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RESUMO

MÉTODO PARA A DETERMINAÇÃO DE CAPACITÂNCIAS PARASITAS
EM SISTEMAS ELETROMAGNÉTICOS

AUTOR: Luiz Fernando de Freitas Gutierres
ORIENTADOR: Ghendy Cardoso Junior

Esta Tese de Doutorado apresenta um estudo detalhado sobre as capacitâncias parasitas

de sistemas eletromagnéticos, com ênfase em indutores e enrolamentos de transformado-

res. O objetivo geral da pesquisa é o desenvolvimento de um método para o cálculo preciso

das capacitâncias parasitas em dispositivos bobinados, especificamente as autocapacitân-

cias e as capacitâncias parasitas entre espiras. A metodologia proposta baseia-se no uso

de células padrões durante uma rotina de identificação e correspondência de espiras, ca-

madas ou formações em nível macro ao longo de um enrolamento. A célula padrão é um

arranjo mínimo e básico de um sistema de múltiplos condutores, capaz de descrever os

valores típicos da energia eletrostática armazenada nesse sistema. Com isso, a célula pa-

drão possibilita o cálculo das principais relações capacitivas existentes em um certo dispo-

sitivo, respeitando uma matriz de acoplamento capacitivo completa. Regras matemáticas

para esses cálculos são definidas por meio de ajustes de curvas características realiza-

dos no Mathematica 11.1.1.0, cujos dados são obtidos através do Método dos Elementos

Finitos (MEF), executado no simulador FEMM 4.2 (Finite Element Method Magnetics 4.2).

A primeira etapa dos trabalhos envolveu uma investigação teórica e experimental, assim

como uma análise comparativa entre técnicas disponibilizadas na literatura especializada

e o MEF para a determinação de capacitâncias parasitas. A segunda etapa dos traba-

lhos abrangeu a verificação e a implementação de circuitos equivalentes de solenoides no

SPICE e no EMTP-ATP (ElectroMagnetic Transients Program – Alternative Transients Pro-

gram). Os resultados dessas duas etapas viabilizaram a validação do método proposto e

das representações equivalentes de quatro protótipos de indutores. Comparações foram

realizadas no domínio da frequência, do tempo (resposta transitória ao degrau) e da impe-

dância série equivalente entre as simulações e as observações experimentais. O método

proposto corrobora com outras pesquisas científicas sobre transitórios eletromagnéticos

de frentes rápida e muito rápida. A proposta contribui também com discussões sobre o

comportamento eletrostático de dispositivos bobinados através do conceito de uma matriz

de acoplamento capacitivo. Por fim, as células padrões podem ser utilizadas em outras

aplicações, desde que um padrão possa ser avaliado e replicado.

Palavras-chave: Capacitância Parasita. Capacitância de Fuga. Célula Padrão. Indutor.

Transformador. Enrolamento. Modelagem. Altas Frequências. Resposta em Frequência.

SPICE. EMTP-ATP. Método dos Elementos Finitos. Transitórios Eletromagnéticos.





ABSTRACT

METHOD FOR EVALUATING STRAY CAPACITANCES IN
ELECTROMAGNETIC SYSTEMS

AUTHOR: Luiz Fernando de Freitas Gutierres
ADVISOR: Ghendy Cardoso Junior

This Doctoral Thesis presents a detailed study about stray capacitances in electromagnetic

systems, with a special focus on inductors and transformer windings. The main objective of

research is the development of a method for evaluating stray capacitances in multiconduc-

tor systems, more exactly self-capacitances and parasitic capacitors between turns. The

proposed technique is based on the use of standard cells to be applied in a matching rou-

tine of turn, layer or macrolevel arrangements along the length of a coil. A standard cell

is defined as a minimal and basic turn, layer or macrolevel arrangement that represents

the main patterns of electrostatic energy stored on a multiconductor system. Therefore,

standard cells enable the adequate calculation of the capacitive relations established in a

multiconductor system, substantiated by the concept of an equivalent capacitive coupling

matrix. The standard cell embraces mathematical rules for determining stray capacitan-

ces. These expressions are derived by means of a curve fitting approach through a set

of Finite Element Analysis (FEA) simulations under the FEMM 4.2 (Finite Element Method

Magnetics 4.2) environment and complementary computations on Mathematica 11.1.1.0.

As a first step of this research process, a contextualization regarding the representation

and estimation of parasitic capacitances is provided, together with an overview of analytical

techniques currently available in the scientific literature and FEA simulations. As a second

step, four inductor prototypes and their SPICE and EMTP-ATP (ElectroMagnetic Transients

Program – Alternative Transients Program) implementations are verified. The equivalent cir-

cuits of the prototypes and the proposed technique are validated by comparing frequency-

and time-domain (step transient response) characteristics, as well as the equivalent series

impedance obtained from simulations and laboratory measurements. The proposed tech-

nique corroborates with other researches about medium- and high-frequency modeling of

multiconductor systems. This technique also contributes with discussions about the elec-

trostatic behavior of inductors through the concept of a capacitive coupling matrix. Based

on standard cells, the proposed technique is feasible to be adapted for distinct turn, layer

or macro level arrangements, provided that a pattern may be evaluated and replicated.

Keywords: Parasitic Capacitance. Stray Capacitance. Standard Cell. Inductor. Trans-

former. Winding. Modeling. High-Frequency. Frequency Response. SPICE. EMTP-ATP.

Finite Element Method. Finite Element Analysis. Electromagnetic Transients.
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1 INTRODUÇÃO

1.1 CONSIDERAÇÕES INICIAIS

Uma previsão adequada do desempenho operacional em um amplo espectro de

frequências é fundamental para o projeto, simulação, análise, otimização e proteção de dis-

positivos eletromagnéticos, como indutores e transformadores. Uma série de publicações

científicas dedica-se ao estudo e à modelagem de indutores e transformadores submeti-

dos a transitórios eletromagnéticos de baixas e médias frequências, assim como funcio-

nando em regime permanente — destacam-se as contribuições de Degeneff (1977), Avila-

Rosales e Alvaro (1982), Goldberg, Kassakian e Schlecht (1989b), de Leon e Semlyen

(1992, 1994), Cogitore, Keradec e Barbaroux (1994), Chimklai e Marti (1995), Alfuhaid

(2001), Camarena (2004), Martinez-Velasco e Mork (2005), Rashtchi, Rahimpour e Reza-

pour (2006), Mork et al. (2007a, 2007b), Mombello e Zini (2007), Choque, Rodas e Padilha-

Feltrin (2009), Sanchez, Zamorano e Martinez (2009), Tacca (2009), Kluyskens e Dehez

(2010). Entretanto, o comportamento desses equipamentos em altas frequências é signi-

ficativamente diferente do demonstrado em baixas frequências (KAZIMIERCZUK, 2014).

Dessa forma, modelos embasados em considerações teóricas e experimentais distintas

são necessários.

A literatura especializada aponta diversas advertências sobre os riscos decorrentes

de solicitações em altas frequências que podem comprometer e, inclusive, avariar desde

equipamentos de eletrônica de potência até transformadores e reatores — CIGRÉ Joint

Working Group JWGA2/C4-3 (2011), CIGRÉ Working Group GTA2.02 (2013), CIGRÉ Joint

Working Group JWGA2/C4.39 (2014a, 2014b). Como agravante disso, os modelos de indu-

tores e transformadores disponibilizados em pacotes de simulação do tipo SPICE e EMTP-

ATP (ElectroMagnetic Transients Program – Alternative Transients Program) — referenci-

ado para os trabalhos de Katholieke Universiteit Leuven EMTP Center (1987), Dommel et

al. (1992), Martinez-Velasco (1992), Martinez-Velasco, Capolino e Henao (1992), Martinez-

Velasco (1993), Tamashiro et al. (2016) — não contemplam adequadamente eventos tran-

sitórios de médias e altas frequências (URLING et al., 1989; JURISIC et al., 2016). Além

disso, a consideração teórica de fenômenos como o pelicular, o de proximidade e a histe-

rese magnética pode tornar os modelos excessivamente complexos. De maneira similar,

é difícil prever o comportamento das características dielétricas dos materiais quando da

ocorrência de perturbações em médias e altas frequências, como indicam Bjerkan (2005),

Bjerkan e Høidalen (2007).

O comportamento de dispositivos eletromagnéticos em médias e altas frequências é

foco de diversas pesquisas científicas. A abordagem de parcela das publicações direciona-
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se para o estudo das perdas resistivas com dependência da frequência — por exemplo,

destacam-se os trabalhos de Dowell (1966), Goldberg, Kassakian e Schlecht (1989a), Ci-

rino et al. (2009), Mihaila, Duchesne e Roger (2011). Um relevante grupo de pesquisado-

res dedica-se à determinação dos parâmetros indutivos e às perdas associadas ao núcleo

ferromagnético — é possível elencar as contribuições de Wilcox, Conlon e Hurley (1988),

Wilcox, Hurley e Conlon (1989), Fujita, Hosokawa e Shibuya (1998), Pleite et al. (1999), Da-

lessandro, Odendaal e Kolar (2006), Martinez-Velasco (2009), Abdallah e Alaküla (2014),

Taki, Bensetti e Sadarnac (2015). Contudo, uma pesquisa ampla e detalhada sobre ca-

pacitâncias parasitas está ainda em falta na literatura especializada. Apesar de existirem

bons exemplos de publicações com esse encaminhamento, muitas apresentam demasia-

das limitações e simplificações, bem como demonstram respostas com erros elevados ou

requerem ainda dados experimentais para serem aplicadas.

Os trabalhos de Dalessandro, Cavalcante e Kolar (2007), Biela e Kolar (2008), Ka-

zimierczuk (2014) revisam e discutem sobre metodologias de cálculo das capacitâncias

parasitas entre espiras, camadas ou enrolamentos. Já de forma mais específica, os estu-

dos de Koch (1968), Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk

(1996, 1997), Grandi et al. (1999) propõem métodos analíticos para o cálculo dos capacito-

res estabelecidos em solenoides e enrolamentos. Entretanto, essas propostas baseiam-se

em domínios de validade onde as linhas de força do campo elétrico encontram-se limitadas

e compartilhadas de forma equitativa entre as espiras; em suposições simplificadoras da

distribuição do campo elétrico ao longo do enrolamento; e representam parcialmente o aco-

plamento capacitivo existente entre as espiras e demais elementos condutivos. De modo

complementar para o estudo desse tema, as seguintes referências são também indicadas:

Duerdoth (1946), Medhurst (1947), Reitan, Kinseth e Higgins (1951), Reitan (1959), Fuller

e Chang (1970), Ruehli e Brennan (1973), Maruvada e Hylten-Cavallius (1975), Bacciga-

lupi, Daponte e Grimaldi (1994), Grandi et al. (1996), Grandi, Casadei e Reggiani (1997),

Duerbaum e Sauerlaender (2001), Lu, Zhu e Hui (2003), Grandi et al. (2004), Hole e Appel

(2005), Besri, Chazal e Keradec (2009), Thummala et al. (2016), Aghaei e Kaboli (2017). A

maior parte dos trabalhos investigados dedica-se a aplicações específicas e adota repre-

sentações dos capacitores por parâmetros concentrados entre os terminais do indutor.

Este trabalho científico investiga estratégias de cálculo, avaliação e verificação de

capacitâncias parasitas em sistemas eletromagnéticos, com ênfase em indutores e enrola-

mentos de transformadores. A Tese de Doutorado colabora com a proposta de um método

para a determinação das autocapacitâncias e dos capacitores parasitas entre espiras ad-

jacentes, respeitando o conceito de uma matriz de acoplamento capacitivo completa. Ade-

mais, a proposta supera as desvantagens elencadas acima na contextualização. Os estu-

dos abrangem também implementações de circuitos equivalentes em simuladores do tipo

SPICE e EMTP-ATP. Por fim, a proposta e as representações equivalentes desenvolvidas

são verificadas experimentalmente no domínio do tempo, da frequência e por comparações
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da impedância série equivalente observada em simulações e em laboratório.

1.2 OBJETIVOS

A presente Tese de Doutorado possui o objetivo geral de desenvolver um método

que permita o cálculo preciso de capacitâncias parasitas em dispositivos bobinados, com

foco em indutores e enrolamentos de transformadores.

Os objetivos específicos desta Tese de Doutorado são elencados a seguir:

• Estudar as principais soluções vigentes na literatura especializada para o cálculo e a

representação de capacitores parasitas em sistemas eletromagnéticos.

• Investigar os circuitos equivalentes de indutores e enrolamentos de transformadores

para a análise de transitórios eletromagnéticos de frentes rápida e muito rápida.

• Comparar e avaliar os métodos analíticos pesquisados por meio de estudos de caso.

• Implementar os circuitos equivalentes de indutores e enrolamentos de transformado-

res em simuladores do tipo SPICE e EMTP-ATP.

• Validar as representações equivalentes através de ensaios de laboratório.

• Propor, implementar e verificar experimentalmente um novo método para a determi-

nação adequada das capacitâncias parasitas, respeitando o conceito de uma matriz

de acoplamento capacitivo completa do enrolamento.

1.3 METODOLOGIA DA PESQUISA

Segue uma visão geral das linhas de pesquisa adotadas neste trabalho de doutora-

mento (veja a Figura 1.1):

1. Linha de pesquisa 1: engloba o estudo teórico e experimental sobre capacitâncias

parasitas em sistemas eletromagnéticos. Almeja-se ampliar as discussões existen-

tes na literatura especializada através de análises comparativas entre o Método dos

Elementos Finitos (MEF) e metodologias analíticas disponibilizadas para o cálculo

das capacitâncias parasitas, em especial: autocapacitâncias, capacitâncias entre

espiras e capacitâncias entre espiras e o plano de potencial comum. As análises

comparativas envolvem também observações experimentais, sobretudo no domínio
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Figura 1.1 – Visão geral das linhas de pesquisa adotadas neste trabalho científico.

LINHA DE PESQUISA 1

Análise teórica e experimental
sobre capacitâncias parasitas em 

sistemas eletromagnéticos

RESULTADOS

Circuitos equivalentes de indutores
e enrolamentos de transformadores

LINHA DE PESQUISA 2 RESULTADOS

Implementação 
no SPICE e no EMTP-ATP

Implementação de circuitos 
equivalentes em simuladores

e verificação experimental

Validação através da resposta 
transitória, domínio da frequência e da 

impedância série equivalente

LINHA DE PESQUISA 3 RESULTADOS

Avaliação comparativa da proposta
em relação a outras técnicas

Proposta de um método para 
o cálculo de capacitâncias parasitas 

em sistemas eletromagnéticos

Análise comparativa do MEF 
e de métodos analíticos 

disponibilizados na literatura

Verificação experimental da proposta

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

da frequência. Por meio disso, pretende-se constatar a técnica analítica mais ade-

quada, possíveis limitações e os erros resultantes das estimativas. Além disso, a

linha de pesquisa 1 estuda: os circuitos equivalentes de indutores e enrolamentos

de transformadores para a análise de transitórios de frentes rápida e muito rápida;

e a determinação da matriz de acoplamento indutivo, das perdas resistivas e das

perdas dielétricas. Esses estudos complementares são essenciais para as verifica-

ções entre simulações e constatações experimentais, assim como para a validação

do método proposto.
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2. Linha de pesquisa 2: os resultados da linha de pesquisa 1, viabilizam a implementa-

ção dos circuitos equivalentes em simuladores do tipo SPICE e EMTP-ATP — consi-

derando os parâmetros RLCG (resistência, indutância, capacitância e condutância)

identificados pelo MEF e pelas metodologias analíticas investigadas. Por meio disso,

procedimentos de implementação são propostos e discutidos. Quatro protótipos de

indutores são também verificados através de análises comparativas entre simula-

ções e observações experimentais da resposta transitória ao degrau, da resposta no

domínio da frequência e da impedância série equivalente.

3. Linha de pesquisa 3: a partir das contribuições e abordagens das linhas de pesquisa

1 e 2, um método para o cálculo preciso das capacitâncias parasitas em sistemas ele-

tromagnéticos é proposto (culminando na linha de pesquisa 3). A proposta baseia-se

no uso de células padrões durante uma rotina de identificação e correspondência

de espiras, camadas ou formações em nível macro ao longo de um enrolamento.

Uma célula padrão é definida como um arranjo mínimo e básico de um sistema de

múltiplos condutores, capaz de descrever os valores típicos da energia eletrostática

armazenada nesse sistema. Dessa forma, a célula padrão possibilita o cálculo das

principais relações capacitivas existentes em um certo dispositivo, respeitando uma

matriz de acoplamento capacitivo completa. Regras matemáticas para esses cálcu-

los são definidas por meio de ajustes de curvas características realizados no Mathe-

matica 11.1.1.0 (WOLFRAM RESEARCH, 2017), cujos dados são obtidos através

do MEF, executado no simulador FEMM 4.2 — Finite Element Method Magnetics 4.2

(MEEKER, 2016).

1.4 ORGANIZAÇÃO DA TESE DE DOUTORADO

Esta Tese de Doutorado é composta por nove capítulos e está organizada da se-

guinte maneira:

• O Capítulo 2 apresenta as características construtivas dos protótipos verificados ex-

perimentalmente neste trabalho.

• O Capítulo 3 abrange uma visão geral e uma revisão sobre o cálculo e a represen-

tação de capacitâncias parasitas em sistemas eletromagnéticos. Neste capítulo são

discutidos o MEF e metodologias analíticas disponibilizadas na literatura especiali-

zada para a determinação de capacitâncias parasitas.

• O Capítulo 4 trata da representação de indutores e enrolamentos de transformadores

para a análise de transitórios eletromagnéticos de frentes rápida e muito rápida. A

determinação dos parâmetros RLCG é também investigada.



30

• O Capítulo 5 detalha os procedimentos para implementar os circuitos equivalentes

de indutores e enrolamentos de transformadores em simuladores do tipo SPICE e

EMTP-ATP.

• O Capítulo 6 discute a validação das implementações por meio da comparação com

mensurações no domínio do tempo e da frequência, assim como da impedância série

equivalente.

• O Capítulo 7 analisa o MEF e os métodos analíticos estudados no Capítulo 3 por

meio de um estudo de caso comparativo.

• O Capítulo 8 apresenta a proposta de método para o cálculo de capacitâncias para-

sitas em sistemas eletromagnéticos.

• A conclusão e apontamentos finais encontram-se no Capítulo 9.

1.5 PUBLICAÇÕES E TRABALHOS CIENTÍFICOS

Elencadas por linhas de pesquisa (em referência à Figura 1.1), as seguintes publi-

cações científicas são resultado dos estudos de doutoramento até o presente momento:

1. Linhas de pesquisa 3: DE FREITAS GUTIERRES, L. F.; CARDOSO JR., G. Analy-

tical technique for evaluating stray capacitances in multiconductor systems: single-

layer air-core inductors. IEEE Transactions on Power Electronics (Qualis CAPES

– A1, Fator de Impacto – 7,151), v. PP, p. 1-1, 2017.

2. Linha de pesquisa 2: DE FREITAS GUTIERRES, L. F.; COREA-ARAUJO, J. A.; MAR-

TINEZ-VELASCO, J. A.; CARDOSO JR., G. Modelling of single-layer air-core induc-

tors for very-high frequency transients. 2017 European EMTP-ATP Conference and

Meeting (EEUG 2017). Kiel, Schleswig-Holstein, Alemanha, set. 2017.

3. Linha de pesquisa 1: DE FREITAS GUTIERRES, L. F.; CARDOSO JR., G.; MARI-

OTTO, L. Análise comparativa de métodos analíticos e dos elementos finitos para o

cálculo de capacitâncias parasitas em dispositivos eletromagnéticos. MOMAG 2017

– Décimo Segundo Congresso Brasileiro de Eletromagnetismo (XII CBMag), Dé-

cimo Sétimo Simpósio Brasileiro de Microondas e Optoeletrônica (XVII SBMO)

e Latin American Workshop on Optical Fiber Sensors (LAWOFS 2016). Porto

Alegre, Rio Grande do Sul, Brasil, set. 2016.
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Um doutorado-sanduíche foi realizado na Universitat Politècnica de Catalunya (UPC)

em Barcelona (Catalunha, Espanha) de março a julho de 2017. As atividades de pesquisa

foram desenvolvidas especificamente no Department d’Enginyeria Elèctrica (DEE) da Es-

cola Tècnica Superior d’Enginyeria Industrial de Barcelona (ETSEIB). Os trabalhos, com

foco na linha de pesquisa 2, foram supervisionados pelo Prof. Dr. Juan Antonio Martinez-

Velasco. O estágio de doutoramento na Espanha teve o apoio do Programa de Doutorado-

Sanduíche no Exterior (PDSE) da Coordenação de Aperfeiçoamento de Pessoal de Nível

Superior (CAPES).

Os trabalhos de doutoramento estiveram alinhados também com um projeto de

pesquisa e desenvolvimento tecnológico (P&D) da Companhia Estadual de Geração e

Transmissão de Energia Elétrica (CEEE/GT) em parceria com o Centro de Excelência em

Energia e Sistemas de Potência (CEESP) e com o Laboratório de Análise e Proteção de

Sistemas Elétricos (LAPES) da Universidade Federal de Santa Maria (UFSM) — Projeto

CEEE/GT 9947883, Fundação de Apoio à Tecnologia e Ciência (FATEC) 3.07.0060 e Re-

gistro no Gabinete de Projetos (GAP) da UFSM 032289. O tema central das pesquisas foi o

desenvolvimento de uma metodologia para estudo, análise e diagnóstico de sobretensões

transitórias em sistemas elétricos de potência (ênfase em equipamentos de subestações).
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2 PROTÓTIPOS DE INDUTORES

As avaliações experimentais foram realizadas através de modelos físicos com es-

cala reduzida e simplificada de enrolamentos reais de indutores. Eles foram desenvolvidos

com o intuito de convergir as observações de laboratório para a validação do método pro-

posto e para as análises comparativas — com ênfase na determinação das autocapacitân-

cias e das capacitâncias parasitas entre espiras fisicamente adjacentes. Nesse sentido,

protótipos de indutores foram projetados de maneira a reduzir a interferência de outros

fenômenos eletromagnéticos, como a histerese magnética e a dependência da frequência

dos parâmetros indutivos. Buscou-se ainda eliminar (ou limitar) relações capacitivas que

não são de interesse como, por exemplo, as capacitâncias parasitas entre espiras e outras

estruturas metálicas (carcaça do transformador e acessórios de sustentação). Para tanto,

os protótipos de indutores (chamados também de indutores de teste) são os seguintes:

• Protótipos A e C: as Figuras 2.1a e 2.1c apresentam os indutores de uma camada

de espiras e de núcleo de ar constituídos por espiras de cobre/policloreto de vinila

(PVC). As suas características construtivas estão resumidas na Tabela 2.1.

• Protótipos B e D: as Figuras 2.1b e 2.1d ilustram os indutores de uma camada de

espiras e de núcleo de ar compostos por espiras de cobre esmaltado (poliamida). As

suas características construtivas encontram-se organizadas na Tabela 2.1.

Figura 2.1 – Protótipos de indutores utilizados nas verificações experimentais deste traba-
lho: (a) Protótipo A; (b) Protótipo B; (c) Protótipo C; (d) Protótipo D.

