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PROJETO, CONSTRUÇÃO E CARACTERIZAÇÃO DE UM 
MODULADOR PULSADO PARA A OPERAÇÃO DE UMA VÁLVULA 

MAGNETRON DE POTÊNCIA 

Nivaldo Carleto 

RESUMO 

Neste trabalho, apresenta-se o projeto, a construção e a caracterização de um circuito 

modulador pulsado utilizado para a operação de válvulas magnetrons de potência. O desenvolvimento 

do modulador baseou-se nas características operacionais de uma magnetron modelo TV-1546, a qual 

opera em uma freqüência entre 5,4 e 5,8 GHz e exige um pulso de tensão da ordem de 25 kV com 

potência elétrica de pico de 250 kW, na l a r ^ a r do pulso, bem como na constmção do reator de 

carregamento ressonante, da linha formadora de pulsos e do transformador de pulsos. A PFN possui 

uma impedância de 31 Q e foi constmida com quatro derivações capacitivas distribuidas 

adequadamente ao longo de um contínuo solenóide. Os capacitores da PFN, com capacitancia total de 

11,4 nF, são carregados com uma tensão elétrica até 9 kV por meio de um circuito de carregamento 

ressonante, operando em uma freqüência de 2 kHz. Este circuito utiliza um reator de carga com 

indutância de 1,1 H e permite que a PFN seja carregada com o dobro da tensão elétrica da fonte 

durante o intervalo entre os pulsos de largura r. No instante em que o sistema de chaveamento do 

modulador (válvula íhyratron de hidrogênio) entra em operação, a energia de 462 mJ armazenada nos 

capacitores da PFN é transferida ao circuito primário do transformador de pulsos (razão 1:7). Como 

resultado, foi possível medir, utilizando uma ponta de prova de alta tensão, um pulso no circuito 

secundário com amplitude da ordem de 30 kV, potência de pico de 600 kW, potência média em tomo 

de 1,2 kW, largura r de 1 jis, tempo de subida de 100 ns, tempo de descida de 200 ns e com 

decaimento de apenas 4%. O enrolamento do secundário do transformador de pulsos é do tipo bifilar e 

fomece por meio de uma fonte de corrente d-c uma corrente elétrica de 9 A para aquecer o filamento 

da magnetron. O pulso de corrente foi monitorado utilizando uma bobina de Rogowski, composta por 

96 espiras dispostas em um núcleo toroidal de material ferromagnético, e apresentou uma amplitude de 

pico de aproximadamente 20 A, tempos de subida e descida de 100 e 200 ns, respectivamente, largura 

rde 1 (is e decaimento em tomo de 5 %. Os resultados obtidos apresentaram satisfatórios e foram 

essenciais para a operação da rruxgrmtron modelo TV-1546. 



PROJECT, CONSTRUCTION AND CHARACTERIZATION OF A 
PULSED MODULATOR FOR DRIVING OF A POWER MAGNETRON 

Nivaldo Carleto 

ABSTRACT 

This work reports the results of design, construction, and characterization of a 

line-type pulse modulator for driving a high power magnetron. This modulator is made up of a 

high voltage supply, a charging reactor, a diode blocking, a pulse-forming network (PFN), a 

hydrogen thyratron model 5C22 and a pulse transformer. The PFN design approach is based 

on the Guillemin network synthesis theory, Foster's, and Cauer's theorems. Using this 

approach, a 31 Q of impedance level and 11.4 nF of capacitance PFN was simulated and then 

assembled to supply 9 kV and 0.7 [is voltage pulses in a pulse transformer primary circuit, at a 

pulse recurrence frequency (PRF) of 2 kHz. The pulse transformer was designed to impedance 

matching and d-c isolation between the PFN to magnetron, with transformation ratio 1:7, 

supplying 30 kV voltage pulses with 93% of efficiency together with 9 A of filament d-c 

current through of a bifilar winding. 
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CAPITULO 1 - INTRODUÇÃO 

Motivada com o objetivo de construir radares de alta potência e, 

posteriormente, com a finalidade de desenvolver aceleradores lineares de elétrons 

(Linac - Linear Accelerator), a tecnologia de microondas teve o seu início em 

Birmingham, na Inglaterra, em 1939. Entre os principais dispositivos ativos de microondas 

de potência, pode-se mencionar: para a geração, os refletores klystrons e as válvulas 

magnetrons e, para a amplificação, as válvulas TWT {Traveling-Wave Tube) e os 

amplificadores klystrons. O primeiro amplificador klystron ío\ desenvolvido por Chodorow 

em Stanford no ano de 1953 [1]. Naquela ocasião, um arranjo de aproximadamente 

200 klystrons de 2 MW foi utilizado para obter a aceleração de um feixe de elétrons até 

energías da ordem de MeV. Este projeto ficou conhecido como o acelerador de duas 

milhas {Two Miles Accelerator) e a sua principal finalidade era a indução de reações 

nucleares em alvos físseis para investigar e determinar seções de choque de espalhamento. 

Em meados de 1998, iniciou-se um projeto de pesquisa nas instalações do 

Centro Tecnológico da Marinha em São Paulo (CTMSP) - Laboratório de Microondas de 

Potência (LMP) - visando obter o domínio da tecnologia para a construção de válvulas do 

tipo TWT. Embora a TWT tenha sido concebida nos anos 50, ainda realizam-se intensas 

investigações para o desenvolvimento de novos modelos em vista do aumento de sua 

eficiência e largura de banda. Em particular, a NASA em conjunto com a Hughes, vêm 

desenvolvendo válvulas TWT para a operação na fi-eqüência de 80 GHz com o objetivo de 

amplificar sinais via satélite com canais de grande capacidade [2]-[6]. 

A partir de 2002, iniciou-se uma investigação visando a operação de uma 

válvula magnetron modelo TV-1546 com impedância de 1,5 kQ e freqüência de operação 

entre 5,4 e 5,8 GHz. Entretanto, para que este tipo de magnetron opere satisfatoriamente, é 

necessário aplicar ao seu cátodo um "trem" de pulsos retangulares com amplitude de pico 

da ordem de 25 kV, largura de pulso r entre 0,2 e 2,5 |is com potência elétrica de pico de 

250 kW. Ademais, deve-se fornecer á magnetron uma corrente elétrica d-c de 9 A para 

aquecer o seu filamento e, consequentemente, extrair elétrons do cátodo termoiônico. 

Um problema de considerável complexidade tecnológica é exatamente este, ou seja: 



produzir sucessivos pulsos retangulares de alta tensão, com duração típica de 

microsegundos (|is), taxa de repetição da ordem de kHz, potência elétrica de pico em tomo 

de kW e isolação elétrica de dezenas de kV. Problemas desse tipo são abrangidos na área 

de engenharia elétrica e o dispositivo capaz de fomecer à válvula magnetron as condições 

necessárias de operação é denominado modulador pulsado {pulsed modulator), também 

conhecido como gerador de pulsos ou simplesmente modulador. Desta forma, pode-se 

dizer que o objetivo deste trabalho foi projetar, constmir e caracterizar um modulador 

pulsado para possibilitar a satisfatória operação de uma válvula magnetron de potência 

(modelo TV-1586). 

