor 

boost PFC. 
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