(a) (b)

(c) (d)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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Tabela 2.1 – Características construtivas dos indutores de teste.

Parâmetro Protótipo A Protótipo B Protótipo C Protótipo D
εiso 3,00 2,50 3,00 2,50
tanδ 0,019 0,004 0,019 0,004
µcon 0,999991 0,999991 0,999991 0,999991
σcon 58 MS/m 58 MS/m 58 MS/m 58 MS/m
T 0,70 mm 0,026 mm 0,70 mm 0,026 mm
Dcon 1,40 mm 1,63 mm 1,40 mm 1,63 mm
z 25 25 25 25
l 12,57 cm 12,57 cm 23,56 cm 23,56 cm

Di−ind 3,75 cm 3,75 cm 7,02 cm 7,02 cm

Fonte: Os valores dos parâmetros são referenciados para Johnson e Graham (1993), Superior Essex (2009),
Prasad et al. (2013), Meeker (2016), COBRECOM - Fios e cabos elétricos (2017). As características dielé-
tricas do policloreto de vinila (PVC) e da poliamida foram estimadas para frequências acima de 20 kHz com
base nos estudos de Johnson e Graham (1993), Prasad et al. (2013). Os valores adotados para εiso e tanδ
mostraram-se apropriados para os estudos experimentais desta Tese de Doutorado. Entretanto, cabe ressal-
tar que os parâmetros εiso e tanδ apresentam dependências com a temperatura e a frequência operacional,
merecendo maiores investigações em trabalhos futuros.

Segue a nomenclatura utilizada na Tabela 2.1: εiso é a permissividade relativa da

camada isolante da espira, tanδ é o fator de perdas dielétricas, µcon é a permeabilidade

relativa do material condutivo da espira, σcon é a condutividade elétrica, T é a espessura

da camada de isolação, Dcon é o diâmetro das espiras desconsiderando a isolação, z é o

número de espiras do protótipo de indutor, l é o comprimento médio das espiras e Di−ind

é o diâmetro interno do solenoide.

As espiras estão dispostas em cilindros ocos de policloreto de vinila (PVC). O espa-

çamento entre as espiras fisicamente adjacentes dos indutores de teste é assumido como

sendo igual a zero durante a determinação dos parâmetros RLCG (resistência, indutância,

capacitância e condutância) nos próximos capítulos (em especial, Capítulos 3 e 4). Por

fim, as características construtivas dos protótipos demonstraram-se adequadas para as

análises no domínio da frequência objetivadas, com frequências de ressonância entre 10

kHz e 50 MHz. Detalhamentos sobre essa constatação, faixa de frequências de interesse

e outras discussões sobre a verificação experimental encontram-se nos Capítulos 4 e 6.
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3 CÁLCULO E REPRESENTAÇÃO DE CAPACITÂNCIAS PARASITAS EM SISTEMAS

ELETROMAGNÉTICOS

Este capítulo tem por objetivo apresentar uma revisão sobre o cálculo e a represen-

tação de capacitâncias parasitas em sistemas eletromagnéticos. Baseando-se no conceito

de uma matriz de acoplamento capacitivo, a primeira seção aborda, através de uma visão

geral, o equacionamento das autocapacitâncias e capacitâncias parasitas entre espiras de

um dispositivo composto por múltiplos condutores. A segunda seção apresenta os métodos

analíticos disponibilizados na literatura especializada para a determinação dos parâmetros

capacitivos que são investigados nesta Tese de Doutorado. O Método dos Elementos Fini-

tos (MEF) também é analisado por meio de problemas eletrostáticos, executados no modo

eletrostático e planar do FEMM 4.2.

3.1 MATRIZ DE ACOPLAMENTO CAPACITIVO

Considere três elementos condutores dispostos aleatoriamente em um ambiente

isolado, conforme ilustra a Figura 3.1. Além disso, assuma a existência de um plano de

potencial comum (terra) nesse ambiente. Na Figura 3.1, a nomenclatura dos parâmetros

indicados (em referência aos condutores i e j) é a seguinte: z é o número total de condu-

tores (para o sistema da Figura 3.1, z = 3), Vi é o potencial elétrico, Qi é a carga elétrica,

Ci,j é a capacitância parasita entre condutores (tal que i 6= j) e Ci,0 é a capacitância entre

condutores e o plano de potencial comum.

Para sistemas de múltiplos condutores como o indicado na Figura 3.1, a equação

Figura 3.1 – Sistema de múltiplos condutores e as suas principais relações capacitivas.

Ambiente isolado

1 3

Terra

2

Fonte: Adaptado de Cheng (1989).
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que relaciona o potencial elétrico Vi de cada condutor i (ou espira) com a sua respectiva

carga elétrica Qi pode ser expressa por:

Qi =
z∑
j=1

ci,jVj, ∀i, j ∈ z (3.1)

em que as variáveis ci,i são chamadas de coeficientes capacitivos, enquanto ci,j (desde

que i 6= j) são denominadas de coeficientes de indução (CHENG, 1989). Os coeficientes

capacitivos e de indução são positivos e negativos respectivamente. Além disso, a condi-

ção de reciprocidade garante uma relação simétrica aos coeficientes de indução, ou seja,

ci,j = cj,i.

A Equação 3.1 pode ser reformulada da seguinte maneira:

Qi = Ci,0Vi +
z∑

j=1, j 6=i

Ci,j (Vi − Vj) , ∀i, j ∈ z (3.2)

em que Ci,0 é a capacitância entre a espira i e o sistema de aterramento, bem como Ci,j é

a capacitância parasita entre as espiras i e j (chamada também de capacitância mútua),

desde que i 6= j.

Uma maior reformulação das Equações 3.1 e 3.2 resulta em:

Qi =

(
Ci,0 +

z∑
j=1, j 6=i

Ci,j

)
Vi −

z∑
j=1, j 6=i

Ci,jVj, ∀i, j ∈ z. (3.3)

Ao comparar as Equações 3.1, 3.2 e 3.3, as seguintes relações matemáticas são

deduzidas:

ci,i = SCi =

(
Ci,0 +

z∑
j=1, j 6=i

Ci,j

)
, ∀i, j ∈ z (3.4)

ci,j = −Ci,j ⇐ i 6= j, ∀i, j ∈ z (3.5)

em que SCi é a autocapacitância da espira i.

Com base nas considerações teóricas discutidas até o momento que encaminha-

ram as Equações 3.4 e 3.5, os coeficientes ci,i podem ser interpretados como a relação

capacitiva total existente entre uma espira i e os demais elementos condutivos do sistema.

Nesse caso, todas as relações capacitivas parciais estão conectadas em paralelo ao plano

de potencial comum (terra). Em outras palavras, os coeficientes ci,i são as autocapacitân-

cias do sistema eletromagnético SCi (conhecidas também como capacitâncias próprias).

No que tange aos coeficientes ci,j , eles representam as capacitâncias mútuas do sistema

de múltiplos condutores — os coeficientes de indução são as capacitâncias parasitas entre

cada par de espiras Ci,j .

Seguindo as definições anteriores, uma matriz de acoplamento capacitivo C para o
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exemplo da Figura 3.1 pode ser descrita da seguinte forma:Q1

Q2

Q3

 =

 SC1 −C1,2 −C1,3

−C2,1 SC2 −C2,3

−C3,1 −C3,2 SC3


V1V2
V3

 (3.6)

C =

 SC1 −C1,2 −C1,3

−C2,1 SC2 −C2,3

−C3,1 −C3,2 SC3

 . (3.7)

Note que, como as autocapacitâncias SCi agregam todas as relações capacitivas

entre uma espira específica i e as demais espiras do sistema de múltiplos condutores

(dado que i 6= j), a capacitância entre um condutor i e a terra Ci,0 pode ser definida por:

Ci,0 = SCi −
z∑

j=1, j 6=i

Ci,j, ∀i, j ∈ z. (3.8)

Maiores explicações sobre a dedução das equações indicadas acima são referen-

ciadas para os trabalhos de Cheng (1989), Zangwill (2012), Purcell e Morin (2013). Entre-

tanto, alguns apontamentos importantes podem ser reforçados:

1. Os coeficientes capacitivos ci,i e de indução ci,j são positivos e negativos respectiva-

mente. Isso decorre do conceito da indução eletrostática e do teorema da superpo-

sição.

2. A autocapacitância SCi agrega (em paralelo e em referência ao plano de potencial

comum) todas as relações capacitivas existentes para um determinado condutor i de

um sistema eletromagnético, veja as Equações 3.4, 3.5, 3.6 e 3.7.

3. Ao desconsiderar capacitâncias parasitas entre espiras não-adjacentes (uma repre-

sentação equivalente simplificada do dispositivo, por exemplo), os capacitores re-

manescentes deverão ser parcialmente associados às capacitâncias entre espiras

e a terra. As Equações 3.9 e 3.10 resultam da condição em que somente as ca-

pacitâncias parasitas entre espiras fisicamente adjacentes foram consideradas nas

Equações 3.6 e 3.7. Ci,0(s) é a capacitância entre a espira i e a terra para a re-

presentação equivalente simplificada. Além disso, Ci,j(s) (Ci,i−1(s) e Ci,i+1(s)) são as

capacitâncias entre espiras fisicamente adjacentes (tal que i 6= j) para a situação

em análise. Esse procedimento sustenta a igualdade matemática estabelecida origi-

nalmente pela Equação 3.6. A matriz de acoplamento capacitivo simplificada CS é

fornecida pela Equação 3.11 para essa circunstância e para o sistema da Figura 3.1.

Ci,0(s) = SCi −
∑

j=[i−1,i+1]

Ci,j(s), ∀i, j ∈ z (3.9)
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Ci,i−1(s) = Ci,i−1, Ci,i+1(s) = Ci,i+1, ∀i, j ∈ z (3.10)

CS =

 SC1 −C1,2 0

−C2,1 SC2 −C2,3

0 −C3,2 SC3

 . (3.11)

3.2 MÉTODOS ANALÍTICOS E O MÉTODO DOS ELEMENTOS FINITOS PARA O CÁL-

CULO DE CAPACITÂNCIAS PARASITAS

Esta seção realiza apontamentos sobre métodos analíticos disponibilizados na lite-

ratura especializada, assim como sobre o Método dos Elementos Finitos (MEF). A ênfase

da investigação está na determinação das capacitâncias parasitas em sistemas eletromag-

néticos constituídos por múltiplos condutores.

As seguintes técnicas são estudadas na sequência:

1. Modelo de capacitor de placas planas e paralelas.

2. Modelo de capacitor cilíndrico.

3. Método analítico de Koch (1968).

4. Método analítico de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimi-

erczuk (1996, 1997) — versão completa, versão simplificada e adaptações.

5. Método analítico de Grandi et al. (1999).

6. Método dos Elementos Finitos (MEF).

3.2.1 Modelo de capacitor de placas planas e paralelas

A Figura 3.2 ilustra a seção transversal de um sistema composto por duas espiras

e assume-se que elas estão desconectadas. A Figura 3.2 demonstra também a conversão

desse sistema em uma representação como um capacitor de placas planas e paralelas.

Segue a nomenclatura dos parâmetros utilizados na Figura 3.2: Dtot/rtot são o diâmetro

e o raio total da espira, Dcon/rcon são o diâmetro e o raio da espira desconsiderando a

isolação, T é a espessura da camada de isolação, ε0 é a constante de permissividade

do vácuo, εiso é a permissividade relativa do material isolante e εar é a permissividade
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Figura 3.2 – Seção transversal de um sistema composto por duas espiras e a sua conver-
são em uma representação como um capacitor de placas planas e paralelas.

1 2

Isolador
Condutor

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

relativa do ar. Durante a conversão, os seguintes parâmetros são também utilizados: l é o

comprimento médio das espiras, Hp é a altura das placas, Eiso é o comprimento estimado

referente à área de abrangência do material isolante e Ear é o comprimento estimado

relacionado ao abarcamento do ar entre as espiras (região limitada ao quadrado formado

por linhas tracejadas na Figura 3.2).

Para o sistema da Figura 3.2, admite-se que as superfícies são equipotenciais e

homogêneas. Como uma primeira etapa para a determinação do capacitor equivalente de

placas planas e paralelas, determinam-se Eiso e Ear por meio das estimativas das áreas

atribuídas ao material isolante e ao ar entre as duas espiras, Aiso e Aar respectivamente.

Para tanto, temos que:

Atot = D2
tot (3.12)

Acon = πr2con (3.13)

Aiso = πT 2 + 2πrconT (3.14)

Aar = Atot − Aiso − Acon (3.15)

em que Atot e Acon são as áreas total e do material condutivo (respeitando o quadrado

estabelecido entre as duas espiras na Figura 3.2 em linhas tracejadas). Na sequência, os

parâmetros Hp e Ap, a área das placas, são estimados através das Equações 3.16 e 3.17.

Hp = πrtot (3.16)
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Ap = Hpl. (3.17)

Com os resultados parciais das equações elencadas acima, Eiso e Ear são deter-

minados através das seguintes formulações matemáticas:

Eiso =
Aiso
Hp

(3.18)

Ear =
Aar
Hp

. (3.19)

O equacionamento anterior viabiliza a estimação das capacitâncias parasitas refe-

rentes ao material isolante Cp−iso e ao ar Cp−ar por meio das Equações 3.20 e 3.21 para o

cálculo do capacitor equivalente de placas planas e paralelas.

Cp−iso = ε0εiso
Ap
Eiso

(3.20)

Cp−ar = ε0εar
Ap
Ear

. (3.21)

Por fim, a capacitância equivalente do modelo de placas planas e paralelas Cp é

determinada com:

Cp = ε0εarεiso
Ap

εarEiso + εisoEar
. (3.22)

As Equações 3.20, 3.21 e 3.22 apresentam um elevado nível de simplificação quanto

às relações capacitivas existentes entre as espiras no sistema real. A título de exemplo,

as capacitâncias parciais Cp−iso e Cp−par não são uniformes uma vez que a distância entre

as superfícies das espiras varia em razão das suas curvaturas. Ademais, a Equação 3.22

resulta em uma capacitância parasita subestimada quando T � rcon.

Diversos trabalhos discutem sobre o modelo de capacitor de placas planas e pa-

ralelas. Algumas dessas investigações baseiam as suas conclusões nesse tipo de repre-

sentação das capacitâncais parasitas, são os casos de Schröder (1922), Duerdoth (1946),

Reitan (1959), Cheng (1989), Collins (1990), Lopera et al. (1992), Blache, Keradec e Co-

gitore (1994), Prieto et al. (1999), Schellmanns et al. (1999), Duerbaum e Sauerlaender

(2001), Ackermann, Lewalter e Waffenschmidt (2004), Popov et al. (2007), Ulaby (2007),

Biela e Kolar (2008), Zangwill (2012), Edminister e Nahvi (2013), Purcell e Morin (2013),

Sadiku (2014), Kazimierczuk (2014), Thummala et al. (2016). Todavia, a modelagem é ge-

ralmente empregada em um nível macro como, por exemplo, a determinação da capacitân-

cia entre camadas de espiras ou entre enrolamentos (comumente utilizada em aplicações

com circuitos equivalentes de parâmetros concentrados). As seguintes formulações são

adequadas para essa situação:
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Cp−mac = ε0εp−mac
Ap−mac
Ep−mac

(3.23)

εp−mac = ε0εarεiso
Eiso−macEar−mac

εarEiso−mac + εisoEar−mac
(3.24)

em que Cp−mac é a capacitância equivalente para a simplificação em um nível macro. Além

disso, Ap−mac e Ep−mac são respectivamente a área e o comprimento das placas, respei-

tando a estrutura de uma camada ou de um enrolamento como um todo. Finalmente,

εp−mac é a permissividade relativa equivalente existente entre as camadas ou enrolamen-

tos, considerando os comprimentos estimados da camada de isolação Eiso−mac e do ar

Ear−mac. O trabalho de Biela e Kolar (2008) apresenta detalhamentos sobre o cálculo

desses parâmetros para uma representação em nível macro.

3.2.2 Modelo de capacitor cilíndrico

A Figura 3.3 ilustra um solenoide constituído por duas camadas de espiras. Cada

camada apresenta um comprimento efetivo igual a Ecil = z × Dtot, em que Dtot é o diâ-

metro total das espiras e z é o número de espiras do solenoide. Uma capa isolante com

espessura igual a T encontra-se disposta entre as camadas de espiras conforme indicado

na Figura 3.3. Além disso, o raio interno do solenoide é equivalente a ri−ind.

Assume-se que a principal relação eletrostática se estabelecerá entre as camadas

de espiras; a dispersão do campo elétrico no interior do solenoide e o espraiamento são

desconsideráveis; a contribuição da camada de isolação de cada espira é desprezível para

Figura 3.3 – Solenoide de duas camadas de espiras. Esse sistema é utilizado para exem-
plificar o cálculo da capacitância equivalente entre camadas de espiras através do modelo
de capacitor cilíndrico.

Isolador
Condutor

Simetria
rotacional

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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o cálculo do capacitor equivalente do sistema; e as camadas de espiras são consideradas

como um superfície equipotencial e homogênea. Dessa maneira, a capacitância equiva-

lente entre as camadas Ccil pode ser determinada através da Equação 3.25. Os trabalhos

de Cheng (1989), Ulaby (2007), Zangwill (2012), Edminister e Nahvi (2013), Purcell e Mo-

rin (2013), Kazimierczuk (2014), Sadiku (2014) apresentam maiores explicações sobre a

representação de sistemas eletromagnéticos como um capacitor cilíndrico.

Ccil = 2πε0εiso
Ecil

ln
{

1 +
[
T
/

(Dtot + ri−ind)
]} . (3.25)

Grande parte dos indutores e transformadores possuem uma simetria cilíndrica,

como é demonstrado na Figura 3.3. Nesse sentido, as publicações científicas de Collins

(1990), Popov et al. (2007), Ulaby (2007), Biela e Kolar (2008), Thummala et al. (2016) em-

basam as suas conclusões no modelo de capacitor cilíndrico. Como consequência disso,

existem simplificações geométricas das estruturas construtivas reais dos enrolamentos.

3.2.3 Método analítico de Koch (1968)

Na técnica proposta por Koch (1968) para a determinação das capacitâncias para-

sitas entre espiras adjacentes, adota-se um domínio de validade retangular onde as linhas

de força do campo elétrico estão confinadas. A Figura 3.4 ilustra o domínio de validade re-

tangular e os parâmetros utilizados no método analítico de Koch (1968), em que εentre é a

Figura 3.4 – Domínio de validade retangular e as principais variáveis utilizadas no método
analítico de Koch (1968) para o cálculo da capacitância parasita entre espiras adjacentes.

Isolador
Condutor

Domínio de Validade

Fonte: Adaptado de Koch (1968), Jaritz e Biela (2013).
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permissividade relativa do campo de isolação entre as espiras, rtot é o raio total da espira,

rcon é o raio da espira desconsiderando a camada de isolação e dee é a distância entre

as espiras. A presença de um domínio de validade impõe que todas as linhas de força

originárias de um determinado condutor se direcionem para os condutores fisicamente ad-

jacentes, respeitando os limites do domínio.

O método analítico de Koch (1968) pressupõe ainda que as linhas de força do

campo elétrico manifestam desvios insignificantes no decorrer da camada de isolação das

espiras uma vez que, na maior parte dos casos práticos, T � rcon. É possível consi-

derar ainda um campo de isolação entre as espiras. Ele é composto por um material

com constante dielétrica relativa equivalente a εentre, impondo uma distância dee entre as

espiras. Ademais, as linhas atravessam o campo de isolação entre as espiras de modo

perpendicular, todos os materiais são considerados homogêneos e as suas superfícies

são equipotenciais.

Seguem as principais expressões matemáticas envolvidas no método analítico de

Koch (1968):

y1 = 1− T

εisortot
(3.26)

y2 =
1

y1

(
1 +

dee
2εentrertot

)
(3.27)

y3 = atan
(√

y2 + 1

y2 − 1

)
y2√
y22 − 1

− π

4
(3.28)

y4 =
y2 (y22 − 2)

(y22 − 1)
3/2

atan
(√

y2 + 1

y2 − 1

)
− y2

2 (y22 − 1)
− π

4
(3.29)

Cee =
2ε0l

y1

[
y3 +

1

8εiso

(
2T

rtot

)2
y4
y1

]
(3.30)

em que y1, y2, y3 e y4 são equações auxiliares da Equação 3.30.

Por último, aprofundamentos teóricos sobre o método analítico de Koch (1968) são

também referenciados para os trabalhos de Biela e Kolar (2008), Jaritz e Biela (2013).

3.2.4 Método analítico de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Ka-

zimierczuk (1996, 1997)

O método analítico de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazi-

mierczuk (1996, 1997) propõe um domínio de validade baseado em uma célula ABCD, con-

forme ilustrado na Figura 3.5. Atribui ainda que todas as linhas de força do campo elétrico
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Figura 3.5 – Domínio de validade na forma de uma célula ABCD e as principais variáveis
utilizadas no método analítico de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Ka-
zimierczuk (1996, 1997) para o cálculo da capacitância parasita entre espiras adjacentes.

Isolador
Condutor

B

A C

D

B

A C

D

Domínio 
de Validade

Fonte: Adaptado de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997).

estão confinadas em uma célula ABCD; as superfícies são equipotenciais e homogêneas;

e não há distância efetiva entre as espiras (sem adaptações às equações originalmente

propostas). Uma outra aproximação está no uso de uma coordenada angular θ que varia

em conformidade com a localização da superfície elementar do condutor em análise, tal

que:

x (θ) = Dtot (1− cosθ) (3.31)

em que x (θ) é a distância entre as espiras que as linhas de força do campo elétrico ne-

cessitam atravessar, vide Figura 3.5.

Na versão completa do método analítico de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996),

Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997), a capacitância parasita entre espiras fisicamente

adjacentes é composta pela combinação em série de três capacitores elementares: dois

referentes às camadas de isolação das espiras e um ao ar. Para a célula ABCD ilustrada

na Figura 3.5, a capacitância parasita elementar e equivalente dCee, por unidade de ângulo

θ, resultante dessa combinação em série é igual a:

dCee =
ε0l

2

1

1 +
[
ln
(
Dtot

/
Dcon

)/
εiso

]
− cosθ

dθ. (3.32)

De modo a obter uma formulação matemática para a capacitância parasita equi-

valente de uma célula ABCD, Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazi-

mierczuk (1996, 1997) propõem um intervalo de integração de −π/6 ≤ θ ≤ π/6 para a
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Equação 3.32 (em respeito à região de abrangência da célula ABCD da Figura 3.5). Essa

proposta foi verificada experimentalmente tanto para aplicações com indutores de uma

quanto de múltiplas camadas de espiras. Desse procedimento, resulta que a capacitância

parasita equivalente de uma célula ABCD (Cee) é igual a:

Cee = ε0l

∫ π/6

0

1

1 +
[
ln
(
Dtot

/
Dcon

)/
εiso

]
− cosθ

dθ. (3.33)

Da Equação 3.33, temos que o equacionamento de Cee por meio da versão com-

pleta do método analítico de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimi-

erczuk (1996, 1997) é dado por:

y5 =


(
−1 +

√
3
) [

2εiso + ln
(
Dtot

/
Dcon

)]
(
1 +
√

3
)√

ln
(
Dtot

/
Dcon

) [
2εiso + ln

(
Dtot

/
Dcon

)]
 (3.34)

Cee = 2ε0εisol
atan (y5)√

2εisoln
(
Dtot

/
Dcon

)
+ ln

(
Dtot

/
Dcon

)2 (3.35)

em que y5 é uma equação auxiliar da Equação 3.35.

