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Resumo 
 

Dissertação de Mestrado 

Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica 

Universidade Federal de Santa Maria 

METODOLOGIA DE PROJETO DE CONVERSORES BOOST PARA 

CORREÇÃO DE FATOR DE POTÊNCIA APLICADA A SISTEMAS 

ININTERRUPTOS DE ENERGIA 
 

Autor: Eng. Daniel da Motta Souto Damasceno 
Orientador: Dr. Eng. José Renes Pinheiro 

Santa Maria, 20 de Abril de 2006  
 
Esta Dissertação de Mestrado apresenta uma metodologia de projeto para o conversor 

boost operando como estágio retificador de entrada em uma fonte de alimentação 

ininterrupta. Essa metodologia se baseia em definir, através de um conjunto de freqüências de 

comutação e ondulações de corrente, o ponto de minimização do volume do conversor 

considerando o volume do indutor, do filtro de interferência eletromagnética conduzida e dos 

dissipadores. Assim, é desenvolvido ao longo desse trabalho o projeto de cada elemento 

mencionado estudando o impacto do uso de diferentes materiais magnéticos, topologias de 

filtro de entrada e tecnologias de semicondutores. Inicialmente é projetado o controlador e 

desenvolvida a estrutura de simulação do conversor. Em um segundo momento é projetado o 

indutor boost para uma determinada elevação de temperatura. A seguir é projetado o filtro de 

interferência eletromagnética analisando o impacto de diferentes topologias. Também são 

projetados os dissipadores que garantem a operação dos semicondutores dentro dos limites de 

temperatura estabelecidos pelos fabricantes. Por fim, é formalizada a metodologia baseada 

nos projetos anteriores, pela qual, fazendo uso dos procedimentos e equações fornecidos, 

torna-se possível definir o ponto de minimização do volume do conversor. 

 

Palavras-Chave: Boost, PFC, Correção de Fator de Potência 
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Abstract 
 
 

Master Thesis 

Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica 

Universidade Federal de Santa Maria 

A DESIGN METHODOLOGY FOR BOOST CONVERTERS TO POWER FACTOR 

CORRECTION APPLIED IN UNINTERRUPTIBLE POWER SUPPLIES 
 

Author: Eng. Daniel da Motta Souto Damasceno 
Research Supervisor: Dr. Eng. José Renes Pinheiro 

April 20, 2006 - Santa Maria  
 
This Master Thesis presents a design methodology to a boost PFC converter operating 

as an Uninterruptible Power Supply rectifier input stage. This methodology defines, making 

use of a group of current ripples and switching frequencies, the converter minimum volume 

point analyzing the volumes of the boost inductor, the electromagnetic interference filter and 

the heat-sinks.  Thus, it’s developed along this work, each design mentioned above, analyzing 

the impact of different magnetic materials, input filter topologies and semiconductors 

technologies. Previously, it is designed the controller and it is developed a simulation 

structure. In a second moment, it’s designed the boost inductor for a predetermined 

temperature elevation. After this, it’s designed the electromagnetic filter analyzing the impact 

of different topologies. The heat-sinks are also designed to guarantee the semiconductors 

operation within the temperature limits. Finally, the methodology based on the previous 

designs is accomplished, using the procedures and equations already mentioned, becoming 

possible to define the converter minimum volume point.  

 

Keywords: Boost, PFC, Power Factor Correction 
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Capítulo I 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

1 Introdução 
 

O mercado mundial de sistemas ininterruptos de energia (UPS) gira em torno de U$ 

5.348,00 milhões, sendo que as aplicações monofásicas de potência inferior a 2 kVA 

possuem a maior parcela desse montante [1].  

Nessa fatia do mercado, ou seja, aplicações monofásicas de baixa potência, as UPSs 

apresentam a estrutura básica mostrada na Figura 1-1, que pode ser dividida em três etapas: 

estágio de entrada, banco de baterias e inversor de saída [2]. 

CC

CA CC

CA
ACCA

 
Figura 1-1: Configuração básica de uma UPS. 

 

O estágio de entrada é o responsável pela retificação da tensão da rede. É esse 

processo de retificação que faz com que a rede enxergue a carga como não-linear. Cargas 

não-lineares conectadas a rede (Figura 1-2) consomem correntes distorcidas com elevada taxa 

de distorção harmônica (THD).  

A THD é um índice que informa a relação entre as componentes harmônicas da 

corrente e a fundamental. Uma elevada THD da corrente de entrada significa elevado 

conteúdo harmônico, ou seja, mais potência reativa circulante no sistema, penalizando outros 
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equipamentos e sobrecarregando os transformadores de distribuição. Mantendo-se a potência 

aparente constante, o aumento da potência reativa também implica em redução da potência 

ativa disponível, ou seja, há uma redução do aproveitamento de energia pelo sistema. 

Lembrando que fator de potência é a relação entre a potência ativa e a aparente consumida 

por uma determinada carga, percebe-se que o ideal para a rede seria que todas as cargas 

apresentassem fator de potência unitário, ou muito próximo disso [3].  

 Em vista disso, algumas normas internacionais, como IEC61000-3-2, foram 

introduzidas para limitar a emissão de harmônicas obrigando os engenheiros a encontrar 

alternativas para melhorar a qualidade da corrente drenada da rede.  

  
Figura 1-2: Tensão, corrente e conteúdo harmônico de uma carga não linear conectada à rede. 

 

Dentre as soluções existentes, a que se mostra mais interessante para aplicações de 

potência inferior a 2kW, é o uso de pré-reguladores boost (elevadores) reduzindo 

significativamente a amplitude das harmônicas de baixa ordem. As principais vantagens da 

utilização desse conversor são a pré-regulação da tensão de saída, a redução do conteúdo 

harmônico de baixa ordem da corrente de entrada, a eliminação dos filtros de baixa 

freqüência com conseqüente redução do custo e volume, bem como aumento da eficiência do 

sistema como um todo. 

Essa diminuição no conteúdo harmônico de ordem menos elevada é conseguida 

através da comutação do interruptor principal, dando a forma de uma senóide com ripple 

(ondulação) à corrente de entrada do conversor, como pode ser visto na Figura 1-3. 

 
 

Figura 1-3: Tensão, corrente e conteúdo harmônico de uma carga não linear conectada à rede através de 
um Conversor Boost PFC. 
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Esse ripple possui uma freqüência muito superior a da rede, introduzindo harmônicas 

de ordem elevada na corrente de entrada. Então, o que ocorre na verdade, é uma substituição 

das harmônicas de baixa freqüência pelas de alta freqüência.  

Da mesma forma que as harmônicas de baixa ordem, as de ordem superior também 

são indesejadas, gerando nesse caso interferência eletromagnética conduzida (EMI). Contudo, 

filtros de alta freqüência possuem volume muito inferior, sendo bem menos onerosos. 

Assim, o estágio de entrada é constituído basicamente por um conversor retificador 

(boost PFC) e por um filtro de entrada, como pode ser visto na Figura 1-4. 

 
Figura 1-4: Conversor Boost PFC + Filtro de Entrada. 

 

De acordo com a tendência da indústria de redução das dimensões dos conversores, a 

freqüência de comutação do interruptor principal do conversor foi elevada para reduzir o 

volume do indutor boost. Entretanto, operando em freqüências maiores, a interferência 

eletromagnética emitida e as perdas de comutação se elevam, e para se adequar às normas, 

filtros de entrada e dissipadores mais volumosos devem ser adotados. 

Portanto, há um compromisso entre o volume do filtro de entrada, do indutor boost e 

dos dissipadores.  

Da literatura podem ser ressaltados alguns trabalhos que evidenciam esse 

compromisso. Em [4] e [5], os autores mostram a influência da escolha da freqüência de 

comutação na função custo de um conversor boost PFC.  Todavia, esses trabalhos fixam 

apenas um ripple sobre a corrente do indutor para proceder a análise. 

Em [6], a influência do ripple no indutor é considerada no volume de diversos 

conversores operando como PFC. Contudo, o foco deste trabalho é o impacto causado pelo 

modo de operação no volume do filtro de entrada, desconsiderando a contribuição do 

dissipador no volume total do sistema. 

Já em [7] e [8], a influência do ripple também é considerada, mas para apenas três 

casos muito próximos e com freqüência fixa. Além disso, o enfoque do trabalho é na seleção 

dos elementos magnéticos, desconsiderando, novamente, o dissipador. 
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Nos trabalhos [9], [10] e [11], a análise é procedida para apenas uma tecnologia em 

especial de semicondutores, há pequena variação no ripple, e as freqüências de trabalho são 

extremamente elevadas. Adicionando o fato de que a topologia do filtro de EMI é de ordem 

elevada, o resultado para volume mínimo é condicionado a freqüências extremamente altas 

(cerca de 300 kHz). 

Dessa forma, percebe-se que a análise do volume do estágio de entrada tem sido 

realizada de modo incompleto. Os trabalhos que analisam a influência da freqüência de 

comutação desconsideram o ripple de corrente sobre o indutor. E, quando consideram os dois 

efeitos anteriores, negligenciam o impacto introduzido no volume pelo dissipador. 

Tendo conhecimento do ponto de operação de interesse, torna-se necessário o 

desenvolvimento de uma metodologia que simplifique e forneça os passos para o projeto do 

conversor.  

Em [12] é apresentada uma metodologia de projeto para o circuito de potência do 

boost PFC. Esse procedimento se baseia em relações bem conhecidas, mas desconsidera 

completamente a influência do ponto de operação no projeto. Em [14] é apresentado um 

procedimento de projeto com enfoque no uso do controlador fornecido pela Unitrode 

UC3854. Segundo palavras do próprio autor, nesse trabalho, a escolha da freqüência de 

comutação foi feita de modo arbitrário. Cabe ressaltar, que, na época (1995), as preocupações 

com interferência eletromagnética estavam apenas se iniciando, e a grande maioria dos 

autores escolhia a esmo uma freqüência de comutação que representasse o seu entendimento 

de “um bom compromisso entre volume e eficiência” do conversor. Como pode ser 

observado, a literatura possui alguns trabalhos com procedimentos bem difundidos para 

projeto de PFC, mas eles não consideram todos os fatores necessários, e, principalmente, 

arbitram , sem justificativas, o ponto de projeto. 

Assim, a primeira proposta deste trabalho é analisar o compromisso da escolha do 

ponto de operação [ΔI @ fs], considerando ripple de corrente sobre o indutor e freqüência de 

comutação, no volume de um conversor boost PFC com filtro de EMI. De posse dessa 

análise, será desenvolvida uma metodologia de projeto do conversor boost PFC visando 

minimizar volume, que considere os fatores térmicos e eletromagnéticos, caracterizando a 

segunda contribuição deste trabalho. A escolha do correto ponto de operação é decisiva para 

reduzir o volume do estágio de entrada. 

A metodologia é baseada na simulação do conversor em regime permanente para uma 

determinada faixa de pontos de operação. Para cada ponto [ΔI@fs] é calculado o volume dos 
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componentes de interesse, ou seja, indutor, filtro de entrada e dissipadores. O ponto de 

mínimo é encontrado para o volume total (soma dos volumes de cada elemento de interesse). 

A necessidade de simular a operação do conversor em vários pontos diferentes demanda 

diferentes ganhos para o controlador. Com isso, se faz necessário um método simples e 

eficiente de seleção desses ganhos, permitindo sua utilização em todas as plantas de interesse. 

Em [13] é apresentada uma metodologia generalizada de modelagem de conversores 

PWM. Com ela, a modelagem e extração de parâmetros como impedância de entrada e saída 

do conversor boost PFC, se torna bastante simples. Nos trabalhos [14]-[17] são abordados 

tópicos de interesse durante a fase de implementação relacionados ao controle analógico do 

conversor PFC. Contudo, devido ao cunho prático e foco no uso de um circuito integrado 

específico, os trabalhos anteriores não mostram como calcular os ganhos do compensador. 

Assim, em [18] e [19] é realizada uma comparação entre diferentes abordagens do controle 

de conversores PFC. Com base nesses trabalhos é possível fazer uma primeira estimativa dos 

ganhos do compensador da malha de corrente. Todavia, é necessário que o projetista faça 

pequenos ajustes posteriores a fim de melhorar a resposta obtida com o controlador. Como, 

em uma simulação para diversos pontos de operação, não é possível realizar esses ajustes 

posteriores, se faz necessário um método alternativo de projeto que forneça os ganhos finais 

do controlador. 

Para que sejam realizados os projetos físicos dos componentes, é necessário ter o 

projeto elétrico finalizado com o conversor operando corretamente em regime, pois cada 

elemento necessita de uma grandeza previamente definida. 

Por exemplo, no caso do indutor boost, deve-se calcular a tensão e a corrente 

aplicadas sobre ele a fim de especificar o núcleo, diâmetro dos condutores e número de 

espiras a serem utilizados, Figura 1-5. 

 
Figura 1-5: O projeto físico do indutor necessita da corrente e tensão instantâneos aplicados sobre ele. 

 

O projeto do indutor boost é um procedimento que se inicia com a seleção do material 

e da geometria a fim de definir as dimensões do núcleo magnético. Os dados utilizados nessa 

etapa do projeto são fornecidos pelos próprios fabricantes [21] e [22]. Já em [23] e [24] são 
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apresentados procedimentos de seleção dos núcleos. Selecionado o núcleo, é necessário 

estimar sua elevação de temperatura com o objetivo de garantir operação abaixo da 

temperatura Curie.  

Assim, devem-se estimar as perdas no núcleo e nos enrolamentos, responsáveis por tal 

elevação. Em [26] é mostrado um método simples de estimar tanto as perdas no núcleo, 

quanto nos condutores, porém, suas aproximações conduzem a uma imprecisão que não pode 

ser negligenciada. Em [27] é apresentado um método de estimar as perdas no núcleo através 

da excitação quadrada, todavia, os fabricantes informam seus dados para excitação senoidal, 

tornando-o pouco atrativo. Em [28] e [29] é utilizado um método baseado na equação de 

Steinmetz, ou seja, baseado na excitação senoidal, mas, apesar da elevada precisão, exige um 

esforço computacional significativo. Dentre os trabalhos sobre cálculo de perdas no núcleo, 

destaca-se [30] no qual é apresentado um modo simples de cálculo, aplicado a conversores 

PWM, que atinge resultados precisos e exige menor esforço computacional.  

No tocante às perdas nos condutores, [31] apresenta uma equação de fácil utilização. 

Porém em [32] é provado experimentalmente que a equação anterior diverge dos resultados 

experimentais em até 150% para determinados casos, inutilizando-a. Contudo, o uso do 

método adotado em [32] possui suas bases fundadas em resultados experimentais, tornando 

sua aplicação bastante cansativa. Apesar de em [33] esse método ser bastante simplificado, 

sua aplicação continua pouco interessante. Em [34] é adotada uma abordagem bi-

dimensional, que apesar de bastante precisa, insere uma complexidade considerável no 

procedimento de cálculo. Assim, dentre os trabalhos analisados, destaca-se [35], por 

apresentar um método simples, que já está bem consolidado e vem sendo amplamente 

utilizado. Já as referências [36] e [37] abordam aspectos da implementação do indutor 

relacionados a elevação de temperatura que vem a complementar o presente trabalho. 

Tendo o indutor projetado, a análise passa às questões relacionadas à interferência 

eletromagnética. Para que se efetue o projeto físico do filtro de EMI, deve-se estimar a 

interferência eletromagnética conduzida e, comparando-a com a norma adotada, determinar a 

atenuação requerida para que o sistema entre em conformidade, como pode ser visto na 

Figura 1-6. Então, nas referências [38] e [39] são explicados os conceitos fundamentais 

acerca das normas de emissão de interferência eletromagnética conduzida. Em [40] e [41] é 

analisado o circuito de medição de quase-pico sugerido pela norma IEC-CISPR22. Em [42] é 

analisada a separação dos ruídos de modo diferencial e de modo comum. Já em [43] e [44] 

são apresentadas metodologias de projeto de filtros de EMI. E, em [45] são analisadas 

questões relativas a implementação dos filtros. 
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Figura 1-6: O projeto físico do filtro de EMI necessita da estimação da atenuação requerida pelo filtro. 

 

Finalmente, para o projeto físico dos dissipadores, se faz necessária a estimação da 

potência dissipada durante os períodos de comutação e de condução dos interruptores, como 

pode ser visto na Figura 1-7.  

Nas referências [46] - [50] podem ser encontrados os dados disponibilizados pelos 

fabricantes dos dispositivos semicondutores que serão utilizados nesse trabalho. Os 

fabricantes também fornecem informações básicas quanto ao funcionamento dos 

componentes [51] e [52] e quanto ao mecanismo de elevação de temperatura dos mesmos 

[53]. Em [54] essas análises são aprofundadas mostrando com maior precisão o mecanismo 

teórico de comutação forçada dos dispositivos. Já em [55] as perdas de comutação são 

analisadas via simulação e em [56] e [57] são analisadas baseadas em resultados 

experimentais. De posse da potência dissipada pelos dispositivos semicondutores, é 

necessário determinar a resistência térmica do dissipador a fim de permitir a operação do 

componente na temperatura desejada. Em [58] são apresentados os modelos térmicos para 

cálculo da elevação de temperatura da junção com base na resistência térmica do dissipador. 

Em [59] é detalhada a análise unidimensional do dissipador e em [60] podem ser encontrados 

as curvas de comportamento da resistência térmica para diferentes perfis de dissipadores. 

 
Figura 1-7: O projeto dos dissipadores requer a estimação das perdas nos dispositivos 
semicondutores. 

 



 8

Cabe ressaltar, que o volume do capacitor de saída é função da energia por ele 

armazenada. Como a tensão sobre o capacitor de saída sofrerá pequena variação, e, devido a 

existência de recomendações como tempo de hold-up, a influência do ponto de operação no 

comportamento do volume do capacitor é desprezível. 

De posse dos projetos para cada componente, torna-se possível realizar o estudo 

acerca do comportamento do volume total do conversor com a variação do ponto de operação 

[ΔI@fs], baseado-se na estrutura de simulação mostrada na Figura 1-8.  

 
Figura 1-8: Fluxograma da metodologia de projeto visando determinar o menor volume. 
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Portanto, no Capítulo II é realizado o projeto do controlador necessário para o 

funcionamento do conversor, mostrando também a estrutura de simulação e as normas de 

emissão de harmônicas de baixa ordem. No Capítulo III é apresentado o procedimento de 

projeto do indutor boost, ressaltando os modelos de perdas nos condutores, no núcleo e 

elevação de temperatura. A estimação da interferência eletromagnética conduzida e o projeto 

do filtro para atenuá-la são apresentados no Capítulo IV. Já o Capítulo V faz a análise das 

perdas nos dispositivos semicondutores e apresenta o projeto dos dissipadores. No Capítulo 

VI são mostrados os resultados obtidos através das simulações, com base na metodologia 

proposta. Finalmente, as conclusões alcançadas com esse trabalho são apresentadas no 

Capítulo VII. 
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Capítulo II 
 
 
 
 
 
 
 
 

2 Projeto do Controlador 
 

Neste capítulo será apresentado o projeto da estrutura de controle do conversor boost 

PFC utilizado no decorrer deste trabalho. A principal motivação é a necessidade de uma 

forma simples e rápida de projetar o controlador de corrente sem que seja necessário fazer 

ajustes posteriores em seus ganhos. Nesse capítulo também será apresentada a estrutura de 

simulação do conversor capaz de gerar a forma de onda da corrente sobre o indutor. 

Assim, a primeira seção apresenta a modelagem do conversor de acordo com o 

método da chave-PWM, mostrando que a função de transferência pode ser simplificada para 

freqüências elevadas. Na segunda seção será procedida a análise de estabilidade da planta 

através de métodos de resposta em freqüência como diagrama de bode e lugar das raízes. De 

posse das análises anteriores, será apresentado o projeto do controlador na terceira seção. A 

quarta seção apresenta a estratégia usada para simular o conversor em malha fechada. 

 

2.1 Modelagem da Planta 
 

A planta a ser modelada pode ser vista na Figura 2-1. O boost PFC é aproximado por 

um conversor CC-CC que segue uma referência senoidal, uma vez que devido a elevada 

freqüência de comutação, a variação da tensão de entrada durante um período de comutação é 

tão pequena que pode ser desconsiderada. 
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Figura 2-1: Boost PFC com aquisição de corrente, tensão de entrada e de saída. 
 

Para modelar o conversor boost PFC foi adotado o modelo da chave PWM 

apresentado em [13]  e mostrado pela Figura 2-2. Este modelo é amplamente difundido pela 

literatura e sua aplicação no conversor pode ser vista na Figura 2-3. 

  

Figura 2-2: Modelo da Chave PWM. Figura 2-3: Aplicação do Modelo no Conversor 
Boost. 

 

Como a planta é excitada por freqüências elevadas, pode-se realizar uma 

simplificação curto-circuitando o capacitor C obtendo um modelo pra altas freqüências 

mostrado na Figura 2-4. 

 
Figura 2-4: Modelo para Altas Freqüências do 

Conversor Boost. 
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A equivalência dos modelos pode ser vista através do gráfico de bode da Figura 2-5. 

A partir de uma determinada freqüência, os modelos não possuem diferenças quanto a ganho 

e fase. 

 
Figura 2-5: Diagramas de Bode Mostrando a equivalência dos modelos em alta freqüência. 
 

De posse da configuração da planta no domínio das freqüências, pode-se extrair 

algumas informações de interesse do sistema: 

a. Função de transferência que relaciona saída com entrada (line-to-output); 

b. Função de transferência que relaciona saída com controle (control-to-output) 

c. Impedância de Entrada e de Saída; 

No caso da aplicação em questão, ou seja, um pré-regulador, a simples regulação da 

tensão de saída não é suficiente. O foco principal é dar a forma senoidal à corrente drenada da 

rede pelo conversor. Assim, são conectadas duas malhas em cascata: a de corrente (mais 

rápida e que dá a forma senoidal a corrente de entrada) e a de tensão (mais lenta e que regula 

a tensão de saída do conversor). 

( )
( )
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^ 2
2

2

1

1

2 1 2 1
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L z
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+ ω
= =

+ +ω ω
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= ω = ω = = −
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 Eq. 2.1 
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^
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id
ViG
s Ld

= =  Eq. 2.2 
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A Eq. 2.1 e a Eq. 2.2 mostram as funções de transferência que relacionam corrente 

sobre o indutor e perturbação da razão cíclica para a malha de corrente compreendendo o 

sistema completo e sua simplificação para altas freqüências, respectivamente. 

p

a
c

1
D

+

-

C R

Rse

Zin
LRL DD'Re

 

p

a
c

1
D

+

-

C R

Rse

ZoutL
RL

DD'Re

 
Figura 2-6: Modelo aplicado para o cálculo da 

impedância de entrada. 
Figura 2-7: Modelo aplicado para o cálculo da 

impedância de saída. 
 