O projeto de um modulador pulsado é baseado nas caracteristicas de operação 

da válvula de microondas de potência (carga), bem como na consideração dos seguintes 

parâmetros de projeto: o tempo de duração do pulso (largura do pulso - r), a taxa de 

repetição dos pulsos (fi'eqüencia de recorrência dos pulsos - fr), o ciclo de trabalho 

{duty cycle - D), o qual é determinado pelo produto entre a largura r do pulso e a freqüência 

fr, a potência elétrica de pico - Ppico (produto entre a amplitude de pico dos pulsos de 

tensão e de corrente), a potência média - Pmédia, que depende diretamente da potência 

de pico Ppico, da largura r do pulso e da freqüência de recorrência dos pulsos e, 

finalmente, a impedância da linha formadora de pulsos (PFN) ZPFN, a qual deve estar 

"casada" com a impedância da carga RL (puramente resistiva) para que a mesma (carga) 

opere de maneira satisfatória [7]. 

Basicamente, existem duas categorias de moduladores. A primeira, conhecida 

como hard-tube pulsers, utiliza apenas um capacitor como elemento armazenador de 

energia. Nesta categoria, somente parte da energia elétrica armazenada no capacitor é 

descarregada sobre a carga {magnetron) durante o pulso de tensão. A segunda categoria é 

referida como line-type pulsers em razão do dispositivo armazenador de energia ser uma 

linha de transmissão artificial constituída por um conjunto de indutores e capacitores 

conectados em diversas configurações (redes LC de Guillemin tipos-A, B, C, D e E). Nesta 

categoria, toda a energia elétrica armazenada nos capacitores é descarregada sobre a carga 

durante o pulso. Neste caso, a linha de transmissão artificial comporta-se tanto como uma 

fonte de energia para o pulso, quanto como um elemento formador de pulsos, sendo 

normalmente conhecida como linha formadora de pulsos {pulse-forming network) (PFN). 

Existem essencialmente duas classes de PFN. Na primeira, referida como "current-fed 

networks" - linha alimentada por corrente, a energia para o pulso é armazenada em um 



campo magnético e determinada por E=V2Lfi. Na segunda, corüiecida como "voltage-fed 

networks" - linha alimentada por tensão, a energia para o pulso é armazenada em um 

campo eletrostático, sendo expressa por E=V2CV^. Nos moduladores alimentados por 

tensão, em razão da energia armazenada na PFN ser totalmente descarregada sobre a carga, 

o sistema de chaveamento do circuito modulador deve suportar alta corrente e ter baixa 

resistência elétrica. Em virtude destas particularidades, normalmente utiliza-se como 

elemento de comutação válvulas preenchidas com gás (válvula thyratron de hidrogênio), 

ao invés de válvulas à vácuo. Por exemplo, uma válvula a vácuo com potência elétrica de 

60 W e corrente máxima de 15 A apresenta uma resistência elétrica para o circuito 

(modulador) em tomo de 100 fl. Por outro lado, thyratrons de mesma potência são capazes 

de conduzir correntes da ordem de 300 A, apresentando resistência elétrica de apenas 1 Q 

para o circuito [7]-[8]. Embora não exista uma regra básica para definir o tipo de 

modulador a ser utilizado na operação de uma válvula de microondas de potência, 

apresenta-se na TAB. 1 algumas vantagens e desvantagens oferecidas por ambos 

pulsadores {hard-tube pulsers e line-type pulsers) [7]-[9]. Em particular, neste trabalho de 

mestrado desenvolveu-se um circuito modulador pulsado line-type. 

TABELA 1 - Comparação entre um hard tube-pulser e um line-type pulser. 

Características Hard tube-pulser Line-type pulser 

Eficiência Baixa. Perde potência no 

sistema de chaveamento 

Alta. Principalmente quando a potência do 

pulso de saída é elevada 

Casamento de 

impedâncias 

Permite uma ampla faixa de 

descasamento 

Estreita faixa de descasamento. O 

casamento de impedâncias é realizado 

utilizando um transformador de pulsos 

Forma do pulso Muito boa para pulsos 

retangulares 

A forma do pulso é distorcida através do 

transformador de pulsos 

Fonte de alta Necessita de uma fonte que 

tensão fomeça maior tensão elétrica 

para o circuito 

Exige uma fonte de alta tensão menor 

quando utiliza um reator para o 

carregamento de energia na PFN 

Fonte - GLASOE, G. N.; LEBACQZ, J. V., 1948. 

O funcionamento de um circuito modulador pulsado é realizado por meio de 

um conjunto de componentes interiigados, o qual cada um (componente), apesar de exercer 



função específica, dependem entre si para oferecer uma satisfatória operação da válvula de 

microondas de potência. Basicamente, o modulador é composto por uma fonte de alta 

tensão d-c Vdc para a alimentação do circuito, por um reator de carregamento ressonante 

série Lc para carregar a PFN, por um díodo de bloqueio Dc para manter a PFN carregada 

até o instante de disparo da thyratron, pela própria PFN, que tem como fimção armazenar a 

energia necessária para formar os pulsos de tensão, por um sistema de chaveamento 

(válvula thyratron) para efetuar o processo de carga e descarga de energia entre a PFN e o 

circuito primário do transformador de pulsos e, finalmente, pelo próprio transformador de 

pulsos. Este transformador tem como fimção ajustar os níveis de tensão e de impedância 

entre a PFN e a carga, bem como fomecer uma corrente d-c ou a-c necessária para aquecer 

o filamento da magnetron através de um enrolamento bifilar [7]-[9]. Na FIG. 1.1 

apresenta-se o diagrama em blocos de um típico circuito modulador Une-type. 

Reator de 
carga Lc 

Diodo de 
bloqueio Dc 

Fonte de alta 
tensão d-c Thyratron 

PFN 

Transformador 
de pulsos 

Magnetron 

FIGURA 1.1 - Diagrama em blocos de um típico circuito modulador line-type. 

O modulador line-type constmido neste trabalho baseou-se nas características 

de operação de uma válvula magnetron modelo TV-1546. Para que o modulador permitisse 

uma satisfatória operação da magnetron, foi necessário projetar um transformador de 

pulsos com razão 1:7 (14 espiras no primário e 108 espiras no secundário) para realizar o 

casamento de impedâncias e ajustar os níveis de tensão entre a PFN e a válvula magnetron. 

Este transformador foi constmido com um núcleo de material FeSi (GO) tipo-C 

(Hipersil®) (lâminas com espessuras da ordem de 270 |im), volume de 2,45x10"^m' e área 

da seção transversal de 7,9xl0"^m^. Como resuhado, foi possível medir, por meio de uma 

ponta de prova de alta tensão, um pulso de tensão produzido no circuito secundário (onde a 

magnetron encontra-se conectada) com amplitude de 30 kV, potência de pico de 600 kW, 

potência média em tomo de 1,2 kW, largura r d e 1 |is, tempo de subida de 100 ns, tempo 



de descida de 200 ns e com decaimento da região superior (topo do pulso) de apenas 4% 

(ou seja, a forma do pulso não mantém-se plana em sua região superior). Os efeitos da 

indutância de dispersão LL e da capacitancia distribuida CD na forma do pulso foram 

controlados utilizando uma configuração apropriada para o enrolamento da bobina do 

transformador. Este enrolamento, conhecido como tipo Lord, é composto por dois circuitos 

primários conectados em paralelo entre quatro circuitos secundários conectados em série. 

Com relação ao pulso de corrente, o qual foi monitorado com uma bobina de 

Rogowski, apresentou uma amplitude de pico de 20 A, tempos de subida e descida de 

100 e de 200 ns, respectivamente, largura r da ordem de 1 ^is e um decaimento de 5 %. 