Na versão simplificada desse método analítico, um ângulo θ∗ é utilizado, definido na

posição em que a capacitância elementar do ar iguala-se com a combinação em série das

capacitâncias elementares das camadas de isolação. Dessa simplificação, as seguintes

equações são deduzidas:

θ∗ = acos
[
1− ln

(
Dtot

Dcon

)
1

εiso

]
(3.36)

Cee = ε0l

 εisoθ
∗

ln
(
Dtot

/
Dcon

) + cot
(
θ∗

2

)
− cot

( π
12

) . (3.37)

Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997)

propõem também uma adaptação da célula ABCD para o cálculo da capacitância parasita

entre uma espira e o núcleo ferromagnético Cen. Para essa circunstância, as simplificações

e suposições encaminham a seguinte formulação:

Cen ≈ 2× Cee. (3.38)

Adaptações foram recomendadas por outros estudos científicos para o método ana-

lítico de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997).

A título de exemplo, destacam-se os trabalhos de Kazimierczuk (2014), Aghaei e Kaboli

(2017). Nas publicações desses autores, diferentes intervalos de integração são propostos
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para a Equação 3.32 em aplicações com enrolamentos de uma camada de espiras. Pro-

jetando uma região de abrangência maior para a célula ABCD, Kazimierczuk (2014) utiliza

um intervalo de integração de −π/2 ≤ θ ≤ π/2, resultando em:

Cee =
2ε0l√{[

ln
(
Dtot

/
Dcon

)/
εiso

]
+ 1
}2

− 1

atan

√√√√1 +
2εiso

ln
(
Dtot

/
Dcon

)
 . (3.39)

Já Aghaei e Kaboli (2017) indicam diferentes intervalos de integração conforme o

nível e o tipo de preenchimento de espiras ao redor da célula ABCD. Para indutores de

uma camada de espiras e de núcleo de ar — como os indutores de teste apresentados no

Capítulo 2 — Aghaei e Kaboli (2017) propõem um intervalo de integração de −π/4 ≤ θ ≤
π/4. Dessa maneira, temos que:

Cee =
2ε0l√{[

ln
(
Dtot

/
Dcon

)/
εiso

]
+ 1
}2

− 1

atan

√√√√1 +
2εiso

ln
(
Dtot

/
Dcon

) tan
(π

8

) .
(3.40)

Durante as análises comparativas e os estudos experimentais desta Tese de Dou-

torado, as adaptações de Kazimierczuk (2014), Aghaei e Kaboli (2017) são mencionadas

como Adaptação A e Adaptação B respectivamente.

Por fim, o trabalho de Kazimierczuk (2014) contém explicações complementares

sobre o método analítico de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimi-

erczuk (1996, 1997).

3.2.5 Método analítico de Grandi et al. (1999) para o cálculo de capacitâncias para-

sitas em indutores de uma camada de espiras e de núcleo de ar

A Figura 3.6 ilustra a seção transversal de um indutor de uma camada de espiras

e de núcleo de ar, cujos pontos centrais das espiras estão distanciados entre si por Bee.

Para o cálculo da capacitância parasita entre espiras fisicamente adjacentes, Grandi et al.

(1999) desconsideram a curvatura das espiras e assumem que: os materiais são homogê-

neos; a espessura da camada de isolação é significativamente reduzida em comparação

com a distância (Bee − 2rcon); as capacitâncias parasitas entre espiras não-adjacentes são

desprezíveis; e a formulação para o cálculo da capacitância entre dois condutores perpen-

diculares entre si (sem a camada de isolação), dispostos no mesmo meio e infinitamente

longos é uma aproximação aceitável para o objetivo almejado.
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Figura 3.6 – Seção transversal de um indutor com uma camada de espiras e de núcleo
de ar. Assume-se que as espiras estão desconectadas e que possuem um comprimento
médio igual a l.

Isolador
Condutor

... 1 2 ...

Terra ou blindagem

Fonte: Adaptado de Grandi et al. (1999), Kazimierczuk (2014).

Presumindo que T � (Bee − 2rcon) e respeitando as considerações teóricas impos-

tas anteriormente, Grandi et al. (1999) propõem que a capacitância parasita entre espiras

fisicamente adjacentes Cee pode ser determinada por meio de:

Cee =
πε0l

ln

[
Bee

/
2rcon +

√(
Bee

/
2rcon

)2
− 1

] (3.41)

em que ε0 é a constante de permissividade do vácuo e l é o comprimento médio das

espiras de um enrolamento.

Grandi et al. (1999) indicam o uso das Equações 3.42 e 3.43 para os casos em que

a espessura da camada de isolação T é comparável à distância (Bee − 2rcon), em que y6
é uma expressão auxiliar da Equação 3.43.

y6 =
Bee

/
2rcon(

1 + T
/
rcon

)1−1/ε0 (3.42)

Cee =
πε0l

ln

[
y6 +

√
y26 −

(
1 + T

/
rcon

)2/εiso] . (3.43)

Uma formulação para o cálculo das capacitâncias parasitas entre espiras e a blin-

dagem Cet (representada na Figura 3.6) é ainda apresentada no trabalho de Grandi et al.

(1999). A Equação 3.44 pode ser utilizada para a determinação de Cet, mas ignoram-se

as curvaturas das espiras e da blindagem, bem como a contribuição capacitiva do material

isolante. Além disso, Bet é a distância entre a blindagem (ou o plano de potencial comum)

e o enrolamento.
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Cet =
2πε0l

ln

[
Bet

/
rcon +

√(
Bet

/
rcon

)2
− 1

] . (3.44)

Por último, explicações complementares sobre esse método analítico são referenci-

adas para os trabalhos de Grandi et al. (1999), Kazimierczuk (2014).

3.2.6 Método dos Elementos Finitos (MEF)

Neste trabalho, o MEF é executado através do simulador FEMM 4.2 — Finite Ele-

ment Method Magnetics 4.2 (MEEKER, 2016). Para o cálculo das autocapacitâncias SCi
e das capacitâncias parasitas entre espiras Ci,j , identifica-se inicialmente a energia ele-

trostática SEe armazenada no sistema de múltiplos condutores para energizações de 1

V individualizadas e em duplas de espiras. Na sequência, computações aritméticas são

efetuadas em conformidade com as Equações 3.45, 3.46 e 3.47:

SEe =
z∑
i

(
1

2
CiV

2
i +

z∑
j=1,j 6=i

Ci,jViVj

)
, ∀i, j ∈ z (3.45)

SCi = 2× SEe, Vk =

0 para k 6= i

1 para k = i
, ∀i, k ∈ z (3.46)

Ci,j = SEe −
1

2
(SCi + SCj) , Vk =


0 para k 6= i, j

1 para k = i

1 para k = j

, ∀i, j, k ∈ z e i 6= j (3.47)

em que i, j e k denotam por espiras específicas de um enrolamento com um total de z

espiras.

A Figura 3.7 ilustra a determinação da matriz de acoplamento capacitivo de um sis-

tema composto por duas espiras. Ademais, as Figuras 3.8 e 3.9 demonstram estudos de

caso da distribuição do potencial elétrico gerados no FEMM 4.2 para um sistema composto

por uma camada de três espiras. A Figura 3.8 refere-se à identificação da autocapacitân-

cia da primeira espira (energização de 1 V individualizada). Por outro lado, a Figura 3.9

representa a determinação da capacitância parasita entre a primeira e a última espiras do

sistema em análise (energização de 1 V em duplas de espiras).

A matriz de acoplamento capacitivo é determinada no modo eletrostático e planar do

FEMM 4.2 (MEEKER, 2016). As espiras são representadas por suas seções transversais,

assim como assume-se que estão desconectadas, apresentando uma profundidade igual
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Figura 3.7 – Determinação da matriz de acoplamento capacitivo através do MEF, execu-
tado no modo eletrostático e planar do FEMM 4.2.

A

A

A

B

B

B

{
{
{

Matriz de
acoplamento

capacitivo

=

=

=

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

ao comprimento médio delas. Ademais, adota-se uma condição de contorno assintótica de

sétima ordem e do tipo Dirichlet (MEEKER, 2014).

No FEMM 4.2, os cálculos são executados por algoritmos escritos em linguagem

de programação Lua 4.0. O método requer u computações da energia eletrostática SEe
armazenada no dispositivo em análise quando apenas um condutor está energizado. Com

isso, as autocapacitâncias podem ser calculadas. São ainda necessárias [u (u− 1) /2]

computações no FEMM 4.2 da energia eletrostática quando dois condutores estão energi-

zados para estimar os capacitores entre as espiras. No total, [u (u+ 1) /2] computações

da energia eletrostática são essenciais para mapear as relações capacitivas estabelecidas

em um sistema de múltiplos condutores. O Apêndice A apresenta aprofundamentos teóri-

cos sobre a modelagem de problemas eletrostáticos no FEEM 4.2. Detalhamentos sobre

o MEF podem ser encontrados nos trabalhos de Steele (1989), Bastos e Sadowski (2003),

Libkin (2004), Morris (2008). Ideias baseadas no MEF e referentes à determinação de

parâmetros RLCG (resistência, indutância, capacitância e condutância) foram introduzidas

nos trabalhos de Daly e Helps (1972), Goldberg, Kassakian e Schlecht (1989a), Azzouz et

al. (1993), Yu e Holmes (2001), Asensi et al. (2007), Abed e Mohammed (2010), De Grève,

Deblecker e Lobry (2013a, 2013b), Baktash e Vahedi (2014), Liu et al. (2016).



50

Figura 3.8 – Distribuição do potencial elétrico para uma energização de 1 V individualizada
de um sistema composto por uma camada de três espiras.

9,500e-001 : >1,000e+000
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7,000e-001 : 7,500e-001
6,500e-001 : 7,000e-001
6,000e-001 : 6,500e-001
5,500e-001 : 6,000e-001
5,000e-001 : 5,500e-001
4,500e-001 : 5,000e-001
4,000e-001 : 4,500e-001
3,500e-001 : 4,000e-001
3,000e-001 : 3,500e-001
2,500e-001 : 3,000e-001
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1,000e-001 : 1,500e-001
5,000e-002 : 1,000e-001
<0,000e+000 : 5,000e-002

Potencial elétrico (V)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017). Estudo de caso gerado no modo eletrostático e planar do FEMM
4.2 (MEEKER, 2016).

Figura 3.9 – Distribuição do potencial elétrico para uma energização de 1 V em duplas de
espiras de um sistema composto por uma camada de três espiras.
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3,000e-001 : 3,500e-001
2,500e-001 : 3,000e-001
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1,500e-001 : 2,000e-001
1,000e-001 : 1,500e-001
5,000e-002 : 1,000e-001
<0,000e+000 : 5,000e-002

Potencial elétrico (V)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017). Estudo de caso gerado no modo eletrostático e planar do FEMM
4.2 (MEEKER, 2016).

3.3 APONTAMENTOS FINAIS

Este capítulo investigou as principais soluções técnicas disponibilizadas na litera-

tura especializada para o cálculo das capacitâncias parasitas em sistemas eletromagné-
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ticos. No total, seis técnicas foram revisadas, a saber: o modelo de capacitor de placas

planas e paralelas; o modelo de capacitor cilíndrico; o método analítico de Koch (1968);

o método analítico de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk

(1996, 1997) — versão completa, versão simplificada e adaptações; o método analítico

de Grandi et al. (1999); e o Método dos Elementos Finitos (MEF). Grande parte dessas

propostas direciona-se ao cálculo dos capacitores estabelecidos entre espiras fisicamente

adjacentes. Formulações matemáticas para o cálculo das capacitâncias entre espiras e

o plano de potencial comum são fornecidas pelos métodos analíticos de Massarini, Ka-

zimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997), Grandi et al. (1999).

Os parâmetros capacitivos determinados por essas técnicas baseiam-se geralmente em

suposições simplificadoras e no uso de domínios de validade. Além disso, os métodos

analíticos revisados anteriormente representam de forma incompleta o acoplamento ca-

pacitivo existente entre espiras, bem como entre espiras e demais elementos condutivos.

Em contrapartida, o MEF é capaz de determinar uma matriz de acoplamento capacitiva

completa.

Para que as análises comparativas e os estudos experimentais possam ser realiza-

dos, a definição dos circuitos equivalentes de indutores e enrolamentos de transformadores

é requerida para a execução de simulações no SPICE e no EMTP-ATP (ElectroMagnetic

Transients Program – Alternative Transients Program). Ademais, é também necessário de-

terminar os demais parâmetros desses circuitos equivalentes. Esse é o caso da matriz de

acoplamento indutivo e das perdas resistivas, por exemplo. No próximo capítulo, esse pro-

blema é endereçado através da modelagem dos enrolamentos como linhas de transmissão

e do MEF.
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4 CIRCUITOS EQUIVALENTES DE INDUTORES E ENROLAMENTOS DE TRANSFOR-

MADORES

O capítulo anterior investigou o cálculo e a representação de capacitâncias parasi-

tas em sistemas eletromagnéticos. Contudo, uma representação equivalente de indutores

e enrolamentos de transformadores deve ser adotada para as validações no domínio do

tempo e da frequência, bem como para as comparações entre mensurações e simula-

ções. A complexidade desse circuito equivalente depende da análise que se deseja re-

alizar e, principalmente, da previsão da faixa operacional de frequências que o sistema

estará submetido. Como ponto de partida, a Tabela 4.1 apresenta uma classificação de

sobretensões por faixas de frequência. A Tabela 4.1 foi proposta originalmente pelo CI-

GRÉ Working Group WG33.02 (1990) e foi também discutida pelo CIGRÉ Joint Working

Group JWGA2/C4-3 (2011). Para cada faixa de frequências dessa tabela, a representação

dos elementos RLCG (resistência, indutância, capacitância e condutância) constituintes do

circuito deverá respeitar diferentes considerações teóricas e experimentais. Em conformi-

dade com os objetivos desta Tese de Doutorado, a faixa de de 10 kHz a 50 MHz é de

interesse, caracterizando no domínio do tempo os surtos de frentes rápida e muito rápida.

Tabela 4.1 – Classificação de sobretensões por faixas de frequência.

Faixa operacional Característica no Representação
de frequências domínio do tempo válida para
0,1 Hz – 3 kHz Oscilações de baixa frequência Sobretensões temporárias

50/60 Hz – 20 kHz Surtos de frente lenta Sobretensões de manobra
10 kHz – 3 MHz Surtos de frente rápida Surtos atmosféricos

100 kHz – 50 MHz Surtos de frente muito rápida
Sobretensões por
reascendimento

Fonte: CIGRÉ Working Group WG33.02 (1990).

4.1 MODELAGEM POR LINHAS DE TRANSMISSÃO

Para a análise de transitórios eletromagnéticos de frentes rápida e muito rápida (10

kHz ∼ 50 MHz), vários trabalhos publicados na literatura especializa defendem o uso da

modelagem por linhas de transmissão. Esse tipo de modelagem de sistemas é comu-

mente referenciado em inglês como Transmission Line Modeling (TLM). Dentre outros, os

seguintes trabalhos contribuíram com discussões e proposições nesta área de pesquisa:

Al-Khayat e Haydock (1995), Popov et al. (2003, 2007), Martinez-Velasco (2009), Grigsby

(2012), Su (2012), Martinez-Velasco (2015).
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A Figura 4.1 apresenta o circuito elementar de uma modelagem por linhas de trans-

missão com parâmetros concentrados. O circuito elementar refere-se ao elemento i e as

suas relações RLCG com o elemento j e o plano de potencial comum. Seguem os parâ-

metros constituintes dessa representação:

• Li é a autoindutância do elemento i.

• Mi,j é a indutância mútua entre os elementos i e j.

• Ri é a perda resistiva em corrente contínua e por correntes parasitas (correntes de

Foucault) do elemento i.

• Ri,j denota a perda resistiva do elemento i causada pelo efeito de proximidade pro-

vocado pelo elemento j.

• Cs,i é a capacitância série equivalente ao longo do elemento i.

• Ci,j é a capacitância parasita entre os elementos i e j.

• Cet é a capacitância parasita entre o elemento i e a terra.

• Gs,i é a perda dielétrica equivalente ao longo do elemento i.

• Gi,j é a perda dielétrica entre os elementos i e j.

• Get é a perda dielétrica entre o elemento i e a terra.

Figura 4.1 – Circuito elementar de uma modelagem por linhas de transmissão com parâ-
metros concentrados.

Elemento

Fonte: Adaptado de Bjerkan (2005).
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O uso de parâmetros concentrados reduz a complexidade do modelo. A menor

discretização de um circuito equivalente (representação com um único elemento) é válida

para aplicações de baixas frequências até 1 MHz, dependendo das dimensões do sis-

tema eletromagnético (BJERKAN; HØIDALEN, 2007). Uma maior discretização do circuito

equivalente (com mais de um elemento) é aconselhável para análises em médias e altas

frequências; ou se existe uma distribuição linear do potencial elétrico a ser considerada

(dada a influência da capacitância série, por exemplo).

O número de elementos requeridos para representar adequadamente um dispo-

sitivo pode ser estimado através da frequência natural fn de um elemento. Se dx é o

comprimento parcial de um elemento, x = dx ×m é o comprimento total do sistema ele-

tromagnético e m é o número de elementos, a frequência natural pode ser determinada

através de:

fn = fmax =
1

2πdx

√
Lel × Cel

/
2

(4.1)

em que Lel e Cel são a indutância e a capacitância equivalentes de um elemento por uni-

dade de comprimento respectivamente. A frequência natural indica também a frequência

máxima fmax que pode ser representada apropriadamente por um elemento ou conjunto

de elementos. A Equação 4.1 pode ser reformulada da seguinte forma:

fn = fmax =

√
2

2π

ν

dx
(4.2)

em que ν é a velocidade de propagação da onda eletromagnética, equacionada por meio

de:

ν =
1√

Lel × Cel
. (4.3)

A Equação 4.2 indica que, se um fenômeno atinge uma frequência máxima fmax

de interesse, o comprimento máximo de um elemento individual deve ser menor ou igual

a ν/4, 44fmax. Para uma frequência de 50 MHz e ν ≈ 3 × 108 m/s (velocidade da luz), a

Equação 4.2 implica que o comprimento máximo de um elemento deve ser equivalente a

1,35 m. Em outras palavras, se um dispositivo apresenta dimensões maiores do que 1,35

m, será necessário mais de um elemento para representá-lo corretamente em simulações.

Já para uma frequência operacional de 60 Hz, o comprimento máximo é igual a 1126 km.

Os protótipos de indutores apresentados no Capítulo 2 respeitam o comprimento

máximo indicado acima. Entretanto, uma representação em nível de espiras é objetivada

nesta Tese de Doutorado, em que cada circuito elementar corresponde a uma espira. Isso

é requerido para as validações das capacitâncias parasitas entre espiras fisicamente adja-

centes e das autocapacitâncias por espiras.
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4.2 DETERMINAÇÃO DOS PARÂMETROS RLCG DO CIRCUITO ELEMENTAR

Observações sobre a determinação dos parâmetros RLCG do circuito elementar —

perdas resistivas, autoindutâncias, indutâncias mútuas, capacitâncias parasitas e perdas

dielétricas — são apresentadas na sequência. A Figura 4.2 ilustra as seções diferenciais de

uma linha de transmissão para um sistema eletromagnético com z condutores. Além das

capacitâncias parasitas estudadas no Capítulo 3, os demais parâmetros indicados nessa

figura são igualmente necessários para as simulações, análises comparativas e validações

desta Tese de Doutorado.

Figura 4.2 – Seções diferenciais de uma linha de transmissão para um sistema de múltiplos
condutores.

Fonte: Adaptado de Grigsby (2012), Su (2012).

4.2.1 Autoindutâncias e indutâncias mútuas

Como os indutores de teste não possuem núcleo ferromagnético e os materiais são

assumidos como magneticamente lineares, o fluxo magnético total em um enrolamento é

proporcional à corrente elétrica. Assim, o coeficiente de proporcionalidade Li expressa a

autoindutância do elemento. A indutância mútua Mi,j indica o quanto do fluxo magnético

resultante da energização do elemento i concatena com o elemento j. Se Li ≈ Mi,j ,

significa que o acoplamento magnético entre os elementos i e j é elevado. Já a diferença
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entre Li e Mi,j equivale ao fluxo magnético disperso.

Neste trabalho, autoindutâncias e indutâncias mútuas são calculadas por meio do

Método dos Elementos Finitos (MEF). A estimação precisa da matriz de acoplamento in-

dutivo é geralmente viável devido à simetria estrutural existente em dispositivos bobinados

(um problema com simetria axial no FEMM 4.2). Ao estimular o solenoide com uma cor-

rente de 1 A, autoindutâncias e indutâncias mútuas são obtidas através das contribuições

do fluxo magnético concatenado por cada espira. Um caminho alternativo é seguir uma

técnica similar ao exposto anteriormente para a determinação da matriz de acoplamento

capacitivo com o FEMM 4.2 (verifique a Seção 3.2.6). Porém, a energia magnetostática

SEm armazenada no dispositivo é considerada neste caso, como exposto na Figura 4.3.

Figura 4.3 – Determinação da matriz de acoplamento indutivo através do MEF, executado
no modo magnetostático e axissimétrico do FEMM 4.2.
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Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

De maneira geral, as seguintes formulações descrevem a estratégia de determina-

ção dos parâmetros Li e Mi,j :

SEm =
z∑
i

(
1

2
LiI

2
i +

z∑
j=1,j 6=i

Mi,jIiIj

)
, ∀i, j ∈ z (4.4)

Li = 2× SEm Ik =

0 para k 6= i

1 para k = i
, ∀i, k ∈ z (4.5)
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Mi,j = SEm −
1

2
(Li + Lj) Ik =


0 para k 6= i, j

1 para k = i

1 para k = j

, ∀i, j, k ∈ z e i 6= j (4.6)

em que Ii é a corrente na espira ou elemento i. Além disso, i, j e k denotam por espiras

específicas de um enrolamento composto por um total de z espiras.

As Figuras 4.4 e 4.5 demonstram estudos de caso da distribuição do módulo da

densidade de fluxo magnético gerados no FEMM 4.2 para um sistema composto por uma

camada de vinte e cinco espiras (frequência operacional de 50 Hz). A Figura 4.4 refere-se

à identificação da autoindutância da primeira espira (estímulo individualizado de 1 A). Por

outro lado, a Figura 4.5 representa a determinação da indutância mútua entre a primeira e

a segunda espiras do sistema em análise (estímulos de 1 A em duplas de espiras).

A Tabela 4.2 apresenta os resultados obtidos no FEMM 4.2 para o Protótipo A. To-

dos os resultados fornecidos nessa tabela foram calculados para operações em 50 Hz.

Mesmo que os parâmetros indutivos variem significativamente em médias e altas frequên-

cias na presença de um núcleo ferromagnético (KAZIMIERCZUK, 2014), eles demonstram

uma dependência praticamente constante em indutores de núcleo de ar.