A Figura 2-6 e a Figura 2-7 mostram a aplicação do modelo da chave PWM no 

cálculo das impedâncias de entrada e saída do conversor. A Eq. 2.3 mostra a função de 

transferência da impedância de entrada. 

( )

2
2

2
1 1'Re '

1
o o

in in in L p

p

s s
Q

Z R R R DD D R ss C Rse Rs

+ +ω ω
= = + + =

++
 Eq. 2.3 

 

Já a Eq. 2.4 mostra a solução da aplicação do modelo da chave-PWM no cálculo da 

impedância de saída do conversor. 

( )
1 0

2
2

0 12

1 1

1

'Re Re ' 1//
'

z z
O O

o o

L L
O z z

s s
s s

Z R
s s

Q

R DD R DDR R s s
D L RseC

⎛ ⎞+ +⎜ ⎟
⎝ ⎠=

+ +ω ω

+ +⎛ ⎞= = =⎜ ⎟
⎝ ⎠

 Eq. 2.4 

 

A Figura 2-8 mostra o comportamento da impedância de entrada do sistema em malha 

aberta para três diferentes valores de razão cíclica. Nota-se que para altas freqüências a 

impedância de entrada independe da razão cíclica. Percebe-se também, que para baixas 

freqüências, quanto maior a razão cíclica, menor é a impedância de entrada, uma vez que 

elevados valores de razão cíclica significam que a impedância de entrada assume o valor da 

impedância do indutor (desprezível para baixas freqüências). 
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Figura 2-8: Comportamento da impedância de entrada com a variação da freqüência. 

 

 
2.2 Análise de Estabilidade 

 
O sistema em malha aberta é estável uma vez que possui margem de fase igual a 

aproximadamente 90º e margem de ganho infinita, como mostrado no diagrama de bode da 

Figura 2-9.  

 
Figura 2-9: Diagrama de Bode do sistema em malha aberta. 
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Figura 2-10: Lugar das raízes do sistema. 

 

Também pode-se perceber que o sistema é estável por não possuir pólos no semiplano 

direito (Figura 2-10). Também se pode concluir através do lugar das raízes que a variação da 

razão cíclica pouco afeta o comportamento do sistema no tocante às altas freqüências. Em 

compensação, para baixas freqüências, a diminuição da razão cíclica deixa o sistema mais 

oscilatório. 

Sendo o sistema estável, o objetivo de projeto do controlador da malha de corrente do 

conversor boost PFC é obter um compensador que faça a corrente sobre o indutor seguir a 

referência (senóide retificada) com a menor distorção harmônica possível. 

 

 

2.3 Projeto do compensador da Malha de Corrente 
 
 

Iref

Ci
u+

-

Ierro IL
Gid

I
P

KK s+ OV
sLB

Ti

 
Figura 2-11: Sistema em Malha Fechada. 
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A Figura 2-11 mostra a conexão do sistema em malha fechada. O objetivo de se 

fechar a malha é fazer com que a variável de saída consiga reproduzir a referência. Sendo 

assim, o comportamento ideal desejado para um sistema em malha fechada é o mostrado na 

Eq. 2.5. 

1 0ºOut

ref

ITi
I

= = ∠  Eq. 2.5 

 

Ou seja, o sistema possui largura de banda infinita e consegue reproduzir 

integralmente a referência sem atraso de fase. Como, na prática, isso não é realizável, a 

intenção do projeto do compensador é fazer com que o sistema em malha fechada se 

aproxime ao máximo da Eq. 2.5. 

O compensador proporcional-integral (PI) é o mais simples capaz de eliminar o erro 

de regime permanente do conversor operando em malha fechada e pode ser visto a seguir: 

( )

( )
( )

, O

B

I
P

P

K VGid s K Ls
KK s K

Ci s
s

= =

+
=

 Eq. 2.6 

 

Escrevendo o sistema em malha fechada a partir da Eq. 2.6 obtém-se a Eq. 2.7. 

( ) ( ) ( )
( ) ( )

( )
( )

2

1

I
P

P

P I

Ci s Gi s
Ti s

Ci s G s

KK K s K
Ti s

s K K s K K

=
+

+
=

+ +

 Eq. 2.7 

 

O sistema de malha fechada em função dos seus pólos e zeros é mostrado na Eq. 2.8.  

( ) ( )
( )( )

1

1 2

TiK s Z
Ti s

s P s P
−

=
+ +

 Eq. 2.8 

 

Para que o sistema possa ser especificado em função da banda passante, este deve ser 

reescrito de forma a ficar em função de apenas um dos pólos, obtendo o sistema de equações 

mostrado na Eq. 2.9. 
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'

1
P

1 1

2

1 2 P
'

1 2

Z = K
P = -  Z
P  = -BW
P  + P  = - K K

I

I

K

P P K K

α

⎧
⎪
⎪
⎪
⎪
⎨
⎪
⎪
⎪ =
⎪⎩

 Eq. 2.9 
 

Resolvendo o sistema anterior para os ganhos proporcional (P) e integral (I) obtém-se 

a Eq. 2.10 em função dos parâmetros de projeto α e BW. 

( )

P

2
'

BWK

BW 1I

K

K
K

α

α

=

= −
 Eq. 2.10 

 

 Observe que o pólo 1 (P1) não está exatamente alocado sobre o zero 1 (Z1), e o 

resíduo da razão entre eles é dado pelo fator α. Assim, o fator α está ligado diretamente a 

presença do ganho integral do compensador (caso α fosse feito unitário, o ganho integral 

seria nulo e o compensador seria simplesmente proporcional). 

Dessa forma, o cálculo dos ganhos proporcional e integral foi substituído pela escolha 

adequada da banda passante BW e da constante de projeto α. A escolha desses dois 

parâmetros deve ser feita visando que a corrente de entrada do conversor atenda a norma de 

emissão de harmônicos, rastreie a corrente de referência, mas evite a saturação do controlador 

e tenha erro de regime permanente nulo. 

Os parâmetros de projeto podem ser obtidos através de simulações sucessivas 

configurando as seguintes tabelas: 
Tabela 2-1: Resultados das Simulações para freqüência de comutação igual a 30 kHz. 

fs (Hz) LB (H) ZX’ ( Ω) KP KI’ α BW (Hz) 

30 x 103 800 x 10-6 24 0,085 0.823077 1.000228 6.762544 

30 x 103 600 x 10-6 18 0,057308 0.953846 1.000436 6.077919 

30 x 103 400 x 10-6 12 0,037077 0.98 1.000714 5.896781 

30 x 103 300 x 10-6 9 0,026077 0.953846 1.001054 5.527889 

30 x 103 200 x 10-6 6 0,016923 0.730769 1.001279 5.379885 

30 x 103 100 x 10-6 3 0,006192 0.684615 1.004504 3.924353 
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Tabela 2-2: Resultados das Simulações para freqüência de comutação igual a 45 kHz. 
 

fs (Hz) LB (H) ZX’ ( Ω) KP KI’ α BW (kHz)

45 x 103 533 x 10-6 24 0.08 1.580769 1.000330 9.546152 

45 x 103  400 x 10-6 18 0.058846 1.723077 1.000498 9.360972 

45 x 103 267 x 10-6 12 0.035385 1.209615 1.000645 8.442010 

45 x 103 200 x 10-6 9 0.028462 1.225 1.000757 9.052886 

45 x 103 133 x 10-6 6 0.017885 1.05 1.001096 8.530115 

45 x 103 67 x 10-6 3 0.0065 1.019231 1.004053 6.182086 
 

Tabela 2-3: Resultados das Simulações para freqüência de comutação igual a 60 kHz. 
 

fs (Hz) LB (H) ZX’ ( Ω) KP KI’ α BW (kHz) 

60 x 103 400 x 10-6 24 0.073461 2.834615 1.000526 11.68554 

60 x 103  300 x 10-6 18 0.063462 2.788462 1.000520 13.46006 

60 x 103 200 x 10-6 12 0.039615 2.403846 1.000767 12.60019 

60 x 103 1,50 x 10-6 9 0.028269 2.192307 1.001031 11.98539 

60 x 103 100 x 10-6 6 0.018846 1.592308 1.001123 11.98429 

60 x 103 0,50 x 10-6 3 0.007 1.019231 1.002614 8.889503 
 
 

As tabelas anteriores apresentam os resultados obtidos para o cálculo dos ganhos do 

controlador em função dos parâmetros α e BW para diferentes indutâncias e freqüências de 

comutação, de modo a obter as mesmas impedâncias normalizadas ZB’. 

Os ganhos integrais obtidos foram normalizados conforme a Eq. 2.11, uma vez que 

mesmo projetando um controlador contínuo no domínio do tempo, a simulação necessita de 

um determinado passo tornando-a discreta. Esse passo de simulação foi chamado de TSample. 

Já a Eq. 2.12 mostra a impedância normalizada ZB’ que define a amplitude do ripple 

de corrente sobre o indutor do conversor. 

'
I I

Sample

TsK K
T

=  Eq. 2.11 

'
X BZ fs L=  Eq. 2.12 

 

Para facilitar a compreensão dos dados contidos nas tabelas anteriores foram plotados 

os gráficos da Figura 2-12 e da Figura 2-13. Na primeira é mostrada a relação do resíduo α 

com a variação da impedância normalizada Zx’. Percebe-se que o parâmetro α depende 



 19

apenas de Zx’. Seu comportamento pode ser encontrado através de regressão linear de curvas 

sendo expresso pela Eq. 2.13. 

 
Figura 2-12: Comportamento do parâmetro α em função da impedância Zx’. 

 

1 2

1

'
'

p Zx p
Zx q

α
+

=
+

 Eq. 2.13 

Em que 1 2 10, 2194, 1, 477 1, 482p p e q= = − = − . 

Já a Figura 2-13 apresenta o comportamento da variação da banda passante BW 

normalizada com relação à freqüência de comutação frente ao aumento da impedância 

normalizada Zx’. A equação que melhor define a curva pode ser vista na Eq. 2.14. 

 
Figura 2-13: Comportamento do parâmetro BW em função da impedância Zx’. 
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1 2

1

'
2

'
p Zx p

BW fs
Zx q

π
+

=
+

 Eq. 2.14 

 

Em que p1 =0,2194, p2 = -0,3361e  q1 = -0,6908. 

De posse da Eq. 2.13 e da Eq. 2.14, se torna possível calcular os ganhos integral e 

proporcional do controlador com base na Eq. 2.10. 

 

2.4 Simulação do Conversor 
 

A simulação do conversor tem início com a entrada de dados no programa como 

tensão eficaz da rede (VinRMS), tensão do barramento CC (VO), potência de entrada do 

conversor (Pin) e ponto de operação desejado (ΔI@fs).  

De posse dessas especificações torna-se possível calcular os ganhos do controlador 

baseado na Eq. 2.10.  

O passo seguinte é o início do laço que visa variar o ângulo da rede para obter a 

corrente sobre o indutor em cada ponto. Para isso, deve-se primeiramente retificar a tensão de 

entrada simulando o efeito da ponte retificadora. Contudo, a indutância do conversor varia de 

acordo com o nível CC de corrente que atravessa o indutor tornando obrigatório o cálculo da 

indutância efetiva no instante de tempo de interesse. 

O próximo procedimento é determinar o tempo de condução do dispositivo 

semicondutor por período de comutação. Isto é realizado com base na lei de controle do 

compensador PI, podendo ser vista na Eq. 2.15, na Eq. 2.16 e na Eq. 2.17. Apesar do projeto 

do controlador visar o domínio do tempo contínuo, cabe ressaltar que o único modo de 

realizar a simulação é no tempo discreto. Mas, fazendo o tempo de amostragem TSample 

extremamente baixo, ou seja, de uma ordem de grandeza várias vezes inferior ao período de 

comutação, torna-se possível usar os resultados obtidos anteriormente. 

( ) ( ) ( )1L Refe k I k I k= + −  Eq. 2.15 

( )
1

k

erron e k= ∑  Eq. 2.16 

( ) ( )1 P I Sampleu k e k K K erronT+ = +  Eq. 2.17 

 

A lei de controle discreta u obtida representa a razão cíclica do interruptor. Como a 

razão cíclica varia de zero a um ( 0 1D≤ ≤ ), se faz necessária a limitação da lei u. 
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Contudo, a lei de controle deve ser convertida para um valor lógico (zero ou um) que 

represente o sinal de gatilho do interruptor. Isto é feito no gerador PWM. 

 
Figura 2-14: Comportamento do sinal de gatilho do interruptor. 

 

Para garantir que o interruptor comute apenas duas vezes por período de comutação 

(ou seja, o dispositivo entre e saia de condução) deve ser utilizado um limitador de transição 

como mostrado na Figura 2-14. Na ausência desse limitador, a escolha inadequada dos 

ganhos implica na comutação do interruptor numa freqüência superior a desejada como 

mostrado na Figura 2-15. 

 
Figura 2-15: Comportamento do sinal de gatilho do interruptor sem limitador de transição. 
 

Outra possibilidade é a saturação do controlador devido ao uso de ganhos muito 

elevados, como mostrado na Figura 2-16. 
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Figura 2-16: Comportamento do sinal de gatilho do interruptor quando o controlador está saturado. 

 

Finalmente, tendo o sinal do gatilho, basta injetá-lo na planta representada pelas suas 

equações de estado (Eq. 2.18 - Eq. 2.22) mostradas nas próximas equações.  

A planta foi dividida em duas etapas: interruptor conduzindo e interruptor não 

conduzindo. Na Eq. 2.19 A0 representa a matriz A para o interruptor fora de condução 

enquanto A1 representa a matriz A para o interruptor conduzindo. 

Na Eq. 2.23, g representa o sinal de gatilho que pode ser 1 quando o dispositivo for 

acionado ou 0 quando estiver fora de condução. 

A Eq. 2.23 e a Eq. 2.24 representam a discretização das equações anteriores. 

X A X Bu
•

= +  Eq. 2.18 
 

0

10

1 1
B

B B

L
A

C RC

−⎡ ⎤
⎢ ⎥= ⎢ ⎥−
⎢ ⎥⎣ ⎦

 ou 1

0 0
10

B

A
R C

⎡ ⎤
⎢ ⎥= −⎢ ⎥⎣ ⎦

 Eq. 2.19 
 

1

0
BLB

⎡ ⎤
⎢ ⎥=
⎢ ⎥⎣ ⎦

 Eq. 2.20 

[ ]1 0C =  Eq. 2.21 

L

C

I
X

V
⎡ ⎤

= ⎢ ⎥
⎣ ⎦

 Eq. 2.22 

( )( )1 0 21SampleT g A g A Iψ = + − +  Eq. 2.23 

( ) ( ) ( )1L L SampleI k I k BT u kψ+ = +  Eq. 2.24 

 

Para facilitar a visualização das etapas descritas, foi esquematizado o fluxograma da 

Figura 2-25, o qual fornece uma idéia do encadeamento dos procedimentos ocorridos durante 

a simulação. 
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2.5 Resultados de Simulação 
 

O objetivo da utilização do conversor boost PFC é fazer com que a corrente drenada 

da rede entre em conformidade com uma série de normas e regulamentações, entre elas a 

IEC61000-3-2 responsável por limitar a emissão de harmônicos de baixa ordem (n < 40). 

Esta norma é aplicável a equipamentos eletro-eletrônicos, que drenem corrente eficaz 

inferior a 16 A por fase, conectados a rede pública de baixa tensão alternada, com valor 

eficaz de tensão fase-neutro igual a 220 V operando tanto em 50 Hz como em 60 Hz. 

A aplicação em questão deve estar em conformidade com os limites estabelecidos 

para a classe A, uma vez que o equipamento no qual estará o conversor não se enquadra nas 

demais classes, e essa é a mais restritiva. Para as harmônicas de ordem superior a 19, deve-se 

observar globalmente o espectro. Se o envelope possuir um decaimento monotônico, as 

harmônicas superiores a 19ª ordem podem ser desconsideradas. As harmônicas com valor 

inferior a 5mA ou 0,6% da corrente de entrada também podem ser desconsideradas. 

Os limites estabelecidos nessa norma são para equipamentos operando em regime 

permanente, e podem ser vistos na Tabela 2-4.  
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Tabela 2-4: Norma IEC61000-3-2 classe A para emissão de harmônicos de baixa ordem. 

 
 

Para facilitar a visualização, também foi plotada a Figura 2-17 com os mesmos limites 

em função de cada harmônica. 

 
Figura 2-17: Norma IEC61000-3-2 classe A para emissão de harmônicos de baixa ordem. 
 

De posse da norma IEC61000-3-2, basta verificar se a corrente de entrada obtida está 

em conformidade. 

 Para tanto, foram realizadas simulações para dois casos distintos de tensão de entrada 

baseados nos limites da entrada universal. Os parâmetros de entrada da simulação podem ser 

vistos na Tabela 2-5. 
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Tabela 2-5: Parâmetros de Simulação. 
Freqüência de Comutação fs = 30 kHz 

Ripple de Corrente Máximo ΔIpk-pk = 18 A 

Tensão de Saída VO= 400 V 

Tensão de Entrada VinRMS = 90~264 V 

Potência de Entrada Pin = 1200 W 

 

O ripple de corrente utilizado possui o mesmo valor da corrente de pico máxima 

(aproximadamente 18 A, quando operando com tensão de entrada mínima). Como para 

tensão de entrada alta, a corrente de pico não ultrapassa os 8 A, para uma larga faixa de 

ângulos da rede, o sistema opera de modo descontínuo. 

Em aplicações do tipo UPS, há a necessidade de inverter a tensão do barramento CC a 

fim de fornecer tensão senoidal na saída com mesma amplitude da tensão da rede pública. 

Como a entrada do sistema é universal, a tensão mínima do barramento CC deve ser 

aproximadamente 375 V para gerar tensão eficaz igual a 264 V. Assim, a tensão de saída foi 

fixada em 400 V possibilitando uma margem de segurança de 25 V. 

Na Figura 2-18 é mostrada a forma de onda para corrente sobre o indutor boost 

quando operando com tensão de entrada igual a 90 V, ou seja, a tensão mínima para entrada 

universal. A forma de onda é visivelmente diferente da apresentada na Figura 2-22. O 

primeiro motivo é que devido a diminuição da tensão de entrada, a amplitude da corrente na 

freqüência da rede se elevou para manter a mesma potência de saída, fazendo com que o 

conversor não opere em modo descontínuo. A segunda razão é a diferença no comportamento 

do ripple de corrente. Esse comportamento será melhor abordado no próximo capítulo. 

 
Figura 2-18: Corrente sobre o indutor para tensão eficaz de entrada igual a 90 V. 
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A Figura 2-19 mostra em detalhes o comportamento do ripple de corrente sobre o 

indutor.  

 
Figura 2-19: Corrente sobre o indutor mostrando o ripple máximo em detalhes. 

 

A Figura 2-20 apresenta a corrente de entrada drenada da rede para tensão de entrada 

igual a 90 V. 

 
Figura 2-20: Corrente de entrada para tensão eficaz de entrada igual a 90 V. 

 

A Figura 2-21 apresenta o espectro harmônico da corrente de entrada para o conversor 

operando com tensão de entrada igual a 90 V. Como mostrado anteriormente, a corrente de 

entrada para o conversor operando com tensão baixa se aproxima muito mais de uma senóide 
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do que quando operando sob tensão elevada. Dessa forma, a amplitude das harmônicas de 

baixa ordem da corrente de entrada é inferior a amplitude mostrada para o caso anterior. 

 
Figura 2-21: Espectro harmônico da corrente de entrada para tensão eficaz igual a 90 V. 
 

Na Figura 2-22 é mostrada a corrente sobre o indutor do conversor boost PFC para 

tensão de entrada igual a 264 V. Devido ao elevado valor de ripple, o sistema opera em modo 

descontínuo durante mais da metade do ciclo da rede. 

 
Figura 2-22: Corrente sobre o indutor para tensão eficaz de entrada igual a 264 V. 

 

A Figura 2-23 mostra a corrente drenada da rede pelo conversor. Como essa corrente 

é medida antes da ponte retificadora, o segundo semi-ciclo aparece invertido. 
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Figura 2-23: Corrente de entrada para tensão eficaz de entrada igual a 264 V. 

 

Na Figura 2-24 é mostrado o espectro harmônico da corrente de entrada para as 

primeiras quarenta harmônicas, ou seja, aquelas de interesse da norma. Nela também foi 

plotada a norma IEC61000-3-2. Apesar dos elevados ripple e período de tempo que o 

conversor opera em modo descontínuo, a corrente drenada da rede está em conformidade com 

a norma, uma vez que nenhuma harmônica (de ordem inferior a 40ª) foi maior que os limites 

estabelecidos. 

 
Figura 2-24: Espectro harmônico da corrente de entrada para tensão eficaz igual a 264 V. 
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2.6 Considerações Finais 
 

Neste capítulo foram apresentados o projeto do controlador do conversor boost PFC, e 

a estrutura de simulação capaz de gerar a forma de onda da corrente sobre o indutor que serão 

utilizados durante todo este trabalho. 

Assim, na primeira seção foi mostrada a modelagem por valores médios através do 

método da chave PWM para o conversor boost. Com base nesse modelo foram extraídas 

várias informações, tais como: funções de transferência relacionando corrente sobre o indutor 

com perturbação na razão cíclica e impedância de entrada e de saída. Nesta seção também foi 

mostrada a equivalência entre os modelos completo e simplificado para altas freqüências. 

Na segunda seção foi apresentada a análise de estabilidade da malha de corrente do 

conversor. Através dos diagramas de bode e de lugar das raízes plotados foi concluído que o 

sistema é estável para todas as razões cíclicas de interesse. 

Já na terceira seção, foi projetado o compensador utilizado como controlador do 

conversor. Os ganhos proporcional e integral foram selecionados de acordo com a banda 

passante BW e o resíduo α da razão entre o primeiro pólo e o zero do sistema em malha 

fechada. Os parâmetros anteriores BW e α foram plotados em função da impedância 

normalizada do indutor boost configurando duas curvas. Com elas, torna-se possível o projeto 

do compensador sem a necessidade de modelar o conversor a cada alteração de ponto de 

operação, e sem a necessidade de “ajustes finos” posteriores nos ganhos do PI. 

Na quarta seção foi apresentada a estrutura de simulação explicando a necessidade de 

cada procedimento para a geração da forma de onda. Nessa seção também foram mostrados 

alguns dos problemas que podem ocorrer devido à escolha inadequada dos ganhos do 

controlador, como a sua saturação, por exemplo. O fluxograma da estrutura de simulação 

pode ser vista na Figura 2-25. 