A excelente concordância na forma dos pulsos de tensão e de corrente descritos 

anteriormente foi obtida partindo-se da construção de um circuito de carregamento 

ressonante série d-c e de uma PFN tipo-E (rede LC de Guillemin). O circuito de 

carregamento foi alimentado por uma fonte de alta tensão d-c de 4,5 kV conectada em série 

com um reator de carga, o qual possui uma indutância de aproximadamente 1,1 H e resuka 

um período de carregamento de energia à PFN em tomo de 350 |^s. O reator, que foi 

constmido com um núcleo de material FeSi (GO) (lâminas com espessuras da ordem de 

270 |im), área da seção transversal de 9xl0"^m^ e volume de 3,024x10"W, permitiu 

carregar a PFN com uma tensão elétrica até 9 kV. Para que o reator operasse na região 

linear da curva de magnetização B-LL, garantindo com isso um satisfatório armazenamento 

de energia na PFN, utilizou-se um entreferro de aproximadamente 45 (im de comprimento 

em série com o circuito magnético (material do núcleo). 

A linha formadora de pulsos (PFN) com uma impedância de 31 Q, 

armazenando uma energia de 462 mJ e operando em uma freqüência de 2 kHz, foi 

constmida utilizando quatro derivações capacitivas (quatro capacitores de mica de aha 

tensão com capacitancia total de 11,4 nF) distribuídas em regiões específicas ao longo de 

um contínuo solenóide de forma tubular. O solenóide, por sua vez, foi constmido com um 

fio de cobre (bitola 4 mm^) enrolado em um tubo de material PVC de comprimento 0,48 m 

e diâmetro extemo de 0,025 m (2,5 cm) Quando a válvula thyratron de hidrogênio entra 

em operação, a energia armazenada nos capacitores da PFN é transferida ao circuito 

primário do transformador de pulsos em forma de pulsos de tensão com duração r da 

ordem de 0,7 |is. Consequentemente, o transformador de pulsos com uma eficiência de 

93 % transfere a energia do pulso do primário para o secundário, oferecendo desta forma 

uma correta e confiável operação da magnetron TV-1546. 



Na TAB. 2, apresenta-se a especificação técnica de operação do circuito de 

carregamento ressonante série d-c e da linha fiDrmadora de pulsos (PFN), bem como a 

largura r, o período 7^ e a fi-eqüência fr dos pulsos do modulador pulsado. 

TABELA 2 - Especificação técnica de operação do circuito de carregamento ressonante e 
da linha fiarmadora de pulsos (PFN). 

Parâmetros Específícação 

Tensão de carregamento da PFN - Fpf̂  9kV 

Indutância do reator de carregamento - LQ 1,1 H 

Período de carregamento da PFN - Te 350 1̂8 

Impedância da PFN - Zpps 31 Q 

Energia armazenada na PFN - Wpy,^ 462 mJ 

Número de seções LC da PFN tipo-E 4 

Capacitancia total da PFN - CppM l l ,4nF 

Largura do pulso da PFN - r 0,7 fis 

Período de recorrência entre os pulsos - Tr 500 |.is 

Freqüência de recorrência dos pulsos -f 2kHz 

Na TAB. 3, encontra-se as características operacionais do modulador pulsado 

construido no Laboratorio de Microondas de Potência (LMP - CTMSP). 

TABELA 3 - Caracteristicas operacionais do modulador pulsado construido no LMP. 

Parámetros Específícação 

Potência elétrica de pico de saida - Pp^o 600 kW 

Potencia elétrica média de saída - Prnédia 1,2 kW 

Largura rdo pulso de tensão de saída 1 MS 

Amplitude de pico do pulso de corrente 20 A 

Amplitude de pico do pulso de tensão 30 kV 

Tempo de subida dos pulsos de tensão e de 100 ns 

corrente (10-90%)-?, 

Tempo de descida dos pulsos de tensão e de 200 ns 

corrente - tf 

Decaimento do topo do pulso de corrente - Dr S % 

Decaimento do topo do pulso de tensão - Dr 4 % 



É importante ressaltar que todas as unidades utilizadas neste trabalho 

encontram-se no Sistema Internacional de Unidades (SI). 

Este trabalho está organizado conforme descrito a seguir: 

No capítulo 2 apresenta-se uma análise do circuito de carregamento ressonante 

da linha formadora de pulsos, as considerações práticas de projeto de um reator de 

carregamento, bem como o circuito de medida da indutância (bancada de testes) utilizado 

para auxiliar o projeto do reator. 

No capítulo 3 mostra-se o desenvolvimento analítico das equações 

características de uma linha de transmissão ideal (cabo coaxial) e a metodologia de projeto 

das redes LC (PFN) tipos-A, B, C, D e E (redes equivalentes de Guillemin) utilizada na 

construção da linha formadora de pulsos do circuito modulador line-type. 

No capítulo 4 apresenta-se o modelo matemático do circuito equivalente de um 

transformador de pulsos, o desenvolvimento analítico para obter as expressões de cálculo 

da indutância de dispersão LL e da capacitancia distribuída CD, a investigação dos 

elementos de circuito que influenciam no comportamento do pulso de saída (pulso de 

tensão no circuito secundário) fornecido à válvula de microondas de potência e, por fim, as 

considerações de projeto e construção de um transformador de pulsos (material 

ferromagnético do núcleo, material de isolação entre as camadas do primário e do 

secundário e o tipo de arranjo utilizado na construção dos enrolamentos). 

No capítulo 5 desenvolve-se um tratamento matemático sobre a magnetização 

do material ferromagnético para determinar os campos E e Lí e, consequentemente, 

estabelecer uma expressão analítica que determine as perdas de energia magnética no 

material FeSi (GO). 

No capitulo 6, descreve-se a técnica de medida (bobina de Rogowski) utilizada 

para monitorar os pulsos de corrente na válvula magnetron de potência. 

No capítulo 7, apresenta-se os resultados teóricos e experimentais obtidos no 

desenvolvimento do circuito modulador line-type. 

Finalmente, no capítulo 8, descreve-se as conclusões finais e sugestões, 

seguido das referências bibliográficas utilizadas no decorrer do projeto e da construção do 

circuito modulador pulsado. 



CAPITULO 2 - PROJETO DO REATOR D E CARREGAMENTO RESSONANTE 

SÉRIE D C D O cmcurro MODULADOR LINE-TYPE 

2.1 Introdução 

O reator de carregamento ressonante é um componente fundamental do circuito 

modulador line-type. Suas principais funções são [7]: 

• carregzir a linha formadora de pulsos (PFN) durante o intervalo entre os pulsos de 

tensão;e 

• produzir isolação elétrica d-c entre a fonte de aha tensão e a válvula thyratron durante 

a descarga de energia da PFN no primário do transformador de pulsos. 

Para que o reator de carregamento fomeça energia à PFN, é necessário utilizar 

um circuito de carregamento ressonante. Este circuito é composto por urna fonte de alta 

tensão d-c (da ordem de kV), pelo reator de carregamento, por um diodo de bloqueio e pela 

PFN. Para analisar o referido circuito, a PFN pode ser representada apenas pela sua 

capachância total, uma vez que a sua indutância toma-se desprezível quando comparada 

com a indutância do reator [7]-[8]. Nestas condições, pode-se dizer que a correta operação 

do circuito modulador e, consequentemente, da válvula magnetron de potência, dependem 

do desempenho do circuito de carregamento, o qual o reator é parte integrante. 