Dada a presença de um núcleo ferromagnético, a dependência da frequência pode

ser representada como uma função ajustada aos resultados do MEF para uma faixa de

Figura 4.4 – Módulo da densidade de fluxo magnético para um estímulo individualizado de
1 A em uma espira de um sistema composto por uma camada de vinte e cinco espiras.

2,436e-004 : >2,564e-004
2,308e-004 : 2,436e-004
2,180e-004 : 2,308e-004
2,052e-004 : 2,180e-004
1,924e-004 : 2,052e-004
1,795e-004 : 1,924e-004
1,667e-004 : 1,795e-004
1,539e-004 : 1,667e-004
1,411e-004 : 1,539e-004
1,283e-004 : 1,411e-004
1,155e-004 : 1,283e-004
1,027e-004 : 1,155e-004
8,986e-005 : 1,027e-004
7,705e-005 : 8,986e-005
6,424e-005 : 7,705e-005
5,143e-005 : 6,424e-005
3,862e-005 : 5,143e-005
2,581e-005 : 3,862e-005
1,300e-005 : 2,581e-005
<1,851e-007 : 1,300e-005

Módulo da densidade de fluxo magnético (T)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017). Estudo de caso gerado no modo magnetostático e axissimétrico do
FEMM 4.2 (MEEKER, 2016).



59

Figura 4.5 – Módulo da densidade de fluxo magnético para um estímulo de 1 A em duplas
de espiras de um sistema composto por uma camada de vinte e cinco espiras.

1,372e-004 : >1,444e-004
1,300e-004 : 1,372e-004
1,228e-004 : 1,300e-004
1,156e-004 : 1,228e-004
1,084e-004 : 1,156e-004
1,012e-004 : 1,084e-004
9,402e-005 : 1,012e-004
8,682e-005 : 9,402e-005
7,962e-005 : 8,682e-005
7,242e-005 : 7,962e-005
6,522e-005 : 7,242e-005
5,801e-005 : 6,522e-005
5,081e-005 : 5,801e-005
4,361e-005 : 5,081e-005
3,641e-005 : 4,361e-005
2,921e-005 : 3,641e-005
2,201e-005 : 2,921e-005
1,481e-005 : 2,201e-005
7,604e-006 : 1,481e-005
<4,030e-007 : 7,604e-006

Módulo da densidade de fluxo magnético (T)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017). Estudo de caso gerado no modo magnetostático e axissimétrico do
FEMM 4.2 (MEEKER, 2016).

frequências. Conforme a frequência aumenta, o material ferromagnético tende a perder

gradativamente a sua capacidade de atração das linhas de fluxo magnético. Isso decorre

das perdas no ferro e do comportamento não-linear da permeabilidade do material ferro-

magnético como indicam os trabalhos de Bjerkan e Høidalen (2007), Kazimierczuk (2014)

(redução do nível de penetração das linhas de fluxo). Dessa forma, provoca-se a redução

dos parâmetros indutivos uma vez que Li ∝ Φ, em que Φ é o fluxo magnético.

Maiores detalhamentos sobre a determinação das autoindutâncias e indutâncias

mútuas por meio do MEF, executado no FEMM 4.2, encontram-se no Apêndice A desta

Tese de Doutorado.

Tabela 4.2 – Autoindutâncias e indutâncias mútuas do Protótipo A.

Parâmetro Valor Parâmetro Valor Parâmetro Valor
L1 85,9781 nH M1,2 23,3887 nH M1,3 15,6107 nH
M1,4 11,3741 nH M1,5 8,6216 nH M1,6 6,6890 nH
M1,7 5,2759 nH M1,8 4,2154 nH M1,9 3,4057 nH
M1,10 2,7787 nH M1,11 2,2863 nH M1,12 1,8955 nH
M1,13 1,5826 nH M1,14 1,3298 nH M1,15 1,1240 nH
M1,16 0,9555 nH M1,17 0,8166 nH M1,18 0,7014 nH
M1,19 0,6052 nH M1,20 0,5245 nH M1,21 0,4562 nH
M1,22 0,3982 nH M1,23 0,3486 nH M1,24 0,3061 nH
M1,25 0,2694 nH – – – –

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).



60

4.2.2 Perdas resistivas

As perdas resistivas são formadas por três componentes: perdas em corrente contí-

nua, efeito pelicular e efeito de proximidade. Para o estudo de transitórios eletromagnéticos

em baixas frequências, a Equação 4.7 pode ser utilizada para determinar a resistência de

um condutor cilíndrico, sólido, composto por um material homogêneo, isolado de outros

condutores e operando em uma temperatura média de 20◦C:

R = ρcon
l

πr2con
(4.7)

em que ρcon é a resistividade elétrica do elemento condutivo.

Para médias e altas frequências, os efeitos pelicular e de proximidade possuem

uma contribuição significativa. De modo geral, correntes parasitas são induzidas em qual-

quer condutor imerso em um campo magnético variável. As correntes induzidas, além de

elevarem as perdas por efeito Joule, estabelecerão um potencial magnético em oposição

ao fluxo magnético principal. O fluxo resultante estará deslocado em direção às perife-

rias do condutor, caracterizando o efeito pelicular e aumentando proporcionalmente com

a frequência. De forma análoga, o fluxo de corrente estabelece um campo magnético ao

redor dos condutores (Lei de Ampère-Ørsted) que, por sua vez, induz correntes parasitas

nos elementos condutivos existentes nas cercanias, evidenciando o efeito de proximidade.

O trabalho Mihaila, Duchesne e Roger (2011) propõem um método para o cálculo

da resistência elétrica dependente da frequência — veja as Equações 4.8 e 4.9, em que

σcon é a condutividade elétrica, µ0 é a permeabilidade do vácuo e µcon é a permeabilidade

relativa do condutor. Além de não considerar o efeito de proximidade, essa expressão é

válida somente para uma profundidade de penetração δ < rcon. Apesar disso, o método de

Mihaila, Duchesne e Roger (2011) resulta em uma aproximação aceitável da resistência

dependente da frequência e pode ser utilizado para verificar as observações experimentais

e os resultados obtidos no FEMM 4.2.

R(δ≤rcon) = ρcon
l

πr2con − π (rcon − δ)2
(4.8)

δ =

√
2

ωσconµ0µcon
. (4.9)

As perdas resistivas por espira são calculadas junto com as computações no FEMM

4.2 atribuídas à matriz de acoplamento indutivo (aprofundamentos teóricos encontram-se

no Apêndice A). A determinação das perdas resistivas baseia-se na queda de tensão veri-

ficada para cada espira. Todavia, uma especial atenção deve ser dedicada ao refinamento

das malhas de elementos finitos de forma a simular corretamente os efeitos pelicular e de

proximidade. Como discutido no trabalho de Cirino et al. (2009), o refinamento das malhas

deve ser compatível com a frequência configurada no FEMM 4.2. Resultados aceitáveis
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foram obtidos ao estipular um ângulo mínimo dos elementos finitos de 15◦; segmentos com

ângulos máximos de 5◦ e 0,1◦ para as superfícies condutora e isolante respectivamente; e

ao elevar a densidade dos elementos em áreas de interesse — por exemplo, uma malha

com refinamento local de 1 µm para as regiões referentes ao material isolante.

As Figuras 4.6 e 4.7 ilustram respectivamente o refinamento das malhas geradas

Figura 4.6 – Refinamento das malhas gerado automaticamente pelo FEMM 4.2.

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017). Estudo de caso gerado no modo magnetostático e axissimétrico do
FEMM 4.2 (MEEKER, 2016).

Figura 4.7 – Refinamento das malhas gerado no FEMM 4.2 com as modificações e confi-
gurações propostas.

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017). Estudo de caso gerado no modo magnetostático e axissimétrico do
FEMM 4.2 (MEEKER, 2016).
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automaticamente e com as modificações propostas no FEMM 4.2. O processo automático

resultou em uma malha de elementos finitos com 10398 nós. Em contrapartida, a geração

da malha de elementos finitos com as alterações indicadas acima requeriu 1181738 nós.

A Figura 4.8 apresenta o comportamento dependente da frequência determinado

no FEMM 4.2 para a resistência elétrica por espira do Protótipo A. Ademais, os resultados

obtidos por meio do método de Mihaila, Duchesne e Roger (2011) também estão repre-

sentados no gráfico. O Protótipo A possui uma resistência em corrente contínua igual a

1,34 mΩ e 1,53 mΩ segundo o MEF e o método de Mihaila, Duchesne e Roger (2011)

respectivamente. Para uma frequência de 100 MHz, as resistências aumentam para 0,11

Ω e 0,08 Ω de acordo com os resultados do MEF e do método de Mihaila, Duchesne e

Roger (2011) respectivamente.

Como indicado anteriormente para as autoindutâncias e indutâncias mútuas, a de-

pendência da frequência pode ser ajustada por meio de uma curva característica. Ins-

truções sobre a implementação desse comportamento em simuladores do tipo SPICE e

EMTP-ATP são apresentadas no próximo capítulo.

Figura 4.8 – Resistência dependente da frequência por espira para o Protótipo A segundo
o MEF e o método de Mihaila, Duchesne e Roger (2011).

FEMM 4.2
Mihaila, Duchesne
e Roger (2011)

Frequência (Hz)

Resistência (Ω)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

4.2.3 Capacitâncias parasitas

A determinação das capacitâncias parasitas em sistemas eletromagnéticos foi dis-

cutida em detalhe no capítulo anterior. Entretanto, alguns apontamentos podem ser feitos
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em respeito à modelagem de enrolamentos de indutores e transformadores como linhas

de transmissão. Entende-se por capacitância parasita série equivalente, ilustrada na Fi-

gura 4.1, como o conjunto de capacitâncias estabelecidas dentro de um elemento (uma

suposição em nível macro). Isso requer geralmente algumas simplificações e a adoção

de pressupostos sobre a distribuição do potencial elétrico ao longo de um elemento. O

leitor interessado em abordagens desse tipo é referenciado para os trabalhos de Stein

(1964), Fergestad (1971), Fergestad e Henriksen (1974), onde formulações são propostas

para o cálculo das capacitâncias parasitas série equivalentes em enrolamentos de trans-

formadores. Em virtude das características construtivas dos protótipos de indutores e os

métodos analíticos investigados nesta Tese de Doutorado, optou-se por uma modelagem

dos enrolamentos em um nível de espiras (como discutido na Seção 4.1).

4.2.4 Perdas dielétricas

As características e propriedades dielétricas são geralmente consideradas inde-

pendentes da frequência em modelos para a análise de transitórios em médias e altas

frequências (CLARK, 1962; FERGESTAD; HENRIKSEN, 1974; BJERKAN; HØIDALEN,

2007). A possível razão disso está na quantidade limitada de informações sobre os materi-

ais; baixa prioridade para a investigação científica sobre as perdas dielétricas em médias e

altas frequências; e pelo fato das perdas e quedas de tensão associadas com fenômenos

eletromagnéticos (autoindutâncias, indutâncias mútuas, efeito pelicular e o efeito de proxi-

midade) serem mais proeminentes nos dispositivos bobinados comumente estudados.

Neste trabalho, as perdas dielétricas são consideradas dependentes da frequência

e são modeladas através de condutâncias/resistências em paralelo com as capacitâncias

do sistema. Elas são obtidas de acordo com as seguintes expressões:

Gi,j = 2πf (tanδ)C∗i,j (4.10)

RGi,j =
1

2πf (tanδ)C∗i,j
(4.11)

em que Gi,j é a condutância entre espiras adjacentes referente a C∗i,j . O parâmetro C∗i,j
denota pelo capacitor resultante da contribuição específica de um material isolante envol-

vido na modelagem (PVC, poliamida ou ar). Além disso, RGi,j é a resistência equivalente

da condutância entre espiras adjacentes e tanδ é o fator de perdas dielétricas (0,019 para

o PVC e 0,004 para a poliamida).

Para os protótipos verificados nesta Tese de Doutorado, o parâmetro C∗i,j é consti-

tuído pela relação em paralelo de uma capacitância parasita referente à camada de isola-

ção e de outra relacionada com o ar. Durante os estudos com o MEF, constatou-se que,
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para as relações capacitivas entre espiras adjacentes, a contribuição do ar para o cálculo

de Gi,j é desconsiderável. Nesse sentido, a parcela C∗i,j referente ao material isolante

é dominante e, para o Protótipo A, o comportamento de RGee (valor médio) encontra-se

exemplificado na Figura 4.9. Para as frequências de 50 Hz e de 100 MHz, RGee atinge

respectivamente 1,46 MΩ e 2,70 Ω para o Protótipo A segundo os resultados obtidos no

FEMM 4.2.

Figura 4.9 – Valor médio da resistência equivalente da condutância entre espiras adjacen-
tes para o Protótipo A.

Frequência (Hz)

Resistência equivalente da condutância (Ω) —

FEMM 4.2

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Para as capacitâncias parasitas entre espiras e a terra (associadas com as capaci-

tâncias parasitas entre espiras não-adjacentes) dos protótipos de indutores, o parâmetro

C∗i,j é composto basicamente pela contribuição do ar. Dessa forma, RGee é idealmente

infinita.

Maiores detalhamentos sobre a determinação das perdas dielétricas no FEMM 4.2

encontram-se no Apêndice A desta Tese de Doutorado.

4.3 O MODELO ADOTADO

A Figura 4.10 demonstra a representação simplificada de solenoides de núcleo de

ar utilizada neste estudo. A transição da representação indicada na Figura 4.2 para a

versão em análise nesta seção é discutida nos trabalhos de Grigsby (2012), Su (2012),

Martinez-Velasco (2009). Dependendo do estudo de caso, as condutâncias (representadas

através de suas resistências equivalentes) são desconsideradas.
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Figura 4.10 – Representação simplificada por parâmetros concentrados de um indutor de
núcleo de ar.

Espira 1 Espira 2 Espira  

Indutor/Enrolamento

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

A representação por parâmetros concentrados de indutores de núcleo de ar é cons-

tituída por:

• Matriz de acoplamento indutivo: Li é a autoindutância de cada espira e Mi,j é a in-

dutância mútua entre as espiras i e j. Apesar dos elementos dessa matriz serem

dependentes da frequência, eles são assumidos como independentes para os protó-

tipos de indutores.

• Perdas resistivas: são representadas por meio de Ri, a resistência série equivalente

para a espira i do enrolamento. Ri é dependente da frequência devido aos efeitos

pelicular e de proximidade.

• Matriz de acoplamento capacitivo: Cet é o valor médio das capacitâncias entre con-

dutores e o plano de potencial comum, enquanto Cee é o valor médio das capacitân-

cias parasitas entre espiras fisicamente adjacentes do solenoide.

• Perdas dielétricas: são representadas através de Gee, o valor médio das condutân-

cias entre espiras adjacentes, e Get, o valor médio das condutâncias estabelecidas

entre cada condutor e a terra. As condutâncias são assumidas como dependentes da

frequência. Na Figura 4.10, as condutâncias estão representadas por meio de suas

resistências equivalentes — RGee e RGet em referência a Gee e Get respectivamente.
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Na Figura 4.10, destaca-se ainda que alguns dos parâmetros localizados nas ex-

tremidades do indutor estão divididos por dois (GRIGSBY, 2012; SU, 2012; MARTINEZ-

VELASCO, 2009). Além disso e dada a presença de um núcleo ferromagnético, as capa-

citâncias parasitas entre espiras e núcleo ferromagnético devem ser consideradas, impac-

tando as respostas experimentais e as simulações computacionais.

4.4 APONTAMENTOS FINAIS

Neste capítulo, um circuito equivalente de indutores e enrolamentos de transfor-

madores é definido para as análises comparativas e estudos experimentais desta Tese

de Doutorado. O circuito equivalente abarca uma matriz de acoplamento indutivo, uma

matriz de acoplamento capacitivo, perdas resistivas e perdas dielétricas. Além disso, é

adequado para a análise de transitórios eletromagnéticos de frentes rápida e muito rápida.

No próximo capítulo, procedimentos para a implementação dessas representações em si-

muladores do tipo SPICE e EMTP-ATP (ElectroMagnetic Transients Program – Alternative

Transients Program) são propostos.
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5 IMPLEMENTAÇÃO DOS CIRCUITOS EQUIVALENTES EM SIMULADORES DO TIPO

SPICE E EMTP-ATP

Grande parcela dos pacotes de simulação do tipo SPICE (LINEAR TECHNOLOGY,

2017) e EMTP-ATP (KATHOLIEKE UNIVERSITEIT LEUVEN EMTP CENTER, 1987; DOM-

MEL et al., 1992; MARTINEZ-VELASCO, 1992; MARTINEZ-VELASCO; CAPOLINO; HE-

NAO, 1992; MARTINEZ-VELASCO, 1993; TAMASHIRO et al., 2016) não dispõem de mo-

delos que contemplem satisfatoriamente a análise de transitórios eletromagnéticos de mé-

dias e altas frequências (URLING et al., 1989; JURISIC et al., 2016). Além de que, por

exemplo, admitir fenômenos como o pelicular, o de proximidade e a histerese magnética

podem tornar a representação do circuito equivalente excessivamente complexa. Visando

colaborar com a solução desse cenário, este trabalho propõe também procedimentos para

a implementação no SPICE e no EMTP-ATP dos modelos de indutores e enrolamentos de

transformadores investigados no capítulo anterior. Os objetivos das implementações, com

uma atenção especial ao EMTP-ATP, são as simulações no domínio da frequência e do

tempo para a análise de transitórios de frentes rápida e muito rápida.

5.1 IMPLEMENTAÇÃO EM SIMULADORES DO TIPO SPICE

O Quadro 5.1 apresenta um pseudocódigo abrangendo os procedimentos adotados

para implementar o circuito equivalente da Figura 4.10 no SPICE — executado no LTspice

IV (LINEAR TECHNOLOGY, 2017). O foco da implementação proposta é a simulação no

domínio da frequência.

Seguem alguns comentários sobre o pseudocódigo indicado no Quadro 5.1:

• Linha 03: o comportamento dependente da frequência das resistências R (f) obser-

vado no FEMM 4.2 pode ser ajustado em uma curva com o formato da Equação 5.1,

em que ra, rb e rc são parâmetros a serem estimados e f é a frequência operacional

do sistema. A título de exemplo, determinou-se ra = 0, 0008, rb = 9, 7527 × 10−6 e

rc = 0, 5083 para o Protótipo A. Além disso, as perdas resistivas por espira são im-

plementadas no SPICE por meio de resistências descritas no domínio da frequência

(domínio-s), em que o termo ABS(s)/6.28 na linha 03 é igual à frequência e {RA},

{RB} e {RC} são as constantes da Equação 5.1.

R (f) = ra+ rb× f rc. (5.1)

• Linha 04: autoindutâncias {LE} e indutâncias mútuas {MXY} são utilizadas como va-
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Quadro 5.1 – Pseudocódigo exemplificando os procedimentos da implementação no
SPICE dos circuitos equivalentes de indutores.

01: *SPICE NETLIST DA BOBINA
02: VEXC N001 0 AC 1 Rser=0
03: R1 N001 N002 R=1 Laplace=1/({RA}+{RB}*POW(ABS(s)/6.28,{RC}))
04: B1 N002 N003 V={LE}*ddt(I(B1))+{MXY}*ddt(I(B2))+(...)
05: C12 N001 N003 CEE
06: C1T N001 0 CETMETADE
07: C2T N003 0 CET
08: (...)
09: *DECLARAÇÃO DOS PARÂMETROS
10: .param(...)
11: *CONFIGURAÇÃO DA SIMULAÇÃO
12: .ac dec 1.0e+3 1.0e+3 5.0e+8
13: .backanno
14: .end

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

riáveis de fontes de tensão controláveis do tipo B (em inglês, arbitrary behavioral

voltage sources). Tais fontes executam a Equação 5.2, em que Ii e Ij são as corren-

tes elétricas nas espiras i e j de um enrolamento composto por z espiras.

Vi = Li
d

dt
Ii +

z∑
j=1,j 6=i

Mi,j
d

dt
Ij, ∀i, j ∈ z. (5.2)

• Linhas 05, 06, 07: a matriz de acoplamento capacitivo é descrita por meio de {C12,

C1T, C2T}, em que C12 é a capacitância parasita entre espiras adjacentes (CEE), C1T

é a metade da capacitância parasita entre uma espira e a terra (CETMETADE) e C2T

é a capacitância parasita entre uma espira e a terra (CET) — todos são os valores

médios verificados através das técnicas analíticas investigadas no Capítulo 3 e do

método proposto nesta Tese de Doutorado (discutido no Capítulo 8).

• Linhas 09 e 10: todos os parâmetros (RA, CEE, entre outros) utilizados durante a im-

plementação devem ser declarados nesta seção do código por meio de .param(...).

• Linha 12: configurou-se uma varredura de 1 kHz até 500 MHz com uma distribuição

de 1000 pontos por década através de .ac dec 1.0e+3 1.0e+3 5.0e+8.

5.2 IMPLEMENTAÇÃO EM SIMULADORES DO TIPO EMTP-ATP

A Figura 5.1 ilustra os procedimentos adotados para a implementação dos circuitos

equivalentes em simuladores do tipo EMTP-ATP. O Quadro 5.2 apresenta um pseudocó-



69

Figura 5.1 – Implementação no EMTP-ATP do circuito equivalente de indutores e de enro-
lamentos de transformadores.

EMTP-ATP

Parâmetros RLCG

FEMM 4.2
Probl. Magnetostático Probl. Eletrostático

Circuito Equivalente

EMTP-ATP
Tempo Frequência

Mathematica
Ajuste de Curva

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Quadro 5.2 – Pseudocódigo demonstrando a configuração inicial da implementação no
EMTP-ATP.

01: BEGIN NEW DATA CASE
02: C 1 2 3 4 5 6 7 8
03: C 345678901234567890123456789012345678901234567890123456789012345678901234567890
04: C============================ Configuração inicial =============================
05: $PARAMETER
06: CONTRO=0.0
07: BLANK $PARAMETER
08: $PARAMETER
09: C============= Lógica condicional baseada na configuração inicial ==============
10: IF(CONTRO.EQ.1.0)THEN
11: SIMUFREQ=’$ENABLE ’
12: SIMUTIME=’$DISABLE’
13: ELSE
14: SIMUFREQ=’$DISABLE’
15: SIMUTIME=’$ENABLE ’
16: ENDIF
17: BLANK $PARAMETER

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

digo demonstrando a configuração inicial da implementação no EMTP-ATP. Inicialmente, a

representação por parâmetros concentrados é declarada e a rede equivalente de elemen-

tos RLCG (resistência, indutância, capacitância e condutância) é gerada. Na sequência, o

EMTP-ATP interpreta o código resultante e executa a simulação no domínio do tempo ou
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da frequência de acordo com a requisição do usuário. Os parâmetros RLCG são derivados

de problemas eletrostáticos e magnetostáticos executados no FEMM 4.2 por algoritmos es-

critos em linguagem de programação Lua 4.0. Os ajustes de curva, quando necessários,

são realizados no Mathematica 11.1.1.0 (WOLFRAM RESEARCH, 2017).