Finalmente, na quinta seção foram apresentados os resultados obtidos para as formas 

de onda construídas com a estrutura de simulação desenvolvida. Nesta seção também foram 

mostrados os limites da norma IEC61000-3-2 que limita as emissões de harmônicos de baixa 

ordem e que o conversor projetado está em conformidade com a norma em questão. 
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VinRMS, VO, Pin, I,fs

Simulação
Do Conversor

Início

Fim

Retificação da 
Tensão de Entrada

Cálculo da 
Lei de Controle

Limitador da 
Lei de Controle

Gerador PWM

Limitador de 
Transição

Equações
De Estado

Início
do Laço

Projeto do
Controlador

Fim
do Laço

Cálculo da 
Indutância Efetiva

Figura 2-25: Fluxograma do programa utilizado para simulação. 
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Capítulo III 
 
 
 
 
 
 
 
 

3 Projeto de Magnéticos 
 

Os elementos magnéticos são, provavelmente, os componentes mais importantes de 

uma fonte chaveada. Eles podem ser determinantes no custo, volume e eficiência finais do 

produto. Desse modo, os indutores, transformadores e filtros devem ser projetados a fim de 

possibilitar uma boa performance da UPS. 

Assim, nesse capítulo serão abordados os conceitos relativos ao projeto dos elementos 

magnéticos. Na primeira seção é apresentada a primeira etapa do projeto – a metodologia 

desenvolvida por McLyman para seleção dos núcleos. De posse do núcleo magnético a ser 

utilizado, passa-se, então, para a segunda etapa, a determinação da elevação de temperatura 

do núcleo, apresentada na segunda seção. Para efetuar essa análise, se faz necessário o 

cálculo das perdas no núcleo e nos condutores. A terceira seção mostrará os resultados de 

simulação obtidos. 

3.1 Seleção do Núcleo 
 

Através dessa seleção é escolhido o material, a geometria e as dimensões do 

componente a ser projetado. 

3.1.1 Constante Geométrica Kg 

A primeira restrição de projeto é a capacidade de regulação do núcleo expressa pela 

figura de mérito Kg apresentada por McLyman em [24]. 
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( )
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=  Eq. 3.1 
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ρ

≥  Eq. 3.2 

 

Em que: 

AC Área da seção transversal do núcleo (em cm2) 

WA Área da janela (em cm2) 

MLT Comprimento médio da espira (em cm) 

ρ Resistividade do Cobre, tipicamente 1,724 .10-4 Ω-cm2/m 

L Indutância (em H) 

Imax Corrente Máxima (em A) 

Bmax Densidade de Fluxo Máxima (em T) 

R Resistência do Enrolamento (em Ω) 

KU Fator de Utilização da Janela, tipicamente 40% 

 

A constante geométrica do núcleo (Eq. 3.1) descreve o “tamanho elétrico efetivo” do 

núcleo magnético, em aplicações nas quais as perdas no cobre e a densidade de fluxo máxima 

são especificadas [23]. 

A figura de mérito Kg é função da resistência total dos enrolamentos como pode ser 

visto na Eq. 3.2. Para que se tenha uma noção mais precisa das perdas nos enrolamentos, 

basta substituir a Eq. 3.3 na Eq. 3.2 resultando na Eq. 3.4. 
2

CU RMSP R I=  Eq. 3.3 
2 2 2

8max
2
max

10RMS

Cu u

L I IKgnucleo
B P K
ρ

≥  Eq. 3.4 

 

Através dessa substituição torna-se possível especificar o valor das perdas nos 

enrolamentos (esse assunto será retomado na seção 3.2). 

A constante geométrica limita o volume mínimo do núcleo capaz de atender as 

especificações elétricas desejadas. Num conversor com entrada universal, a maior constante 

geométrica ocorrerá com tensão de entrada mínima, ou seja, 90 V, pois é sob essa tensão que 

ocorre a corrente máxima e a maior corrente RMS. Esta tensão caracteriza o pior caso (maior 

volume) do projeto do indutor boost. 



 33

3.1.2 Material e Geometria 

  Por geometria entende-se a forma do núcleo, que pode ser do tipo E ou toroidal, por 

exemplo. Já o material, como o próprio nome sugere, refere-se ao seu material constituinte 

(MPP, High Flux, Kool u, Iron Powder, ferrites), como mostrado na Figura 3-1.  

O tipo de geometria escolhida acarreta principalmente em uma maior ou menor 

dificuldade no momento da bobinagem. Enquanto núcleos E podem ser bobinados vários ao 

mesmo tempo, os toróides necessitam de equipamento especializado num processo individual 

acarretando em um procedimento que consome bastante tempo. Outra vantagem da geometria 

E é a maior flexibilidade de ajuste a indutância calculada, uma vez que o ajuste fino pode ser 

feito pela variação do número de espiras ou do entreferro[21]. Porém, a presença do 

entreferro permite a emissão de interferência eletromagnética irradiada causada pelo 

fenômeno fringing flux.  

Os materiais constituintes dos núcleos influem principalmente na densidade de fluxo 

máximo suportada pelo dispositivo. Os núcleos do tipo Molypermalloy (MPP) se 

caracterizam por apresentar as menores perdas no núcleo dentre os constituídos por ligas de 

pó de ferro [21]. A densidade de fluxo que leva o núcleo à região de saturação pode ser vista 

na Tabela 3-1. 
Tabela 3-1: Densidade de fluxo máxima suportada por diferentes materiais. 

MPP High Flux Kool u Iron Powder Ferrite 

0,7 T 1,5 T 1,0 T 1,2-1,4 T 0,35 T 
 

 

Já os núcleos do tipo High Flux apresentam custos até 25% menores que os MPP, mas 

com perdas no núcleo superiores. Todavia, devido ao seu ponto de saturação Bsat ser mais 

elevado, possui maior estabilidade da indutância quando operando com elevados níveis CC, 

ou elevados picos de corrente [22]. 

Os núcleos do tipo Kool u apresentam comportamento similar aos MPP com relação a 

variação da indutância devido ao nível CC, mas são caracterizados por perdas no núcleo mais 

elevadas. Por outro lado, devido à ausência de níquel em sua formação, apresenta uma 

redução do custo [22]. 

Se por um lado os núcleos do tipo iron powder (pó de ferro) apresentam as maiores 

perdas no núcleo, por outro apresentam menor custo. São uma boa solução quando o foco da 

aplicação é custo e não eficiência nem volume [22]. 



 34

 

Figura 3-1: Materiais e geometrias possíveis para indutores. 
 

Os núcleos de ferrite apresentam a menor densidade de fluxo de saturação Bsat, mas, 

são os que possuem os valores mais elevados para permeabilidade efetiva (100 a 2000 u0) 

dentre os núcleos apresentados. Dessa forma, para operar com uma força magnetizante 

máxima Hmax maior, pode-se inserir entreferro, o qual diminuirá a permeabilidade efetiva 

evitando que o núcleo entre na região de saturação. São os mais indicados para as altas 

freqüências [22].  

3.1.3 Cálculo da Indutância Inicial 

 
Permeabilidades mais elevadas implicam na saturação do núcleo com menores níveis 

de corrente. Como as ferrites toroidais possuem permeabilidades iniciais muito altas (da 

ordem de 1000u0), elas possuem capacidade muito restrita de lidar com elevados níveis de 

corrente. Assim, para aplicações como o indutor do PFC, o uso de ferrites para essa faixa de 

potência, somente se torna viável, se a geometria escolhida for do tipo E e houver a presença 

de um entreferro volumoso afim de reduzir a permeabilidade efetiva.  

 
Figura 3-2: Comportamento de ueff em função da força magnetizante H para ui igual a 26 u0. 

 

Contudo, devido à necessidade de um entreferro muito volumoso, a emissão 

eletromagnética irradiada é muito elevada, tornando pouco interessante o uso de ferrite como 

material para o núcleo do indutor do conversor para correção de fator de potência. 
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Assim, a permeabilidade efetiva ueff para os núcleos do tipo pó de ferro reduz 

gradualmente com o aumento da força magnetizante H até atingir 90% da permeabilidade 

inicial, como pode ser verificado através da Figura 3-2. Esse valor caracteriza o joelho da 

curva, sendo visível a redução mais acentuada da permeabilidade efetiva com aumento da 

força magnetizante.  

Os demais núcleos são encontrados na geometria toroidal, e, portanto apresentam 

permeabilidades iniciais pré-definidas. 

( ) ( )2inpk
inpk

V
I V sen sen

Vo
θ θ

⎛ ⎞
Δ = −⎜ ⎟

⎝ ⎠
 Eq. 3.5 

1

S

I I
f L

Δ = Δ  Eq. 3.6 
 

 

O comportamento do ripple de corrente sobre o indutor é definido pela Eq. 3.5 e pela 

Eq. 3.6. Com a tensão de saída igual a 400 V, e para diferentes tensões de entrada, esse 

comportamento é mostrado na Figura 3-3. 

 

 
Figura 3-3: Comportamento do Ripple. 

 

A Figura 3-3 mostra que o ripple máximo de corrente ocorre quando a tensão de 

entrada instantânea se iguala à metade da tensão no barramento CC. A amplitude do ripple 

máximo é função da impedância do indutor. Contudo, para ligas constituídas por pó de ferro, 

a indutância é variável, sendo função da permeabilidade efetiva ueff , Eq. 3.8. A ueff é função 

da força magnetizante H, e varia de acordo com o material constituinte de cada núcleo. Na 
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Eq. 3.7 pode ser vista a relação de H com o número de espiras, a corrente conduzida pelo 

indutor e o caminho magnético. 

I
0,4 LN

H
le

π=  Eq. 3.7 

2
C

eff
A N

L u
le

⎛ ⎞
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⎝ ⎠
 Eq. 3.8 

 

 
Figura 3-4: Comportamento da permeabilidade efetiva. 

 

Então como fazer para obter o ponto de operação [ΔI@fs] desejado, uma vez que a 

indutância real será menor que a calculada? 

O ponto de operação é especificado para o ponto em que o ripple é máximo. É para 

esse ponto que se deve garantir a indutância calculada. Então a solução é projetar o indutor 

para uma indutância inicial maior que a calculada anteriormente através da Eq. 3.9. 

0
i

eff
eff

u
L L

u
=  Eq. 3.9 

 

O comportamento da permeabilidade efetiva para um dado circuito pode ser visto na 

Figura 3-4. Observe que, quando a corrente é máxima (θ =90º), a ueff atinge seu valor 

mínimo. 

Isso implica no aumento da indutância. Aumentando a indutância, a constante 

geométrica aumenta quadraticamente, o que implica no aumento do volume do núcleo. Como 

o joelho da curva de variação de permeabilidade pela força magnetizante se encontra em 
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90%, a ueff varia bruscamente para pequenos aumentos nos valores de H implicando em 

grandes variações da indutância e por sua vez em grandes aumentos do volume do indutor. 

Para reduzir essa variação da permeabilidade relativa, deve-se diminuir a força 

magnetizante máxima. Há duas maneiras de se fazer isso: 

a. Diminuir o número de espiras; 

b. Aumentar o caminho magnético. 

Aumentar o caminho magnético significa escolher um núcleo com maior diâmetro. 

Mas, o que fazer quando nem o maior núcleo disponível no mercado atende às exigências do 

projeto? A solução é reduzir o número de espiras. Para reduzir o número de espiras mantendo 

a mesma indutância, deve-se aumentar a área efetiva do núcleo de acordo com a Eq. 3.10, ou 

seja, empilhar núcleos. 
810

0, 4 i C

L leN
u Aπ

=  Eq. 3.10 

 

3.2 Elevação de Temperatura 
 

Os núcleos são capazes de manter suas propriedades magnéticas até um determinado 

ponto denominado temperatura Curie. Esse ponto é característico de cada material e para as 

ligas formadas por pó de ferro possui o valor aproximado de 200ºC. 

Contudo, à medida que a temperatura é elevada, a permeabilidade efetiva também se 

eleva. De acordo com o catálogo fornecido pelo fabricante, a fim de garantir que a variação 

da indutância com a temperatura seja inferior a 1%, a temperatura máxima de operação do 

núcleo deve ser cerca de 85ºC.  

Como a temperatura ambiente média, dentro da caixa do equipamento, é 

aproximadamente 40ºC, a elevação máxima de temperatura desejada é a da Eq. 3.11. 

ΔT = Tmax – Tamb 

ΔT =85 – 40 = 45ºC 
Eq. 3.11 

 

De posse da elevação máxima de temperatura torna-se possível calcular as perdas 

máximas para cada núcleo com a Eq. 3.12 fornecida pelo fabricante. 
( )0,833log

0,833
10

surfT A

totalP

⎛ ⎞Δ⎜ ⎟
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⎝ ⎠=  Eq. 3.12 

 

As perdas podem ser divididas em: 
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a. Perdas no núcleo; 

b. Perdas nos enrolamentos. 

Na fórmula, a perda total é dada pela soma das perdas nos enrolamentos e no núcleo 

do indutor. Como as perdas no núcleo são da ordem de miliwatts, as perdas totais podem ser 

aproximadas pelas perdas nos enrolamentos (PCU) sendo utilizadas na Eq. 3.4 para cálculo da 

figura de mérito kg. 

Estas perdas são responsáveis pela elevação de temperatura do indutor e serão 

discutidas a seguir. 

3.2.1 Perdas no Núcleo 

A literatura mostra duas abordagens distintas para estimativa das perdas no núcleo de 

elementos magnéticos. Na primeira, uma representação matemática do laço de histerese é 

usada para determinar a energia perdida no núcleo durante um ciclo de comutação. Esta 

abordagem apresenta algumas desvantagens, tais como: 

a. Esse método necessita construir o laço B-H, então será necessário um 

procedimento extra para calcular sua integral; 

b. Os parâmetros necessários para esse modelo não são fornecidos pelos 

fabricantes; 

c. A temperatura não é considerada por esse procedimento. 

Já a segunda abordagem, completamente diferente da anterior, faz uso da relação 

empírica de Steinmetz, Eq. 3.13, para cálculo direto das perdas no núcleo sem necessitar 

descrever o laço de histerese. Como vantagem dessa abordagem, tem-se que os dados sobre 

perdas nos núcleos disponibilizados pelos fabricantes estão na forma da equação de 

Steinmetz. Entretanto, como desvantagem, esses dados se referem apenas à excitação 

senoidal. 

CoreP K f Bα β=  Eq. 3.13 

 

Mas, nos conversores PWM a excitação do indutor não é senoidal, e sim quadrada. 

Um estudo do comportamento dinâmico da histerese mostra que a origem física das perdas 

dinâmicas em materiais magnéticos está mais relacionada à velocidade média de 

remagnetização do que com a freqüência de magnetização. Esta é a razão pela qual a equação 

de Steinmetz deve ser modificada. 

Em [27] é realizada uma modificação na equação de forma a considerar a variação da 

razão cíclica no cálculo das perdas. Contudo, para utilizar esse método, há a necessidade de 
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extrair novos parâmetros K, α, β para excitação quadrada. Uma vez que esses parâmetros não 

são fornecidos pelo fabricante, devem-se extrair os fatores K, α e β para os núcleos de 

interesse, tornando pouco atrativo a metodologia de cálculo em questão. 

Já em [30], o autor apresenta um método baseado no cálculo da freqüência senoidal 

equivalente para corrente magnetizante utilizada em conversores PWM, ou seja, corrente 

triangular. Ele se baseia na variação da densidade de fluxo com o tempo e o cálculo da 

freqüência equivalente permite a utilização dos parâmetros fornecidos pelo fabricante, como 

mostrado através da Eq. 3.14 e Eq. 3.15. 
2
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Como a corrente sobre o indutor boost possui razão cíclica variável, a freqüência 

senoidal equivalente deve ser calculada para cada período de comutação. Com isso se torna 

possível calcular a potência dissipada por período de comutação, e posteriormente, a potência 

média dissipada por período da rede. 

 

3.2.2 Perdas nos Enrolamentos 

 

As perdas nos enrolamentos são caracterizadas por perdas joule, mostradas pela Eq. 

3.16, que relaciona o valor eficaz da corrente conduzida pelo indutor com a resistência dos 

condutores. 
2

wind RMSP R I=  Eq. 3.16 

 

Todavia, a corrente do indutor boost não é senoidal. Ela pode ser decomposta em uma 

senóide retificada com o dobro da freqüência da rede e uma onda triangular com razão cíclica 

variável na freqüência de comutação. Isto significa que o espectro harmônico dessa forma de 

onda possui amplitudes diferentes de zero em freqüências elevadas, fazendo com que a 

corrente eficaz possa ser escrita da seguinte forma: 
2
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Substituindo a Eq. 3.17 na Eq. 3.16 obtêm-se: 
2
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Eq. 3.18 
 

A Eq. 3.18 mostra que as perdas nos condutores são formadas pelo somatório das 

perdas ocasionadas pelo nível CC e pelas diversas componentes que compõem o espectro 

harmônico da corrente conduzida pelo indutor. A resistência calculada originalmente recebe o 

nome de resistência CC. Já nas freqüências elevadas, a resistência dos condutores é maior que 

a resistência original CC sendo chamada de resistência CA.devido a dois efeitos principais:  

a. Efeito pelicular (skin); 

b. Efeito de Proximidade. 

O efeito pelicular é a tendência das harmônicas da corrente de freqüência mais 

elevada em fluir pela superfície dos condutores. Desse modo, a densidade de corrente não se 

distribui uniformemente pela seção transversal. À medida que a freqüência aumenta, a 

densidade de corrente diminui no interior do condutor. Isto é mostrado na Figura 3-5.  

(a)  (b) 
Figura 3-5: Condutor conduzindo corrente CC (a) e corrente CA em alta freqüência (b). 
 

Já o efeito de proximidade é o aumento da resistência causado pela corrente induzida 

na superfície adjacente de uma camada interna, que tende a se opor ao fluxo gerado pela 

corrente em uma camada externa, como mostrado na Figura 3-6. Se os condutores estão 

muito próximos, então a corrente induzida será igual e com sentido oposto a corrente i. 

Assim, a corrente –i flui na superfície mais externa da camada 1. Como as duas camadas 

estão conectadas, a corrente resultante deve ser a mesma. Para que a camada 1 conduza a 

corrente resultante i, a corrente 2i deve fluir pela sua superfície interna  tornando as perdas 

condutivas nessa camada maiores que na camada mais externa. 



 41

(a) 

-i -2i i

Camada 1 Camada 2

X
i

X
X

2i-i i

Camada 1Camada 2

X

Núcleo  
(b) 

Figura 3-6: Efeito de proximidade em camadas adjacentes.  Em a é mostrado a vista de topo do núcleo 
toroidal e duas camadas de condutores. Em b é mostrada a vista de topo detalhada. 

 

Assim, em [35] foram analisadas as influências dos efeitos acima descritos. Dowell 

introduziu um fator de correção chamado profundidade de penetração δ para o cálculo da 

resistência CA em função da resistência CC, como pode ser visto na Eq. 3.19. 

0 f
ρδ

π μ
=  Eq. 3.19 

 

Todavia, a abordagem adotada por Dowell, sendo unidimensional e para coordenadas 

retangulares, é restrita a condutores em forma de lâminas, tendo campo magnético paralelo à 

superfície do condutor, e estando sujeita à seguinte restrição: 

a. Há a introdução de erro na substituição de condutores com seção transversal 

circular por seção quadrada. Quando operando com corrente contínua, as 

resistências são iguais, mas em altas freqüências, a aproximação da seção 

circular pela seção quadrada se torna imprecisa; 

Em [31] são propostas soluções para corrigir os problemas acima citados através de 

uma análise matemática mais aprofundada. Ferreira utilizou as funções de Bessel para 

solucionar o problema descrito por Dowell. 

Contudo, esses dois métodos apresentam uma imprecisão significativa (60-150%) 

para freqüências bastante elevadas. Dessa forma, Sullivan propôs uma solução baseada na 

aproximação por curvas de resultados obtidos através de simulações por elementos finitos      

[33]. Através deste método, a imprecisão do cálculo da resistência CA dos condutores cai 

para cerca de 4%. Em contrapartida, esse método apresenta complexidade e tempo de 

computação muito maiores que os métodos anteriores. 

Como para a faixa de freqüências de interesse o erro do método de Dowell é inferior a 

10%, pela sua grande simplicidade e por necessitar de um tempo de computação muitas vezes 
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inferior ao dos outros métodos, no decorrer deste trabalho, o cálculo das perdas nos 

enrolamentos será realizado como em [23]. 

A Eq. 3.20 mostra uma aproximação linear adotada para estimar o aumento da 

resistência CA proporcionada pelo efeito pelicular. 

CU
CA CC

D
R R

δ
=  Eq. 3.20 

Já a Eq. 3.21 mostra o aumento da resistência CA ocasionado pelo efeito de 

proximidade entre camadas adjacentes dos enrolamentos de um indutor. 

( )22 1
3CAtot CA
MR R M= +  Eq. 3.21 

 

 

3.3 Volume do Núcleo Magnético 
 

De posse dos critérios de projeto, torna-se possível projetar o indutor boost para cada 

ponto de operação. A Tabela 3-2 apresenta os parâmetros de entrada da simulação. A 

freqüência de comutação foi variada de 15 kHz a 150 kHz, abrangendo toda a faixa de 

freqüências geralmente adotadas em projetos tradicionais. Já o ripple pico a pico de corrente 

foi variado desde valores que representam menos de 10 % da corrente com entrada baixa a 

mais de 100% da corrente sobre o indutor. O projeto do indutor boost foi verificado apenas 

pra tensão de entrada mínima, uma vez que este representa a situação que exigirá maior 

volume do indutor. Como já mencionado anteriormente, foi selecionada a potência de 1200W 

por representar a maior fatia do mercado mundial de UPS.  
Tabela 3-2: Parâmetros de Simulação. 

Freqüência de Comutação fs = 15 – 150 kHz 

Ripple de Corrente Máximo ΔIpk-pk = 1,5 – 20 A 

Tensão de Saída VO= 400 V 

Tensão de Entrada VinRMS = 90 V 

Potência de Entrada Pin = 1200 W 

Material do Núcleo MPP 

Geometria do Núcleo Toroidal 

Permeabilidade Inicial ui = 26 u0 

 

A Figura 3-7 mostra o comportamento do volume em função dos pontos de operação 

para as especificações apresentadas na Tabela 3-2. Com o aumento da freqüência de 
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comutação e do ripple de corrente sobre o indutor, o seu volume diminui significativamente. 

Em cinza é mostrada a região de projeto na qual, mesmo após o empilhamento de cinco 

núcleos de diâmetro máximo, não foi possível atingir a indutância necessária para garantir 

que o conversor operasse no ponto [ΔI@fs] especificado. Para os pontos investigados, o 

volume mínimo foi atingido sob condições de ripple e freqüência máximos 

([20A@150kHz]). 

 
Figura 3-7: Comportamento do volume do indutor boost para núcleos constituídos por MPP. 

 

A Figura 3-8 apresenta as perdas nos enrolamentos do indutor boost com a variação 

do ponto de operação. As perdas CC são caracterizadas pela potência dissipada nos 

enrolamentos devido ao nível médio da corrente conduzida pelo indutor. Portanto espera-se 

que seu comportamento seja independente da freqüência e do ripple. Contudo, a restrição de 

projeto, mostrada na Eq. 3.12, especifica a elevação máxima da temperatura como função da 

potência dissipada e da superfície total do núcleo, ou seja, quanto menor o núcleo, menor 

deverão ser suas perdas para que a elevação máxima de temperatura seja respeitada. Isso 

significa que o projeto não está otimizado para redução de perdas, pois para os núcleos 

selecionados de maior volume é possível aumentar o diâmetro dos condutores com a 

finalidade de reduzir a potência por eles dissipada. 
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Figura 3-8: Perdas CC nos condutores do indutor boost para núcleos constituídos por MPP. 
 