Para estabelecer as condições elétricas de operação do reator, deve-se 

determinar a corrente elétrica necessária para o carregamento da PFN. O comportamento 

desta corrente corresponde à forma de onda de um circuito LC série ressonante. Porém, 

quando o díodo de bloqueio, que tem a função de manter a PFN carregada até o instante de 

disparo da thyratron, é inserido ao circuito, esta forma de onda toraa-se similar á corrente 

de saída de um retificador de meia onda (meia senóide). Em conseqüência, esta corrente 

jamais será negativa devido a corrente média de carregamento ser diferente de zero. Isto 

implicará ao material ferromagnético do núcleo do reator ficar submetido a uma 

polarização d-c, além do ciclo de histerese magnética excursionar somente no primeiro 

quadrante da curva B-H. Portanto, em vista da importância deste componente 



operar somente na região linear, o presente capitulo tem como objetivo analisar o circuito 

de carregamento ressonante, bem como descrever o procedimento de projeto de um reator 

de carregamento. 

O capítulo está organizado conforme descrito a seguir. Na seção 2.2 

apresenta-se a análise do circuito de carregamento ressonante. Na seção 2.3 encontra-se as 

considerações práticas de projeto de reatores de carregamento. Na seção 2.4 descreve-se a 

operação do circuito de medida da indutância (bancada de testes) utilizado para auxiliar o 

projeto do reator e mostra-se a curva B-H do material FeSi (GO) do núcleo construída 

experimentalmente. Por fim, na seção 2.5, apresenta-se a conclusão do capítulo. 

2.2 Análise do circuito de carregamento ressonante 

Na FIG. 2.1, apresenta-se os componentes do circuito modulador responsáveis 

pelo carregamento da PFN [10]. Basicamente, o circuito pode ser representado por uma 

fonte de alta tensão d-c Vdc, por um reator de carregamento Lc, por um díodo de bloqueio 

Dc e pela capacitancia total da PFN CPFN [7]-[8]. 

pm 

FIGURA 2.1 - Circuito elétrico utilizado para analisar o carregamento da PFN. 

Analisando-se o circuito da FIG. 2.1 de acordo com a lei das tensões de Kirchhoff", é 

possível obter a seguinte equação de malha: 

(2.1) 

onde (/) e ^cj,^ (/) são as respectivas tensões elétricas no reator Lc e na capacitancia 

total da PFN. A tensão no reator de carregamento pode ser escrita na forma: 

v,.,{t) = Lc 
dicjt) 

dt ' 
(2.2) 
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onde ic(t) é a corrente elétrica de carregamento da PFN. Por outro lado, a tensão vc,,^ ( t ) é 

representada por meio da expressão: 

Vc..AO = -^\ic(ndt'. (2.3) 
PPN 

Substituindo (2.2) e (2.3) em (2.1), tem-se: 

V ^ = L c ^ + - ^ \ i c i n d t \ (2.4) 

Derivando-se (2.4) e, logo em seguida, dividindo o resultado dessa derivação por Lc, 

obtém-se: 

rf%(0.^.^.^(,)^,_ (2.5) 
dt' LcQ PFN 

Entretanto, sabendo-se que a freqüência ressonante do circuito de carregamento é 

fo = . ^ e a freqüência angular G)(f=2.7tfo, tem-se que: 
In^LCCP 'PFN 

( o l ^ - ^ . (2.6) 

Com isso, é possível reescrever (2.5) na forma: 

^ i ^ + Ä ( 0 = 0 . (2.7) 
dt 

A solução para a equação diferencial homogênea de s^unda ordem em (2.7) é do tipo: 

ic{t)-Azç)^(Oot ^rB%&v(Oot. (2.8) 



11 

Supondo-se por hipótese que ic(t=Q)=0, isto é, não circula corrente elétrica pelo reator de 

carregamento no instante inicial, a constante A^, tomando (2.8) na forma: 

ic (O = B sen coot. (2.9) 

Porém, tendo em vista que na condição ÍC(Í=0)=0 OS capacitores da PFN encontram-se 

inicialmente descarregados, it = 0) = 0. Desta forma, (2.2) pode ser representada como: 

dicií) 

dí 
(2.10) 

t=0 

Então, substituindo (2.9) em (2.10) e, em seguida, derivando a expressão resultante desta 

substituição, tem-se para P=0 que: 

= LCCOQB cos cogt ^ B = (2.11) 

Finalmente, substituindo-se (2.11) em (2.9), é possivel obter a corrente elétrica de 

carregamento da PFN por meio da expressão: 

/•c(0 = ^ . . j % - sen t. (2.12) 

A forma de onda apresentada por (2.12) corresponde ao comportamento de um típico 

circuito LC série ressonante. Contudo, quando o díodo de bloqueio Dc é inserido ao 

circuito Z C , a forma de onda será representada de acordo com as seguintes condições: 

I -
dc 

c PFN 

\ Lc 
stnojot 

0<í< 7r^[U¡C, PFN 

/ c ( 0 = i (2.13) 

TT^JLcCpf^ < t < 2n:yJLcC PFN 
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Portanto, pode-se observar na FIG. 2.2 que, para t= , a corrente de 

carregamento é máxima, tomando (2.12) na forma: 

2 
c PFN (2.14) 

onde Ip éa corrente de pico de carregamento da PFN. 

^c ,„(0(V), 

Disparo da 
thyratron 

Thyratron operando em circuito 
aberto aguardando o próximo 

período de carregamento da PFN 

t 

idt) (A) 

! Diodo de / " ^ \ ÍTT-

Corrente 
(meia senóide)' 

2 

fr 

Í ( ^ S ) 

Í ( ^ S ) 

FIGURA 2.2- Formas de onda do período de carregamento da PFNe da corrente através do reator. 

Contudo, logo após este instante (pico de corrente), a corrente começa a reduzir, causando 

uma diminuição na energia magnética armazenada no reator de carga. Quando a corrente 

idt) no circuito de carregamento toma-se igual a zero, os capacitores da PFN encontram-se 

carregados com o dobro da tensão elétrica da fonte d-c. Esta condição pode ser verificada 

investigando a tensão elétrica na PFN. Desta forma, substituindo-se (2.12) em (2.3): 

^PFN o \ 
sen{ú)ot')dt', (2.15) 

e, logo em seguida, integrando (2.15), é possivel verificar que: 
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Vc,^(t) = V,d!-cosü)ot) para O < i < TT^Il^C^, (2.16) 

vc,^(0 = 2Va, para K^f^C^ < t < IjiyJLcCpp^ . (2.17) 

Portanto, no tempo / = n-yJLcCpfj^ em (2.17), a PFN encontra-se carregada com o dobro 

da tensão elétrica da fonte d-c, ou seja: 

vc.^ (/ = TT^L^) = 2V,,. (2.18) 

A partir deste instante, o diodo de bloqueio corta e esta tensão permanece armazenada na 

PFN até o momento de disparo da válvula thyratron. A propriedade deste tipo de 

carregamento permite utilizar uma fonte de alta tensão d-c com a metade da tensão elétrica 

exigida para carregar a linha formadora de pulsos (PFN) 

2.2.1 Determinação das correntes elétricas média /^^ e efetiva Ic^ do circuito de 

carregamento ressonante série d-c 

Em razão da corrente elétrica de carregamento idt) ser unidirecional 

(FIG. 2.2), causando desta forma uma polarização d-c no material ferromagnético do 

núcleo do reator, é relevante determinar as expressões das correntes média (polarização 

d-c) e efetiva do circuho de carregamento ressonante. Desta forma, as correntes /^^ e / c ^ 

podem ser obtidas, respectivamente, a partir das seguintes expressões [7]: 

* T . 
r O 

icm, (2.19) 

T,I2 
lL=^\{ic{t)Ydt, (2.20) 

o 

onde Tréo período de recorrência dos pulsos {Tr=\lfr). Nestas condições, para encontrar as 

correntes /^^ e / c ^ , é necessário substituir (2.12) em (2.19) e em (2.20), respectivamente. 