Utilizando um $PARAMETER, o usuário pode configurar um parâmetro denominado

CONTRO, veja o Quadro 5.2. Caso CONTRO = 1.0, a simulação no domínio da frequên-

cia (SIMUFREQ) é executada e parcelas do código são habilitadas ou inabilitadas por meio

das requisições $ENABLE e $DISABLE. Por outro lado, a simulação no domínio do tempo

(SIMUTIME) é realizada se CONTRO = 0.0. As especificidades das simulações no domínio

da frequência e do tempo (resposta transitória ao degrau) são detalhadas em seções es-

pecíficas na sequência. Por fim, aprofundamentos teóricos sobre a declaração de parâme-

tros, os comandos e as requisições mencionados durante as explicações são referenciados

para Katholieke Universiteit Leuven EMTP Center (1987), Dommel et al. (1992).

5.2.1 Simulação no domínio da frequência

O Quadro 5.3 apresenta a configuração de uma varredura de frequência no EMTP-

ATP. A requisição POCKET CALCULATOR VARIES PARAMETERS habilita a simulação no domí-

nio da frequência (MAXKNT = 0 e IOPCVP = 1). Além disso, o parâmetro KNT torna-se igual

ao passo de uma varredura sistemática de frequências. Os parâmetros FMINFS e DELFFS

são respectivamente a frequência mínima e o incremento definidos pelo usuário para a

varredura. O comando FREQUENCY SCAN, linha 10 do Quadro 5.3, configura uma varredura

de 1 kHz a 500 MHz com 1000 pontos por década.

Quadro 5.3 – Pseudocódigo demonstrando a configuração dos parâmetros para simula-
ções no domínio da frequência.

01: C 1 2 3 4 5 6 7 8
02: C 345678901234567890123456789012345678901234567890123456789012345678901234567890
03: C============= Parâmetros para simulações no domínio da frequência =============
04: SIMUFREQ
05: POCKET CALCULATOR VARIES PARAMETERS 0 1
06: $PARAMETER
07: RESISTI = (8.5E-4)+(9.7E-6)*((FMINFS)+(KNT-1.0)*(DELFFS))**0.51 $$
08: RESIST = RESISTI
09: BLANK $PARAMETER
10: FREQUENCY SCAN 1.0E3 1.E3 5.0E8 0

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

As perdas resistivas dependentes da frequência (RESIST) foram definidas por meio

de um $PARAMETER na linha 06 do Quadro 5.3. A linha 07 do código executa a Equação
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5.1, ajustada com as características do Protótipo A.

A implementação do circuito equivalente no EMTP-ATP pode ser simplificada se a

rotina de repetição DO KNT for utilizada como exemplificado no Quadro 5.4 (não confundir

com o parâmetro KNT utilizado anteriormente na varredura de frequência). Como indicado

Quadro 5.4 – Pseudocódigo demonstrando a configuração da rotina de repetição DO KNT.

01: C 1 2 3 4 5 6 7 8
02: C 345678901234567890123456789012345678901234567890123456789012345678901234567890
03: C==================================== DO KNT ===================================
04: DO KNT=1,25 /OUTPUT
05: $PARAMETER
06: RA___ = KNT SERIALIZE ’NA000’
07: RB___ = KNT SERIALIZE ’NB000’
08: CA___ = KNT SERIALIZE ’NA000’
09: CB___ = KNT + 1. SERIALIZE ’NA000’
10: GA___ = KNT SERIALIZE ’NA000’
11: GB___ = KNT + 1. SERIALIZE ’NA000’
12: _INCLUDE = ’$INCLUDE’
13: CAPATTI = 4.4E-6 $$
14: CAPATT = CAPATTI
15: CAPGNDI = 1.3E-6 $$
16: CAPGND = CAPGNDI
17: BLANK card ends $PARAMETER definitions that are processed just by branch cards
18: SIMUFREQ
19: _INCLUDE, ARBASERES.PCH, RA___,RB___,RESIST
20: _INCLUDE, ARBASECAP.PCH, CA___,CB___,CAPATT
21: _INCLUDE, ARBASECAPT.PCH, GA___,GB___,CAPGND
22: SIMUTIME
23: _INCLUDE, ARBASERESTAC.PCH, RA___,RB___,RESTAC,RESTDC
24: _INCLUDE, ARBASECAP.PCH, CA___,CB___,CAPATT
25: _INCLUDE, ARBASECAPT.PCH, GA___,GB___,CAPGND
26: $ENABLE
27: ENDDO KNT

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Figura 5.2 – Circuito elementar utilizado pela rotina de repetição DO KNT.

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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na linha 04 do Quadro 5.4, o EMTP-ATP replica 25 vezes o circuito elementar ilustrado

na Figura 5.2, formando a estrutura completa dos protótipos de indutores utilizados nesta

Tese de Doutorado (sem a inserção dos parâmetros indutivos).

Outra capacidade do EMTP-ATP presente nas linhas de código do Quadro 5.4 é a

representação modular de circuitos previamente compilados (rotina DATA BASE MODULE).

As linhas 19, 20 e 21 evidenciam a adição dos módulos ARBASERES.PCH (valor médio das

perdas resistivas, Re), ARBASECAP.PCH (valor médio das capacitâncias parasitas entre es-

piras adjacentes, Cee) e ARBASECAPT.PCH (valor médio das capacitâncias parasitas entre

espiras e a terra, Cet) declarados previamente em arquivos auxiliares. Os nós do circuito

final são ainda nomeados automaticamente pelo EMTP-ATP durante a rotina de repetição

DO KNT.

5.2.2 Simulação no domínio do tempo

A rotina de repetição DO KNT é também utilizada em simulações no domínio do

tempo, veja as linhas 22 (habilitação ou inabilitação por meio de SIMUTIME), 23, 24 e 25 do

Quadro 5.4. Ademais, uma resistência em corrente contínua (RESTDC) é definida com uma

requisição $PARAMETER como indica o pseudocódigo do Quadro 5.5. Como será discutido

no próximo capítulo, essa resistência apresenta uma predominância das perdas associa-

das ao equipamento de mensuração.

Quadro 5.5 – Pseudocódigo demonstrando a configuração dos parâmetros para simula-
ções no domínio do tempo (primeira etapa).

01: C 1 2 3 4 5 6 7 8
02: C 345678901234567890123456789012345678901234567890123456789012345678901234567890
03: C======= Parâmetros para simulações no domínio do tempo (primeira etapa) =======
04: SIMUTIME
05: $PARAMETER
06: RESTDCI = 0.5 $$
07: RESTDC = RESTDCI
08: BLANK $PARAMETER

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Para simulações no domínio da frequência, o valor de f é conhecido durante uma

varredura. Assim, a resistência pode ser determinada por meio da Equação 5.2. Para

simulações no domínio do tempo, o comportamento dependente da frequência também

é calculado através da Equação 5.2. No entanto, o valor da frequência operacional é

substituído pela taxa de variação da tensão entre os terminais do enrolamento. Nesse

sentido, a expressão a ser utilizada é a seguinte:
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f ≈ dv/dt

2π
√
A2
m − v2

(5.3)

em que v é a tensão instantânea entre os terminais do indutor e Am é a amplitude da

tensão em regime permanente da simulação.

Quando v → Am, o resultado da Equação 5.3 tende ao infinito. Evita-se isso ao limi-

tar a resistência resultante desse procedimento. Neste trabalho de pesquisa, o parâmetro

f apresenta um valor máximo admissível igual a 100 MHz (equivalendo aproximadamente

a 0,19 Ω para o Protótipo A e 1,31 Ω para o Protótipo B). Por outro lado, o valor da resis-

tência em condição de corrente contínua é utilizado quando a frequência for menor ou igual

a 50 Hz. Resistores controlados por TACs — Transient Analysis Control Systems Library

(Type 91) são utilizados em combinação com uma estratégia de controle para representar

as Equações 5.1 e 5.3, veja o pseudocódigo do Quadro 5.6. Além disso, as linhas 19 e 20

desse quadro referem-se à configuração das condutâncias do circuito equivalente.

Quadro 5.6 – Pseudocódigo demonstrando a configuração dos parâmetros para simula-
ções no domínio do tempo (segunda etapa).

01: C 1 2 3 4 5 6 7 8
02: C 345678901234567890123456789012345678901234567890123456789012345678901234567890
03: C======== Parâmetros para simulações no domínio do tempo (segunda etapa) =======
04: /TACS
05: TACS HYBRID
06: 1XX0003 +TENSAO 1.
07: 1.
08: 1.
09: 98INTER3 = FREQ .GT. XX0004
10: 98INTER2 = 6.28319*(SQRT(0.0001+1-TENSAO**2))
11: 98FREQ = INTER1 / INTER2
12: 98INTER1 = ABS( XX0003 )
13: 98XX0004 = 50.
14: 98RESINT = -(0.0015)*(INTER3-1.0)+((8.5E-4)+(9.7E-6)*(FREQ)**0.51)*(INTER3)
15: 98INTER4 = FREQ .GT. XX0005
16: 98XX0005 = 1.E8
17: 98RESTAC = -(RESINT)*(INTER4-1.0)+(1.5)*(INTER4)
18: 90TENSAO 1.E3
19: 98RTACDI = 1.0/(((3.7E-13)*(FREQ))+1.0E-50)
20: 98RTACDM = 0.5/(((3.7E-13)*(FREQ))+1.0E-50)
21: 33INTER1
22: 33INTER2
23: 33FREQ
24: 33INTER3
25: 33RESINT
26: 33INTER4
27: 33RESTAC
28: 33RTACDI
29: 77TENSAO 10.

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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O valor adotado para Am corresponde à tensão nominal do degrau provocado entre

os terminais dos indutores de teste no próximo capítulo. Para outras aplicações e análi-

ses de transitórios eletromagnéticos, a identificação da tensão em regime permanente do

sistema é requerida para o uso da Equação 5.3.

5.2.3 Observações complementares

A definição da matriz de acoplamento indutivo baseia-se nas capacidades dos ele-

mentos Type 51, 52 e 53 do EMTP-ATP de representarem o acoplamento magnético entre

as espiras. O Quadro 5.7 exemplifica a configuração de uma matriz de acoplamento in-

dutivo para um enrolamento composto por seis espiras. Entende-se por L1 como sendo a

autoindutância média das espiras. As variáveis M2, M3, M4, M5 e M6 são respectivamente

as indutâncias mútuas M1,2, M1,3, M1,4, M1,5 e M1,6 em referência à espira 1. De acordo

com pesquisas realizadas e com as contribuições de Abdallah e Alaküla (2014), a matriz

de acoplamento indutivo pode ser derivada no FEMM 4.2 como resultado da análise de

uma única espira do indutor. Isso fundamenta-se principalmente na simetria estrutural dos

indutores de teste. Maiores explicações sobre a determinação da matriz de acoplamento

indutivo no FEMM 4.2 encontram-se no Capítulo 4 e no Apêndice A.

Por último, o código para o EMTP-ATP abrangendo a matriz de acoplamento indu-

tivo é gerado automaticamente por meio de uma aplicação programada no Mathematica

11.1.1.0 (WOLFRAM RESEARCH, 2017).

Quadro 5.7 – Pseudocódigo exemplificando a configuração de uma matriz de acoplamento
indutivo.

01: C 1 2 3 4 5 6 7 8
02: C 345678901234567890123456789012345678901234567890123456789012345678901234567890
03: C======================== Matriz de acoplamento indutivo =======================
04: 51NODE01NODE02 L1____
05: 52NODE02NODE03 M2____ L1____
06: 53NODE03NODE04 M3____ M2____ L1___-
_
07: 54NODE04NODE05 M4____ M3____ M2___-
_
08: L1____
09: 55NODE05NODE06 M5____ M4____ M3___-
_
10: M2____ L1____
11: 56NODE06NODE07 M6____ M5____ M4___-
_
12: M3____ M2____ L1___-
_

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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5.3 APONTAMENTOS FINAIS

Procedimentos para a implementação no SPICE e no EMTP-ATP dos circuitos equi-

valentes adotados no Capítulo 4 foram propostos neste capítulo. As implementações são

adaptáveis tanto para simulações no domínio da frequência quanto do tempo. No próximo

capítulo, as implementações serão utilizadas para as análises comparativas com as ob-

servações experimentais, bem como para a metodologia de validação do método proposto

nesta Tese de Doutorado.

Destaca-se que tanto a implementação no SPICE quanto no EMTP-ATP apresen-

tam resultados consideravelmente similares (idênticos na maior parte dos estudos de ca-

sos). Entretanto, existe uma preferência pelo uso do EMTP-ATP em razão das linhas de

pesquisa do autor.
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6 METODOLOGIA DE VALIDAÇÃO

Este capítulo apresenta uma metodologia de validação dos circuitos equivalentes

adotados no Capítulo 3. Para tanto, seis representações equivalentes para os Protótipos A

e B foram desenvolvidas, implementadas no EMTP-ATP e verificadas experimentalmente,

a saber:

1. Modelo 1: matriz de acoplamento capacitivo completa com perdas dielétricas.

2. Modelo 2: matriz de acoplamento capacitivo completa sem perdas dielétricas.

3. Modelo 3: matriz de acoplamento capacitivo simplificada com perdas dielétricas.

4. Modelo 4: matriz de acoplamento capacitivo simplificada sem perdas dielétricas.

5. Modelo 5: matriz de acoplamento capacitivo simplificada com perdas dielétricas e

com parâmetros divididos por dois nos terminais do solenoide.

6. Modelo 6: matriz de acoplamento capacitivo simplificada sem perdas dielétricas e

com parâmetros divididos por dois nos terminais do solenoide.

Entende-se por "matriz de acoplamento capacitivo completa" como a existência de

relações capacitivas entre qualquer par de espiras, enquanto apenas as capacitâncias pa-

rasitas entre espiras fisicamente adjacentes são consideradas na "matriz de acoplamento

capacitivo simplificada". Independentemente disso, capacitores entre todas as espiras e o

plano de potencial comum são representados nos circuitos equivalentes.

Reforça-se que a matriz de acoplamento indutivo corresponde ao exposto na Fi-

gura 4.10, respeitando as fundamentações teóricas e os modelos estudados nos capítulos

anteriores. A principal diferença entre os circuitos equivalentes está na consideração ou

não das perdas dielétricas, assim como da metade dos parâmetros nas extremidades do

enrolamento.

Os parâmetros RLCG (resistência, indutância, capacitância e condutância) de to-

dos os modelos investigados neste capítulo foram determinados através do Método dos

Elementos Finitos (MEF), executado no FEMM 4.2. Aprofundamentos teóricos sobre as

configurações básicas e os procedimentos adotados no FEMM 4.2 nos modos eletrostá-

tico e magnetostático encontram-se nos Capítulos 3 e 4, bem como no Apêndice A.

Nas próximas seções, a metodologia de validação dos seis circuitos equivalentes

dos Protótipos A e B é apresentada. Ela consiste de verificações no domínio da frequência

e através da resposta transitória ao degrau (domínio do tempo). Além disso, a dependência

da frequência inerente à impedância série equivalente dos indutores de teste foi também

validada por meio de comparações entre medições e os resultados obtidos segundo o MEF.
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6.1 MEDIÇÕES EM LABORATÓRIO

Os modelos foram validados através de comparações entre as simulações no EMTP-

ATP e as medições em laboratório. O seguinte equipamento foi utilizado para tanto:

1. Agilent 4395A network, spectrum, impedance analyzer (ilustrado na Figura 6.1a).

2. Solartron 1260A frequency response analyzer.

3. Keysight E4980A precision LCR meter.

4. QuadTech 1910 inductance analyzer associado com um QuadTech 1320 bias current

source (ilustrados na Figura 6.1b).

5. Yokogawa DLM4038 mixed signal oscilloscope.

6. Tektronix MSO3054 mixed signal oscilloscope.

7. Tektronix TCPA300 AC/DC current probe amplifier.

8. Rigol DG1022 arbitrary waveform function generator.

9. Iso-Tech GFG-2004 function generator.

Figura 6.1 – Equipamento utilizado para as medições em laboratório: (a) Agilent 4395A
network, spectrum, impedance analyzer utilizado para as verificações no domínio da
frequência; (b) QuadTech 1910 inductance analyzer associado com um QuadTech 1320
bias current source utilização para as verificações da impedância série equivalente.

(a) (b)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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A Figura 6.2 demonstra o esquemático dos dois testes (resposta transitória e no

domínio da frequência) realizados com os Protótipos A e B. No domínio da frequência,

observe que a variável mensurada é a impedância de entrada do dispositivo, enquanto a

tensão de entrada e a corrente de saída compõem as observações da resposta transitória.

Figura 6.2 – Esquemáticos dos testes experimentais: (a) Verificação no domínio da
frequência; (b) Verificação através da resposta transitória ao degrau.

Agilent
4395A

Protótipo

V IProtótipo

(a)

(b)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

6.2 VERIFICAÇÕES NO DOMÍNIO DA FREQUÊNCIA

Em laboratório, varreduras de frequência foram realizadas com um Agilent 4395A

network, spectrum, impedance analyzer, como exposto na Figura 6.2a. As diferenças entre

os resultados das simulações no EMTP-ATP e as medições com foco na frequência de res-

sonância encontram-se resumidas nas Tabelas 6.1 e 6.2 para o Protótipo A; e nas Tabelas

6.3 e 6.4 para o Protótipo B. As comparações entre a implementação no EMTP-ATP com

perdas dielétricas e as medições são apresentadas nas Figuras 6.3a (Protótipo A) e 6.3b

Tabela 6.1 – Comparações entre as medições e os modelos 1, 2 e 3 implementados no
EMTP-ATP para o Protótipo A.

Parâmetros Comparativos Medições Modelo 1 Modelo 2 Modelo 3

Domínio da Freq.

Freq. de 18,15 MHz 20,79 MHz 20,79 MHz 18,84 MHz
Ressonância (RC) (-14,54%) (-14,54%) (-3,80%)
Impedância 203,84 kΩ 217,30 kΩ 234,50 kΩ 177,30 kΩ

de Pico (RC) (-6,60%) (-15,04%) (13,00%)

Resp. Transitória
Corrente 2,59 mA 2,82 mA 2,82 mA 2,85 mA
de Pico (RC) (-8,88%) (-8,88%) (-10,00%)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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(Protótipo B). Essas figuras ilustram os resultados computacionais obtidos com o modelo

5 (matriz de acoplamento capacitivo simplificada com perdas dielétricas e com parâmetros

divididos por dois nos terminais do solenoide) para ambos os protótipos de indutores.

Tabela 6.2 – Comparações entre as medições e os modelos 4, 5 e 6 implementados no
EMTP-ATP para o Protótipo A.

Parâmetros Comparativos Medições Modelo 4 Modelo 5 Modelo 6

Domínio da Freq.

Freq. de 18,15 MHz 18,84 MHz 18,84 MHz 18,84 MHz
Ressonância (RC) (-3,80%) (-3,80%) (-3,80%)
Impedância 203,84 kΩ 188,20 kΩ 177,30 kΩ 188,20 kΩ

de Pico (RC) (7,70%) (13,00%) (7,70%)

Resp. Transitória
Corrente 2,59 mA 2,85 mA 2,85 mA 2,85 mA
de Pico (RC) (-10,00%) (-10,00%) (-10,00%)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Tabela 6.3 – Comparações entre as medições e os modelos 1, 2 e 3 implementados no
EMTP-ATP para o Protótipo B.

Parâmetros Comparativos Medições Modelo 1 Modelo 2 Modelo 3

Domínio da Freq.

Freq. de 16,35 MHz 17,47 MHz 17,47 MHz 17,29 MHz
Ressonância (RC) (-6,85%) (-6,85%) (-5,75%)
Impedância 50,64 kΩ 48,19 kΩ 48,65 kΩ 46,90 kΩ

de Pico (RC) (4,84%) (3,93%) (7,40%)

Resp. Transitória
Corrente 2,61 mA 2,78 mA 2,78 mA 2,82 mA
de Pico (RC) (-6,51%) (-6,51%) (-8,05%)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Tabela 6.4 – Comparações entre as medições e os modelos 4, 5 e 6 implementados no
EMTP-ATP para o Protótipo B.

Parâmetros Comparativos Medições Modelo 4 Modelo 5 Modelo 6

Domínio da Freq.

Freq. de 16,35 MHz 17,29 MHz 17,29 MHz 17,29 MHz
Ressonância (RC) (-5,75%) (-5,75%) (-5,75%)
Impedância 50,64 kΩ 47,34 kΩ 46,90 kΩ 47,34 kΩ

de Pico (RC) (6,50%) (7,40%) (6,50%)

Resp. Transitória
Corrente 2,61 mA 2,82 mA 2,82 mA 2,82 mA
de Pico (RC) (-8,05%) (-8,05%) (-8,05%)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).



81

Figura 6.3 – Verificação no domínio da frequência através do Modelo 5: (a) Protótipo A;
(b) Protótipo B.

(a) (b)

EMTP-ATP
Medições

EMTP-ATP
Medições

Impedância (Ω) Impedância (Ω)

Frequência (Hz)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

6.3 VERIFICAÇÕES ATRAVÉS DA RESPOSTA TRANSITÓRIA

Verificou-se a resposta ao degrau de ambos protótipos para um tempo de subida

igual a 25 ns. As medições foram obtidas combinando um gerador de funções e um os-

ciloscópio (Yokogawa DLM4038 mixed signal oscilloscope, Tektronix MSO3054 mixed sig-

nal oscilloscope, Rigol DG1022 arbitrary waveform function generator, Iso-Tech GFG-2004

function generator ). Adicionou-se um resistor de precisão de 6,5 kΩ com tolerância de 5%

em série com os indutores de teste uma vez que a resistência equivalente desses é con-

sideravelmente pequena; como ilustrado na Figura 6.2b. As Figuras 6.4 e 6.5 comparam

as formas de onda da tensão e da corrente obtidas por meio das simulações no EMTP-

ATP (utilizando o Modelo 5 para ambos os protótipos) e das constatações experimentais.

Observe que, apesar da correspondência entre simulações e medições não ser perfeita, é

boa o suficiente para considerar os procedimentos propostos como adequados (verifique

também os resultados organizados nas Tabelas 6.1, 6.2, 6.3 e 6.4). Por fim, as simula-

ções consideram uma resistência da fonte de alimentação igual a 50 Ω e uma indutância

parasita dos cabos equivalente a 5 µH identificada com um Solartron 1260A frequency

response analyzer.

6.4 VERIFICAÇÕES ATRAVÉS DA IMPEDÂNCIA SÉRIE EQUIVALENTE

As intensidades da resistência e da indutância série equivalente dos protótipos fo-

ram também validadas. As Figuras 6.6 e 6.7 demonstram as comparações estabelecidas
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Figura 6.4 – Verificação no domínio do tempo para o Protótipo A através do Modelo 5: (a)
Forma de onda da tensão; (b) Forma de onda da corrente.

EMTP-ATP
Medições

EMTP-ATP
Medições

Tempo (μs)

Tensão (V) Corrente (mA)

(a) (b)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Figura 6.5 – Verificação no domínio do tempo para o Protótipo B através do Modelo 5: (a)
Forma de onda da tensão; (b) Forma de onda da corrente.