A Figura 3-9 apresenta a potência CA dissipada nos enrolamentos do indutor. As 

perdas CA são causadas pelas componentes senoidais que constituem a corrente conduzida 

pelo indutor com freqüência superior a zero. Assim, as perdas causadas pela componente em 

120 Hz são consideradas CA, bem como as componentes na freqüência de comutação, por 

exemplo.  Novamente é perceptível que o comportamento das perdas é similar ao do volume 

do indutor. Como explicado anteriormente, isso ocorre pela restrição imposta pela Eq. 3.12.  

 
Figura 3-9: Perdas CA nos condutores do indutor boost para núcleos constituídos por MPP. 
 

Com base na Figura 3-8 e na Figura 3-9 pode-se inferir que a potência dissipada pelo 

indutor é inversamente proporcional a variação da freqüência e do ripple de corrente. Isto 
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significa que para elevadas freqüências e ripples de corrente, os condutores deverão ser 

formados por um número tão elevado de fios em paralelo e com diâmetro tão largo que não 

haverá área disponível na janela para alocá-los.  

 

 

3.4 Considerações Finais 
 

Neste capítulo foram apresentados a análise e o projeto de núcleos magnéticos 

necessários para o desenvolvimento deste trabalho. 

Assim, na primeira seção foi apresentada a metodologia desenvolvida por McLyman 

para seleção dos núcleos magnéticos baseando-se numa figura de mérito para o volume. 

Nesta seção também foram apresentadas as características dos principais materiais e 

geometrias constituintes de núcleos magnéticos. Além disso, foi mostrado que o ângulo da 

rede em que ocorre o maior ripple de corrente corresponde ao instante em que a tensão de 

entrada atinge a metade da tensão de saída. E, devido à redução da permeabilidade efetiva 

com o aumento da força magnetizante, a indutância deve ter seu valor inicial aumentado a 

fim de garantir que o ripple máximo estará dentro dos limites estabelecidos pelo ponto de 

operação. 

Especificado o núcleo, a elevação de temperatura foi calculada na segunda seção. A 

variação máxima de temperatura foi estipulada de modo a garantir que a indutância não varie 

dentro desse intervalo de temperatura (45ºC). Para tanto, primeiramente foram calculadas as 

perdas nos condutores e no núcleo. As perdas nos condutores foram subdivididas em CC e 

CA de acordo com a característica da componente harmônica da corrente analisada. Também 

foi mostrado que devido a dois efeitos principais (pelicular e proximidade), a resistência dos 

condutores aumenta com a freqüência, tornando obrigatório o uso de fios em paralelo. 

Finalmente na terceira seção, são apresentados os resultados de simulação mostrando 

o comportamento do volume e das perdas para o material mollypermalloy. O volume do 

indutor é inversamente proporcional à freqüência e ao ripple de corrente, apresentando ponto 

de mínimo em [ΔIpk-pk= 20A @ fs= 150 kHz] . E, devido ao critério de projeto que fixa a 

elevação de temperatura como função da superfície do núcleo e da potência por ele dissipada, 

as perdas apresentaram o mesmo comportamento do volume, ou seja, redução com o aumento 

da freqüência e do ripple. 
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Figura 3-10: Fluxograma do projeto do indutor para o conversor boost PFC. 
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Capítulo IV 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

4 Projeto do Filtro de EMI 
 

 
Com a intenção de minimizar o volume dos elementos magnéticos, a freqüência de 

comutação dos conversores tem sido gradativamente elevada.  Entretanto, a elevação dessas 

freqüências acarreta em harmônicas de ordem mais elevada, responsáveis pela emissão de 

ruído eletromagnético. Como esse ruído é indesejado, há normas que o limitam tornando 

praticamente obrigatório o uso de filtros contra interferência eletromagnética. 

Assim, nesse capítulo é analisado o projeto do filtro de EMI. Na primeira seção são 

discutidos os elementos responsáveis pela interferência eletromagnética no conversor. Na 

segunda é apresentada a norma na qual a aplicação se enquadra. A terceira apresenta o 

procedimento de medição de quase-pico. A quarta seção analisa o projeto do filtro. Na quinta 

seção é mostrado o comportamento do volume do filtro em função dos pontos de operação. 

Finalmente, a sexta seção traz as conclusões alcançadas ao longo deste capítulo. 

 

4.1 Introdução 
 

A interferência eletromagnética (EMI) pode ser dividida quanto ao meio de 

propagação em irradiada, quando o meio de propagação for o ar, e conduzida, quando o meio 

for constituído pelos cabos e demais condutores do equipamento. Assim, a EMI conduzida 

pode ser subdividida em modo comum e modo diferencial. O modo comum (VCM) se refere à 

interferência medida entre cada condutor e o terra, enquanto que o modo diferencial (VDM) se 
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refere à interferência medida entre os dois condutores[38]-[39], como pode ser visto na 

Figura 4-1. 

2
21 OO

CM
VV

V
+

=
2

21 OO
DM

VVV −
=

 
Figura 4-1: Separação da EMI de Modo Comum e Diferencial . 

 

O VCM está relacionado com os elementos parasitas do circuito, sendo que o principal 

elemento é o capacitor parasita entre o dissipador e o terra. Como o valor dessa capacitância é 

da ordem de picofarads, a influência do VCM ocorre em freqüências elevadas, ordem de 

MegaHertz, demandando filtros com pequeno volume para entrar em conformidade com as 

normas vigentes. Já o VDM está relacionado com a amplitude do ripple da corrente de entrada 

e com a capacitância parasita presente no indutor boost. Como o valor dessa capacitância, 

para indutores bem construídos, também é da ordem de picofarads, o impacto desse elemento 

parasita se dá nas altas freqüências. Por outro lado, o ripple da corrente de entrada se 

apresenta em freqüências múltiplas da freqüência de comutação necessitando de filtros com 

volume expressivo[42].  

Dessa forma, a análise de volume considerará apenas a interferência eletromagnética 

conduzida de modo diferencial, uma vez que o impacto dos demais modos e meios de 

propagação não se mostra expressivo para a análise em questão. 

 

4.2 Norma Adotada 
 

Para que o filtro de interferência eletromagnética possa ser projetado, primeiramente 

deve-se determinar em que norma a aplicação se enquadra. A norma adotada foi a IEC 

CISPR22 (Comitê Internacional Especialista em Perturbações Radioelétricas) cujo foco são 

os equipamentos identificados como tecnologia da informação, ou seja, equipamentos 

utilizados em transações comerciais, planejamento e desenvolvimento, tais como, 

microcomputadores, e servidores por exemplo. Os limites da norma IEC CISPR22 podem ser 

vistos na Figura 4-2. Percebe-se também que a norma faz a distinção entre classes de 
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equipamento. A classe A se aplica a equipamentos industriais de uso mais restrito, com 

distância de proteção de 30 m, enquanto que a classe B é aplicável a equipamentos industriais 

com distância de proteção de 10 m, bem como aos equipamentos de uso doméstico. Assim, a 

aplicação em questão deve estar em conformidade com a IEC CISPR22 classe B.  

 
Figura 4-2: Norma CISPR22. 

 
 
4.3 Atenuação Necessária para Conformidade 

 

Identificada a norma com a qual a aplicação deve estar em conformidade, deve-se 

calcular o ruído eletromagnético conduzido gerado pelo conversor de entrada. A 

determinação desse ruído é realizada efetuando-se as seguintes operações sobre a corrente de 

entrada [40] e [41] : 

a. FFT; 

b. Seleção da Janela; 

c. LISN e IFFT; 

d. Demodulação; 

e. Detecção de Quase-pico; 

f. Cálculo da Atenuação A na freqüência fA. 

Então as próximas seções descrevem as etapas acima. 

4.3.1 FFT 

 
Através da transformada rápida de Fourier (FFT) obtém-se o espectro harmônico da 

corrente de entrada do conversor. Com essa ferramenta torna-se possível visualizar o 
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comportamento da corrente de entrada no domínio da freqüência, e com isso determinar quais 

serão as freqüências de interesse a serem atenuadas.  

4.3.2 Seleção da Janela 

 
Figura 4-3: Espectro harmônico selecionado pela janela de 9 kHz. 

 

Para a faixa de freqüências adotada na norma IEC CISPR22,150 kHz a 30 MHz, a 

norma IEC CISPR16-1 adota uma janela de 9 kHz para o cálculo do valor de quasi-pico. Para 

o projeto do filtro de EMI deve-se localizar o centro dessa janela na primeira freqüência 

múltipla da freqüência de comutação do conversor acima de 150 kHz. O cálculo nas demais 

componentes do espectro não se faz necessário, uma vez que o comportamento da redução 

das harmônicas é superior a 20 dB/dec (decaimento da norma).  Dessa forma, o valor de 

quase-pico obtido será máximo. A janela selecionada pode ser vista na Figura 4-3. Na janela 

do exemplo da figura, a freqüência de comutação do conversor é 30 kHz. Por esse motivo a 

janela é centrada em 150 kHz. 

4.3.3 LISN e IFFT 

 
A principal função da rede artificial LISN (line impedance stabilization network) é 

selecionar apenas a componente acima de 150 kHz do sinal, ou seja, ela opera como um filtro 

passa-altas dando ganho unitário nas freqüências de interesse. A LISN adotada pode ser vista 

na Figura 4-1, sendo um dos modelos sugeridos pela norma IEC CISPR16-1. 

Após ter passado pela LISN, o sinal é reconstruído no tempo através da transformada 

inversa de Fourier (IFFT), sendo agora chamado de tensão interferente (Uint) e pode ser visto 

na Figura 4-4.  
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4.3.4 Demodulação 

 
Na primeira etapa da demodulação é extraída a envoltória da tensão obtida através da 

reconstituição no tempo das componentes de alta freqüência da corrente de entrada do 

conversor. Essa envoltória passa, então, por um divisor resistivo fornecendo a tensão 

demodulada UD,mostrada na Figura 4-4. 

4.3.5 Detecção de Quase-pico 

 
O detector de quase-pico avalia sinais de acordo com sua taxa de repetição, sendo 

uma forma de medir o fator de perturbação destes sinais [40].  Ele é formado por um circuito 

acumulador com constante de tempo de descarga de 160 ms, de acordo com a norma IEC 

CISPR16-1, fornecendo a tensão UW mostrada na Figura 4-4.  

 

 
Figura 4-4: Sinal após filtragem da LISN (Uint), demodulação (UD) e detecção de quase-pico. 

 

4.3.6 Cálculo da Atenuação A @ fA 

 
A atenuação A (insertion loss) que o filtro deverá causar no ruído eletromagnético 

conduzido pode ser calculada subtraindo-se a tensão UW obtida pelo detector de quase-pico 

do limite estabelecido pela norma na freqüência de interesse fA, como pode ser visto na 

Figura 4-5. 

( )620 log .10WdBuV WU U=  Eq. 4.1 
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Lembrando que a unidade do valor obtido UW é Volts e a unidade da norma é dBuV, 

deve ser procedido um ajuste de unidades conforme. 

 
Figura 4-5:  Determinação da atenuação (insertion loss) para conformidade com a norma IEC CISPR22. 

 
4.4 Projeto Físico do Filtro de EMI  

De posse da atenuação necessária para que o conversor entre em conformidade com a 

norma torna-se possível especificar os componentes integrantes do filtro.  O projeto é 

realizado de acordo com os procedimentos a seguir: 

a. Seleção da capacitância máxima; 

b. Seleção da topologia do filtro; 

c. Cálculo da indutância L do filtro; 

d. Projeto físico dos indutores do filtro. 

 

4.4.1 Seleção da Capacitância Máxima 

 

De modo geral, a razão entre atenuação e volume para capacitores é maior do que 

para indutores, ou seja, visando reduzir o volume do filtro de entrada deve-se escolher a 

capacitância máxima. Porém, a inserção de um capacitor no caminho do fluxo de potência 

causa uma defasagem entre a tensão e a corrente drenada da rede, implicando na redução do 

fator de defasagem de entrada (IDF – input displacement factor) do conversor[44].  

A relação entre IDF e a capacitância máxima permitida para o filtro de entrada pode 

ser vista na equação Eq. 4.2. 
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( )1tan cosm
Max

m

IC IDF
Vω

−=  Eq. 4.2 

Em que ω é a freqüência da rede em rad/s, Im é a corrente e Vm é a tensão, ambas 

drenadas da rede e em valores RMS. 

Para que o filtro de entrada não cause defasagem entre a tensão e a corrente drenadas 

da rede pelo conversor, a capacitância máxima deve ser nula. Como isso não é viável, deve-se 

estabelecer uma defasagem máxima permitida.  

Pode-se perceber pela Figura 4-6 que o valor da capacitância máxima cai 

drasticamente quando IDF ultrapassa 0,99 ou quando a tensão de entrada é elevada.  Para a 

aplicação de interesse desse trabalho (com potência de saída igual a 1kW), foi adotada como 

capacitância máxima o valor de 5,3uF, uma vez que este é o maior valor com IDF elevado 

(superior a 0,99) para tensão de entrada universal. 

 
Figura 4-6: Capacitância máxima em função de IDF para potência de saída igual a 1kW. 
 

   

4.4.2 Seleção da Topologia do Filtro 

 

Uma vez que a capacitância máxima foi definida, torna-se possível calcular a 

atenuação mínima necessária para se aumentar a ordem do filtro, ou seja, utilizar um indutor 

além do capacitor. Segundo a norma IEC CISPR17, a atenuação proporcionada pelo filtro 

deve ser testada para três pares distintos de configuração de impedâncias da fonte e da carga 

(Zsource/ZLoad ). Esses pares são 0,1Ω/100 Ω, 50 Ω /50 Ω e 100 Ω /0,1 Ω  [45]. 
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Figura 4-7: Filtro de 1ª ordem. 

 

Na figura acima, Zsource representa a impedância da rede (LISN) conectada ao 

capacitor do filtro de 1ª ordem e à impedância Zload (impedância do conversor).  

( ) VoutH s
Inoise

=  Eq. 4.3 

A função de transferência que representa o filtro é dada pela razão entre a tensão 

sobre a impedância Zsource e o ruído gerado pela corrente (Inoise), Eq. 4.3. 

 
Figura 4-8: Comportamento do Filtro de 1ª ordem. 

 

O comportamento do filtro de 1ª ordem composto pelo capacitor máximo definido 

acima é mostrado na figura Figura 4-8. Com base nesse comportamento é possível verificar 

que para a capacitância máxima adotada, somente se faz necessária a elevação da ordem do 

filtro quando a atenuação exigida supera 13dBuV (com Zload/Zsource = 50/50) ou 20,9dBuV 

(para 0,1/100 ou 100/0,1). 

  

Figura 4-9: Filtro LC. Figura 4-10: Filtro T. 
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O comportamento no domínio da freqüência dessa e das demais topologias adotadas 

(LC − Figura 4-9, T − Figura 4-10 e π − Figura 4-13) é bem conhecido, portanto não há a 

necessidade de mostrá-los nesse trabalho. Todavia, qual dessas topologias fornece a 

atenuação desejada com o menor volume? Para solucionar essa questão, são plotados os 

gráficos a seguir, que mostram a indutância desejada em função da atenuação, para a 

capacitância máxima definida anteriormente, na freqüência fA igual a 150kHz para as três 

configurações de impedância exigidas pela norma. 

Figura 4-11: Indutância x Atenuação – Filtro LC. Figura 4-12: Indutância x Atenuação – Filtro T.  
 

A Figura 4-11 mostra o comportamento da indutância com relação à atenuação para o 

caso de um filtro LC de 2ª ordem. Percebe-se que a configuração de impedâncias que exigiu a 

maior indutância foi o par 50/50, com LEMI igual a 60mH quando a atenuação atingiu 

80dBuV. Analisando a Figura 4-12, percebe-se que aumentando para 3ª ordem o filtro 

utilizado, apesar de necessitar de dois indutores, houve uma redução sensível da indutância 

total, passando agora para LEMI igual 4mH com o par 50/50 e atenuação 80dBuV. 

 
 

Figura 4-13: Filtro π.  Figura 4-14: Indutância x Atenuação – Filtro π.  
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Já a Figura 4-14 apresenta o comportamento da indutância com relação à atenuação 

para o caso de um filtro π de 3ª ordem. O seu desempenho é superior ao dos filtros anteriores. 

Esse filtro necessitou de uma indutância LEMI igual a 1mH para atenuar 80dBuV, cerca de 

quatro vezes inferior ao filtro T. 

Portanto, de acordo com as topologias analisadas, só há dois candidatos para essa 

seleção: filtro capacitivo de 1ª ordem (quando a atenuação necessária for menor que a 

fornecida pela capacitância máxima na freqüência de interesse), ou filtro π de 3ª ordem. 

Obviamente há uma infinidade de outras topologias e associações de filtros em 

cascata que poderiam ter sido analisadas, mas o foco desse trabalho não é estabelecer uma 

comparação entre filtros de EMI, e sim desenvolver uma metodologia de projeto para o 

conversor PFC como um todo. Dessa forma a análise foi restrita às topologias mencionadas. 

 

 

4.4.3 Cálculo da Indutância L do Filtro 

 
Cada filtro possui uma função de transferência H(ω) conforme a Eq. 4.3. A indutância 

LEMI é encontrada através da solução da Eq. 4.4. 

( )2H fA Aπ =  Eq. 4.4 

Devido a complexidade da solução dessa equação, foi utilizado o toolbox de 

matemática simbólica do software MATLAB© para a sua resolução, possibilitando a 

obtenção do valor da indutância LEMI. 

O valor dessa indutância varia com a atenuação necessária para que o ruído 

eletromagnético emitido entre em conformidade com a norma, ou seja, ele varia com a 

atenuação A que o filtro deve fornecer na freqüência fA. Essa atenuação varia com a tensão 

de entrada, como mostrado na Figura 4-15. 
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Figura 4-15: Tensão de Entrada que exige a maior atenuação por parte do Filtro de EMI. 
 

 

4.4.4 Projeto Físico dos Indutores do Filtro 

 

Geralmente, os filtros de EMI exigem núcleos macios (soft cores), tais como 

Molypermalloy (MPP) e High Flux. Núcleos do tipo Iron Powder também são utilizados, mas 

costumam apresentar sobreaquecimento em freqüências em torno de 400Hz. Estes núcleos 

são conhecidos como macios por serem levados à saturação de forma lenta [43]. 

O projeto físico do indutor presente no filtro de EMI é feito de modo similar ao do 

indutor boost. A principal diferença está na corrente que atravessa o indutor, já que a corrente 

do indutor boost é CC e a do filtro CA. 

O indutor para o modo diferencial pode ser construído a partir da dispersão do indutor 

de modo comum. Para freqüências inferiores a 150 kHz, os pontos que minimizam volume do 

filtro de EMI são os mesmos tanto para o filtro de modo comum quanto para o filtro de modo 

diferencial, sendo que o modo comum é independente da variação do ripple. 

Para estimar a dispersão do indutor construído para o filtro de modo comum, o 

fabricante informa uma equação com erro da ordem de 50% do valor estimado. Assim, 

devido à dimensão do erro, a mesma equação pode significar um sobre ou um sub-

dimensionamento do filtro de modo diferencial. Na prática, os filtros são ajustados através do 

método de tentativa e erro até o projeto entrar em conformidade com a norma. Mas, com a 

intenção de formalizar uma metodologia de projeto, o uso da tentativa e erro não é atrativo.  
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Assim, o filtro de modo diferencial é projetado neste trabalho desconsiderando a 

contribuição dada pela dispersão do filtro de modo comum. 

A indutância que proporciona a atenuação necessária foi calculada como mostrado no 

item anterior. Mas, o projeto físico do filtro é realizado com corrente máxima e considerando 

a indutância LEMI mais elevada. Isto se deve ao fato da corrente máxima ocorrer sob tensão de 

entrada mínima, e é essa situação que causa a maior elevação de temperatura. Contudo, há 

casos em que o aumento da tensão de entrada exige aumento da indutância do filtro para que 

o conversor entre em conformidade com a norma, aumentando a indutância LEMI, e 

conseqüentemente, o volume do indutor de filtro. 

 

4.5 Análise do Volume do Filtro de EMI  
 

De posse dos critérios de projeto, torna-se possível projetar o indutor do filtro de EMI 

para cada ponto de operação. A Tabela 4-1 apresenta os parâmetros de entrada da simulação. 

Os parâmetros adotados são os mesmos utilizados para o projeto do indutor boost. 
Tabela 4-1: Parâmetros de Simulação 

Freqüência de Comutação fs = 15 – 150 kHz 

Ripple de Corrente Máximo ΔIpk-pk = 1,5 – 20 A 

Tensão de Saída VO = 400 V 

Tensão de Entrada VinRMS = 90 V 

Potência de Entrada Pin = 1200 W 

Elevação Máxima de Temperatura ΔTMAX = 45ºC 

Núcleo Analisado  MPP 

Permeabilidade inicial ui = 26uH 

Geometria Analisada Toroidal 

 

A Figura 4-16 mostra o comportamento da indutância necessária para que o conversor 

entre em conformidade com a norma IEC CISPR22. Seu valor apresenta variação não linear 

com a freqüência. 
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Figura 4-16: Comportamento da indutância do filtro de EMI para o filtro π. 

 

Isto é explicado a partir da análise da norma. Ela limita as emissões acima de 150 

kHz, portanto, apenas as harmônicas da corrente de entrada com freqüência superior a esse 

limite devem ser atenuadas. Então nas freqüências submúltiplas de 150 kHz ocorrem picos de 

indutância, pois a ordem da harmônica de corrente a ser limitada se reduz, aumentando a 

amplitude da atenuação exigida pela norma. Por outro lado, a indutância é diretamente 

proporcional ao ripple de corrente, pois é ele o responsável pelo aumento do ruído gerado. 

 

 
Figura 4-17: Comportamento da indutância do filtro de EMI para conexão de dois filtros π em cascata. 

 

A Figura 4-18 apresenta o comportamento do volume do filtro π contra interferência 

eletromagnética conduzida. Os picos de indutância se refletem em picos de volume nas 

freqüências submúltiplas de 150 kHz. Para indutâncias superiores a aproximadamente 1mH, 
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mesmo empilhando cinco núcleos com o maior diâmetro disponibilizado pelo fabricante, não 

é possível atender às exigências da norma. Assim, para minimizar o volume do filtro de EMI, 

o ponto de operação escolhido deve possuir os menores valores permitidos para ripple e 

freqüência, e , além disso, a freqüência selecionada não deve ser submúltipla de 150 kHz. 

 
Figura 4-18: Comportamento do volume do filtro de EMI. 