Como resuUado, a corrente elétrica média será do tipo: 
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r 
^PFN (2.21) 

e, a corrente elétrica efetiva Ic^ da forma: 

Vac 

2 ULCIC, PFN 

(2.22) 

2.3 Considerações práticas de projeto e construção de reatores de carregamento 

Tendo em vista que o reator é submetido a uma polarização d-c no instante de 

carregamento devido a corrente média ser diferente de zero, deve-se ter cuidado no projeto 

deste componente do modulador. Isto implica que o reator, necessariamente, deve trabalhar 

na região linear da curva B-H, garantindo desta forma um valor constante para a sua 

indutância. Ou seja, quando o reator é submetido à corrente elétrica de excitação (corrente 

de carregamento), a intensidade de campo magnético H, a qual é constituída por uma 

componente Hdc (relativa a corrente média), e por uma componente Hac (referente a 

corrente efetiva), induz uma densidade de fluxo magnético B no material, também 

composta por duas componentes {Bdc e Ba^. Com isso, dependendo das condições 

operacionais em que o reator é submetido, é possível que o material opere na região de 

saturação devido a referida polarização d-c (corrente média). Esta condição é indesejável 

em razão da indutância sofrer variações no período de carregamento da PFN, o que toma 

ftindamental a operação do reator (material do núcleo) na região linear da curva B-H 

(indutância constante). Diante disso, sabendo-se que a indutância L é definida por meio da 

relação entre o fluxo magnético ^„ e a intensidade de corrente elétrica /: 

L = ^ , (2.23) 

onde <p„ = BA (para o caso particular onde B é uniforme e perpendicular à superficie da 

área A da seção transversal do núcleo), é possível garantir a condição de linearidade na 

operação do reator mantendo-se constante a relação d<^/di„ expressa em (2.23). Ou seja, o 

fluxo magnético deve variar linearmente em fijnção da corrente elétrica de excitação. 
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Uma técnica normalmente utilizada para garantir linearidade na operação do 

reator de carregamento é a utilização de um entreferro (airgap) em série com o circuito 

magnético (material) (FIG. 2.3). O entreferro permite que o material do núcleo trabalhe em 

uma maior extensão da região linear da curva B-H, tomando possivel uma satisfatória 

operação do reator no instante de carregamento da PFN [7]. 

Comprimento médio do 

caminho magnético -

Área da seção transversal 
do núcleo-ylffeator 

Entreferro (airgap) Ig 

FIGURA 2.3 Quantidades geométricas de um núcleo tipo-C com um entreferro. 

2.4 Operação do circuito de medida da indutância do reator de carregamento 

Para auxiliar o projeto do reator de carregamento, constmiu-se um circuito de 

medida da indutância (bancada de testes) (FIG. 2.4) com o objetivo de verificar, por meio 

da curva de magnetização B-H, o comportamento do material FeSi (GO) utilizado no 

núcleo do reator. Como resultado, esta curva permitiu identificar em que região (região 

linear ou região de saturação) o material trabalhou quando submetido a uma corrente 

elétrica d-c de aproximadamente 100 mA e uma tensão elétrica de 220 Hz. 

Variac 
220Vac/60Hz 

Transformador (1:1) 

1E? 

Icdc 

ICrms Crms ̂ Ic4c 

C/=o,l^F 

— Ï 

H 

FIGURA 2.4- Circuito de medida da indutância utilizado no projeto do reator. 

No circuito da FIG. 2 . 4 , o nível de tensão elétrica da rede (220Vac /60Hz) é 

controlado por meio de um variac que se encontra conectado ao transformador (1:1). Este 
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transformador, o qual tem a função de isolar o circuito de medida da rede elétrica, é ligado 

ao reator Lteste e ao capacitor Q , utilizado para desacoplar as correntes Icdc e /c™,, 

referentes, respectivamente, as correntes média e efetiva de carregamento da PFN. A fonte 

de tensão Vcc fomece corrente d-c para simular a corrente média (polarização d-c do 

material FeSi (GO) do núcleo), possibilitando desta forma investigar em qual região da 

curva B-H (linear ou saturação) o material está operando. As extremidades do reator estão 

conectadas a um circuito integrador (resistor Ri de 5 MD e capacitor C¡ de 0,1 |xF), o qual 

fomece a medida da densidade de fluxo magnético B. Por outro lado, a medida da 

intensidade de campo magnético H é obtida por meio do resistor R2 de 1 O. Os 

multímetros (voltímetros), que se encontram entre os terminais do reator e dos resistores R2 

e RA fomecem, respectivamente, o valor da tensão elétrica controlada através do variac, a 

intensidade da corrente elétrica efetiva Icrms e a intensidade da corrente d-c Icdc que o reator 

está sendo submetido. Como resultado, é possível observar o comportamento magnético do 

material utilizando um osciloscópio e, com isso, identificar a região de trabalho do reator. 

Portanto, conhecendo-se a área da seção transversal do núcleo AReator {AR), O número de 

espiras NR da bobina, o comprimento médio da espira 4 e o periodo de carregamento de 

energia na PFN {Te = TTyJLcCpi^ ), o qual pode ser medido experimentalmente com a 

operação do modulador, é possível determinar a permeabilidade magnética efetiva jUe do 

material por meio da expressão [7]: 

Lc = 
L 

(2.24) 

onde fioéa permeabilidade magnética do espaço livre (ar) (//o=12,56xl0'^ H/m). Por outro 

lado, quando o circuito magnético possui um entreferro {airgcq)\ é necessário considerar o 

seu comprimento. Então, partindo-se da expressão [7]: 

(2.25) 

onde a permeabilidade magnética efetiva /4 é determinada por (2.24) q é dada pela 

relação entre o comprimento do entreferro /g e o comprimento médio do caminho 
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magnético / „ , (fi=l^L ), pode-se encontrar a permeabilidade magnética do material /iFe de 

acordo com a seguinte expressão: 

(2.26) 

Na FIG. 2.5 e na TAB. 4, apresentam-se, respectivamente, o resultado 

experimental obtido com o reator de carregamento ressonante utilizado no circuito 

modulador, bem como as dimensões geométricas do material FeSi (GO) do núcleo. 

6 

ã; "O 400 800 1200 
Q Intensidade de Campo Magnético - H (A/m) 

FIGURA 2.5 - Comportamento do material FeSi (GO) do reator de carregamento do modulador. 

Tensão elétrica de operação: 220 VaJóOHz. Corrente d-c: = lOOmA. 

TABELA 4 - Quantidades geométricas e dimensões físicas do núcleo do reator. 