Tempo (μs)

Tensão (V) Corrente (mA)

(a) (b)

EMTP-ATP
Medições

EMTP-ATP
Medições

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

entre as simulações no FEMM 4.2 e as observações experimentais. Os estudos em labo-

ratório foram realizados com um Keysight E4980A precision LCR meter e um QuadTech

1910 inductance analyzer associado com um QuadTech 1320 bias current source. Como

esperado, a resistência série equivalente apresenta um comportamento dependente da

frequência causado pelos efeitos pelicular e de proximidade, enquanto a indutância série

equivalente permanece praticamente constante acima de 100 Hz. Ademais, a correspon-

dência entre as medições e as simulações é qualitativamente boa, confirmando a utilidade

do Método dos Elementos Finitos (MEF) para derivar os parâmetros RLCG.
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Figura 6.6 – Validação da resistência série equivalente obtida no FEMM 4.2: (a) Protótipo
A; (b) Protótipo B.

(a) (b)

FEMM 4.2
QuadTech 1910
Keysight E4980A

FEMM 4.2
QuadTech 1910
Keysight E4980A

Resistência série (Ω)

Frequência (Hz)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Figura 6.7 – Validação da indutância série equivalente obtida no FEMM 4.2: (a) Protótipo
A; (b) Protótipo B.

(a) (b) Frequência (Hz)

FEMM 4.2
QuadTech 1910
Keysight E4980A

FEMM 4.2
QuadTech 1910
Keysight E4980A

Indutância série (μH)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

6.5 CONSTATAÇÕES EXPERIMENTAIS

Das comparações fornecidas nas Tabelas 6.1, 6.2, 6.3 e 6.4; bem como dos resul-

tados evidenciados pelas verificações em laboratório, é possível apontar que:

• A melhor correspondência entre frequências de ressonância observadas é obtida

através dos modelos simplificados, sendo as diferenças entre as respostas das re-
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presentações com e sem perdas dielétricas insignificante. Por outro lado, os valores

de impedância mais precisos para os picos de ressonância foram obtidos com os mo-

delos detalhados (matriz de acoplamento capacitivo completa). Contudo, o impacto

das perdas dielétricas na precisão da resposta variou em cada protótipo.

• Os circuitos equivalentes completos apresentaram melhores performances nas res-

postas transitórias ao degrau, sendo as diferenças entre as representações com e

sem perdas dielétricas desconsideráveis.
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7 ANÁLISE COMPARATIVA ENTRE MÉTODOS ANALÍTICOS E O MÉTODO DOS ELE-

MENTOS FINITOS

Este capítulo está dividido em quatro partes que contemplam diferentes aspectos da

análise comparativa entre métodos analíticos e o Método dos Elementos Finitos (MEF). A

primeira seção aborda procedimentos para a identificação das frequências de ressonância

dos circuitos equivalentes por meio do MEF, executado no FEMM 4.2. A segunda e a

terceira seções apresentam os estudos comparativos, seguidas por discussões na quarta

seção.

7.1 IDENTIFICAÇÃO DAS FREQUÊNCIAS DE RESSONÂNCIA NO FEMM 4.2

A Figura 7.1 ilustra uma visão geral dos procedimentos para identificar as frequên-

cias de ressonância dos circuitos equivalentes de indutores e enrolamentos de transfor-

madores com o MEF, executado no FEMM 4.2. Uma metodologia similar é discutida no

trabalho de Winkler (2010).

A determinação das frequências de ressonância no FEMM 4.2 baseia-se em uma

rotina de repetição (loop) interativa, requerida em razão da dependência da frequência das

resistências (efeitos pelicular e de proximidade) e dos parâmetros indutivos (na presença

de um núcleo ferromagnético). Em uma primeira etapa, configuram-se os problemas ele-

trostático e magnetostático no FEMM 4.2, respeitando as especificações dos materiais e

características construtivas da bobina. Para o problema magnetostático, adota-se uma

frequência padrão (como f0 = 50 Hz, por exemplo) para a determinação de Re, Le e indu-

tâncias mútuas, válidos para essa condição operacional. Na sequência, todos os parâme-

tros RLC (condutâncias são ignoradas nesta explicação) estimados para f0 compõem um

circuito elétrico equivalente do enrolamento, conforme discutido no Capítulo 4.

Mediante simulações no EMTP-ATP ou no LTspice IV (detalhadas no Capítulo 5),

uma frequência de ressonância primária (fr [0]) é identificada. Após isso, a primeira repe-

tição interativa é realizada e os parâmetros RL dependentes da frequência são novamente

calculados, agora para uma frequência operacional equivalente à frequência de ressonân-

cia primária (f1 = fr [0]). Uma vez mais, o circuito equivalente é simulado no EMTP-ATP

ou no LTspice IV, respeitando os novos parâmetros determinados para f1. Dessa maneira,

uma nova frequência de ressonância é obtida (fr [1]). Caso a diferença relativa entre fr [0]

e fr [1] for menor que um certo nível de precisão estipulado pelo usuário (nível de erro), a

rotina de repetição interativa termina e a frequência de ressonância está identificada. Em

caso contrário, a rotina de repetição interativa é mantida até que a diferença relativa entre

fr [n] e fr [n− 1] atinja o valor almejado de precisão (|fr [n]− fr [n− 1]| < erro definido).
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Figura 7.1 – Procedimento para identificar as frequências de ressonância através do MEF,
executado no FEMM 4.2.

Frequência de
ressonância

Arquivos
de saída

Características
construtivas

MEF
FEMM 4.2 independ. de

depend. de

Circuito 
equivalente

Simulação
no EMTP-ATP

Erro

determinada!

Sim

Não

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

7.2 ESTUDO COMPARATIVO I

O foco desta primeira análise comparativa é a capacitância parasita entre espiras

fisicamente adjacentes resultante de cada um dos métodos analíticos e do Método dos

Elementos Finitos (MEF) investigados no Capítulo 3 desta Tese de Doutorado. A Tabela

7.1 organiza os resultados provenientes de cada um dos métodos para os Protótipos A e B,

bem como as suas diferenças percentuais em referência ao MEF (FEMM 4.2). O modelo

de capacitor cilíndrico não foi analisado neste estudo de caso visto que não é adequado

para a representação de enrolamentos em um nível de espiras.

7.3 ESTUDO COMPARATIVO II

O foco desta segunda análise comparativa são as frequências de ressonância veri-

ficadas durante as simulações e as medições experimentais. As referências comparativas

(RC) são as frequências de ressonância obtidas através de um Agilent 4395A network,

spectrum, impedance analyzer. O circuito equivalente corresponde ao Modelo 5 (estudado
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Tabela 7.1 – Resumo do estudo comparativo I para os Protótipos A e B, em que RC é a re-
ferência comparativa; ∆ é o método analítico de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996),
Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997); Adaptação A são as alterações de Kazimierczuk
(2014) em ∆; e Adaptação B são as modificações de Aghaei e Kaboli (2017) em ∆.

Método Protótipo A (pF) Protótipo B (pf)
MEF (FEMM 4.2) 4,2637 (RC) 21,2953 (RC)

Capacitor de planas e paralelas 6,6824 (-56,73%) 11,7494 (44,83%)
Koch (1968) 3,3959 (20,35%) 19,5008 (8,43%)

Versão completa de ∆ 2,1516 (49,54%) 17,9682 (15,62%)
Versão simplificada de ∆ 2,2659 (46,86%) 23,8929 (-12,19%)

Adaptação A de ∆ 3,9029 (8,46%) 20,8771 (1,96%)
Adaptação B de ∆ 2,8201 (33,84%) 19,3431 (9,17%)
Grandi et al. (1999) 2,6560 (37,73%) 13,8790 (34,83%)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

no Capítulo 6) — considera as indicações dos Capítulos 4 e 5 para a determinação da

matriz de acoplamento indutivo, perdas resistivas e perdas dielétricas, bem como os pa-

râmetros encontram-se divididos por dois nos terminais do solenoide (vide Figura 4.10).

Além disso, abrange uma matriz de acoplamento capacitivo simplificada dos indutores de

teste A e B, em que somente as capacitâncias próprias (para o cálculo dos capacitores

entre espiras e o plano de potencial comum) e as capacitâncias parasitas entre espiras

fisicamente adjacentes são representadas.

Como nem todos os métodos analíticos investigados no Capítulo 3 propõem formu-

lações matemáticas para a estimação das capacitâncias parasitas entre espiras e o plano

de potencial comum — modelo de capacitor de placas planas e paralelas e o método ana-

lítico de Koch (1968) —, quatro abordagens diferentes foram adotadas:

1. Primeira abordagem: matriz de acoplamento capacitivo de acordo com as informa-

ções resultantes de cada método analítico.

2. Segunda abordagem: matriz de acoplamento capacitivo considerando as capacitân-

cias parasitas entre espiras e a terra iguais ao resultado dado pela Equação 3.44 do

método analítico de Grandi et al. (1999). Para essas estimativas, assumiu-se uma

distância entre espiras e a blindagem (terra) equivalente ao comprimento médio das

espiras dos protótipos.

3. Terceira abordagem: matriz de acoplamento capacitivo considerando as capacitân-

cias parasitas entre espiras e a terra iguais ao resultado dado pela Equação 3.38 do

método analítico de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimi-

erczuk (1996, 1997).

4. Quarta abordagem: matriz de acoplamento capacitivo considerando a média das

autocapacitâncias determinadas no modo eletrostático do FEMM 4.2 para cada um
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dos protótipos. As capacitâncias entre espiras e o plano de potencial comum são

determinadas através das Equações 3.9, 3.10 e 3.11 (respeitando os resultados or-

ganizados na Tabela 7.1). Segundo simulações executadas no FEMM 4.2, as médias

das autocapacitâncias das espiras dos Protótipos A e B são 9,32 pF e 41,98 pF res-

pectivamente. Caso a capacitância entre espira e a terra resultante da Equação 3.9

seja negativa, apenas as capacitâncias entre espiras adjacentes são modeladas.

As Tabelas 7.2, 7.3, 7.4 e 7.5 apresentam os principais resultados obtidos para cada

uma das abordagens do estudo comparativo II.

Tabela 7.2 – Resumo do estudo comparativo II em uma primeira abordagem para os Pro-
tótipos A e B, em que RC é a referência comparativa; ∆ é o método analítico de Massarini,
Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997); Adaptação A são as
alterações de Kazimierczuk (2014) em ∆; e Adaptação B são as modificações de Aghaei
e Kaboli (2017) em ∆.

Método Protótipo A (MHz) Protótipo B (MHz)
Agilent 4395A 18,15 (RC) 16,35 (RC)

MEF (FEMM 4.2) 18,84 (-3,80%) 17,29 (-5,75%)
Capacitor de planas e paralelas 125,00 (-588,70%) 80,20 (-390,52%)

Koch (1968) 175,50 (-864,19%) 63,80 (-290,21%)
Versão completa de ∆ 10,10 (44,35%) 3,00 (81,65%)

Versão simplificada de ∆ 9,70 (46,56%) 2,60 (84,10%)
Adaptação A de ∆ 7,40 (59,23%) 2,80 (82,87%)
Adaptação B de ∆ 8,80 (51,51%) 2,90 (82,26%)
Grandi et al. (1999) 22,30 (-22,86%) 18,80 (-14,98%)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Tabela 7.3 – Resumo do estudo comparativo II em uma segunda abordagem para os Pro-
tótipos A e B, em que RC é a referência comparativa; ∆ é o método analítico de Massarini,
Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997); Adaptação A são as
alterações de Kazimierczuk (2014) em ∆; e Adaptação B são as modificações de Aghaei
e Kaboli (2017) em ∆.

Método Protótipo A (MHz) Protótipo B (MHz)
Agilent 4395A 18,15 (RC) 16,35 (RC)

MEF (FEMM 4.2) 18,84 (-3,80%) 17,29 (-5,75%)
Capacitor de planas e paralelas 22,10 (-21,76%) 18,90 (-15,60%)

Koch (1968) 22,20 (-22,31%) 18,60 (-13,76%)
Versão completa de ∆ 22,30 (-22,86%) 18,70 (-14,37%)

Versão simplificada de ∆ 22,30 (-22,86%) 18,40 (-12,54%)
Adaptação A de ∆ 22,22 (-22,42%) 18,50 (-13,15%)
Adaptação B de ∆ 22,30 (-22,86%) 18,60 (-13,76%)
Grandi et al. (1999) 22,30 (-22,86%) 18,80 (-14,98%)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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Tabela 7.4 – Resumo do estudo comparativo II em uma terceira abordagem para os Protó-
tipos A e B, em que RC é a referência comparativa; ∆ é o método analítico de Massarini,
Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997); Adaptação A são as
alterações de Kazimierczuk (2014) em ∆; e Adaptação B são as modificações de Aghaei
e Kaboli (2017) em ∆.

Método Protótipo A (MHz) Protótipo B (MHz)
Agilent 4395A 18,15 (RC) 16,35 (RC)

MEF (FEMM 4.2) 18,84 (-3,80%) 17,29 (-5,75%)
Capacitor de planas e paralelas 5,70 (68,59%) 3,70 (77,37%)

Koch (1968) 8,00 (55,92%) 2,90 (82,26%)
Versão completa de ∆ 10,10 (44,35%) 3,00 (81,65%)

Versão simplificada de ∆ 9,70 (46,56%) 2,60 (84,10%)
Adaptação A de ∆ 7,40 (59,23%) 2,80 (82,87%)
Adaptação B de ∆ 8,80 (51,51%) 2,90 (82,26%)
Grandi et al. (1999) 8,90 (50,96%) 3,40 (79,20%)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Tabela 7.5 – Resumo do estudo comparativo II em uma quarta abordagem para os Protó-
tipos A e B, em que RC é a referência comparativa; ∆ é o método analítico de Massarini,
Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997); Adaptação A são as
alterações de Kazimierczuk (2014) em ∆; e Adaptação B são as modificações de Aghaei
e Kaboli (2017) em ∆.

Método Protótipo A (MHz) Protótipo B (MHz)
Agilent 4395A 18,15 (RC) 16,35 (RC)

MEF (FEMM 4.2) 18,84 (-3,80%) 17,29 (-5,75%)
Capacitor de planas e paralelas 125,00 (-588,70%) 3,00 (81,65%)

Koch (1968) 12,90 (28,93%) 8,90 (45,57%)
Versão completa de ∆ 9,10 (49,86%) 7,30 (55,35%)

Versão simplificada de ∆ 9,50 (47,66%) 7,30 (55,35%)
Adaptação A de ∆ 16,40 (9,64%) 60,70 (-271,25%)
Adaptação B de ∆ 10,60 (41,60%) 63,80 (-290,21%)
Grandi et al. (1999) 10,40 (42,70%) 4,80 (70,64%)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

7.4 DISCUSSÕES

Por meio dos resultados verificados nas análises comparativas I e II, percebe-se a

necessidade de se representar e respeitar a matriz de acoplamento capacitivo durante es-

tudos no domínio da frequência e das respostas transitórias. Das comparações elencadas

acima, destacam-se alguns tópicos de discussão:

• De modo geral, os estudos comparativos I e II indicam que a técnica mais precisa

para determinar as capacitâncias parasitas em sistemas de múltiplos condutores é o

Método dos Elementos Finitos (MEF). Tal constatação é principalmente notável atra-
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vés das análises comparativas da Tabela 7.1, aliadas com os estudos experimentais

apresentados no Capítulo 6.

• Observa-se, através dos resultados organizados na Tabela 7.2, a importância de se

respeitar a representação da matriz de acoplamento capacitivo e as relações mate-

máticas descritas pelas Equações 3.6 e 3.7. Métodos analíticos que não fornecem

informações completas sobre os capacitores entre espiras e a terra demonstraram

diferenças percentuais maiores do que 100% na primeira abordagem.

• A segunda e a terceira abordagens do estudo comparativo II proporcionaram erros

menores do que 100%, mas ainda são significantes quando comparados com o MEF.

• Considerar as autocapacitâncias determinadas no FEMM 4.2; as capacitâncias para-

sitas entre espiras adjacentes resultantes de cada método analítico; e as Equações

3.9, 3.10 e 3.11 para o cálculo das capacitâncias entre espiras e a terra (quarta

abordagem) não é suficiente para obter uma melhor correspondência com as me-

dições experimentais. Apenas a Adaptação A do método analítico de Massarini,

Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997) apresentou

uma redução qualitativamente boa do nível de erro em comparação com o MEF e

as demais abordagens para o Protótipo A. Mesmo assim, uma informação adicional

(valor médio das autocapacitâncias parasitas) foi necessária em relação às forneci-

das originalmente pelo método analítico de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996),

Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997) e a adaptação de Kazimierczuk (2014).

• Para o cálculo da capacitância parasita entre espiras adjacentes de indutores de

uma camada de espiras e quando comparado com as demais técnicas analíticas, a

Adaptação A (KAZIMIERCZUK, 2014) do método analítico de Massarini, Kazimierc-

zuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997) apresenta as menores

diferenças em referência ao MEF.



91

8 PROPOSTA DE MÉTODO PARA A DETERMINAÇÃO DE CAPACITÂNCIAS PARASI-

TAS EM SISTEMAS ELETROMAGNÉTICOS

O objetivo deste capítulo é propor um método para a determinação de capacitân-

cias parasitas em sistemas compostos por múltiplos condutores — especificamente, as

autocapacitâncias (SCe) e as capacitâncias parasitas entre espiras fisicamente adjacen-

tes (Cee). A proposta almeja superar algumas das desvantagens de métodos analíticos

disponibilizados na literatura especializada, como os trabalhos de Koch (1968), Massarini,

Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997), Grandi et al. (1999).

Em particular, o método proposto não é baseado em domínios de validade onde as linhas

de força do campo elétrico encontram-se limitadas e compartilhadas de forma equitativa

entre as espiras. Além disso, a proposta não se estrutura também em suposições simplifi-

cadoras da distribuição do campo elétrico no decorrer da topologia de um enrolamento. Ao

contrário disso, células padrões (em inglês, standard cells) são utilizadas em uma rotina

de identificação e correspondência do posicionamento das espiras, camadas ou arranjos

em nível macro de um enrolamento. A partir disso, as capacitâncias parasitas são calcula-

das, respeitando as possíveis diferenças da energia eletrostática armazenada ao longo de

uma bobina — distinção entre as extremidades e regiões cercadas por outros elementos

condutivos, por exemplo. Uma célula padrão é definida como um arranjo básico e mínimo

de espiras, camadas ou formações em nível macro. A célula padrão deve ainda repre-

sentar os principais valores típicos da energia eletrostática armazenada em um sistema

de múltiplos condutores. Em decorrência da existência desses valores típicos e da sime-

tria inerente à maioria dos dispositivos bobinados, as células padrões abarcam geralmente

todo o acoplamento capacitivo existente entre espiras, camadas ou enrolamentos.

As células padrões englobam regras matemáticas para o cálculo das autocapaci-

tâncias e das capacitâncias parasitas entre espiras adjacentes, aplicadas durante a rotina

de identificação e correspondência. Em outras palavras, as regras são utilizadas em con-

formidade com o posicionamento identificado e correspondido entre a célula padrão e o

sistema eletromagnético real. As formulações matemáticas mencionadas são definidas

por meio de ajustes de curvas características que, por sua vez, foram originadas através

do uso do Método dos Elementos Finitos (MEF), executado no FEMM 4.2. Tais curvas

características são resultantes de investigações sobre os efeitos de variações geométricas

na distribuição da energia eletrostática armazenada em uma determinada célula padrão.

De modo específico, as seguintes variações geométricas foram analisadas neste trabalho:

diâmetro (Dcon) e raio (rcon) da espira sem a camada de isolação; espessura da camada de

isolação (T ); permissividade relativa da camada isolante da espira (εiso); e o comprimento

médio das espiras do enrolamento (l). Assim e em relação a um modelo elementar da

célula padrão, fatores multiplicativos são definidos para uma ampla faixa de possibilidades
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construtivas da bobina.

A Seção 8.1 elenca os fundamentos teóricos que embasam a proposta. Na sequên-

cia, a Seção 8.2 discute sobre os procedimentos de validação adotados neste trabalho,

principalmente através de comparações com observações experimentais (resposta no do-

mínio da frequência dos protótipos de indutores). Por fim, uma análise comparativa entre

a proposta e outros métodos analíticos é realizada na Seção 8.3.

8.1 FUNDAMENTOS DA PROPOSTA

O método proposto nesta Tese de Doutorado consiste essencialmente no uso de

células padrões. As regras matemáticas das células padrões são baseadas em:

1. O conceito de uma matriz de acoplamento capacitivo completa do sistema eletro-

magnético, respeitando as Equações 3.6, 3.7 e 3.8.

2. A identificação dos armazenamentos típicos da energia eletrostática em um disposi-

tivo bobinado através do MEF, executado no FEMM 4.2. De modo geral, energiza-

ções individualizadas, bem como em dupla de espiras (ou ainda camadas e arranjos

em nível macro) de um enrolamento são realizadas para a identificação das autoca-

pacitâncias e capacitâncias parasitas entre elementos condutivos.

3. A definição de um modelo adequado para a célula padrão do sistema eletromagné-

tico em análise. A célula padrão deve representar adequadamente os armazena-

mentos típicos da energia eletrostática observados durante os estudos com o MEF.

4. A investigação dos efeitos de variações geométricas na distribuição da energia ele-

trostática armazenada ao longo do enrolamento. Com isso, formulações matemáti-

cas são definidas para o cálculo das capacitâncias parasitas. As regras consideram

a taxa de variação provocada pelas mudanças geométricas (Dcon, rcon, T , εiso e l)

nas capacitâncias parasitas determinadas originalmente para a estrutura elementar

da célula padrão (um modelo de referência).

8.1.1 Definição da célula padrão

Considere a matriz de acoplamento capacitivo do Protótipo A, constituído por um

total de 25 espiras, ilustrado na Figura 8.1. No gráfico em 2D estão indicados os módulos

dos coeficientes capacitivos (ci,i) e de indução (ci,j) resultantes da análise dos elementos

finitos no FEMM 4.2, onde as coordenadas (x, y) estipulam o posicionamento das espiras.
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Figura 8.1 – Representação 2D da matriz de acoplamento capacitivo do Protótipo A.

pF

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Ao inspecionar a Figura 8.1, é possível constatar a existência de valores típicos

para as capacitâncias parasitas entre espiras adjacentes — por consequência, da ener-

gia eletrostática armazenada ao longo do enrolamento para energizações em duplas de

espiras. Esse comportamento padrão é também notável visto que as magnitudes das ca-

pacitâncias parasitas entre espiras fisicamente adjacentes para o Protótipo A apresentam

valores mínimo, máximo e médio equivalentes a 4,22, 4,48 e 4,26 pF respectivamente. Por

outro lado, verificou-se um padrão levemente distinto para os capacitores estabelecidos

entre espiras cercadas majoritariamente por outras espiras. Para esses casos, o valor mé-

dio tende a ser menor, atingindo 4,24 pF para o Protótipo A. A Figura 8.2a ilustra essas

observações para o Protótipo A. Até o presente momento das explicações, existem dois

valores típicos a serem representados por uma célula padrão para a determinação das

capacitâncias parasitas entre espiras adjacentes no Protótipo A.