 

Como o volume obtido para a topologia anterior saturou para uma larga gama de 

pontos de operação, foi aumentada a ordem do filtro a fim de reduzir seu volume. A Figura 

4-19 apresenta o comportamento do volume para o filtro de 5ª ordem. Com o aumento da 

ordem do filtro o volume foi reduzido de forma a não saturar nos pontos de operação 

simulados. 
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Figura 4-19: Comportamento do volume do filtro de EMI para conexão de dois filtros π em cascata. 

 

 

4.6 Considerações Finais 
 

Este capítulo apresentou a análise do projeto do filtro contra interferência 

eletromagnética. O volume do filtro de EMI conduzida apresenta um comportamento não 

linear, sendo que com a elevação da freqüência, também ocorre o aumento do volume. 

Contudo, devido ao comportamento das harmônicas de corrente de ordem elevada, ocorrem 

picos de volume nas freqüências múltiplas da freqüência de comutação.  

A amplitude do ruído gerado varia apenas com o ripple de corrente, pois é ele o 

responsável pelo aumento da amplitude das harmônicas. O aumento da freqüência de 

comutação influi na ordem da harmônica a entrar em conformidade com a norma, uma vez 

que a IEC CISPR22 limita apenas as emissões com freqüência superior a 150 kHz. Por 

exemplo, o ruído gerado para o ponto de operação [ΔI@fs] igual a [5 A @30 kHz] é o mesmo 

para [5 A @75kHz]. O aumento do volume se deve a ordem da harmônica da freqüência de 

comutação que deve ser atenuada. Para o primeiro caso (30 kHz), a 5ª harmônica da 

freqüência de comutação deve ser atenuada, enquanto que para o segundo (75kHz), a 2ª 

harmônica.  
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Figura 4-20: Fluxograma mostrando as etapas necessárias para o projeto do filtro de EMI. 
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Capítulo V 
 
 
 
 
 
 
 
 

5 Projeto dos Dissipadores 
 

Neste capítulo é apresentada a análise da potência dissipada nos dispositivos 

semicondutores, bem como o projeto do dissipador que garante a operação dos interruptores 

dentro dos limites de temperatura estabelecidos pelos fabricantes. 

Assim, na primeira seção são analisadas as perdas de condução, mostrando as 

principais relações para cada dispositivo. Na segunda seção são analisadas as perdas 

ocorridas durante as transições de entrada e saída de condução, ressaltando as diferenças de 

comutação entre cada dispositivo, tais como recuperação reversa do diodo e corrente de 

cauda do IGBT. Estimadas as perdas nos semicondutores, o cálculo da resistência térmica 

necessária para o projeto dos dissipadores é apresentado na terceira seção. 

 

5.1 Cálculo das Perdas de Condução 
 

Nessa seção serão apresentadas as curvas necessárias para posterior cálculo das 

perdas de condução em diferentes dispositivos semicondutores, tais como diodos rápidos, 

Schottky, MOSFETs e IGBTs. Dentre essas curvas destacam-se as que demonstram a queda 

de tensão em função da temperatura e da corrente direta em diodos e IGBTs, e aquelas que 

mostram o comportamento da resistência de condução em dispositivos como MOSFET, por 

exemplo. 
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5.1.1 Diodo 

Grande parte da potência dissipada pelo diodo ocorre durante o período de condução, 

ou seja, quando ele está diretamente polarizado. Obviamente, em freqüências de comutação 

elevadas, uma parcela significante das perdas totais se deverá a recuperação reversa do diodo. 

As perdas de condução se devem ao produto entre a queda de tensão direta e a 

corrente que flui pelo diodo, como mostrado na Eq. 5.1. A tensão direta VF é proporcional à 

temperatura e a corrente conduzida pelo componente, enquanto o cálculo da corrente média 

FI  é realizado de acordo com a Eq. 5.2. 

0

1 n
Don F FP I V

n
= ∑  Eq. 5.1 

 

( ) ( )
( )11

1

D Ts

F F
DTs

I i t dt
D Ts

−

=
− ∫  Eq. 5.2 

 

 

Em que n é o número de períodos de comutação existente em um semi-ciclo da rede. 

Para o diodo 15ETH06 fornecido pela IR (International Rectifier), a curva VF versus 

IF tem o comportamento mostrado na Figura 5-1. É perceptível o aumento da tensão VF com 

o aumento da corrente IF. Dispositivos formados por portadores minoritários possuem 

coeficiente térmico negativo para variação da resistência de condução, uma vez que quanto 

maior a temperatura, menores são as perdas de condução. 

 
Figura 5-1: Corrente direta IF x Tensão direta VF para o semicondutor 15ETH06. 

 

Analisando a Figura 5-1, percebe-se que a diferença entre a queda de tensão direta em 

duas temperaturas distintas é aproximadamente a mesma para qualquer nível de corrente 
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conduzido pelo dispositivo. E, além disso, a variação de VF com a temperatura para mesmo 

nível de corrente é linear. Com isso, a queda de tensão direta VF em função da temperatura da 

junção e do nível de corrente conduzido pode ser encontrada de acordo com a Eq. 5.3, Eq. 5.4 

e Eq. 5.5. 

( ) 175175

0,3257
175 F

,

0,5064 I
J

F F J FT

F

V I T V

V
=

=

=
 Eq. 5.3 

 

( ) 2525

0,2072
25 F

,

1,024 I
J

F F J FT

F

V I T V

V
=

=

=
 Eq. 5.4 

 

( ) ( )F175 J F175 F25 F25 JV T -V 25+ V 175-V T
,

150F F JV I T =  Eq. 5.5 
 

 

 

5.1.2 Diodos Schottky SiC 

 

A adição da liga Silicon-Carbide aos diodos Schottky permite operações sob elevadas 

tensões reversas, uma vez que o campo de ruptura (breakdown) é aproximadamente oito 

vezes superior ao campo de ruptura dos Schottky constituídos exclusivamente por silício. 

O comportamento da queda de tensão direta como função da temperatura e da 

corrente conduzida pelo dispositivo pode ser vista na Figura 5-2. Como nos diodos 

constituídos apenas por silício, nos SiC, com o aumento da corrente, também há elevação da 

queda de tensão. Contudo, para baixos níveis de corrente, VF é maior quando o dispositivo 

opera a 25ºC, enquanto que para níveis elevados, o maior VF ocorre a 150ºC.  

 
Figura 5-2: Corrente direta IF x Tensão direta VF para o dispositivo SDT12S60. 
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Baseado na Figura 5-2, extraiu-se os coeficientes que melhor representam as curvas, 

obtendo as Eq. 5.6, Eq. 5.7 e Eq. 5.8. 

( ) 150150

150 F

,

0,07232 I 0,7571
J

F F J FT

F

V I T V

V
=

=

= +
 Eq. 5.6 

 

( ) 2525

25 F

,

0,04799 I 0,8866
J

F F J FT

F

V I T V

V
=

=

= +
 Eq. 5.7 

 

( ) ( )F150 J F150 F25 F25 JV T -V 25+ V 150-V T
,

125F F JV I T =  Eq. 5.8 
 

 

As perdas de condução em um semi-ciclo da rede podem ser obtidas do modo 

mostrado anteriormente para o diodo de silício. 

A vantagem principal desse dispositivo reside na redução significativa das perdas de 

comutação (essa contribuição será melhor abordada nas próximas seções). 

 

5.1.3 MOSFET 

A potência dissipada durante a condução do MOSFET é bastante significativa, 

principalmente para os casos em que a tensão da rede é baixa (para essa aplicação 90 V é a 

tensão mínima de entrada).  Isso se deve ao fato do MOSFET se comportar como uma 

resistência durante o período de condução, fazendo com que a potência dissipada se eleve 

com o quadrado da corrente como mostrado na Eq. 5.9. 
2

DSon DSon DP R I=  Eq. 5.9 
 

 

A Figura 5-3 mostra o comportamento do fator kTj com a elevação da temperatura da 

junção do semicondutor. A curva que melhor aproxima esse comportamento pode ser 

representada por uma equação de segundo grau, mostrada na Eq. 5.10. 

( ) 5 22,7 10 0,008581 0,7491J J JkTj T T T−= ⋅ + +  Eq. 5.10 
 

 

Para encontrar a resistência de condução do dispositivo para uma dada temperatura, 

basta multiplicar o coeficiente kTj pela resistência de condução nominal como mostrado na 

Eq. 5.11. 

( ) ( )0,27DSon J Tj JR T k T=  Eq. 5.11 
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Os diodos de potência são dispositivos de portadores minoritários. Assim, de modo 

geral, eles apresentam menores perdas de condução do que os MOSFETs (dispositivos de 

portadores majoritários) por exemplo. 

 
Figura 5-3: Variação do coeficiente kTj com a elevação da temperatura da junção para o dispositivo 

IRFP460A. 
 

5.1.4 CoolMos 

O CoolMos é uma evolução do MOSFET no que tange redução da resistência de 

condução e carga necessária para comutação. 

Com isso, as perdas de condução são encontradas com base na Eq. 5.9. 

A curva que representa a evolução da resistência de condução com a temperatura 

pode ser vista na Figura 5-4. Note que o fabricante deste componente (Infineon) fornece o 

comportamento da resistência real, e não de um fator multiplicador. 

 
Figura 5-4: Variação da resistência de condução com a elevação da temperatura da junção para o 

dispositivo SPW20N60C3. 
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E a equação que descreve essa curva é mostrada na Eq. 5.12. 

( ) 6 26,696 10 0,0009161 0,133DSon J J JR T T T−= ⋅ + +  Eq. 5.12 
 

 

5.1.5 IGBT  

Durante o período de condução, o IGBT se comporta como uma combinação do 

MOSFET e do diodo, sendo que no caso do dispositivo adotado (IRGP20B60PD), a queda de 

tensão VCE aumenta com a elevação da temperatura. Isso se deve a tecnologia empregada no 

dispositivo (warp 2), já que para as gerações anteriores, a tendência era exatamente a oposta 

(com a elevação da temperatura, a queda de tensão VCE diminuía). 

A Figura 5-5 mostra exatamente esse comportamento para a tensão VCE como função 

da temperatura e da corrente do coletor. 

 
Figura 5-5: Variação da queda de tensão VCE  com a elevação da temperatura da junção e da corrente IC 

para o dispositivo IRGP20B60PD. 
 

Com base na figura anterior, e através de regressão linear, foram encontradas as 

equações que descrevem as curvas, e podem ser vistas na Eq. 5.13 e na Eq. 5.14.  
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125125
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,
J

C C
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( )
25 25
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25 25 25
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C C

CE C J CET
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 Eq. 5.14 

 

Em que: 
Tabela 5-1: Coeficientes da regressão de curvas 

a125 = 2,042 b125 = 0,02482 c125 = -2,037 d125 = -0,2452 

a25 = 1,691 b25 = 0,02197 c25 = -1,69 d25 = -0,2895 
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Já a Eq. 5.15 apresenta uma aproximação linear para a interpolação da tensão VCE em 

diferentes temperaturas. 

( ) ( )CE125 J CE125 CE25 CE25 JV T -V 25+ V 125-V T
,

100CE C JV I T =  Eq. 5.15 
 

 

5.2 Cálculo das Perdas de Comutação 
 

Nesta seção é apresentada a análise da potência dissipada para diferentes dispositivos 

semicondutores durante as transições de entrada e saída de condução no conversor boost. 

5.2.1 Diodo 

 
Figura 5-6: Entrada em Condução com 

Recuperação Reversa do diodo sobre o interruptor. 
Figura 5-7: Saída de condução. 

 

Nos instantes anteriores a t0, o diodo se encontra conduzindo a corrente ID. No 

instante t0 ocorre o disparo da tensão de gatilho. Como o diodo é um dispositivo passivo no 
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qual não pode haver condução de corrente se reversamente polarizado, primeiramente a 

corrente que o atravessa deverá se extinguir antes que a tensão comece a se elevar. Assim, em 

t1, a corrente de dreno começa a se elevar e, obedecendo à lei das correntes de kirchhoff, a 

corrente que flui pelo diodo começa a diminuir. Em t2, a corrente do diodo é nula, mas devido 

ao fenômeno da recuperação reversa, esta continua a decrescer até atingir a corrente Irr no 

instante t2 + ta. Somente nesse instante, a tensão sobre o diodo começa a se elevar atingindo a 

tensão do barramento no instante t3. 

As perdas de comutação do diodo são caracterizadas pela carga de recuperação 

reversa presente no tempo trr. Visando simplificar, a potência dissipada no intervalo ta pode 

ser desconsiderada, uma vez que a queda de tensão VF é aproximadamente nula durante este 

período. 

Objetivando calcular a energia dissipada durante a recuperação do diodo, é necessário 

determinar a potência média dissipada no intervalo de tempo trr, como mostrado na Eq. 5.16. 

rr rr rrE P t=  Eq. 5.16 

 

A potência rrP  é função do produto entre a tensão e a corrente médias durante trr, 

como mostrado em Eq. 5.17.  

( ) ( )rr Diode DiodeP i t v t= ⋅  Eq. 5.17 

 

Então, para calcular Irr e tb, basta encontrar a área do triângulo formado pelo pico da 

corrente reversa e pelo tempo de recuperação do diodo, através da Eq. 5.18 calcula-se a carga 

da recuperação reversa do diodo. A taxa de decrescimento da corrente é dada pela resistência 

do sistema de acionamento (drive) que limita a subida da tensão de gatilho (Eq. 5.19). Com 

as equações anteriores torna-se possível calcular os tempos ta e tb (Eq. 5.20 e Eq. 5.21). 

2
rr rr

rr
I t

Q ≈  Eq. 5.18 

GSCdVdi
dt dt

=  Eq. 5.19 

rr
a

I
t

di
dt

=  
Eq. 5.20 

b rr at t t= −  Eq. 5.21 

 

Em que dVCGS/dt é a taxa de subida da tensão de gatilho. 
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Figura 5-8: IF x Qrr para di/dt igual a 200A/us. Figura 5-9:  IF x trr para di/dt igual a 200A/us. 
 

As equações que descrevem as curvas anteriores são mostradas na Eq. 5.22- Eq. 5.25. 
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Para calcular os parâmetros Qrr e trr a temperaturas de operação diferentes de 25 ou 

125ºC, deve-se fazer a interpolação dos termos anteriores. 

 
Figura 5-10:  IF x tb/trr para di/dt igual a 200A/us. 
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Todavia, plotando a razão entre o intervalo de tempo tb e o tempo de recuperação 

reversa trr, percebe-se que tb é desprezível (tb < 0,0006 trr) para o dispositivo 15ETH06 com 

di/dt igual a 200 A/us, como mostrado na Figura 5-10. 

Assim, a energia dissipada por comutação no diodo pode ser resumida pela Eq. 5.26, 

como mostrado em [55]. 

( ),rr O rr J FE V Q T I=  Eq. 5.26 

 

 

5.2.2 Diodo SiC 

Sendo um dispositivo de portadores minoritários, o diodo Schottky, é caracterizado 

pela redução sensível da carga de recuperação reversa, e por manter suas características de 

comutação independente da variação de temperatura. 

Para esse dispositivo, o mecanismo de comutação é o mesmo apresentado na Figura 

5-6 e na Figura 5-7. 

 
Figura 5-11: Comportamento de Qrr para di/dt igual a 200A/us para o diodo SDT12S60N. 
 

A equação que descreve o comportamento da curva anterior é apresentada na Eq. 

5.27. 

( ) 31,85
0, 4028

F
rr F

F

I
Q I

I
=

+
 Eq. 5.27 

Com isso a Eq. 5.26 pode ser resumida pela Eq. 5.28. 

( )rr O rr FE V Q I=  Eq. 5.28 
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Para o dispositivo SDT12S60, operando com di/dt igual a 200 A/us, Qrrmax é igual a 

32 nC. 

 

5.2.3 MOSFET 

As perdas de comutação no MOSFET podem ser subdivididas em: 

a. Perdas pelo cruzamento entre tensão e corrente (Overlap); 

b. Perdas oriundas da recuperação reversa do diodo; 

c. Perdas capacitivas de entrada em condução (Turn-on Capacitive). 

As perdas citadas nos dois primeiros itens estão representadas na Figura 5-6, enquanto 

as citadas no item c se devem ao capacitor parasita presente entre o dreno e a fonte. 

As perdas por overlap podem ser obtidas a partir do ensaio do dispositivo 

semicondutor como mostrado na Figura 5-12, sendo mostradas na Figura 5-13. 

Nos instantes anteriores a t0, o interruptor permanece aberto, suportando a tensão do 

barramento, enquanto a tensão de gatilho e a corrente de dreno permanecem nulas. O 

interruptor é disparado em t0, iniciando a carga da capacitância CGS (capacitância entre 

gatilho e fonte), e elevando a tensão VGS. 

 

 
Figura 5-12: Circuito de teste do interruptor ativo. Figura 5-13: Entrada em condução com diodo ideal. 

 

A corrente só começará a fluir pelo dreno, no instante t1, quando a tensão de gatilho 

atinge a tensão de disparo (VTH - threshold). A carga da capacitância CGS continua entre os 
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instantes t1 e t2. A tensão de gatilho continua a subir e a corrente de dreno sobe 

proporcionalmente. Como a corrente de dreno ainda não atingiu o valor da corrente de carga 

ID, o diodo permanece na etapa de roda livre, a tensão sobre ele continua baixa e a sobre o 

interruptor continua a suportar a tensão do barramento. O nível CC da tensão de plateau se 

eleva com o aumento da tensão de gatilho, enquanto a tensão máxima necessária para 

carregar a capacitância CDG permanece num potencial fixo. O valor da corrente de carga 

usada para carregar a capacitância CGD durante este período é tão pequena, que em termos 

práticos pode ser desconsiderada, uma vez que o valor de CGD é de uma ordem de grandeza 

muito inferior a CGS. 

No instante t2, a corrente de dreno atinge o valor ID, e o diodo bloqueia. A partir desse 

instante, a corrente de dreno permanece constante no valor ID, enquanto a tensão de dreno 

começa a cair. Como a tensão de gatilho está diretamente relacionada à corrente de dreno, 

para que a operação permaneça na região ativa, a tensão de gatilho se mantém constante. Nos 

instantes que sucedem t2, não há carga consumida pela capacitância CGS, já que a tensão de 

gatilho permanece constante. Então, nesse intervalo, a corrente de carga do circuito de 

acionamento contribui exclusivamente para descarregar a capacitância Miller. 

A excursão da tensão de dreno no intervalo de t2 até t3 é relativamente elevada, e 

assim a carga total do circuito de acionamento é tipicamente mais elevada para a capacitância 

Miller CDG do que para a capacitância CGS. Em t3 a tensão de dreno cai a um valor igual ao 

produto de ID por RDSon, e o interruptor sai da região ativa de operação. 

A tensão de gatilho deixa de ser limitada pela característica de transferência do 

dispositivo relacionado à corrente de dreno, se tornando livre para aumentar. E é assim até o 

instante t4, quando a tensão de gatilho se iguala à tensão do circuito de acionamento. Esse 

tempo é diretamente proporcional a carga entregue pelo circuito de acionamento, uma vez 

que a carga é igual ao produto da corrente pelo tempo, e a corrente permanece constante 

através de todo intervalo. Assim o intervalo entre t0 e t1 representa a carga QGS consumida 

pela capacitância CGS, enquanto o período t2 até t3 representa a carga QGD consumida pela 

capacitância Miller. A carga total no tempo t3 é a carga necessária para comutar a tensão do 

barramento e a corrente ID.  A carga adicional consumida após o instante t3 não representa a 

carga necessária para a comutação, ela é simplesmente o excesso que será entregue pelo 

circuito de acionamento, uma vez que a amplitude da tensão de gatilho aplicada será 

normalmente maior (como boa prática de projeto) do que o mínimo exigido para que ocorra a 

comutação. 



 75

Explicado o mecanismo de comutação do MOSFET, fica claro a influência da 

corrente de gatilho no tempo de comutação. Portanto, a análise para transições do tanto do 

MOSFET quanto do IGBT, serão realizadas para a mesma corrente de carga do gatilho. As 

equações para cada intervalo são dadas a seguir. 

Entre os intervalos t0 - t2 ocorre a carga da capacitância CGS. Essa etapa é representada 

pelas Eq. 5.29 - Eq. 5.32. 
, 40GS DSC Ciss V V= >  Eq. 5.29 

GS PlateauQ V Ciss=  Eq. 5.30 

Plateau
G

G

V
I

R
=  Eq. 5.31 

2
GS

G

Q
t

I
=  Eq. 5.32 

 

O instante t1 pode ser calculado através da Eq. 5.33. 

1 2
TH

Plateau

V
t t

V
=  Eq. 5.33 

 

Entre t2 e t3 ocorre a carga de CGD, sendo representado pela Eq. 5.34 

3 2
GD

G

Q
t t

I
= +  Eq. 5.34 

 

A Figura 5-14 mostra a aproximação realizada anteriormente que permite a separação 

das perdas de entrada em condução do MOSFET. Percebe-se que essa aproximação não 

possui validade para cálculo da potência dissipada no diodo, uma vez que durante o período 

de recuperação reversa, sobre o diodo está aplicada a tensão de condução VF. 

Entre os instantes t1 e t2 ocorre a primeira etapa das perdas por overlap. 

( ) ( )Sw Sw SwP i t v t= ⋅  Eq. 5.35 

2
D

Sw D
I

P V=  Eq. 5.36 

( )1 2 1SwE P t t= −  Eq. 5.37 

 

Entre os instantes t2 e t2 + trr ocorrem as perdas pela recuperação do diodo: 

( )( )2 ,O rr J F rr DE V Q T I t I= +  Eq. 5.38 
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E entre t2 + trr e t3 ocorrem a segunda etapa das perdas por overlap: 

2
D

Sw D
V

P I=  Eq. 5.39 

( )3 3 2Sw rrE P t t t= − −  Eq. 5.40 

 

Simultaneamente também ocorrem as perdas por entrada em condução capacitiva. 
2

4 2
O DSV C

E =  Eq. 5.41 

 

Durante a saída de condução, para o MOSFET, somente ocorrem perdas devido ao 

cruzamento da tensão com a corrente. 

Entre os instantes t5 e t6 ocorre a primeira etapa das perdas por overlap durante a saída 

de condução. E entre t6 e t7 ocorre a segunda. 

( )5 6 5SwE P t t= −  Eq. 5.42 

( )6 7 6SwE P t t= −  Eq. 5.43 

 

 

 
Figura 5-14: Entrada em condução para um conversor boost desconsiderando o intervalo ta. 
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5.2.4 CoolMos 

As perdas para o CoolMos apresentam o mesmo comportamento das analisadas para o 

MOSFET. A vantagem desse dispositivo reside na sensível redução das cargas QGS e QGD, 

reduzindo o tempo de cruzamento, e consequentemente o produto tensão versus corrente.  