Quantidades geométricas do núcleo Dimensões físicas 

Area da seção transversal - ÁReator 9x10"^ m' 

Comprimento médio do caminho 

magnético - /„ 
0,336 m 

Comprimento médio da espira - 4 0,17 m 

Volume - VoÍReator 3,024x10^ m' 

Janela do núcleo 0,0722 X 0,0455 m 

Espessura do núcleo 0,03 m 

Largura do núcleo 0,03 m 

Observando a FIG. 2.5, pode-se verificar que nas condições operacionais em 

que o reator de carregamento fiai submetido (220 Vac/60Hz e corrente d-c = 100 mA), o 
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material FeSi (GO) trabalhou na região linear da curva B-H, apresentando uma 

permeabilidade magnética efetiva /4=518. Isto (região linear de operação) é fundamental 

para garantir um satisfatório carregamento de energia na PFN, pois é necessário que a 

indutância mantenha-se constante durante o período Tc de carregamento. Entretanto, na 

prática, a permeabilidade magnética efetiva medida foi de 94 (/4=94). Nestas condições 

operacionais, o reator apresentou uma indutância Lc de aproximadamente 1,1 H e um 

período de carregamento da ordem de 350 |xs. Contudo, deve-se ressahar que, para que o 

reator trabalhasse na região linear da curva B-H, foi necessário utilizar um entreferro de 

comprimento 4=45 {j,m. 

2.5 Conclusão 

Com base na metodologia de projeto descrita neste capítulo, conclui-se que, 

medindo experimentalmente o período de carregamento da PFN, é possível obter a 

indutância Lc do reator conhecendo-se a capacitancia total da PFN. Consequentemente, a 

partir do valor de Lc, bem como do número de espiras da bobina e das dimensões 

geométricas do núcleo, pode-se determinar a permeabilidade magnética efetiva do circuito 

magnético por meio de (2.24). 

Para auxiliar no projeto do reator, é importante construir um circuito de medida 

da indutância para investigar o comportamento do material por meio da curva B-H, a qual 

permite identificar a região (linear ou saturação) em que o material esta trabalhando. Na 

prática, é necessário que o reator opere na região linear da curva B-H, garantindo 

linearidade na indutância (fluxo magnético variando linearmente em função da corrente 

elétrica de excitação) e, consequentemente, um satisfatório carregamento da PFN. Isto 

pode ser verificado por meio de experimentos, onde a forma de onda do período de 

carregamento do reator não apresentou distorções, respeitando desta forma a propriedade 

de dobrar o valor da tensão da fonte d-c {vcfr^{t) = 2V¿^). Nestas condições, é possivel 

admitir que o material FeSi (GO) do núcleo do reator trabalhou na região linear da curva 

de magnetização B-H. 
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CAPÍTULO 3 - PROJETO E CONSTRUÇÃO DA LEVHA FORMADORA DE 

PULSOS (PULSE-FORMING NETWORK - PFN) DO CIRCUITO 

MODULADOR LINE-TYPE 

3.1 Introdução 

A pulse-forming network (PFN) é uma linha de transmissão artificial composta 

por uma combinação de indutores Li e capachores Q (seções L/Q) conectados confiarme 

diversas topologias (redes LÍQ de Guillemin tipos-A, B, C, D e E). A finalidade da PFN no 

circuito modulador é reproduzir o comportamento de uma linha de transmissão durante a 

descarga de energia. Suas principais fiinções são [7]; 

• armazenar em seus capacitores a quantidade de energia definida em fimção das 

caracteristicas de operação da válvula de microondas de potência (carga); e 

• descarregar, na fijrma de um pulso retangular, esta energia no primário do 

transfiarmador de pulsos no instante de disparo da thyratron, com amplitude de tensão 

Ve largura r (duração do pulso) bem definidas. 

As válvulas de microondas de potência pulsadas operam acionadas por pulsos 

retangulares de aha tensão (da ordem de dezenas de kV) com duração típica de 

microsegundos, necessitando, desta fiarma, de um componente capaz de armazenar e 

confijrmar estes pulsos. Este componente poderia ser uma linha de transmissão (cabo 

coaxial). Contudo, em razão das caracteristicas do pulso de tensão (potência de pico da 

ordem de kW e amplitude mínima em tomo de kV, por exemplo), seria necessário utilizar 

uma linha de transmissão de comprimento considerável, inviabilizando o projeto do 

circuito modulador. Diante disso, uma possibilidade fisicamente realizável é a constmção 

de uma linha de transmissão artificial constituída por indutores Lj e capacitores Q, uma vez 

que uma linha de transmissão pode ser modelada por um conjunto infinito de indutâncias e 

capacitancias distribuídas ao longo de sua extensão (FIG. 3.1) [7]. 
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FIGURA 3.1 -Indutâncias e capacitancias distribuídas ao longo de uma linha de transmissão. 

O projeto e a construção de uma linha formadora de pulsos (PFN) capaz de 

simular uma linha de transmissão é um problema de síntese de circuito [11]. Do ponto de 

vista prático, não existe uma PFN constituída por um número firúto de elementos ¿,Cy que 

represente completamente (que resulte) o comportamento de uma linha de transmissão. 

Este problema foi investigado por Ernest A. Guillemin do M.I.T. a partir dos anos 30, com 

o objetivo de sintetizar uma PFN capaz de reproduzir um pulso retangular com amplitude 

V e largura T bem definidas. Guillemin verificou que os pulsos retangulares gerados por 

uma linha de transmissão não poderiam ser perfeitamente produzidos por meio de uma 

PFN; fato observado devido a ocorrência de oscilações nos tempos de subida (overshoots) 

e de descida (undershoots) do pulso. Notadamente, ele demonstrou matematicamente que 

as oscilações poderiam ser reduzidas eliminando algumas freqüências de oscilação da rede 

utilizando a expansão da série trigonométrica de Fourier [7]. Como resultado, a solução foi 

utilizar as fiinções ímpares da série (termos em seno) de um pulso de tensão com forma de 

onda ahemada (FIG. 3.2) para aproximar-se de um pulso retangular. 

2 2 

f 
' 1 o 

«D 

2 o 
(O 

T 3 

A> 

-2 
-2T -T o T 2T 

Largura do pulso (\is) 

3T 

FIGURA 3.2 - Forma de onda alternada de um pulso de tensão utilizado para sintetizar uma PFN. 

A forma geral (analítica) para o pulso de tensão apresentado na FIG. 3.2 é 

representada por meio da expressão [7]: 
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V=/,5.J... V=Í,3,J... 
-sen 

V y 
(3.1) 

onde o índice v = 1, 3, 5,... são os termos ímpares da série de Fourier e ^ .̂(0 representa as 

componentes da expansão da série de Fourier da tensão elétrica do pulso de saída da PFN. 

A rede L/Q resultante da expansão de (3.1) é uma PFN composta por n seções Z,,C, 

(indutores e capacitores) conectadas em série e dispostas em paralelo em toda a extensão 

da rede, onde cada termo da série representa um segmento LC (FIG. 3.3). 

> Expansão de (3.1) 

FIGURA 3.3 - PFN obtida por meio da expansão da série de Fourier: representação das 

freqüências características de oscilação em cada seção LC. 

Cada seção LC (cada termo da série de Fourier) da FIG. 3.3 possui uma íreqüência 

característica de oscilação co^, a qual pode ser obtida de acordo com a expressão [7]: 

vn: (3.2) 

A PFN da FIG. 3 3, conhecida como rede tipo-C de Guillemin, permite construir redes L,Cj 

equivalentes. Estas redes, denominadas redes equivalentes de Guillemin (tipos-A, B, C, D 

e E), utilizam os teoremas de Foster e de Cauer para estabelecer relações entre as funções 

impedância Z(s) e admitância Y{s) da rede que se deseja projetar. Para este projeto em 

particular, construiu-se uma rede tipo-E (PFN tipo-E) com capacitores iguais por seção LC 

conectados em regiões específicas ao longo de um contínuo solenóide. 