Como demonstrado na Figura 8.2b, identificam-se dois comportamentos padrões

para as autocapacitâncias do Protótipo A e, por conseguinte, energia eletrostática arma-

zenada durante energizações individualizadas das espiras. Para espiras localizadas nas

extremidades do enrolamento (1 e 25), os valores mínimo, máximo e médio das autocapa-

citâncias são iguais a 6,11, 6,14 e 6,12 pF respectivamente. Em contrapartida, os valores

mínimo, máximo e médio das autocapacitâncias equivalem respectivamente a 9,53, 9,63
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Figura 8.2 – Verificações da matriz de acoplamento capacitivo do Protótipo A no FEMM
4.2: (a) Capacitâncias parasitas entre espiras adjacentes; (b) Autocapacitâncias.

Espira Espira

Cap. entre espiras adjacentes (pF) Autocapacitância (pF)

(a) (b)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

e 9,59 pF para as espiras localizadas entre as posições 2 e 24 no enrolamento. Nesse

sentido, outros dois comportamentos típicos devem ser representados pela célula padrão

a ser aplicada no Protótipo A.

A Figura 8.3 ilustra os níveis das capacitâncias parasitas entre espiras adjacen-

tes e das autocapacitâncias verificados para o Protótipo B. Ao contrário da observação de

uma pequena redução da magnitude dos capacitores parasitas dispostos entre espiras cer-

cadas por outros elementos condutivos, o Protótipo B apresenta diferenças praticamente

desconsideráveis para essa situação. Uma das razões disso é a reduzida espessura da

camada de isolação das espiras do Protótipo B.

Figura 8.3 – Verificações da matriz de acoplamento capacitivo do Protótipo B no FEMM
4.2: (a) Capacitâncias parasitas entre espiras adjacentes; (b) Autocapacitâncias.

Espira Espira

Cap. entre espiras adjacentes (pF) Autocapacitância (pF)

(a) (b)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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Das análises anteriores com os Protótipos A e B, verificam-se os seguintes valores

típicos de capacitâncias parasitas entre espiras e de autocapacitâncias a serem represen-

tados por uma célula padrão para indutores de uma camada e de núcleo de ar:

• Valor Típico 1: capacitâncias parasitas entre espiras adjacentes e localizadas nas

extremidades do solenoide — para os Protótipos A e B, são os capacitores C1,2 e

C24,25.

• Valor Típico 2: capacitâncias parasitas entre espiras adjacentes e localizadas ma-

joritariamente entre outras espiras do indutor — para os Protótipos A e B, são os

capacitores [C2,3, . . . , C23,24].

• Valor Típico 3: capacitâncias próprias de espiras localizadas nas extremidades do

enrolamento — para os Protótipos A e B, são as autocapacitâncias SC1 e SC25.

• Valor Típico 4: capacitâncias próprias de espiras localizadas predominantemente en-

tre outras espiras do indutor — para os Protótipos A e B, são as autocapacitâncias

[SC2, . . . , SC24].

O modelo básico e mínimo de uma célula padrão que representa os quatro valo-

res típicos destacados acima encontra-se ilustrado na Figura 8.4. As regras matemáticas

CA,B = CC,D e CB,C correlacionam-se com os valores típicos 1 e 2 respectivamente. Por

outro lado, as regras matemáticas SCA = SCD e SCB = SCC relacionam-se com os va-

lores típicos 3 e 4 respectivamente. Dessa maneira, é possível mapear todas as relações

capacitivas mencionadas acima por meio da aplicação da célula padrão da Figura 8.4,

respeitando uma rotina de identificação e correspondência. Destaca-se ainda que, caso

a regra CB,C fosse omitida, o valor médio das capacitâncias parasitas entre espiras fisi-

camente adjacentes apresentaria um nível maior ao constatado durante as análises com

o FEMM 4.2. Para a maior parte dos casos práticos, essa é uma simplificação aceitável.

Todavia, quando a espessura da camada de isolação for muito maior do que o raio do

condutor em uma espira (rcon � T ), o valor médio resultará sobredimensionado.

Figura 8.4 – Célula padrão para um indutor de uma camada de espiras e de núcleo de ar.

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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8.1.2 Determinação das regras matemáticas da célula padrão

A definição das regras matemáticas respalda-se em investigações sobre os efeitos

de variações geométricas na energia eletrostática armazenada em relação a um modelo

de referência da célula padrão. As variações geométricas estudadas neste trabalho são

realizadas com os seguintes parâmetros: diâmetro (Dcon) e raio (rcon) da espira sem a

camada de isolação; espessura da camada de isolação (T ); permissividade relativa da

camada isolante da espira (εiso); e o comprimento médio das espiras do enrolamento (l).

O modelo de referência da célula padrão para indutores de uma camada de espiras

e de núcleo de ar (apresentado na Figura 8.4) apresenta as seguintes características:

l = 1, 0 m Dcon = 0, 5 cm T = 0, 5 cm εiso = 1, 0 εar = 1, 0 z = 4, 0.

(8.1)

Ao identificar a taxa de variação provocada pelas mudanças geométricas dos parâ-

metros Dcon/T , εiso e l na energia eletrostática armazenada no modelo de referência da

célula padrão, Fatores Multiplicativos (FM) são determinados para cada uma das regras

matemáticas — SCA, SCB, SCC , SCD, CA,B, CB,C e CC,D. A Figura 8.5a ilustra os FM

referentes à relação Dcon/T e as características elementares da célula padrão. A Figura

8.5b exemplifica os FM referentes à εiso e calculados para cada regra matemática da célula

padrão com uma relação de Dcon/T = 1. Perceba que, para cada relação Dcon/T inves-

tigada, análises completas dos FM ligados ao parâmetro εiso foram realizadas. A título de

exemplo, a Figura 8.5b representa um total de 120 análises de elementos finitos dedicadas

unicamente à relação de Dcon/T = 1.

Figura 8.5 – Exemplificação de Fatores Multiplicativos (FM) determinados para a célula
padrão de um indutor de uma camada de espiras e de núcleo de ar: (a) FM referente a
Dcon/T ; (b) FM referente a εiso para uma relação Dcon/T = 1.

(a) (b)

FM FM

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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FM resultantes de investigações como as ilustradas na Figura 8.5 compõem bancos

de dados que são utilizados em um ajuste de curva não-linear executado no Mathematica

11.1.1.0 (WOLFRAM RESEARCH, 2017). Em geral, autocapacitâncias e capacitâncias

parasitas entre espiras fisicamente adjacentes podem ser ajustadas e calculadas através

das Equações 8.2, 8.3, 8.4, 8.5, 8.6 e 8.7:

SCA =

l × SCA(r)
[
k1 × εk2iso ×

(
Dcon

T

)k3 + k4 ×
(
Dcon

T

)k5 + k6,
]
, para (Dcon/T ) ≤ 10

l × SCA(r)
[
k7 × εk8iso ×

(
Dcon

T

)k9 + k10 ×
(
Dcon

T

)k11 + k12

]
, para (Dcon/T ) > 10

(8.2)

SCB =

l × SCB(r)

[
k13 × εk14iso ×

(
Dcon

T

)k15 + k16 × εk17iso

]
, para (Dcon/T ) ≤ 10

l × SCB(r)

[
k18 × εk19iso ×

(
Dcon

T

)k20 + k21 × εk22iso + k23

]
, para (Dcon/T ) > 10

(8.3)

SEe A,B =l × SEe A,B(r)

[
k24 × εk25iso ×

(
Dcon

T

)k26 + k27 ×
(
Dcon

T

)k28 + k29

]
, para (Dcon/T ) ≤ 10

l × SEe A,B(r)

[
k30 × εk31iso ×

(
Dcon

T

)k32 + k33 × εk34iso + k35

]
, para (Dcon/T ) > 10

(8.4)

SEe B,C =l × SEe B,C(r)

[
k36 × εk37ins ×

(
Dcon

T

)k38 + k39 ×
(
Dcon

T

)k40 + k41

]
, para (Dcon/T ) ≤ 10

l × SEe B,C(r)

[
k42 × εk43ins ×

(
Dcon

T

)k44 + k45 × εk46ins + k47

]
, para (Dcon/T ) > 10

(8.5)

CA,B = SEe A,B −
1

2
× (SCA + SCB) SCA = SCD CA,B = CC,D (8.6)

CB,C = SEe B,C − SCB SCB = SCC (8.7)

em que SCA(r) = SCD(r) e SCA(r) = SCD(r) são as autocapacitâncias do modelo de

referência da célula padrão ilustrada na Figura 8.4; SEe A,B(r) = SEe C,D(r) e SEe B,C(r) são

os valores típicos de energia eletrostática armazenada durante energizações em duplas de

espiras para o modelo de referência da célula padrão. Além disso, k1, k2, k3, . . . , k47 são

constantes a serem estimadas pelo ajuste de curva no Mathematica 11.1.1.0.

As constantes estimadas para as Equações 8.2, 8.3, 8.4 e 8.5, bem como os valores
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típicos do modelo de referência da célula padrão (SCA(r) = SCD(r), SCA(r) = SCD(r),

SEe A,B(r) = SEe C,D(r) e SEe B,C(r)) encontram-se organizados na Tabela 8.1.

Tabela 8.1 – Constantes estimadas e valores típicos do modelo de referência da célula
padrão para indutores de uma camada de espiras e de núcleo de ar.

SCA = SCD SCA(r) = SCD(r) = 21,34087 pF
SCB = SCC SCB(r) = SCC(r) = 26,59099 pF
CA,B = CC,D SEe A,B(r) = SEe C,D(r) = 13,39914 pJ

CB,C SEe B,C(r) = 17,07011 pJ
k1 = 0,529356 k2 = 0,753905 k3 = 0,251535 k4 = 0,048235
k5 = 1,550450 k6 = 0,678815 k7 = 0,019574 k8 = 0,838686
k9 = 0,972932 k10 = 0,671606 k11 = 0,716645 k12 = 4,910004
k13 = 0,930850 k14 = 0,505357 k15 = 0,508444 k16 = 0,167906
k17 = 1,047220 k18 = 0,031317 k19 = 0,839098 k20 = 0,973121
k21 = 1,078470 k22 = 0,716948 k23 = 7,013120 k24 = 0,430573
k25 = 0,749647 k26 = 0,245064 k27 = 0,026736 k28 = 1,713860
k29 = 0,734308 k30 = 0,015465 k31 = 0,839406 k32 = 0,973671
k33 = 0,538006 k34 = 0,716414 k35 = 4,074260 k36 = 0,656383
k37 = 0,752364 k38 = 0,255039 k39 = 0,045681 k40 = 1,662050
k41 = 0,511936 k42 = 0,024798 k43 = 0,840782 k44 = 0,969121
k45 = 0,861119 k46 = 0,706301 k47 = 5,654560 –

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

No que tange à faixa de valores aceitáveis para as variáveis de entrada (l, Dcon, T

e εiso), as regras da célula padrão foram planejadas e verificadas principalmente para apli-

cações com as seguintes características construtivas: l >0, 1≤ εiso ≤65 e 1≤ Dcon/T ≤
200.

8.1.3 Rotina de identificação e correspondência

Como indicado na Figura 8.6, as células padrões foram projetadas para serem uti-

lizadas em um rotina de identificação e correspondência de espiras, camadas ou arranjos

em nível macro de um enrolamento. Para esclarecer completamente esse procedimento e

se um indutor hipotético é composto por seis espiras, todas as espiras que não estiverem

localizadas nas extremidades do enrolamento (quatro no total) devem respeitar as regras

matemáticas sugeridas pelas espiras B e C da célula padrão (veja a Figura 8.6). Contudo,

ambas as espiras dispostas nas bordas do solenoide devem ser analisadas em concordân-

cia com as regras das espiras A e D da célula padrão. Em um primeiro cenário, as espiras

foram identificadas — número 2 na Figura 8.6 — e as suas autocapacitâncias serão de-

terminadas pelas formulações matemáticas de SCB = SCC . Em contrapartida, as espiras

identificadas com o número 1 na Figura 8.6 respeitarão as regras SCA = SCD da célula
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Figura 8.6 – Aplicação do método proposto em um indutor hipotético de uma camada de
espiras e de núcleo de ar.

A B C D

A B C D

1 2 2 2 2 1

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

padrão para o cálculo das autocapacitâncias.

A mesma rotina de identificação e correspondência de espiras, camadas ou arranjos

em nível macro deve ser aplicada para a determinação das capacitâncias parasitas entre

espiras fisicamente adjacentes — dispostas nas extremidades do solenoide (CA,B) e entre

espiras majoritariamente cercadas por outras espiras (CB,C). Na maior parte dos casos,

utilizar a célula padrão resulta em uma aproximação adequada do sistema eletromagnético

real. Isso é verdadeiro, apesar do fato de espiras dispostas nas proximidades das bordas

do solenoide apresentarem uma energia eletrostática armazenada relativamente menor

quando comparada com espiras localizadas em regiões centrais (veja as Figuras 8.2 e 8.3,

por exemplo).

8.1.4 Estendendo a proposta para aplicações com diferentes geometrias

As Figuras 8.7a e 8.7b ilustram respectivamente as células padrões planejadas para

indutores com duas camadas de espiras e núcleo de ar e para solenoides com três ou

mais camadas de espiras e núcleo de ar. Note que não estão representadas as regras

para espiras predominantemente cercadas por outras espiras, como indicou-se na Figura

8.4. As células padrões das Figuras 8.7a e 8.7b devem ser utilizadas seguindo a mesma

rotina de identificação e correspondência comentada na seção anterior. Além disso, a

determinação de um modelo de referência adequado para as células padrões respeita os

mesmos procedimentos indicados nas Seções 8.1.1 e 8.1.2.

Na sequência, uma visão geral desses procedimentos é discutida com foco em
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Figura 8.7 – Células padrões para enrolamentos com mais de uma camada: (a) Célula
padrão para um indutor com duas camadas de espiras e núcleo de ar; (b) Célula padrão
para um indutor com três ou mais camadas de espiras e núcleo de ar.

A B C

D E F

A B C

D E F

G H I

(a) (b)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

aplicações com diferentes geometrias:

1. Identificar os armazenamentos típicos da energia eletrostática ao longo de um enro-

lamento por meio de simulações com o MEF. A título de exemplo, as regras SCA =

SCC = SCD = SCF e SCB = SCE são utilizadas para descrever todos os valores

padrões de autocapacitâncias em um solenoide de duas camadas de espiras e de

núcleo de ar, veja a Figura 8.7a. As regras SCA = SCC = SCD = SCF determinam

as autocapacitâncias de espiras dispostas nas extremidades do indutor. Por outro

lado, as regras SCB = SCE indicam as autocapacitâncias de espiras localizadas em

uma região central (não confunda com espiras majoritariamente cercadas por outras

espiras).

2. Determinar um modelo de referência adequado para a célula padrão de maneira a

englobar todos os armazenamentos típicos da energia eletrostática observados du-

rante as análises com elementos finitos. O modelo de referência é geralmente um

conjunto básico e mínimo de espiras, camadas ou arranjos em nível macro de um

sistema eletromagnético. Como um primeiro exemplo, a Figura 8.8 ilustra a deter-

minação no FEMM 4.2 das capacitâncias parasitas entre espiras adjacentes para o

modelo de referência da célula padrão ilustrada na Figura 8.4, mas com um número

total de espiras (z) equivalente a 10, 5, 4 e 3. Os modelos com o número de espi-

ras igual a 10, 5 e 4 representam todos os valores típicos de capacitores parasitas

entre espiras adjacentes de um indutor com uma camada de espiras e núcleo de ar.

Um modelo com z = 3 não representaria a regra para calcular capacitâncias para-

sitas entre espiras majoritariamente cercadas por outras espiras (veja a Figura 8.8).
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Figura 8.8 – Definição de um modelo adequado para a célula padrão de um indutor de uma
camada de espiras e de núcleo ar. Os valores indicados correspondem aos capacitores
parasitas entre espiras adjacentes identificados no FEMM 4.2 para o modelo de referência
da célula padrão.

Espira

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Como resultado, o modelo básico e mínimo com z = 4 é o mais adequado, como já

estudado em seções anteriores deste capítulo.

Como um segundo exemplo de modelo de referência ideal, as regras matemáticas

CA,B . . . CH,I — integradas à célula padrão de indutores com três ou mais camadas

de espiras e núcleo de ar — podem determinar algumas das principais relações

capacitivas estabelecidas em sistemas com múltiplos condutores.

3. Calcular os Fatores Multiplicativos (FM) para as formulações matemáticas da célula

padrão. Nesta Tese de Doutorado, os FM consideram os parâmetros Dcon, T , εiso e

l nas Equações 8.2, 8.3, 8.4, 8.5, 8.6 e 8.7. Outras características e circunstâncias

construtivas podem ser consideradas por meio de FM. Entretanto, a influência da

variação dessas características no armazenamento de energia eletrostática deve ser

investigada e considerada nas regras da célula padrão.

4. Para algumas geometrias complexas de sistemas eletromagnéticos — como trans-

formadores, por exemplo —, é aconselhável considerar arranjos em um nível macro

dos enrolamentos. Nesse sentido, grupos de espiras podem formar um modelo de

referência, respeitando o conceito de uma matriz de acoplamento capacitivo e a re-

presentação por parâmetros concentrados estudada durante o Capítulo 4.

5. A presença de um núcleo ferromagnético implica em células padrões que conside-

ram também tal situação. Os estudos do Capítulo 7 indicam que o uso de formu-

lações propostas por métodos analíticos disponibilizados na literatura especializada
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para o cálculo das capacitâncias parasitas entre espiras e a blindagem/terra podem

resultar em erros maiores do que 20% (em comparação com o MEF).

8.2 VALIDAÇÃO ATRAVÉS DA RESPOSTA NO DOMÍNIO DA FREQUÊNCIA

Quatro protótipos de indutores serviram ao propósito de validar experimentalmente

o método proposto — Protótipos A, B, C e D. Os circuitos equivalentes foram implemen-

tados no EMTP-ATP conforme instruções indicadas no Capítulos 4 e 5. As observações

de laboratório correspondem à resposta no domínio da frequência, obtida com um Agi-

lent 4395A network, spectrum, impedance analyzer. As Figuras 8.9a, 8.9b, 8.9c e 8.9d

apresentam as análises comparativas para os Protótipos A, B, C e D respectivamente.

As principais diferenças entre as simulações no EMTP-ATP e as medições com o

Agilent 4395A network, spectrum, impedance analyzer são as seguintes:

Figura 8.9 – Validação do método proposto por meio da resposta no domínio da frequên-
cia para os protótipos de indutores: (a) Protótipo A; (b) Protótipo B; (c) Protótipo C; (d)
Protótipo D.

(a) (b)

Impedância (Ω)

Frequência (Hz)

Impedância (Ω)

(c) (d) Frequência (Hz)

EMTP-ATP
Agilent 4395A

EMTP-ATP
Agilent 4395A

EMTP-ATP
Agilent 4395A

EMTP-ATP
Agilent 4395A

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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1. Protótipo A: verificou-se no Agilent 4395A um módulo da impedância igual a 203,838

kΩ para uma frequência de ressonância de 18,147 MHz, enquanto a resposta do

circuito equivalente no EMTP-ATP para uma frequência de ressonância de 18,840

MHz (diferença percentual de -3,82%) proporcionou um módulo da impedância equi-

valente a 188,200 kΩ (diferença percentual de 7,67%).

2. Protótipo B: a frequência de ressonância é equivalente a 16,348 MHz, apresentando

um módulo da impedância de 50,638 kΩ. Por outro lado, o modelo no EMTP-ATP

resultou em uma frequência de ressonância e módulo da impedância iguais a 17,290

MHz (-5,76%) e 47,340 kΩ (6,51%).

3. Protótipo C: verificou-se no Agilent 4395A um módulo da impedância igual a 184,560

kΩ para uma frequência de ressonância de 9,975 MHz, enquanto a resposta do

modelo no EMTP-ATP para uma frequência de ressonância de 9,020 MHz (dife-

rença percentual de -9,57%) proporcionou um módulo da impedância equivalente

a 237,934 kΩ (diferença percentual de -28,92%).

4. Protótipo D: a frequência de ressonância é igual a 8,461 MHz, apresentando um mó-

dulo da impedância de 118,750 kΩ. Por outro lado, o circuito equivalente no EMTP-

ATP resultou em uma frequência de ressonância e módulo da impedância iguais a

8,230 MHz (2,73%) e 162,274 kΩ (-36,65%) respectivamente.

8.3 COMPARAÇÃO COM OUTROS MÉTODOS ANALÍTICOS

As Tabelas 8.2 e 8.3 apresentam a comparação do método proposto com outros

métodos analíticos — Koch (1968), Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini

e Kazimierczuk (1996, 1997), Grandi et al. (1999) — e o Método dos Elementos Finitos

(MEF) com foco no valor médio da capacitância parasita entre espiras adjacentes (Cee)

dos Protótipos A, B, C e D.

O método que resulta nas menores diferenças percentuais em relação ao MEF é o

proposto nesta Tese de Doutorado. Uma outra vantagem do método proposto é a deter-

minação das autocapacitâncias do sistema eletromagnético, algo que os demais métodos

disponibilizados na literatura especializada e investigados neste trabalho não possibilitam.

O valor médio das autocapacitâncias das espiras dos Protótipos A, B, C e D são respecti-

vamente iguais a 9,3186, 41,9788, 17,4672 e 78,7681 pF de acordo com as simulações no

FEMM 4.2 Nesse sentido, as regras indicadas pelas Equações 8.2 e 8.3 resultam em auto-

capacitâncias iguais a 9,1741 (diferença percentual de 1,55%), 41,2363 (1,77%), 17,1951

(1,56%) e 77,2893 (1,88%) pF respectivamente.
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Tabela 8.2 – Comparação da proposta com outros métodos analíticos e o MEF para os
Protótipos A e B, em que RC é a referência comparativa; ∆ é o método analítico de Mas-
sarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997); Adaptação
A são as alterações de Kazimierczuk (2014) em ∆; e Adaptação B são as modificações de
Aghaei e Kaboli (2017) em ∆.

Protótipo Protótipo A Protótipo B
Método Cee Diferença Cee Diferença

FEMM 4.2 4,2637 pF RC 21,2953 pF RC
Koch (1968) 3,3959 pF 20,35% 19,5008 pF 8,43%

Versão Completa de ∆ 2,1516 pF 49,54% 17,9682 pF 15,62%
Versão Simplificada de ∆ 2,2659 pF 46,84% 23,8929 pF -12,20%

Adaptação A de ∆ 3,9029 pF 8,46% 20,8771 pF 1,96%
Adaptação B de ∆ 2,8201 pF 33,84% 19,3441 pF 9,17%
Grandi et al. (1999) 2,6560 pF 37,73% 13,8790 pF 34,83%

Proposta 4,2528 pF 0,26% 21,0738 pF 1,04%

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).

Tabela 8.3 – Comparação da proposta com outros métodos analíticos e o MEF para os
Protótipos C e D, em que RC é a referência comparativa; ∆ é o método analítico de Mas-
sarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e Kazimierczuk (1996, 1997); Adaptação
A são as alterações de Kazimierczuk (2014) em ∆; e Adaptação B são as modificações de
Aghaei e Kaboli (2017) em ∆.