5.2.5 IGBT 

A entrada em condução do IGBT apresenta o mesmo comportamento do MOSFET, 

porém com valores diferentes para as cargas QGS e QGD, e com perdas capacitivas 

desprezíveis. Mas, devido a utilização do componente IRGP20B60PD, com tecnologia mais 

recente (warp2), as perdas por entrada em condução devem ser consideradas, apesar de ainda 

menores que nos MOSFETs. 

A diferença está na saída de condução, uma vez que o IGBT apresenta corrente de 

cauda, como mostrado na Figura 5-15. Essa corrente se deve a recombinação de portadores 

minoritários devido ao comportamento similar ao TJB nessa etapa da comutação, fazendo 

com que a saída de condução do IGBT dissipe mais energia que a do MOSFET.   

 
Figura 5-15: Saída de condução de um IGBT destacando a corrente de cauda. 

 



 78

Com os dados fornecidos pelo fabricante não é possível calcular os instantes de tempo 

t7 e t8. Todavia, nos datasheets é informada a energia perdida por comutação, viabilizando o 

cálculo da potência dissipada pelo dispositivo. 

 
Figura 5-16: Energia dissipada por um IGBT durante a saída de condução. 

A equação que representa a energia dissipada pelo dispositivo em uJ pode ser vista na 

Eq. 5.44. 

( ) 10 35Off C CE I I= +  Eq. 5.44 

 

5.3 Cálculo da Resistência Térmica do Dissipador 
 

 
Figura 5-17: Modelo unidimensional para cálculo da resistência térmica. 

 

O modelo utilizado para calcular a resistência térmica do dissipador [58] pode ser 

visto na Figura 5-17, sendo destacadas as resistências térmicas integrantes do semicondutor 

(RJA, RJC, RCS) características de cada encapsulamento. 
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Com base nessa figura é possível calcular a resistência térmica que o dissipador deve 

possuir a fim de garantir a operação dos semicondutores dentro dos limites de temperatura 

estabelecidos pelo fabricante, conforme mostrado na Eq. 5.45 e na Eq. 5.46. 

Loss Condução ComutaçãoP P P= +  Eq. 5.45 

( ) ( ) ( )

( )

J A
J A JC CS Loss

JA
HS

J A
Loss

JA

T T
T T R R P

R
R

T T
P

R

−⎛ ⎞
− − + −⎜ ⎟

⎝ ⎠=
−⎛ ⎞

−⎜ ⎟
⎝ ⎠

 Eq. 5.46 

 

O modelo unidimensional apresenta como maior vantagem a sua simplicidade. Esse 

modelo pressupõe que todo o calor será transferido para o meio pelas haletas, considerando a 

temperatura constante em toda superfície do dissipador. Portanto, a aplicação do modelo 

unidimensional está sujeita às seguintes restrições: 

a. Temperatura da junção considerada constante (em regime permanente); 

b. Apenas um dispositivo por dissipador. 

Para reduzir a resistência térmica dos dissipadores, é comum o emprego de ventilação 

forçada, aumentando a dissipação por convecção. O comportamento da resistência térmica 

para ventilação forçada igual a 2m/s pode ser vista na Figura 5-18. 

 
Figura 5-18: Comportamento da resistência térmica para o perfil HS10425. 

 

A equação que representa a curva acima pode ser vista em Eq. 5.47-Eq. 5.50. 

( ) ( )3030º
,HS HS HS HST C

L T R L R
Δ =

Δ =  Eq. 5.47 

( ) 1,694
30 2,329 5, 404HS HS HSL R R −= +  Eq. 5.48 

( ) ( )7575º
,HS HS HS HST C

L T R L R
Δ =

Δ =  Eq. 5.49 

( ) 1,647
75 1,71 5,212HS HS HSL R R −= +  Eq. 5.50 
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Em que: 

HS ambT T TΔ = −  Eq. 5.51 

 

Para se obter a resistência térmica para valores intermediários de variação de 

temperatura, basta usar interpolação. 

O perfil adotado é o mostrado na Figura 5-19. 

 
Figura 5-19: Perfil utilizado para o dissipador. 

 

A questão remanescente é como especificar a resistência de gatilho do sistema de 

acionamento do interruptor e a temperatura de operação do dispositivo semicondutor para 

minimizar o volume dos dissipadores. 

Para responder essa questão, foram realizadas simulações com os parâmetros 

mostrados na Tabela 5-2. 
Tabela 5-2: Parâmetros de simulação 

Freqüência de Comutação fs = 100 kHz 

Ripple de Corrente Máximo ΔIpk-pk = 2 A 

Tensão de Saída VO= 400 V 

Tensão de Entrada VinRMS = 90 V

Potência de Entrada Pin = 1200 W 
 

 

Com a redução da resistência de gatilho, a taxa de subida da corrente (di/dt) se eleva, 

aumentando a carga de recuperação reversa Qrr, conseqüentemente aumentando as perdas de 

comutação do diodo tradicional de silício (Figura 5-20). A elevação de temperatura também 

contribui para o aumento da carga Qrr, elevando as perdas de comutação do diodo. Já no caso 

do diodo SiC, a influência da variação do di/dt e da temperatura podem ser desprezadas. 
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Figura 5-20: Perdas de comutação no diodo. Figura 5-21: Perdas de condução no diodo. 
 

Por outro lado, a elevação de temperatura reduz a queda de tensão VF para o diodo 

tradicional, diminuindo as perdas de condução, como mostrado na Figura 5-21. 

Figura 5-22: Perdas totais no diodo. Figura 5-23: Resistência térmica no diodo. 
 

Então, para o diodo 15ETH06, visando reduzir a potência dissipada, deve-se usar a 

maior resistência de gatilho RG possível no acionamento do interruptor principal, diminuindo 

as perdas de comutação no diodo, uma vez que o aumento da resistência de gatilho implica 

em redução do di/dt. Já a temperatura que minimiza as perdas também deve ser a menor 

possível, pois a variação das perdas de condução é muito inferior a das perdas de comutação 

(Figura 5-22). 

 A resistência térmica que minimiza o volume ainda não atinge seu ponto de máximo 

dentro dos limites de operação do dispositivo. Portanto, para minimizar o volume do 

dissipador do diodo, devem ser escolhidas as maiores resistência de gatilho e temperatura 

permitidas (Figura 5-23). 
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Entretanto, para o caso do interruptor ocorre um mecanismo diferente. O aumento da 

temperatura acarreta em elevação das perdas de condução (Figura 5-26). E a redução da 

resistência de gatilho, apesar de aumentar o pico da corrente de recuperação reversa na 

entrada em condução, reduz o cruzamento de tensão e corrente, reduzindo as perdas de 

comutação do interruptor (Figura 5-24 e Figura 5-25). Como a redução da temperatura 

implica em menor carga Qrr, há uma redução das perdas de entrada em condução com a 

diminuição da temperatura do diodo. 

Figura 5-24: Perdas de turn-on. Figura 5-25: Perdas de turn-off. 
 

Assim, para o interruptor, visando minimizar potência dissipada, devem ser 

escolhidas as menores resistência de gatilho RG e temperatura da junção TJ, uma vez que 

ambas as perdas aumentam com a temperatura. Para o caso das perdas de comutação, apesar 

da diminuição do RG aumentar as perdas relacionadas à recuperação do diodo, a redução do 

overlap é muito mais significativa, reduzindo a potência dissipada, como mostrado na Figura 

5-27. 

Figura 5-26: Perdas de Condução. Figura 5-27: Perdas totais. 
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A resistência térmica que minimiza o volume também não atinge seu ponto de 

máximo dentro dos limites de operação do dispositivo. Na verdade, para o caso analisado, 

devido as dimensões da potência a ser dissipada, e devido as resistências térmicas do 

encapsulamento, não há valor de resistência térmica utilizável dentro dos limites de operação 

do dispositivo. 

Dessa forma, a resistência de gatilho adotada, será a mais baixa que cada componente 

permitir, uma vez que a redução de RG tem um impacto muito maior na redução das perdas 

de comutação do interruptor do que no aumento da influência da recuperação reversa do 

diodo.  Por outro lado, a temperatura a ser adotada será a maior possível de acordo com os 

limites de cada dispositivo, já que a resistência térmica se torna maior com a elevação de 

temperatura da junção. 

 

5.4 Cálculo do Volume do Dissipador 
 

O dissipador foi calculado com base nos parâmetros mostrados na Tabela 5-3. 
Tabela 5-3: Parâmetros de Simulação. 

Freqüência de Comutação fs = 15 – 150 kHz 

Ripple de Corrente Máximo ΔIpk-pk = 1,5 – 20 A 

Tensão de Saída VO = 400 V 

Tensão de Entrada VinRMS = 90 V 

Potência de Entrada Pin = 1200 W 

Temperatura da Junção TJSW = 125ºC, TJD = 125ºC 

Resistência de Gatilho RGMOSFET = 4,3 Ω, RGCoolMOS = 3,6 Ω, RG_IGBT = 10 Ω

Semicondutores Analisados 
15ETH06, SDT12S60N,  

IRFP460A, IRGP20B60PD, SPW20N60C3 

Fluxo de Ar v = 5 m/s 

Perfil Utilizado HS10425 

 

A variação das perdas de condução do diodo 15ETH06 com o ponto de operação 

[ΔIpk-pk@fs] pode ser vista na Figura 5-28. Nas figuras seguintes, a área acinzentada define a 

região de projeto proibida por não haver núcleo magnético disponível para o ponto de 

operação especificado. 
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Figura 5-28: Perdas de condução no diodo 
15ETH06. 

Figura 5-29: Perdas de condução no diodo 
SDT12S60N. 

 

A variação do ponto de operação praticamente não altera as perdas de condução do 

diodo, uma vez que estas são independentes da freqüência. A potência dissipada durante os 

instantes de condução é função do produto do valor médio da corrente conduzida pelo valor 

médio da queda de tensão direta VF, os quais não variam com o ripple. O mesmo 

comportamento ocorre para o diodo SDT12S60N (Figura 5-29), porém, como a queda de 

tensão VF para esse dispositivo é maior, ele apresenta perdas também maiores. 

A Figura 5-30 apresenta as perdas de condução para o MOSFET. Como durante o 

período de condução o MOSFET se comporta como uma resistência, a potência dissipada 

varia quadraticamente com o aumento do ripple. O mesmo ocorre para o CoolMOS, com a 

diferença que a resistência de condução inicial do CoolMOS é inferior a do MOSFET, como 

mostrado na Figura 5-31, diminuindo a potência dissipada. 

Figura 5-30: Perdas de condução no MOSFET 
IRFP460A. 

Figura 5-31: Perdas de condução no CoolMOS 
SPW20N60C3. 
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Na Figura 5-32 é mostrado o comportamento das perdas de condução para o IGBT 

IRGP20B60PD. Durante o período de condução, tem aproximadamente o mesmo 

comportamento do diodo, ou seja, uma queda de tensão que varia com a corrente. Todavia, 

como a potência dissipada é dada pelo produto do valor médio da corrente pelo valor médio 

da queda de tensão, as perdas de condução no IGBT são independentes do ripple de corrente.  

 
Figura 5-32: Perdas de condução no IGBT IRGP20B60PD. 

 

Das três tecnologias analisadas para interruptores principais, o IGBT foi o que 

apresentou as menores perdas de condução. 

Os gráficos a seguir demonstram o comportamento das perdas de comutação para o 

par IRFP460A/ 15ETH06. Os demais casos apresentam comportamento semelhante, sendo 

marcados apenas pela alteração dos valores de potência dissipada. 

A Figura 5-33 apresenta a potência dissipada durante a entrada em condução. Com a 

redução do ripple, a corrente conduzida pelo diodo no instante da comutação se eleva, e 

aumenta o acúmulo de carga Qrr, conseqüentemente aumentando a potência dissipada no 

instante da entrada em condução. Já na Figura 5-34 são exibidas as perdas de saída de 

condução. O seu comportamento é o oposto do apresentado na entrada de condução. Com o 

aumento do ripple de corrente, a transição ocorre sob corrente mais elevada, aumentando a 

potência dissipada no cruzamento tensão-corrente. 
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Figura 5-33: Perdas de entrada em condução no 
MOSFET para o par IRFP460A/15ETH06. 

Figura 5-34: Perdas de saída de condução no 
MOSFET para o par IRFP460A/15ETH06. 

 

A Figura 5-35 apresenta as perdas de comutação no diodo. Como explicado 

anteriormente, o aumento da corrente conduzida no instante da comutação implica em 

aumento da potência dissipada. Já a Figura 5-36 mostra as perdas totais de comutação no 

MOSFET.  Para esse dispositivo 

Figura 5-35: Perdas de Comutação no diodo 
15ETH06 para o par IRFP460A/15ETH06. 

Figura 5-36: Perdas de Comutação no MOSFET 
para o par IRFP460A/15ETH06. 

 

Os gráficos a seguir exibem o comportamento do volume total dos dissipadores. O 

comprimento máximo foi definido como um metro, uma vez que na prática valores acima 

deste limite não serão adotados.  

A Figura 5-37 exibe o comportamento do volume total dos dissipadores para o par de 

semicondutores IRFP460A/ 15ETH06. Como o MOSFET apresenta elevadas perdas de 

condução, o volume deste dissipador já começa elevado, cerca de 500 cm3. Devido às 

elevadas perdas de comutação, o volume atinge o máximo pré-estabelecido antes de atingir a 

freqüência de comutação igual a 100 kHz. 
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Figura 5-37: Comportamento do volume total de dissipadores com o par IRFP460A/15ETH06. 

 

A Figura 5-38 exibe o comportamento do volume total dos dissipadores para o par 

IRFP460A/ SDT12S60N. Novamente, devido às elevadas perdas de condução do MOSFET, 

o volume dos dissipadores já se inicia em aproximadamente 500 cm3. Contudo, com o uso do 

diodo se SiC, as perdas de entrada em condução são reduzidas sensivelmente, possibilitando 

freqüências de comutação de até 150 kHz sob ripple inferior a 15 A. O volume atinge o limite 

pré-estabelecido apenas sob condições de ripple muito elevado e freqüências próximas a 150 

kHz, pois o aumento do ripple implica em aumento da potência dissipada durante o período 

de condução e também na transição de saída de condução. 
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Figura 5-38: Comportamento do volume total de dissipadores com o par IRFP460A/SDT12S60N. 

 
A Figura 5-39 mostra o comportamento do volume total dos dissipadores para o par 

SPW20N60C3/ 15ETH06. Como o CoolMos dissipa menor nível de potência durante o 

período de condução, o valor inicial de volume do dissipador é reduzido quando comparado 

ao MOSFET. Contudo, as perdas de entrada em condução continuam bastante significativas 

limitando a freqüência máxima de comutação a 100 kHz sob ripple inferior a 5 A. Mas 

devido a pequena carga QGD e QGS, a saída de comutação apresenta perdas reduzidas 

possibilitando a operação sob ripple superior a 15 A próxima do limite de 150 kHz.  

 
Figura 5-39: Comportamento do volume total de dissipadores com o par SPW20N60C3/15ETH06. 
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A Figura 5-40 exibe o comportamento do volume total dos dissipadores para o par 

SPW20N60C3/ SDT12S60N. A substituição do diodo rápido de silício pelo diodo de SiC 

reduziu sensivelmente as perdas de entrada em condução, possibilitando a operação em 

freqüências próximas ao limite de 150 kHz. Sob ripple elevado, a potência dissipada durante 

a saída de condução se torna mais significante que aquela dissipada durante a entrada em 

condução devido a pequena carga Qrr dos dispositivos de SiC. Somando o efeito anterior ao 

aumento das perdas de condução com o ripple, tem-se a elevação do volume do dissipador 

como mostrado na figura seguinte.  

 
Figura 5-40: Comportamento do volume total de dissipadores com o par SPW20N60C3/SDT12S60N. 

 

A Figura 5-41 exibe o comportamento do volume total dos dissipadores para o par 

IRGP20B60PD/ 15ETH06. O uso do IGBT reduz sensivelmente as perdas de condução, 

reduzindo o volume inicial dos dissipadores. A utilização do diodo rápido de silício 

tradicional impede a operação em freqüências superiores a 120kHz com ripple inferior a 5 A. 

O aumento do ripple reduz as perdas de entrada em condução, sem aumentar 

significativamente as perdas de condução e de saída de condução permitindo a operação até o 

limite estabelecido de 150 kHz. 
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Figura 5-41: Comportamento do volume total de dissipadores com o par IRGP20B60PD/15ETH06. 

  

A Figura 5-42 exibe o comportamento do volume total dos dissipadores para o par 

IRGP20B60PD/ SDT12S60N. O uso do diodo de SiC reduz as perdas de entrada em 

condução permitindo a operação sob freqüências da ordem de 150 kHz.  

 
Figura 5-42: Comportamento do volume total de dissipadores com o par IRGP20B60PD/SDT12S60N. 

 

Essa configuração apresentou o menor volume para todos os pontos de operação 

simulados em comparação aos demais pares de semicondutores. 
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5.5 Considerações Finais 
 

Neste capítulo foram analisados os assuntos relacionados ao projeto dos dissipadores 

empregados ao longo deste trabalho. Para tanto, primeiramente foi realizada a análise da 

potência dissipada nos dispositivos semicondutores, definindo a resistência térmica dos 

dissipadores necessária para garantir a operação dos semicondutores dentro dos limites de 

temperatura estabelecidos pelos fabricantes. 

Assim, na primeira seção foram analisadas as perdas de condução, diferenciando o 

comportamento de cada dispositivo. Componentes como diodo rápido de silício, diodo SiC e 

IGBT podem ser modelados por uma queda de tensão durante o período de condução. 

Lembrando que a potência dissipada é dada pelo produto do valor médio da corrente pelo 

valor médio da queda de tensão, as perdas de condução nesses dispositivos são independentes 

do ripple de corrente. Já o MOSFET e o CoolMOS se comportam como resistências durante 

o período de condução, e a potência dissipada se eleva quadraticamente com o aumento do 

valor eficaz da corrente. Desse modo, com a elevação do ripple de corrente as perdas por 

condução também se elevam. 

Na segunda seção foram analisadas as perdas de comutação, caracterizando a potência 

dissipada durante as transições de entrada e saída de condução. A potência dissipada durante 

a entrada em condução varia com o par de semicondutores adotados, e durante a transição de 

saída de condução é função apenas do interruptor principal. A substituição do diodo rápido de 

silício pelo diodo SiC reduz sensivelmente as perdas de entrada em condução, uma vez que a 

carga de recuperação reversa Qrr acumulada pelo diodo SiC é muito inferior a acumulada 

pelo diodo convencional. O aumento do ripple implica em redução da corrente conduzida 

pelo diodo no instante da comutação, reduzindo o acúmulo de carga, e conseqüentemente as 

perdas relacionadas à recuperação reversa do diodo.  Por outro lado, o aumento do ripple 

eleva o valor da corrente, implicando em aumento do produto da tensão pela corrente 

ocasionando aumento da potência dissipada na saída de condução. 

De posse do método de cálculo das perdas nos semicondutores, foi estimada a 

resistência térmica necessária para o projeto dos dissipadores na terceira seção. A potência 

dissipada pelos dispositivos adotados é função da temperatura da junção, da resistência de 

gatilho e do ponto de operação. Com a elevação da temperatura da junção, a diferença entre a 

temperatura na base do dissipador e o ambiente também se eleva. Com isso, o valor da 

resistência térmica aumenta, reduzindo o volume final do dissipador, apesar do aumento da 

potência dissipada decorrente da elevação da temperatura. O aumento da resistência de 
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gatilho aumenta o tempo de cruzamento entre tensão e corrente, elevando a potência 

dissipada durante a comutação. Por outro lado, com o aumento da resistência de gatilho, há a 

redução da taxa de subida da corrente (di/dt), reduzindo a potência dissipada pela recuperação 

reversa do diodo. Baseado nesse compromisso foi plotado o gráfico da Figura 5-27, cujo 

resultado aponta para redução da potência dissipada com a redução da resistência de gatilho. 

Dessa forma, foram adotadas a maior temperatura de junção e a menor resistência de gatilho 

permitidas. 

Assim, conhecendo a potência dissipada por cada semicondutor e a resistência térmica 

do dissipador a ser utilizado, na quarta seção foi calculado o volume total dos dissipadores 

em função dos pontos de operação e para cada para interruptor/ diodo. O uso do MOSFET 

como interruptor principal implica em elevadas perdas de condução, penalizando o volume 

dos dissipadores. Dentre os dispositivos ativos analisados, ele também apresenta as maiores 

perdas de comutação. Contudo, o componente responsável pela maior parcela das perdas de 

comutação é o diodo. Em nenhum dos casos anteriores, foi possível operar com freqüências 

superiores a 120 kHz utilizando o diodo 15ETH06. Substituindo-o pelo diodo SDT12S60N, 

as perdas de comutação foram reduzidas significativamente, permitindo o uso dos 

componentes em freqüências mais elevadas. O par IRGP20B60PD/ SDT12S60N minimiza 

volume, pois o IGBT possibilita uma redução sensível das perdas de condução, enquanto o 

diodo de SiC reduz as perdas de comutação. 
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Figura 5-43: Fluxograma do projeto físico do dissipador. 
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Capítulo VI 
 
 
 
 
 
 
 
 

6 Metodologia 
 

Neste capítulo é abordada a metodologia de projeto desenvolvida. De posse dos 

projetos individuais dos dispositivos integrantes do conversor, torna-se possível analisar o 

ponto de operação que minimiza o volume do conversor como um todo. 

Assim, na primeira seção são analisadas as dificuldades de um projeto otimizado para 

entrada universal. Na segunda seção é apresentada a metodologia passo-a-passo. Na terceira é 

apresentado um exemplo de projeto. E na quarta seção são tiradas as conclusões deste 

capítulo. 

 

6.1 Projeto Otimizado e Entrada Universal 
 

A confecção de um projeto otimizado visa melhorar o conversor em um determinado 

aspecto, no caso desse trabalho, a redução do volume. Em contrapartida, a otimização agrega 

uma maior complexidade ao projeto. 

Assim, à medida que o projeto é realizado de forma otimizada, o impacto da alteração 

de um determinado componente tem o seu efeito considerado no projeto do conversor como 

um todo. Por exemplo, a variação da permeabilidade inicial do indutor boost acarretará em 

alterações da forma de onda de corrente Essas alterações da forma de onda causam diferenças 

na interferência eletromagnética emitida pelo conversor e na potência dissipada nos 

semicondutores. E, esses efeitos somente podem ser considerados se a seleção de cada ponto 

de operação também analisar os fatores mencionados anteriormente, tais como, material e 
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geometria do núcleo magnético, tecnologia dos semicondutores, topologia do filtro de 

entrada. Contudo, uma vez que todos esses efeitos foram analisados, é possível determinar o 

ponto de operação capaz de minimizar o volume com um grau de exatidão muito maior. 