Com o objetivo de investigar a equivalência das redes LC, bem como o 

comportamento dos pulsos de tensão, modelou-se matematicamente cada tipo de rede 

utilizando as técnicas de análise de circuitos elétricos (leis das tensões e das correntes de 

COMfSSÍO HKÍMii M BíímiA fÃJCL£AR/SP-IPi| 
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Kirchhoff) e o conceito de variáveis de estado [12]. Com isso, foi possível realizar 

simulações computacionais com as respectivas redes utilizando o algoritmo Runge-Kutta 

escrito no Turbo Pascal 1.5 [13]-[14]. Portanto, o objetivo deste capítulo é apresentar a 

metodologia de síntese de redes LC utilizada para projetar uma PFN capaz de produzir um 

pulso de tensão do tipo retangular. 

Este capítulo está organizado da seguinte forma. Na seção 3.2 apresenta-se o 

desenvolvimento das equações caracteristicas de uma linha de transmissão. Na seção 3.3 

encontra-se a metodologia de projeto de uma PFN tipo-C (teoria de Guillemin). Na seção 

3.4 apresenta-se os teoremas de Foster e de Cauer utilizados para projetar as redes LC dos 

tipos A, B e D. Na seqüência, seção 3.5, descreve-se a metodologia de projeto e constmção 

de redes LC com capacitancias iguais por seção (PFN tipo-D e PFN tipo-E). Finalmente, na 

seção 3.6, descreve-se a conclusão do capítulo. 

3.2 Determinação das equações características de uma linha de transmissão 

O circuito equivalente de uma seção Az referente a uma linha de transmissão é 

representado na FIG. 3.4. Neste circuito, CAz e GAz são, respectivamente, a capacitancia e 

a condutância da linha (admitância YAz) e, LlAz e LAz são as respectivas resistência e 

indutância da linha (impedância ZAz). Então, uma linha de transmissão pode ser 

representada como uma associação de infinitas seções de impedância série e admitância 

paralela (FIG. 3.4) [15]. 

i(z,t) ZAz 

LAz RAz ' 
i(z+Az,t) 

viz,t) YAz ' CAz GAz v(z+Az,t) 

Az 

FIGURA 3.4 - Circuito equivalente de uma linha de transmissão: representação de uma seção Az. 

As equações caracteristicas de uma Unha de transmissão, estabelecidas por 

meio da tensão e da corrente, podem ser obtidas de acordo com o desenvolvimento 

analítico apresentado a seguir. Ou seja, aplicando-se a lei das tensões de Kirchhoff em um 

comprimento de linha Az tem-se que: 
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r (z ,0 = RAzi{z,t) + L—(z,t)Az + v(z + Az,t), (3.3) 
dí 

a qual pode ser escrita como: 

viz + Az,í)^v(z,t) ^ ^^_^di (3 4) 

Az õf 

Tomando o limite de (3.4), obtém-se a tensão elétrica na linha de acordo com a expressão: 

lim H^ + ^ ^ 0 - K ^ , 0 ^ ^ _^,-(^^,) - 1 ^ ( 2 , 0 . (3.5) 
^-*o Az õz dt 

De forma análoga, é possível determinar a expressão da corrente elétrica na linha segundo 

a lei das correntes de Kirchhoff. Desta forma, tem-se que: 

^{z,t) = -C^{z,í)-Gv{zJ). (3.6) 
õz dt 

Para a análise em questão, admitir-se-á que a linha de transmissão é sem perdas (/?=0 e 

G -> 00). Nestas condições, (3.5) e (3.6) tomam-se nas respectivas formas: 

^ ( Z , 0 = - Z | ( z , / ) , (3.7) 
dz dt 

^{zJ) = -C%{z,í). (3.8) 
dz dí 

Com a finalidade de obter uma equação diferencial para a onda de tensão Kz,/), 

diferencia-se (3.7) em relação a z e (3.8) em relação a í, originando com isso as seguintes 

expressões: 

^iz,t) = -L^(z,t), (3.9) 
dz dzdt 
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-(z,t) = -C-:yiz,t). 
dzdt dt' 

(3.10) 

Em seguida, substituindo (3.10) em (3.9), tem-se: 

dz' dt' 
(3.11) 

De forma análoga ao procedimento anterior, é possivel determinar a equação diferencial da 

onda de corrente /(z,0, o que resulta em: 

dz' dt' 
(3.12) 

As expressões (3.11) e (3.12) descrevem o nível de excitação elétrica em qualquer ponto z 

e teinpo / em uma linha de transmissão. 

Para resolver (3.11) e (3.12), considerar-se-á que a linha de transmissão da 

FIG. 3.5 encontra-se inicialmente carregada com uma tensão de amplitude Fo e, em um 

determinado instante í=0, a energia armazenada na linha é descarregada sobre uma carga 

puramente resistiva (ZL=RL)- Ainda, assumir-se-á as seguintes condições iniciais e de 

contorno, respectivamente: 

condições iniciais: v(z, í=0) = Vo (constante). 

condições de contorno: i(z=0, í) = 0 (extremidade aberta); 

v{z=l,t) = ZLÍ(z=l,ty,e 

ZL=RL (puramente resistiva). 

v{zj) 

z=0 

Chave fechada 

ZL=RL 

*• z 

FIGURA 3.5-Linha de transmissão inicialmente carregada com amplitude de tensão Vo. 
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Desta forma, aplicando-se a transformada de Laplace X em (3.7) e em (3.8), obtém-se as 

respectivas expressões: 

^ { 1 } ^ ^ { " " - f } ^ = -L\sliz,s)-i{z,t = 0)1 (3.13) 

onde /(z, í=0)=0, e: 

^ { 1 } ^ } ^ ^ = - C t f ^ ( - , - ) - K ^ , ^ = 0)1 (3.14) 

onde K ,̂ t=0)=Vo. Então, daivando (3.13) em relação a z e substituindo a expressão (3.14) na 

derivada de (3.13), tem-se uma equação diferencial de segunda ordem não-homogênea do tipo: 

^-s'LCV = sLCVo. (3.15) 
dz 

Integrando (3.15), obtém-se: 

Viz,s) = ^ + V^e-''"-''' +V-e'^\ (3.16) 
s 

onde as constantes de integração e V representam, respectivamente, as amplitudes 

das ondas de tensão propagando-se no sentido z>0 (onda incidente) e z<0 (onda refletida) 

na linha de transmissão em relação a carga. Analogamente, derivando-se (3.14) em relação 

a z e substituindo a expressão (3.13) na derivada de (3.14), tem-se uma equação diferencial 

de segunda ordem homogênea: 

d'l , 
dz' 

s'LCI = 0. (3.17) 

Integrando (3.17) encontra-se: 

/ ( z , 5 ) = /V^^^+/V^''^' '% (3.18) 
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onde as constantes de integração q I são, respectivamente, as amplitudes das ondas de 

corrente propagando-se no sentido z>0 e z<0 na linha de transmissão em relação a carga. 