Protótipo Protótipo C Protótipo D
Método Cee Diferença Cee Diferença

FEMM 4.2 7,9457 pF RC 39,8919 pF RC
Koch (1968) 6,3649 pF 19,89% 36,5504 pF 8,38%

Versão Completa de ∆ 4,0328 pF 49,24% 33,6779 pF 15,58%
Versão Simplificada de ∆ 4,2470 pF 46,55% 44,7825 pF -12,26%

Adaptação A de ∆ 7,3152 pF 7,94% 39,1301 pF 1,91%
Adaptação B de ∆ 5,2872 pF 33,46% 36,2549 pF 9,12%
Grandi et al. (1999) 4,9855 pF 37,25% 26,0427 pF 34,72%

Proposta 7,9710 pF -0,32% 39,4972 pF 0,99%

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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9 CONCLUSÃO

A presente Tese de Doutorado concentrou esforços na consolidação de uma pro-

posta de método para o cálculo preciso de capacitâncias parasitas em sistemas eletromag-

néticos. Três linhas de pesquisa foram adotadas e apontamentos finais são indicados para

cada uma delas:

1. Linha de pesquisa 1: uma análise teórica e experimental sobre as capacitâncias pa-

rasitas de sistemas eletromagnéticos foi realizada. Em uma primeira etapa, os méto-

dos analíticos de Koch (1968), Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e

Kazimierczuk (1996, 1997), Grandi et al. (1999), o modelo de capacitor de placas pla-

nas e paralelas, o modelo de capacitor cilíndrico e o Método dos Elementos Finitos

(MEF) foram investigados. Em uma segunda etapa, circuitos equivalentes de induto-

res e enrolamentos de transformadores foram analisados, bem como procedimentos

para a determinação das autoindutâncias, indutâncias mútuas, perdas resistivas e

perdas dielétricas foram detalhados. Com base nessas duas etapas, viabilizou-se

uma análise comparativa entre as técnicas que constatou a necessidade de se re-

presentar e respeitar o conceito da matriz de acoplamento capacitivo durante as

verificações e simulações no domínio da frequência e do tempo (transitórios de fren-

tes rápida e muito rápida). Além disso, a técnica mais precisa para determinar as

capacitâncias parasitas em sistemas de múltiplos condutores é o MEF. Dos métodos

analíticos revisados, o mais adequado para o cálculo das capacitâncias parasitas

entre espiras adjacentes em indutores de uma camada de espiras é a Adaptação A

(KAZIMIERCZUK, 2014) de Massarini, Kazimierczuk e Grandi (1996), Massarini e

Kazimierczuk (1996, 1997).

Quanto à representação de indutores e de enrolamentos de transformadores, a me-

lhor correspondência entre frequências de ressonância observadas experimental-

mente e simuladas é obtida por meio dos modelos simplificados (somente as capa-

citâncias parasitas entre espiras adjacentes são consideradas), sendo as diferenças

entre as respostas com e sem perdas dielétricas insignificantes. Em contrapartida,

os valores de impedância mais precisos para os picos de ressonância foram obti-

dos com os modelos completos (matriz de acoplamento capacitivo completa). No

entanto, o impacto das perdas dielétricas na precisão da resposta variou em cada

um dos protótipos estudados. Já os circuitos equivalentes completos demonstraram

melhores resultados nas respostas transitórias ao degrau, sendo as diferenças entre

representações com e sem perdas dielétricas desconsideráveis.

2. Linha de pesquisa 2: procedimentos para a implementação dos circuitos equivalen-

tes de indutores e enrolamentos de transformadores em simuladores do tipo SPICE
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e EMTP-ATP foram propostos. As implementações são adequadas para simulações

no domínio da frequência e do tempo. Com ênfase ao EMTP-ATP, a implementa-

ção é significativamente adaptável às necessidades do usuário e à complexidade do

circuito em análise.

3. Linha de pesquisa 3: um método para o cálculo preciso de capacitâncias parasitas

em sistemas eletromagnéticos foi proposto. Baseia-se no uso de células padrões

que englobam regras matemáticas para o cálculo das autocapacitâncias e das capa-

citâncias parasitas entre espiras adjacentes, aplicadas durante uma rotina de iden-

tificação e correspondência. Uma célula padrão é definida como um arranjo básico

e mínimo de espiras, camadas ou formações em nível macro. A célula padrão re-

presenta ainda os principais valores típicos da energia eletrostática armazenada em

um sistema de múltiplos condutores. Dessa maneira, é possível mapear as relações

capacitivas predominantes existentes ao longo de um enrolamento.

Quando comparada com outros métodos analíticos disponibilizados na literatura es-

pecializada, a proposta demonstrou as menores diferenças percentuais em referên-

cia ao MEF. Uma outra vantagem do método proposto é a identificação das autoca-

pacitâncias, algo que outras metodologias analíticas não possibilitam. Além disso, a

proposta foi validada experimentalmente no domínio da frequência por meio de um

Agilent 4395A network, spectrum, impedance analyzer.

O método proposto corrobora com outras pesquisas científicas sobre a modelagem

de dispositivos bobinados para o estudo de transitórios eletromagnéticos de médias

e altas frequências. A técnica contribui também com discussões sobre o comporta-

mento eletrostático de sistemas eletromagnéticos através do conceito de uma matriz

de acoplamento capacitivo. A proposta pode ainda reduzir o tempo computacional

requerido em simulações com elementos finitos para o projeto, análise, otimização e

proteção de indutores e transformadores. Perceba que o MEF é requerido durante

as fases de definição do arranjo básico e mínimo da célula padrão, assim como para

a determinação das regras matemáticas. Após finalizadas essas etapas, a aplica-

ção da célula padrão demanda unicamente a execução da rotina de identificação e

correspondência, evitando maiores gastos computacionais.

Baseado em células padrões, a técnica é adaptável para aplicações com diferentes

geometrias em relação aos modelos dos quatro protótipos de indutores verificados.

As células padrões podem ainda ser utilizadas em análises com diferentes níveis

de complexidade. A título de exemplo, em um nível de espiras — como discutido

durante a Tese de Doutorado — ou em um nível macro em que um arranjo de espiras

(ou até mesmo uma camada ou um enrolamento inteiros) é considerado. Por fim, as

células padrões não estão limitadas a uma linha de pesquisa específica e podem ser

utilizadas em outros casos, desde que um padrão seja avaliado e possa ser replicado.
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9.1 TRABALHOS FUTUROS

Os seguintes trabalhos futuros possibilitarão o prosseguimento da pesquisa que foi

apresentada nesta Tese de Doutorado:

• Análise do método proposto para a determinação de capacitâncias parasitas em in-

dutores com múltiplas camadas de espiras. Essa pesquisa pode ainda abordar algu-

mas variações construtivas como: a presença de um núcleo de ar ou de um núcleo

ferromagnético; e diferentes tipos de enrolamentos (standard e flyback ; ortogonal e

ortocíclico, por exemplo).

• Análise do método proposto para a determinação de capacitâncias parasitas em

transformadores e reatores.

• Metodologias de verificação experimental alternativas para validar o método pro-

posto, assim como aprofundamentos das análises baseadas em fenômenos tran-

sitórios de frentes rápida e muito rápida (sobretensões de origem atmosférica, por

exemplo).

• Integração do método proposto com redes neurais artificiais.

• Adequação do método proposto para o cálculo das perdas resistivas, da matriz de

acoplamento indutivo e das perdas dielétricas em sistemas eletromagnéticos.

• Investigação sobre possíveis estratégias para reduzir as capacitâncias parasitas em

indutores e transformadores com base na metodologia proposta.
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APÊNDICE A – DETERMINAÇÃO DE PARÂMETROS NO FEMM 4.2 PARA OS

CIRCUITOS EQUIVALENTES E PARA AS CÉLULAS PADRÕES

Neste apêndice, optou-se por utilizar pseudocódigos escritos em linguagem de pro-

gramação Lua 4.0 como referência das explicações. Dessa forma, apresentam-se os prin-

cipais procedimentos para a modelagem de solenoides e das células padrões no FEMM

4.2 nos modos eletrostático e magnetostático (MEEKER, 2016).

A.1 PROBLEMA ELETROSTÁTICO

Os problemas eletrostáticos são configurados no modo planar do FEMM 4.2 em

que a seção transversal do enrolamento deve ser especificada, apresentando uma profun-

didade igual ao comprimento médio das espiras (l). Uma condição de contorno assintótica

de sétima ordem e do tipo Dirichlet (MEEKER, 2014) é assumida. Tal condição de contorno

encontra-se disposta a uma distância mínima do ponto central do enrolamento equivalente

a z × Dtot. Para os problemas eletrostáticos, as malhas triangulares são geradas auto-

maticamente pelo FEMM 4.2, considerando um ângulo mínimo de 15◦; já as superfícies

condutora e isolante respeitam um ângulo máximo de 5◦ por segmento. O Quadro A.1

Quadro A.1 – Pseudocódigo exemplificando os procedimentos para determinar as autoca-
pacitâncias de um indutor ou de uma célula padrão.

01: RESULTADOCPROPRIA={}
02: for NUMEROSIMULACAOAUTOCAPACITANCIA=1,
. NUMEROCOPIASHORIZONTAL*NUMEROCOPIASVERTICAL do
03: ei_modifyconductorprop("C"..NUMEROSIMULACAOAUTOCAPACITANCIA,1,1)
04: ei_analyze()
05: ei_loadsolution()
06: eo_groupselectblock()
07: RESULTADOCPROPRIA[NUMEROSIMULACAOAUTOCAPACITANCIA]=(eo_blockintegral(0))*2
08: showconsole()
09: print("C"..NUMEROSIMULACAOAUTOCAPACITANCIA,RESULTADOCPROPRIA[NUMEROSIMULACAOA
. UTOCAPACITANCIA])
10: write(OUTPUT,"C"..NUMEROSIMULACAOAUTOCAPACITANCIA.."
. "..RESULTADOCPROPRIA[NUMEROSIMULACAOAUTOCAPACITANCIA],"\n")
11: write(OUTPUT,"{"..ISOLANTE..","..RELACAO..","..RESULTADOCPROPRIA[NUMEROSIMULA
. CAOAUTOCAPACITANCIA].."}","\n")
12: eo_close()
13: ei_modifyconductorprop("C"..NUMEROSIMULACAOAUTOCAPACITANCIA,1,0)
14: end

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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apresenta um pseudocódigo escrito em linguagem de programação Lua 4.0 no qual os

principais procedimentos de cálculo das autocapacitâncias estão indicados.

No Quadro A.1, uma matriz é definida por meio de RESULTADOCPROPRIA={}. Na

sequência, cada elemento condutor do sistema eletromagnético é estimulado individual-

mente com um potencial elétrico de 1 V para o cálculo das autocapacitâncias. Na li-

nha 02 do pseudocódigo, NUMEROCOPIASHORIZONTAL e NUMEROCOPIASVERTICAL equiva-

lem respectivamente ao número de espiras na horizontal e na vertical, enquanto a variável

NUMEROSIMULACAOAUTOCAPACITANCIA define o elemento condutor (C1, C2, . . . , Cz) que será

energizado. Na linha 03, as propriedades do condutor definido pelo laço for são modifi-

cadas para representarem a energização, seguida pela execução da simulação nas linhas

04 e 05. O comando eo_groupselectblock() na linha 06 é responsável por selecionar

toda a área do problema em análise (para o cálculo da Equação 3.46). A autocapacitância

referente ao elemento condutor selecionado é calculada na linha 07 e armazenada na ma-

triz previamente definida. O termo eo_blockintegral(0) fornece a energia eletrostática

armazenada na região do problema (SEe), recorde da Equação 3.45. Por fim, as linhas

Quadro A.2 – Pseudocódigo exemplificando os procedimentos para determinar as capaci-
tâncias parasitas entre espiras adjacentes de um indutor ou de uma célula padrão.

01: RESULTADOENTRE={}
02: for i=1,TOTALCONDUTOR do
03: RESULTADOENTRE[i]={}
04: for j=1,TOTALCONDUTOR do
05: RESULTADOENTRE[i][j]=0
06: end
07: end
08: for NUMEROSIMULACAOCAPACITANCIAPARASITAUM=1, TOTALCONDUTOR do
09: ei_modifyconductorprop("C"..NUMEROSIMULACAOCAPACITANCIAPARASITAUM,1,1)
10: for NUMEROSIMULACAOCAPACITANCIAPARASITADOIS=1, NUMEROCOPIASHORIZONTAL*NUMEROC
. OPIASVERTICAL do
11: if NUMEROSIMULACAOCAPACITANCIAPARASITAUM∼=NUMER
. OSIMULACAOCAPACITANCIAPARASITADOIS then
12: ei_modifyconductorprop("C"..NUMEROSIMULACAOCAPACITANCIAPARASITADOIS,1,1)
13: ei_analyze()
14: ei_loadsolution()
15: eo_groupselectblock()
16: RESULTADOENTRE[NUMEROSIMULACAOCAPACITANCIAPARASITAUM][NUMEROSIMULACAOCAPA
. CITANCIAPARASITADOIS]=(eo_blockintegral(0))-(1/2)*(RESULTADOCPROPRIA[NUME
. ROSIMULACAOCAPACITANCIAPARASITAUM]+RESULTADOCPROPRIA[NUMEROSIMULACAOCAPAC
. ITANCIAPARASITADOIS])
17: (...)
18: ei_modifyconductorprop("C"..NUMEROSIMULACAOCAPACITANCIAPARASITADOIS,1,0)
19: (...)
20: ei_modifyconductorprop("C"..NUMEROSIMULACAOCAPACITANCIAPARASITAUM,1,0)
21: (...)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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09, 10, 11 e 12 referem-se a procedimentos para salvar os resultados obtidos e a linha 13

restabelece a condição padrão (0 V) do elemento condutor analisado.

O Quadro A.2 demonstra um procedimento similar ao adotado no Quadro A.1. No

entanto, energizações de 1 V em duplas de espiras são realizadas para o cálculo das ca-

pacitâncias parasitas entre espiras. Em razão disso, existe a definição de uma matriz com

dimensões z × z da linha 01 até a 07 do pseudocódigo do Quadro A.2. Ademais, dois

laços for (linhas 08 e 10) são responsáveis por configurar as energizações em duplas de

espiras. O cálculo da Equação 3.47 é executado na linha 16, considerando as autocapaci-

tâncias estimadas anteriormente.

A determinação das perdas dielétricas requer o cálculo das contribuições específi-

cas do ar e das camadas de isolação para a capacitância parasita total estabelecida entre

as espiras. Dessa maneira, o comando eo_groupselectblock() — responsável por se-

lecionar toda a área do problema no FEMM 4.2 — não é utilizado. Ao contrário disso,

rotinas específicas foram programadas para a seleção das áreas abrangidas pelos mate-

riais de interesse para o cálculo das perdas dielétricas específicas de cada um deles. As

capacitâncias identificadas por essas rotinas são utilizadas nas Equações 4.10 e 4.11.

Como informações adicionais, as permissividades relativas do ar, do Policloreto de

Vinila (PVC) e da poliamida são assumidas como iguais a 1,00, 3,00 e 2,50 respectiva-

mente.

A.2 PROBLEMA MAGNETOSTÁTICO

Os problemas magnetostáticos são configurados no modo axissimétrico do FEMM

4.2, dada a simetria rotacional inerente aos protótipos de indutores utilizados neste tra-

balho. Uma condição de contorno mista assintótica é definida por meio de uma fronteira

em forma de semicírculo, distanciada de um eixo de simetria rotacional (r = 0) por um

raio com valor mínimo igual a z ×Dtot. A condição de contorno mista assintótica simula a

impedância de um domínio aberto por meio de:

1

µrµ0

∂A

∂n
+ c0A+ c1 = 0 (A.1)

c0 =
1

µrµ0Rmista
c1 = 0 (A.2)

em que A é o potencial vetor magnético, µr é a permeabilidade magnética relativa da

região adjacente à condição de contorno, µ0 é a permeabilidade do vácuo, n representa a

direção normal ao contorno e Rmista é o raio do semicírculo que forma a borda.

Para os problemas magnetostáticos executados durante as pesquisas, as malhas

triangulares são geradas automaticamente pelo FEMM 4.2, considerando um ângulo mí-
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nimo de 15◦; já as superfícies condutora e isolante respeitam respectivamente um ângulo

máximo de 5◦ e 0,1◦ por segmento. Para determinadas simulações em altas frequências,

elevou-se a densidade de elementos finitos em áreas de interesse como as camadas de

isolação das espiras (um refinamento local de 1 µm, por exemplo). Mas, eleva-se signifi-

cativamente o tempo para computação dos parâmetros, algo viável apenas para determi-

nados estudos com células padrões (uma notável vantagem da metodologia proposta) ou

enrolamentos com reduzidas dimensões.

O Quadro A.3 apresenta os principais procedimentos programados no FEMM 4.2

para a determinação das autoindutâncias de indutores e das células padrões. Inicialmente,

uma matriz é definida através de RESULTADOLPROPRIA={} para o armazenamento dos re-

sultados. Como apontado para o caso dos problemas eletrostáticos, um laço for é respon-

sável por definir os elementos condutores para as energizações de 1 A (C1, C2, . . . , Cz).

As linhas 04 e 05 executam a simulação no FEMM 4.2, enquanto a linha 06 seleciona toda

a área do problema com o comando mo_groupselectblock(). Se o problema opera em

corrente contínua, o dobro da energia magnética armazenada no problema resultará na

autoindutância do elemento condutivo em análise (Equação 4.5). Entretanto, se o usuário

configurar alguma frequência operacional, o quádruplo da energia magnetostática arma-

zenada no problema será equivalente à autoindutância (acúmulo de energia média em um

ciclo da corrente alternada). O termo mo_blockintegral(2) fornece a energia magnética

armazenada na região do problema (SEm), recorde da Equação 4.4. Por fim, as linhas 12 e

Quadro A.3 – Pseudocódigo exemplificando os procedimentos para determinar as autoin-
dutâncias de um indutor ou de uma célula padrão.

01: RESULTADOLPROPRIA={}
02: for NUMEROSIMULACAOAUTOINDUTANCIA=1,
. NUMEROCOPIASHORIZONTAL*NUMEROCOPIASVERTICAL do
03: mi_modifycircprop("C"..NUMEROSIMULACAOAUTOINDUTANCIA,1,1)
04: mi_analyze()
05: mi_loadsolution()
06: mo_groupselectblock()
07: if FREQUENCIA == 0 then
08: RESULTADOLPROPRIA[NUMEROSIMULACAOAUTOINDUTANCIA]=mo_blockintegral(2)*2
09: else
10: RESULTADOLPROPRIA[NUMEROSIMULACAOAUTOINDUTANCIA]=mo_blockintegral(2)*4
11: showconsole()
12: print("L"..NUMEROSIMULACAOAUTOINDUTANCIA..NUMEROSIMULACAOAUTOINDUTANCIA,RESUL
. TADOLPROPRIA[NUMEROSIMULACAOAUTOINDUTANCIA])
13: write(OUTPUT,"L"..NUMEROSIMULACAOAUTOINDUTANCIA..NUMEROSIMULACAOAUTOINDUTANCI
. A....RESULTADOLPROPRIA[NUMEROSIMULACAOAUTOINDUTANCIA],"\n")
14: mo_close()
15: mi_modifycircprop("C"..NUMEROSIMULACAOAUTOINDUTANCIA,1,0)
16: end

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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13 são responsáveis por salvar os resultados obtidos e a linha 15 restabelece as condições

padrões (0 A) do elemento condutor analisado.

O Quadro A.4 demonstra um procedimento similar ao adotado no Quadro A.3. Con-

tudo, duplas de condutores são estimuladas com uma corrente elétrica de 1 A para o

cálculo das indutâncias mútuas. Em razão disso, existe a definição de uma matriz com di-

mensões z × z da linha 01 até a 07 do pseudocódigo do Quadro A.4. Ademais, dois laços

for (linhas 08 e 10) são responsáveis por configurar as energizações em duplas de espi-

ras. O cálculo da Equação 4.6 é executado nas linhas 17 e 19, considerando operações

em corrente contínua e alternada respectivamente. Uma atenção especial deve ter tomada

visto que, na maioria dos simuladores do tipo SPICE e EMTP-ATP, as indutâncias mútuas

da matriz de acoplamento indutivo devem ser divididas por dois (em caso contrário, serão

declaradas duas vezes).

De acordo com pesquisas realizadas e, também, com os estudos de Abdallah e

Quadro A.4 – Pseudocódigo exemplificando os procedimentos para determinar as indutân-
cias mútuas entre espiras adjacentes de um indutor ou de uma célula padrão.

01: RESULTADOENTRE={}
02: for i=1,TOTALCONDUTOR do
03: RESULTADOENTRE[i]={}
04: for j=1,TOTALCONDUTOR do
05: RESULTADOENTRE[i][j]=0
06: end
07: end
08: for NUMEROSIMULACAOINDUTANCIAUM=1, TOTALCONDUTOR do
09: mi_modifycircprop("C"..NUMEROSIMULACAOINDUTANCIAUM,1,1)
10: for NUMEROSIMULACAOINDUTANCIADOIS=1, NUMEROCOPIASHORIZONTAL*NUMEROCOPIASVERTI
. CAL do
11: if NUMEROSIMULACAOINDUTANCIAUM∼=NUMEROSIMULACAOINDUTANCIADOIS then
12: mi_modifycircprop("C"..NUMEROSIMULACAOINDUTANCIADOIS,1,1)
13: mi_analyze()
14: mi_loadsolution()
15: mo_groupselectblock()
16: if FREQUENCIA == 0 then
17: RESULTADOENTRE[NUMEROSIMULACAOINDUTANCIAUM][NUMEROSIMULACAOINDUTANCIADOIS
. ]=(1/2)*((mo_blockintegral(2))-(1/2)*(RESULTADOLPROPRIA[NUMEROSIMULACAOIN
. DUTANCIAUM]+RESULTADOLPROPRIA[NUMEROSIMULACAOINDUTANCIADOIS]))
18: else
19: RESULTADOENTRE[NUMEROSIMULACAOINDUTANCIAUM][NUMEROSIMULACAOINDUTANCIADOIS
. ]=(2/2)*((mo_blockintegral(2))-(1/4)*(RESULTADOLPROPRIA[NUMEROSIMULACAOIN
. DUTANCIAUM]+RESULTADOLPROPRIA[NUMEROSIMULACAOINDUTANCIADOIS]))
20: else
21: (...)
22: mi_modifycircprop("C"..NUMEROSIMULACAOINDUTANCIADOIS,1,0)
23: (...)
24: mi_modifycircprop("C"..NUMEROSIMULACAOINDUTANCIAUM,1,0)
25: (...)

Fonte: L. F. de Freitas Gutierres (2017).
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Alaküla (2014), a matriz de acoplamento indutivo pode ser derivada como resultado do

estudo de uma única espira do indutor no FEMM 4.2. Isso simplifica as simulações e reduz

o tempo computacional de análise dos elementos finitos. Esse procedimento fundamenta-

se principalmente na simetria estrutural dos protótipos de indutores utilizados nesta Tese

de Doutorado.

As perdas resistivas são calculadas junto com as computações indicadas acima por

meio de rotinas que verificam as quedas de tensão em cada espira. Como comentado no

Capítulo 4, um cuidado especial deve ser dedicado também ao refinamento das malhas de

elementos finitos de maneira a simular corretamente os efeitos pelicular e de proximidade.

O efeito de proximidade por espira foi contabilizado ao energizar todas as espiras com 1 A,

verificar as perdas resistivas e dividir o resultado pelo número total de espiras.
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