Outro fator que influi no cálculo do ponto de operação é a variação da tensão de 

entrada. Nesse trabalho, os projetos são realizados considerando tensão de entrada universal, 

ou seja, tensão mínima igual a 90 V e máxima igual a 264 V. Essa variação da tensão da rede 

tem impacto no projeto dos elementos magnéticos, no cálculo do filtro de EMI e na análise 

das perdas nos semicondutores. 

O indutor boost apresentará volume máximo sob tensão mínima, uma vez que as 

maiores perdas acontecem sob essa tensão. A dificuldade no projeto do indutor com entrada 

universal se refere a especificar o ponto de operação. Em trabalhos anteriores, devido à 

característica fixa da tensão de entrada, o ripple era definido em valores percentuais da 

corrente de pico. Contudo, para entrada universal, com a variação da tensão de entrada, a 

corrente de pico também varia. Então como especificar o ripple? A solução encontrada foi 

especificar o ripple máximo em valores absolutos através da Figura 3-3. Devido à 

característica não linear da indutância em função da força magnetizante, e como a corrente 

conduzida pelo indutor é muito menor no ponto de ripple máximo para tensão de entrada alta, 

o ripple máximo é limitado pela tensão de entrada baixa. 

No filtro de EMI, em alguns casos, a tensão de entrada que exige a maior atenuação 

difere de 90V. Contudo, o indutor sempre apresentará maior volume sob a tensão mais baixa, 

porque é nela que ocorrem as maiores perdas, e consequentemente o maior aquecimento. 

Dessa forma para essas tensões, mostradas na Figura 4-15, o projeto do indutor de filtro é 

especificado para a maior atenuação e tensão de entrada mínima (90V). Outro limitante do 

uso da entrada universal é a capacitância máxima definida pelo IDF, uma vez que sendo 

obrigado a atender o IDF para todas as tensões especificadas, o capacitor máximo permitido é 

limitado pela tensão de 264V, na qual ele possui o menor valor (5,38uF). 

Analisando o comportamento dos dissipadores, percebe-se que a tensão de entrada 

alta apresenta a vantagem de reduzir a amplitude da corrente drenada da rede reduzindo as 

perdas de condução. Outra vantagem é a redução da carga Qrr de recuperação reversa do 

diodo, uma vez que a corrente conduzida é menor, reduzindo as perdas de comutação na 

entrada em condução. Contudo, para entrada universal, os interruptores do PFC devem 

suportar a elevação de temperatura sob tensão baixa. Operando com tensão de entrada igual a 

90 V, as perdas de condução são maiores pois a corrente de entrada possui maior amplitude. 
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As perdas de comutação também serão superiores àquelas encontradas sob alta tensão, pois o 

cruzamento do produto tensão por corrente se dará sob corrente elevada e tensão elevadas. 

 
 

6.2 Metodologia de Projeto 
 

A seguir serão definidos os passos compreendidos pela metodologia proposta. 

 

Passo 1 

 Determinar Especificações da carga: Tensão de Entrada, Tensão de Saída, Potência 

de Saída, Normas. 

A análise desse trabalho se concentra em uma UPS que alimentará equipamentos 

ligados a sistemas de informação. Portanto, o PFC deve atender a norma de emissão de 

harmônicos IEC61000-3-2 e a IEC CISPR22 que limita emissão eletromagnética. 

A potência de saída foi escolhida com base em uma análise de mercado divulgada em 

[1], na qual a faixa de potência que possui a maior fatia do mercado mundial é 1200 W. A 

tensão de saída foi selecionada de modo a garantir que o inversor que será conectado na saída 

consiga gerar uma tensão senoidal de 220V. 

 

Passo 2 

Seleção do Material desejado e do Ponto de Operação ΔI@fs. 

A seleção do material e do ponto de operação estão interligadas. Contudo, a seleção 

dos componentes é função da disponibilidade na região, do custo do material escolhido, e das 

exigências de eficiência e volume finais do projetista. A disponibilidade e o custo dos 

componentes variam com questões mercadológicas cujas análises não fazem parte do escopo 

desse trabalho. Já o volume e a eficiência desejados são funções do ponto de operação 

selecionado. Com base nas Figura 6-1-Figura 6-6, seleciona-se o ponto de operação desejado 

para cada material, gerando uma lista de prioridades de componentes e núcleos. Assim, caso 

um determinado componente não esteja disponível na época da produção, ou o seu custo seja 

muito elevado, ele pode ser substituído por outro. Esta alteração de dispositivo também 

alterará o ponto de operação selecionado. 
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Tabela 6-1: Parâmetros de Simulação. 
 

Freqüência de Comutação fs = 15 – 150 kHz 

Ripple de Corrente Máximo ΔIpk-pk = 1,5 – 20 A 

Tensão de Saída VO = 400 V 

Tensão de Entrada VinRMS = 90 V 

Potência de Entrada Pin = 1200 W 

Temperatura da Junção TJSW = 125ºC, TJD = 125ºC 

Resistência de Gatilho RGMOSFET = 4,3 Ω, RGCoolMOS = 3,6 Ω, RG_IGBT = 10 Ω

Semicondutores Analisados  
15ETH06, SDT12S60N,  

IRFP460A, IRGP20B60PD, SPW20N60C3 

Fluxo de Ar v = 5 m/s 

Perfil Utilizado HS10425 

Material do Núcleo Magnético  MPP 

Permeabilidade inicial ur = 26uH 

Geometria do Núcleo Magnético Toroidal 

Topologias do Filtro de EMI Conexão de 2 Filtros π em cascata 

 

Na Figura 6-1 é mostrado o comportamento do volume total para o conversor 

operando com o par de semicondutores IRFP460A/15ETH06. Seu ponto de mínimo é 

atingido com baixa freqüência de comutação e elevado ripple de corrente em [13 A@ 16 

kHz] e com volume igual a 716 cm3. Isso se deve ao fato do rápido crescimento do volume 

do dissipador. Como ele domina a curva, obriga a operação em baixas freqüências. Porém, 

em 16 kHz, o volume do indutor boost também é bastante significativo, elevando o ripple.  
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Figura 6-1: Comportamento do volume total com o par IRFP460A/15ETH06. 

 

Substituindo o diodo 15ETH06 pelo diodo SiC SDT12S60, o peso do aumento da 

freqüência passa a ser bem menor no aumento do volume do dissipador, elevando a 

freqüência do ponto de operação, como mostrado na Figura 6-2. O novo volume mínimo é 

644 cm3 cujo ponto de operação é [11 A@ 28 kHz]. Com o aumento da freqüência, a 

atenuação exigida pela norma se tornou mais significativa, implicando em aumento do 

volume do filtro de EMI, e levando o ponto de operação ótimo a menores valores de ripple.  

 
Figura 6-2: Comportamento do volume total com o par IRFP460A/SDT12S60. 

Vol= 716 cm3 
fS = 16 kHz 
ΔIPk-Pk = 13 A 

Vol= 644 cm3 
fS = 28 kHz 
ΔIPk-Pk = 11 A 
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A Figura 6-3 exibe o comportamento do volume total para o conversor operando com 

o par de semicondutores SPW20N60C3/ 15ETH06. Com a utilização do diodo rápido de 

silício, as perdas de comutação continuam significativas. Contudo o uso do CoolMos reduz as 

perdas de condução, alterando o ponto de operação para [20 A@ 28 kHz] e volume mínimo 

igual a 483 cm3. 

 
Figura 6-3: Comportamento do volume total com o par SPW20N60C3/15ETH06. 

 

Substituindo o diodo 15ETH06 pelo diodo SiC SDT12S60, há uma redução 

significativa das perdas de comutação, reduzindo o impacto do dissipador no volume final do 

conversor. O novo ponto de operação selecionado é [19,5 A@ 47 kHz] e volume igual a 458 

cm3, como mostrado na Figura 6-4. 

 
Figura 6-4: Comportamento do volume total com o par SPW20N60C3/ SDT12S60. 

Vol= 483 cm3 
fS = 28 kHz 
ΔIPk-Pk = 20 A 

Vol= 458 cm3 
fS = 47 kHz 
ΔIPk-Pk = 19,5 A 
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A Figura 6-5 exibe o comportamento do volume total para o conversor operando com 

o par de semicondutores IRGB60PD/ 15ETH06. O IGBT apresenta perdas de condução 

reduzidas e independentes da variação do ripple, reduzindo o volume dos dissipadores. O 

ponto de operação selecionado é [19,5 A@ 47 kHz] e com volume igual a 426 cm3. 

 
Figura 6-5: Comportamento do volume total com o par IRGP20B60PD /15ETH06. 

 

A Figura 6-6 mostra que mesmo substituindo o diodo rápido de silício pelo 

SDT12S60, o ponto de operação selecionado se mantém em [19,5 A@ 47 kHz], mas com 

redução do volume pouco significativa para 421 cm3. Para esse caso, a redução no volume do 

dissipador introduzida pelo diodo SiC não compensa o aumento do volume do filtro de EMI. 

 
Figura 6-6: Comportamento do volume total com o par IRGP20B60PD/SDT12S60N. 

Vol= 421 cm3 
fS = 47 kHz 
ΔIPk-Pk = 19,5 A 

Vol= 426 cm3 
fS = 47 kHz 
ΔIPk-Pk = 19,5 A 
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Passo 3 

Projeto do Indutor 

Com base nas especificações anteriores, o indutor é projetado como no capítulo 3. 

 

Passo 4 

 Projeto do Filtro de EMI 

Definidas as especificações do projeto torna-se possível estimar a interferência 

eletromagnética e projetar o filtro para atenuar essa interferência a partir do capítulo 4.  

 

Passo 5 

Projeto dos Dissipadores 

Com base nas especificações anteriores, os dissipadores são projetados de acordo com 

o capítulo 5.  

 

Passo 6 

Projeto do Controlador 

Para entrar em operação, o conversor também necessita do projeto das malhas de 

controle. A seleção dos ganhos do controlador é realizada de acordo com o capítulo 2. 

 

Passo 7 

Especificação do Capacitor de Saída 

Por último é especificado o capacitor de saída com base nas recomendações de hold-

up time. Como é mostrado na Eq. 6.1, o capacitor de saída é independente do ponto de 

operação, sendo função apenas da energia armazenada.  

2 2
min

2 O
O

O O

P t
C

V V
Δ

=
−

 Eq. 6.1 

 

6.3 Exemplo de Projeto 
 

Seguindo a metodologia de projeto será projetado um conversor como exemplo. 
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Passo 1:  Determinar Especificações da carga 

A aplicação em questão é uma UPS monofásica. A Tabela 6-2 mostra as 

especificações necessárias para o projeto conforme o primeiro passo. 
Tabela 6-2: Caracterização da Aplicação. 

 
Tensão de Saída VO = 400 V 

Tensão de Entrada VinRMS = 90 ~264 V

Potência de Entrada Pin = 1200 W 

Normas 
IEC 61000-3-2 

IEC CISPR 22 

 

Como mencionado anteriormente, a norma IEC 61000-3-2 limita a emissão de 

harmônicas de baixa ordem enquanto a norma IEC CISPR 22 limita a emissão de 

interferência eletromagnética conduzida de equipamentos ligados a sistemas de informação. 

 

Passo 2 :Selecionar o Material e o ΔI@fs 

Com base nas figuras anteriores, e com a intenção de minimizar volume, a lista de 

prioridades de componentes e pontos de operação é mostrada na Tabela 6-3. 

 
 

Tabela 6-3: Caracterização dos materiais e respectivos pontos de operação. 
 

Núcleo Magnético Filtro de EMI Semicondutores [ΔI@fs] 

IRGP20B60PD/ SDT12S60N [19,5 A@ 47 kHz]

IRGP20B60PD/ 15ETH06 [19,5 A@ 47 kHz]

SPW20N60C3/ SDT12S60N [19,5 A@ 47 kHz]

SPW20N60C3/ 15ETH06 [20 A@ 28 kHz] 

IRFP460A/SDT12S60N [11 A@ 28 kHz] 

MPP 

Toroidal 

ui = 26 u0 

 

Filtro π em cascata

MPP 

Toroidal 

ui = 26 u0 

 
IRFP460A/15ETH06 [13 A@ 16 kHz] 

 

Para os próximos passos será considerado o primeiro ponto de operação da tabela 6.3. 

 

Passo 3: Projeto do Indutor 

As características do material foram definidas no passo anterior. 

O núcleo é selecionado através da Eq. 3.4. 
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A indutância mínima é calculada através da Eq. 3.6. 

A indutância inicial é calculada através da Eq. 3.9. 

O número de espiras é definido através da Eq. 3.10. 

As perdas CC e CA são calculadas através da Eq. 3.18. 

 
Tabela 6-4: Projeto do Indutor. 

 
Núcleo Utilizado 55191 (5,8 x 2,56 x 1,61cm) 

Indutância Mínima LBmin = 93 uH 

Indutância Inicial LBini = 254 uH 

Condutor Utilizado 2 fios AWG19 em paralelo 

Número de Espiras 24 

Perdas CC nos enrolamentos 3,92 W 

Perdas CA nos enrolamentos 1,81 W 

 

Passo 4: Projeto do Filtro de EMI 

As características do material foram definidas no passo 2. 

A definição da freqüência média da janela e da atenuação do filtro são encontradas 

através do procedimento 4.3.5. 

A capacitância máxima é calculada a partir da Eq. 4.2 e da Figura 4-6. 

A indutância é obtida a partir do procedimento 4.4.3. 

As equações do projeto físico do núcleo usado no filtro são as mesmas no passo 3. 
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Tabela 6-5: Projeto do Filtro de EMI. 
 

Freqüência Média da Janela fA = 190 kHz 

Atenuação do Filtro A= 78,1 dBuV 

Capacitores de Filtro CEMI1 = CEMI2 = CEMI3 = CEMI4 = 1,62 uF 

Indutância do Filtro LEMI1 = LEMI2 = 20 uH 

Núcleo Utilizado 
Cada indutor é formado por núcleos  

2 empilhados 55352 

Condutor Utilizado 33 fios AWG30 

Número de Espiras 19 

Perdas CC nos enrolamentos 0 W 

Perdas CA nos enrolamentos 2,34 W 

 

Passo 5: Projeto dos Dissipadores 

A seleção dos semicondutores foi realizada no passo 2. 

A temperatura da junção e a resistência de gatilho são definidas a fim de minimizar as 

perdas no procedimento 5.3. 

A potência dissipada é calculada com base nas equações e curvas fornecidas no 

capítulo 5. 

A resistência térmica é encontrada através da Eq. 5.46. 

O comprimento dos dissipadores é calculado através da Eq. 5.47-Eq. 5.50. 

 
Tabela 6-6: Projeto dos Dissipadores. 

 
Semicondutores Utilizados  IRGP20B60PD / SDT12S60N 

Temperatura da Junção TJSW = 125ºC, TJD = 125ºC 

Resistência de Gatilho RG_IGBT = 10 Ω 

Potência dissipada pelo IGBT PIGBT = 39 W 

Potência dissipada pelo Diodo PDSiC = 6 W 

Resistência Térmica do Dissipador do IGBT RHS = 1,31ºC/W 

Resistência Térmica do Dissipador do Diodo RHS = 14 ºC/W 

Fluxo de Ar v = 5 m/s 

Perfil Utilizado no Dissipador do IGBT HS10425 (10,4 x 2,5 x 7,3 cm)

Perfil Utilizado no Dissipador do Diodo HS10425 (10,4 x 2,5 x 7 cm) 
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Passo 6: Projeto do Controlador 

O controlador PI é projetado de acordo com o capítulo 2. 

A impedância normalizada é calculada através da Eq. 2.12. 

O resíduo α é calculado através da Eq. 2.13. 

A banda passante BW Eq. 2.14. 

Os ganhos proporcional e integral normalizado são calculados a partir da Eq. 2.10. 

O ganho integral é calculado através da Eq. 2.11. 

 
Tabela 6-7: Projeto do Controlador. 

 
Impedância Normalizada ZX’ = 15 Ω  

Resíduo α = 1,000364 

Banda Passante BW = 9,82 kHz 

Ganho Proporcional KP = 0,049 

Ganho Integral Normalizado KI’= 1,11 

Ganho Integral KI = 183 

 

Passo 7: Especificação do Capacitor de Saída 

O capacitor de saída é calculado através da Eq. 6.1. 

2 2

2 1200 10 324
400 300O

msC uF⋅ ⋅
= =

−
 Eq. 6.2 

 

6.4 Considerações Finais 
 

Neste capítulo foi desenvolvida a metodologia de projeto proposta nesse trabalho. A 

metodologia consta dos procedimentos necessários para o projeto do conversor boost PFC em 

conformidade com as normas voltadas a aplicação em questão. 

Assim, na primeira seção foram discutidas as questões relativas às dificuldades de um 

projeto para minimizar volume com tensão de entrada universal. O uso de uma faixa extensa 

de possíveis tensões de entrada penaliza o volume dos elementos magnéticos, uma vez que 

para garantir a potência entregue a carga, sob tensão mais baixa, há uma elevação da corrente, 

aumentando as perdas joule, e necessitando de uma maior superfície para dissipação do calor. 

O uso de baixas tensões também eleva a potência dissipada nos dispositivos semicondutores, 

já que a corrente conduzida é maior, há mais perdas de condução e de comutação, 

ocasionando o aumento do volume dos dissipadores. 
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Na segunda seção é apresentada a metodologia. Através dos gráficos fornecidos, é 

possível definir o ponto de operação cujo volume é mínimo diante dos parâmetros 

especificados. O ponto de mínimo foi obtido para a configuração IGBT/ SiC, uma vez que as 

perdas de condução no interruptor principal são determinantes na redução do volume. 

Na terceira seção é desenvolvido um exemplo de projeto mostrando rapidamente 

quais equações e curvas devem ser utilizadas a fim de se seguir a metodologia proposta. 
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Capítulo VII 
 
 
 
 
 
 
 
 

7 Conclusão 
 

Neste trabalho foi desenvolvida uma metodologia de projeto aplicada a conversores 

boost PFC utilizados como estágio de entrada de UPS. A principal contribuição dessa 

metodologia é a minimização do volume do conversor como um todo através da 

especificação do ponto de operação [ΔI@fs].  

Para poder investigar o comportamento do volume com a variação dos pontos de 

operação, o conversor foi simulado a fim de determinar a forma de onda da corrente sobre o 

indutor.  

Assim, no segundo capítulo, foi apresentado o projeto do controlador da malha de 

corrente do conversor, e a estrutura de simulação capaz de gerar a forma de onda da corrente. 

Através da modelagem por valores médios, foi extraída a função de transferência 

relacionando corrente sobre o indutor com perturbação na razão cíclica. Também foi 

comprovada a estabilidade da malha de corrente e projetado o compensador PI capaz de dar a 

forma senoidal à corrente de entrada. Os ganhos proporcional e integral foram selecionados 

de acordo com a banda passante BW e o resíduo α, funções da impedância normalizada Zx, 

eliminando a necessidade de modelagem do conversor a cada novo projeto. 

No terceiro capítulo é iniciado o projeto do circuito de potência a partir do projeto do 

indutor boost.  Assim, fazendo uso de métodos bem conhecidos de seleção dos núcleos 

magnéticos e cálculo de perdas, é possível especificar o menor núcleo capaz de suportar a 
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elevação de temperatura. Foi mostrado que o volume do indutor é inversamente proporcional 

a freqüência e ao ripple de corrente, apresentando ponto de mínimo em [ΔIpk-pk= 20A @ fs= 

150 kHz] . E, devido ao critério de projeto que fixa a elevação de temperatura como função 

da superfície do núcleo e da potência por ele dissipada, as perdas apresentaram o mesmo 

comportamento do volume, ou seja, redução com o aumento da freqüência e do ripple. 

Já no quarto capítulo é apresentada a análise do projeto do filtro contra interferência 

eletromagnética. O volume do filtro de EMI conduzida apresenta um comportamento não 

linear, sendo que a elevação da freqüência acarreta em aumento do volume. Contudo, devido 

ao comportamento das harmônicas de corrente de ordem elevada, ocorrem picos de volume 

nas freqüências múltiplas da freqüência de comutação. A amplitude do ruído gerado varia 

apenas com o ripple de corrente, pois é ele o responsável pelo aumento da amplitude das 

harmônicas. O aumento da freqüência de comutação influi na ordem da harmônica a entrar 

em conformidade com a norma, uma vez que a IEC CISPR22 limita apenas as emissões com 

freqüência superior a 150 kHz..  

No quinto capítulo é analisado o projeto dos dissipadores. Assim, deve ser calculada a 

potência dissipada nos semicondutores a fim de se definir a resistência térmica do dissipador 

a ser empregado. As perdas de condução no interruptor principal são as mais significativas 

quando o dispositivo empregado é do tipo MOSFET, penalizando o volume dos dissipadores. 

Dentre os dispositivos ativos analisados, ele também apresenta as maiores perdas de 

comutação. Contudo, o componente responsável pela maior parcela das perdas de comutação 

é o diodo. Em nenhum dos casos anteriores, foi possível operar com freqüências superiores a 

120 kHz utilizando o diodo 15ETH06. Substituindo-o pelo diodo SDT12S60N, as perdas de 

comutação foram reduzidas significativamente, permitindo o uso dos componentes em 

freqüências mais elevadas. O par IRGP20B60PD/ SDT12S60N minimiza volume dos 

dissipadores, pois o IGBT possibilita uma redução sensível das perdas de condução, enquanto 

o diodo de SiC reduz as perdas de comutação. 

No sexto capítulo é desenvolvida a metodologia de projeto proposta. O uso de uma 

faixa extensa de possíveis tensões de entrada penaliza o volume dos elementos magnéticos. O 

uso de baixas tensões também eleva a potência dissipada nos dispositivos semicondutores, já 

que a corrente conduzida é maior, há mais perdas de condução e de comutação, ocasionando 

o aumento do volume dos dissipadores. Através dos gráficos fornecidos, é possível definir o 

ponto de operação cujo volume é mínimo diante dos parâmetros especificados. Para o par de 

semicondutores IRFP460A/15ETH06 o volume mínimo é igual a 716 cm3  em [13 A@ 16 
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kHz]. Devido ao rápido crescimento do dissipador com a o aumento da freqüência de 

comutação, o ponto de minimização se encontra nas baixas freqüências. Porém, em 16 kHz, o 

volume do indutor boost também é bastante significativo, elevando o ripple de corrente. 

Substituindo o diodo 15ETH06 pelo diodo SiC SDT12S60, o peso do aumento da freqüência 

passa a ser bem menor no volume do dissipador, deslocando o ponto de operação para [11 

A@ 28 kHz].  O novo volume mínimo é 644 cm3 , no qual o volume do filtro de EMI passou 

a ser mais significativo, levando o ponto de operação ótimo a menores valores de ripple. Para 

o par de semicondutores SPW20N60C3/ 15ETH06, as perdas de comutação continuam 

significativas. Contudo o uso do CoolMos reduz as perdas de condução, alterando o ponto de 

operação para [20 A@ 28 kHz] e volume mínimo igual a 483 cm3. Substituindo o diodo 

15ETH06 pelo diodo SiC SDT12S60, há uma redução significativa das perdas de comutação, 

reduzindo o impacto do dissipador no volume final do conversor. O novo ponto de operação 

selecionado é [19.5 A@ 47 kHz] e volume igual a 458 cm3. Para o par de semicondutores 

IRGB60PD/ 15ETH06 apresenta perdas de condução reduzidas (devido ao IGBT) e 

independentes da variação do ripple, reduzindo o volume dos dissipadores. O ponto de 

operação selecionado é [19,5 A@ 47 kHz] e com volume igual a 426 cm3. Substituindo o 

diodo rápido de silício pelo SDT12S60, o ponto de operação selecionado se mantém em [19,5 

A@ 47 kHz], mas com redução do volume pouco significativa para 421 cm3. Para esse caso, 

a redução no volume do dissipador introduzida pelo diodo SiC não compensa o aumento do 

volume do filtro de EMI.  

A análise desses resultados, para a aplicação em questão com tensão de entrada 

universal, sugere que o volume mínimo para conversores PFC ocorre a baixas freqüências e 

elevado ripple de corrente, contradizendo a tendência mundial de elevação da freqüência de 

comutação e utilização do ripple igual a 20 % da corrente de pico.  

Como proposta para trabalhos futuros sugere-se: 

a. Inclusão da análise de custo e eficiência; 

b. Expansão da metodologia para os demais conversores PFC da família boost; 

c. Realização de um estudo comparativo apontando os nichos de aplicação para 

cada conversor tomando como referência o conversor boost; 

d. Expansão da metodologia para os demais conversores CC-CC e PFC. 
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APÊNDICE 1 
 
 

Impacto da Alteração dos 
Parâmetros de Projeto 

 

 

Para a aplicação apresentada durante este trabalho, foram definidos diversos 

parâmetros de entrada necessários para a realização do projeto do conversor. O objetivo deste 

apêndice é mostrar a alteração do comportamento de volume para o conversor boost de 

acordo com a modificação de alguns desses parâmetros. 

 

A1.1 Substituição do Material Constituinte do Núcleo Magnético 
 

Nos casos anteriores, os núcleos magnéticos eram constituídos por ligas de pó de 

ferro. Nesta seção é mostrado o impacto do uso de ferrite como material para o projeto do 

indutor boost.  

Os novos parâmetros de simulação são mostrados na tabela A1-1. 

A única alteração se refere à mudança do material do núcleo magnético, sendo agora 

utilizado a ferrite. 

A utilização dos núcleos de ferrite simplifica o projeto, já que a variação da 

permeabilidade efetiva com o aumento da força magnetizante é desprezível na região de 

operação linear. Isto significa que a indutância permanece constante apesar da variação da 

corrente sobre o indutor. 
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Tabela A1-1: Novos Parâmetros de Simulação. 
 

Freqüência de Comutação fs = 15 – 150 kHz 

Ripple de Corrente Máximo ΔIpk-pk = 1,5 – 20 A 

Tensão de Saída VO = 400 V 

Tensão de Entrada VinRMS = 90 V 

Potência de Entrada Pin = 1200 W 

Temperatura da Junção TJSW = 125ºC, TJD = 125ºC 

Resistência de Gatilho RGMOSFET = 4,3 Ω, RGCoolMOS = 3,6 Ω, RG_IGBT = 10 Ω

Semicondutores Analisados  
15ETH06, SDT12S60N,  

IRFP460A, IRGP20B60PD, SPW20N60C3 

Fluxo de Ar v = 5 m/s 

Perfil Utilizado HS10425 

Material do Núcleo Magnético  Ferrite 

Geometria do Núcleo Magnético E 

Topologias do Filtro de EMI Conexão de 2 Filtros π em cascata 

 

O comportamento do volume do indutor com a variação dos pontos de operação para 

núcleos constituídos por ferrite é apresentado na Figura A1-1. O comportamento apresentado 

é semelhante ao dos núcleos anteriores, contudo o volume final obtido é inferior. A área cinza 

corresponde à região em que a realização do projeto não é possível devido à inexistência de 

núcleos de ferrite para o indutor boost. 

 
Figura A1-1: Comportamento do volume do indutor boost para núcleos de ferrite. 
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Já o comportamento do filtro de EMI com núcleos de ferrite é mostrado na Figura A1-

2. É perceptível que o volume do filtro utilizando ferrite apresenta comportamento 

semelhante aos filtros anteriores em que o material dos núcleos magnéticos era constituído 

por ligas de pó de ferro. A área cinza corresponde à região em que a realização do projeto não 

é possível devido à inexistência de núcleos de ferrite para o indutor boost. 

 
Figura A1-2: Comportamento do volume do filtro de EMI para núcleos de ferrite. 

 

O comportamento do volume total para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores IRFP460A/ 15ETH06 é o mostrado na Figura A1-3. O novo ponto de 

operação selecionado é [16 A@ 25 kHz] e volume igual a 885 cm3. 

 
Figura A1-3: Comportamento do volume total do conversor para núcleos de ferrite e 

par IRFP460A/ 15ETH06. 
 

Vol= 885 cm3 
fS = 25 kHz 
ΔIPk-Pk = 16 A 
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O comportamento do volume total para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores IRFP460A/ SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-4. O novo ponto de 

operação selecionado é [9,5 A@ 36 kHz] e volume igual a 746 cm3. 

 
Figura A1-4: Comportamento do volume total do conversor para núcleos de ferrite e 

par IRFP460A/ SDT12S60 . 
 

O comportamento do volume total para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores SPW20N60C3/ 15ETH06 é o mostrado na Figura A1-5. O novo ponto de 

operação selecionado é [19 A@ 47,5 kHz] e volume igual a 568 cm3. 

 
Figura A1-5: Comportamento do volume total do conversor para núcleos de ferrite e 

par SPW20N60C3/ 15ETH06. 
 

 

 

Vol= 568 cm3 
fS = 47,5 kHz 
ΔIPk-Pk = 19 A 

Vol= 746 cm3 
fS = 36 kHz 
ΔIPk-Pk = 9,5 A 
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O comportamento do volume total para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores SPW20N60C3/ SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-6. O novo ponto de 

operação selecionado é [10 A@ 72,5 kHz] e volume igual a 519 cm3. 

 
Figura A1-6: Comportamento do volume total do conversor para núcleos de ferrite e 

par SPW20N60C3/ SDT12S60. 
 

O comportamento do volume total para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores IRGB60PD / 15ETH06 é o mostrado na Figura A1-7. O novo ponto de 

operação selecionado é [20 A@ 47,5 kHz] e volume igual a 497cm3. 

 
Figura A1-7: Comportamento do volume total do conversor para núcleos de ferrite e 

par IRGB60PD / 15ETH06. 
 

 

Vol= 519 cm3 
fS = 72,5 kHz 
ΔIPk-Pk = 10 A 

Vol= 497 cm3 
fS = 47,5 kHz 
ΔIPk-Pk = 20 A 
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O comportamento do volume total para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores IRGB60PD / SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-8. O novo ponto de 

operação selecionado é [10 A@ 72,5 kHz] e volume igual a 483 cm3. 

 
Figura A1-8: Comportamento do volume total do conversor para núcleos de ferrite e 

par IRGB60PD / SDT12S60. 
 

Com base nas figuras anteriores, e com a intenção de minimizar volume, a lista de 

prioridades de componentes e pontos de operação é mostrada na Tabela A1-2. 
 

Tabela A1-2: Caracterização dos materiais e respectivos pontos de operação. 
 

Núcleo Magnético Filtro de EMI Semicondutores [ΔI@fs] 

IRGP20B60PD/ SDT12S60N [10 A@ 72,5 kHz]

IRGP20B60PD/ 15ETH06 [20 A@ 47,5 kHz]

SPW20N60C3/ SDT12S60N [10 A@ 72,5 kHz]

SPW20N60C3/ 15ETH06 [19 A@ 47,5 kHz]

IRFP460A/SDT12S60N [9,5 A@ 36 kHz] 

Ferrite 

E 

Filtro π em cascata

Ferrite 

E  

IRFP460A/15ETH06 [16 A@ 25 kHz] 

 

 

A1.2 Comportamento da Potência Dissipada 
 

Nesta seção é mostrado o comportamento da potência dissipada com a variação do 

ponto de operação do conversor.  

No capítulo 3 foi mostrado que no projeto do indutor boost para ripples e freqüências 

menores, são necessárias maiores indutâncias, que implicam em maiores núcleos, com 

Vol= 483 cm3 
fS = 72,5 kHz 
ΔIPk-Pk = 10 A 
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comprimentos de condutores maiores, acarretando em potências dissipadas mais elevadas. O 

mesmo ocorre com o filtro de EMI, nos ponto de operação que são necessárias as maiores 

indutâncias, estão as maiores perdas. Analisando as perdas nos semicondutores, o 

comportamento com relação à freqüência é bastante previsível: a potência dissipada é 

diretamente proporcional à freqüência de comutação. Todavia, como mostrado no capítulo 5, 

existe um ponto de ripple de corrente sobre o indutor que minimiza as perdas. 

A potência dissipada pelo conversor está interligada ao seu volume. Por exemplo, à 

medida que aumentam as perdas nos semicondutores, se faz necessário um dissipador mais 

volumoso para garantir o funcionamento dos dispositivos dentro das temperaturas limites 

estabelecidas pelos fabricantes. 

Dessa forma, foram plotados os gráficos que mostram o comportamento da potência 

dissipada com o ponto de operação. Os parâmetros utilizados para simulação do conversor 

são os mesmos mostrados na tabela A1-1. 

O comportamento da potência total dissipada para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores IRFP460A/ 15ETH06 é o mostrado na Figura A1-9. O novo ponto de 

operação selecionado é [17,5 A@ 25 kHz] e potência dissipada igual a 106 W. 

 
Figura A1-9: Comportamento da potência total dissipada do conversor para núcleos de ferrite e 

par IRFP460A/ 15ETH06. 
 

O comportamento da potência total dissipada para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores IRFP460A/ SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-10. O novo ponto de 

operação selecionado é [8,5 A@ 47,5 kHz] e potência dissipada igual a 98 W. 

PTot= 106 W 
fS = 25 kHz 
ΔIPk-Pk = 17,5 A 
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Figura A1-10: Comportamento da potência total dissipada do conversor para núcleos de ferrite e 

par IRFP460A/ SDT12S60 . 
 

O comportamento da potência total dissipada para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores SPW20N60C3/ 15ETH06 é o mostrado na Figura A1-11. O novo ponto de 

operação selecionado é [17,5 A@ 25 kHz] e potência dissipada igual a 75 W. 

 
Figura A1-11: Comportamento da potência total dissipada do conversor para núcleos de ferrite e 

par SPW20N60C3/ 15ETH06. 
 

O comportamento da potência total dissipada para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores SPW20N60C3/ SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-12. O novo ponto de 

operação selecionado é [11 A@ 36 kHz] e potência dissipada igual a 70 W. 

 

PTot= 75 W 
fS = 25 kHz 
ΔIPk-Pk = 17,5 A 

PTot= 98 W 
fS = 47,5 kHz 
ΔIPk-Pk = 8,5 A 
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Figura A1-12: Comportamento da potência total dissipada do conversor para núcleos de ferrite e 

par SPW20N60C3/ SDT12S60. 
 

O comportamento da potência total dissipada para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores IRGB60PD / 15ETH06 é o mostrado na Figura A1-13. O novo ponto de 

operação selecionado é [20 A@ 24 kHz] e potência dissipada igual a 55 W. 

 
Figura A1-13: Comportamento da potência total dissipada do conversor para núcleos de ferrite e 

par IRGB60PD / 15ETH06. 
 

 

O comportamento da potência total dissipada para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores IRGB60PD / SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-14. O novo ponto de 

operação selecionado é [19,5 A@ 27 kHz] e potência dissipada igual a 51 W. 

PTot= 70 W 
fS = 36 kHz 
ΔIPk-Pk = 11 A 

PTot= 55 W 
fS = 24 kHz 
ΔIPk-Pk = 20 A 
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Figura A1-14: Comportamento da potência total dissipada do conversor para núcleos de ferrite e 

par IRGB60PD / SDT12S60. 
 

Com base nas figuras anteriores, e com a intenção de minimizar a potência dissipada, 

a lista de prioridades de componentes e pontos de operação é mostrada na Tabela A1-3. 
 

Tabela A1-3: Caracterização dos materiais e respectivos pontos de operação. 
 

Núcleo Magnético Filtro de EMI Semicondutores [ΔI@fs] 

IRGP20B60PD/ SDT12S60N [19,5 A@ 27 kHz]

IRGP20B60PD/ 15ETH06 [20 A@ 24 kHz] 

SPW20N60C3/ SDT12S60N [11 A@ 36 kHz] 

SPW20N60C3/ 15ETH06 [17,5 A@ 27 kHz]

IRFP460A/SDT12S60N [8,5A@ 47,5 kHz]

Ferrite 

E 

Filtro π em cascata

Ferrite 

E  

IRFP460A/15ETH06 [17,5 A@ 25 kHz]

 

 

A1.3 Uso de Circuitos de Auxílio à Comutação 
 

Visando reduzir o impacto da freqüência de comutação no aumento da potência 

dissipada nos semicondutores, pode-se escolher, basicamente, entre dois caminhos: a 

alteração da tecnologia dos interruptores ou o uso de circuitos de auxílio à comutação (CAC). 

Como a primeira alternativa foi abordada anteriormente no decorrer deste trabalho, o 

emprego de CAC é abordado nesta seção. 

Esta seção é baseada no artigo apresentado em [61].  

PTot= 51 W 
fS = 27 kHz 
ΔIPk-Pk = 19,5 A 
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Este artigo traz como primeiro caso analisado, o conversor boost operando sem 

circuito de auxílio à comutação, como pode ser visto na Figure A1-15. Como a potência de 

entrada e os modelos adotados nesse artigo diferem dos adotados nesse trabalho, alguns 

resultados apresentam pequenas diferenças quando comparados. Assim, o ponto de 

minimização do volume apontado para o conversor operando sem circuito de auxílio à 

comutação é [11 A@ 14 kHz] com volume total igual a 638 cm3. 

 
Figura A1-15: Comportamento do volume total do conversor para núcleos de ferrite sem o uso de circuito 

de auxílio à comutação. 
 

Conforme o artigo, o uso do snubber regenerativo usado em [62] altera o ponto de 

operação selecionado, como mostrado na Figura A1-16. Isto se deve ao fato de que a inserção 

de um circuito auxiliar reduz significativamente as perdas de entrada em condução, 

permitindo maiores freqüências de comutação e menores ripples de corrente. O novo ponto 

de operação é [9,5 A@ 29 kHz] com volume total igual a 586 cm3.  

 
Figura A1-16: Comportamento do volume total do conversor para núcleos de ferrite usando o  snubber 

apresentado em [62] . 
 

Vol= 638 cm3

fS = 14 kHz 
ΔIPk-Pk = 11 A 

Vol= 586 cm3

fS = 29 kHz 
ΔIPk-Pk = 9,5 A 
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Neste mesmo artigo, também foi testado outro CAC, o circuito ZVT apresentado em 

[63]. Este circuito permite a entrada em condução do interruptor principal sob tensão nula 

reduzindo ainda mais a potência dissipada. Com isso a freqüência de comutação pode ser 

elevada ainda mais, e o novo ponto de operação que minimiza volume passa a ser [7,5 A@ 47 

kHz] com um volume total igual a 557 cm3, como mostrado na Figura A1-17. 

 
Figura A1-17: Comportamento do volume total do conversor para núcleos de ferrite usando o ZVT 

apresentado em [63]. 
 

Uma vez que os pontos de minimização do volume foram demonstrados, torna-se 

possível construir um gráfico de barras a fim de compará-los, como mostrado na Figura A1-

18. É perceptível que as diferenças entre os pontos de mínimo para cada CAC são inferiores a 

15%. Entretanto, se o método de comparação tradicional for empregado, adotando o ponto de 

operação [20% Ipk @ 100 kHz], as diferenças podem atingir 400%. 

 
Figura A1-18: Comparação dos volumes totais apresentados em [63]. 

 

Vol= 557 cm3

fS = 47 kHz 
ΔIPk-Pk = 7,5 A 
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A análise dos resultados demonstra que o dissipador domina a curva do volume total 

para conversores operando com entrada universal, e o ponto de operação é fortemente afetado 

pelo uso de CAC. 

 

 

A1.4 Substituição da Tensão de Entrada 
 

Nos casos anteriores a tensão de entrada era considerada universal. Nesta seção é 

mostrado o impacto da alteração da tensão de entrada para 220 V.  

A utilização de uma tensão de entrada mais elevada implica em amplitudes menores 

de corrente de entrada, reduzindo a potência dissipada nos núcleos magnéticos e nos 

dispositivos semicondutores, conseqüentemente reduzindo o volume final do conversor. 

Os parâmetros utilizados na simulação são os mostrados na Tabela A1-4, em que a 

única diferença para as simulações apresentadas no capítulo 6 se refere exatamente a tensão 

de entrada (antes universal e agora igual a 220V). 

 
TabelaA1-4: Parâmetros de Simulação. 

 
Freqüência de Comutação fs = 15 – 150 kHz 

Ripple de Corrente Máximo ΔIpk-pk = 1,5 – 20 A 

Tensão de Saída VO = 400 V 

Tensão de Entrada VinRMS = 220 V 

Potência de Entrada Pin = 1200 W 

Temperatura da Junção TJSW = 125ºC, TJD = 125ºC 

Resistência de Gatilho RGMOSFET = 4,3 Ω, RGCoolMOS = 3,6 Ω, RG_IGBT = 10 Ω

Semicondutores Analisados  
15ETH06, SDT12S60N,  

IRFP460A, IRGP20B60PD, SPW20N60C3 

Fluxo de Ar v = 5 m/s 

Perfil Utilizado HS4425 

Material do Núcleo Magnético  MPP 

Permeabilidade inicial ur = 26uH 

Geometria do Núcleo Magnético Toroidal 

Topologias do Filtro de EMI Conexão de 2 Filtros π em cascata 
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O comportamento do volume do indutor com a variação dos pontos de operação para 

tensão de entrada igual a 220 V é apresentado na Figura A1-19. O comportamento 

apresentado é semelhante ao dos núcleos anteriores, contudo o volume final obtido é muito 

inferior, uma vez que a amplitude da corrente sobre o indutor foi bastante reduzida.  

 
Figura A1-19: Comportamento do volume do indutor boost para tensão de entrada igual 220 V. 

 

Já o comportamento do filtro de EMI com tensão de entrada igual a 220 V é mostrado 

na Figura A1-20. É perceptível que o volume do filtro para essa tensão apresenta 

comportamento semelhante aos filtros anteriores, sendo caracterizado pela sensível redução 

de volume. 

 
Figura A1-20: Comportamento do volume do filtro de EMI para tensão de entrada igual 220 V. 

 



 129

O comportamento do volume total para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores IRFP460A/ 15ETH06 é o mostrado na Figura A1-21. O novo ponto de 

operação selecionado é [19,5 A@ 70 kHz] e volume igual a 61 cm3. 

 
Figura A1-21: Comportamento do volume total do conversor para tensão de entrada igual a 220 V e 

par IRFP460A/ 15ETH06. 
 

O comportamento do volume total para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores IRFP460A/ SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-22. O novo ponto de 

operação selecionado é [14,5 A @ 70 kHz] e volume igual a 58 cm3. 

 
Figura A1-22: Comportamento do volume total do conversor para tensão de entrada igual a 220 V e 

par IRFP460A/ SDT12S60 . 
 

O comportamento do volume total para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores SPW20N60C3/ 15ETH06 é o mostrado na Figura A1-23. O novo ponto de 

operação selecionado é [19,5 A@ 70 kHz] e volume igual a 56 cm3. 

Vol= 61 cm3

fS = 70 kHz 
ΔIPk-Pk = 19,5 A 

Vol= 58 cm3

fS = 70 kHz 
ΔIPk-Pk = 14,5 A 
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Figura A1-23: Comportamento do volume total do conversor para tensão de entrada igual a 220 V e 

par SPW20N60C3/ 15ETH06. 
 

O comportamento do volume total para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores SPW20N60C3/ SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-24. O novo ponto de 

operação selecionado é [14,5 A@ 70 kHz] e volume igual a 53 cm3. 

 
Figura A1-24: Comportamento do volume total do conversor para tensão de entrada igual a 220 V e 

par SPW20N60C3/ SDT12S60. 
 

O comportamento do volume total para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores IRGB60PD / 15ETH06 é o mostrado na Figura A1-25. O novo ponto de 

operação selecionado é [16,5 A@ 47,5 kHz] e volume igual a 62 cm3. 

Vol= 56 cm3

fS = 70 kHz 
ΔIPk-Pk = 19,5 A 

Vol= 53 cm3

fS = 70 kHz 
ΔIPk-Pk = 14,5 A 
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Figura A1-25: Comportamento do volume total do conversor para tensão de entrada igual a 220 V e 

par IRGB60PD / 15ETH06. 
 

O comportamento do volume total para núcleos de ferrite e para o par de 

semicondutores IRGB60PD / SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-26. O novo ponto de 

operação selecionado é [14,5 A@ 47,5 kHz] e volume igual a 60 cm3. 

 
Figura A1-26: Comportamento do volume total do conversor para tensão de entrada igual a 220 V e 

par IRGB60PD / SDT12S60. 
 

Com base nas figuras anteriores, e com a intenção de minimizar volume, a lista de 

prioridades de componentes e pontos de operação é mostrada na Tabela A1-5. 

 

Vol= 62 cm3

fS = 47,5 kHz 
ΔIPk-Pk = 16,5 A 

Vol= 60 cm3

fS = 47,5 kHz 
ΔIPk-Pk = 14,5 A 
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Tabela A1-5: Caracterização dos materiais e respectivos pontos de operação. 
Núcleo 

Magnético 
Filtro de EMI Semicondutores [ΔI@fs] 

SPW20N60C3/ SDT12S60N [14,5 A@ 70 kHz] 

SPW20N60C3/ 15ETH06 [19,5 A@ 70 kHz] 

IRFP460A/SDT12S60N [14,5 A@ 70 kHz] 

IRGP20B60PD/ SDT12S60N [14,5 A@ 47,5 kHz] 

IRFP460A/15ETH06 [19,5 A@ 70 kHz] 

MPP 

Toroidal 

ur = 26u0 

Filtro π em 

cascata 

MPP 

Toroidal 

ur = 26u0 
IRGP20B60PD/ 15ETH06 [16,5 A@ 47,5 kHz] 

 

De posse dos pontos de operação e dos volumes totais, percebe-se que o aumento da 

tensão de entrada implica em uma redução significativa do volume final do conversor. Isto 

ocorre porque, com o aumento da tensão, há uma redução da amplitude da corrente sobre o 

indutor, reduzindo as perdas nos semicondutores e nos indutores, consequentemente 

necessitando de menores dissipadores e núcleos magnéticos. 

 