Para determinar e / deve-seobservarque/(2=0 ,5)=0. Nestas condições, tem-se que: 

I(z^O,s) = 0 ^ r +r =0, (3.19) 

e portanto r=-J . Então, substituindo (3.19) em (3.18) e lembrando-se que, 

senh X = , onde neste caso x = s-jLCz ,(3.18) toma-se: 

I{z,s) = -2r senh(sjLCz). (3.20) 

Por outro lado, V(z,s) relaciona-se com /(z^s) através de (3.14), a qual pode ser reescrita na forma: 

V(z,s) = ^ - ^ ^ i z , s ) . (3.21) 
5 sC az 

Derivando (3.20) e substituindo o resultado em (3.21), obtém-se: 

F ( z , 5 ) = ^ + 2 / \ P c o s h ( 5 V Z C z ) . (3.22) 
s \C 

Entretanto, tendo em vista que também é possível expressar V(z,s) de acordo com (3.16), 

pode-se igualar (3.22) e (3.16), ou seja: 

2r 
V 

- cosKsVZCz) = V'e^'^'^' + V-e'^''''. (3.23) 

Contudo, para que a igualdade em (3.23) seja verdadeira, e V devem ser, 

necessariamente, iguais. Esta condição toma (3.23) na forma: 

2r ^cosh(5VZCz) = 2F" cosK^VZCz). (3.24) 
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Portanto, a razão entre as amplitudes das ondas de tensão e de corrente r é igual a 

impedância característica Zc da linha de transmissão. Sendo assim, tem-se que: 

c 
(3.25) 

Ainda, por meio de (3.25), é possível estabelecer as seguintes relações: 

Zr = (3.26) 

r = Kl 
Zc' 

(3.27) 

I =-
Zc 

(3.28) 

Com base nestes resuhados, pode-se obter a solução para / ( z y s ) e V{z,s) substituindo, 

respectivamente, (3.27) em (3.20) e, (3.25) em (3.20), originando com isso o seguinte 

sistema de equações: 

I{z,s) = -—senhisyflCz) 

V(z,s) = ^ + 2V' cosKsVZCz) 
5 

(3.29) 

Para determinar em (3.29) e, posteriormente, obter completamente V(z,s) e /(z,5), tem-se 

que para z=l (sobre a carga), 1(1,5) = / ; , (*) , V(l,s) = V^s) e VL(S) = ZLIL(S), onde Z¿ é 

puramente resistiva. Então, substituindo JL(S) em ZJLÍS) no sistema (3.29), obtém-se V* 

de acordo com a expressão: 

Vo 

cosh(syÍLCl) + ^ senh (5VZC/) 
Zc 

(3.30) 
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Consequentemente, substituindo (3.30) na segunda expressão de (3.29), tem-se que; 

V(z,s) = Ko. cosh(syfLCl) 

cosh(sy[LCl) + ^ senh(íVZc/) 
(3.31) 

De forma análoga, é possivel obter/(z ,5) substituindo-se (3.30) na primeira expressão de 

(3.29), o que resulta em; 

ZcS 
senh(5VZc/) 

cosh(sVZc/) + ^ senh(5VZc/) 
Zc 

(3.32) 

As expressões (3.31) e (3.32) representam as respectivas ondas de tensão V(z,s) e de corrente 

I{z,s) no plano 5, permitindo, desta forma, analisar o comportamento dos pulsos (tensão e 

corrente) na carga fornecidos por uma linha de transmissão. Na FIG. 3.6 apresenta-se uma 

linha de transmissão de comprimento / conectada a uma chave Ch e a uma carga de 

impedância Z¿ (puramente resistiva). 

Linha de transmissão (cabo coaxial) 
Chave Ch 

V i 

A 

Carga ZL=RL 

FIGURA 3.6-Linha de transmissão para um típico pulso retangular. 

Analisando o comportamento do pulso de tensão V{z,s) na saída da linha de 

transmissão (FIG. 3.6) na situação em que Z¿=Zc (casamento de impedâncias entre a linha e 

a carga), tendo em vista que z=l, ZL=ZC, V{l,s) = VL(S) , bem como utilizando-se a definição 

'^senhx 
tanhx = 

coshx 
, onde neste caso x = s-JTci, (3.31) toma-se: 
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V(z,s) = Vds) = 
1 + tanh(5VZC/) 

( 3 . 3 3 ) 

Representando ( 3 . 3 3 ) na forma exponencial, tem-se: 

2s 
1-e -IS-JLCI ( 3 . 3 4 ) 

Aplicando a transformada inversa de Laplace em ( 3 . 3 4 ) com base nas propriedades 

jZJ = u{t) e ^ I = w(í - a ) , obtém-se: 

vdt) = ^Ut)-u{t-24LCl) (3.35) 

A expressão ( 3 . 3 5 ) representa a condição em que ZL=ZC. Entretanto, é possivel obter uma 

expressão geral para o comportamento do pulso de tensão em uma linha de transmissão para 

qualquer valor de ZL ou de Zc. Então, representando ( 3 . 3 1 ) na forma exponencial utilizando as 

identidades senh = e cosh = , tem-se que: 

I-

+ 
ZL 

( 3 . 3 6 ) 

a qual, por meio da seguinte manipulação algébrica: 

1- _ 2 Z c 

(Zce''"" +Zce~'^'^'+ZLe'^''''-Z,e~'"-''') 
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Vo 1- 2Zc 

yZi +Zc ^ 

2Zc ^-syjLCl 

{Z,+Zc) 1-ne 

pode finalmente ser escrita como: 

V 

s 
1- z 

\ZL + Ze y 

,-sslLCl 

-2sslLCl 
(3.37) 

onde / l = 
^ Z^— Zç 

\Zi + ZQ J 
é o coeficiente de reflexão na carga. Contudo, para z=l, (3.37) 

torna-se: 

Zc l + e -2sy'LCl 

ZL+ZC J- Fie 
-2s^lLCl 

(3.38) 

Porém, tendo em vista que _ y _ j _ ^-2sylLCl _|_ p2^~4sy[LCl _^ p3^-6s^LCl 

é possível representar (3.38) de acordo com a expressão: 

s 
1- .(3.39) 

Denominando T = 2y[LCl e desmembrando (3.39), tem-se que: 

Vds) = ^ 
Z , 

v Z i +Zc j ZL+ZC) 
(1 + n )\e'' + ne-''' + rle~''' + . . - ] . (3.40) 
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Novamente, aplicando-se as propriedades da transformada inversa de Laplace, 

£ í l \ = u(t) eX''l-e-'^\ = u(t-a) em (3.40), obtém-se: 

ZL+ZCJ 
Vo 

'zA 
ZL n=l 

(3.41) 

A expressão (3.41) representa a forma geral do comportamento do pulso de saída de uma 

linha de transmissão para quaisquer valores das impedâncias Z¿ ou Zc, desde que sejam 

reais. Em particular, investigar-se-á o comportamento do pulso de saída de uma linha de 

transmissão carregada com uma tensão Vo até 9 kV nas seguintes situações: 

1. A impedância da carga Z¿ é igual à impedância caracteristica da linha Zc {Zi=Z¿). 

A expressão matemática que representa o comportamento da forma do pulso de 

saída da FIG. 3.7a foi apresentada em (3.35). 

O ) 

( 0 

s 
3 • 

o 
•s 
c 

°00 0.7 1.4 2.1 2.8 
Largura do pulso (ps) 

(a) ZL=ZC. 

3.5 

2. A impedância da carga ZL é o dobro da impedância característica da linha Zc {ZL=2Z^. 

A expressão (3.42) representa o comportamento da forma do pulso de saída na 

situação em que ZL^IZC e o resuhado apresenta-se na FIG. 3.7b. 

v,{t) = jVoUÍt)-^Vo u{t-T) + U{t~2T)^^u{t-3T) + j;^u{t-4T) + ... • (3.42) 
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0.7 1.4 2.1 2.8 
Largura do pulso (ps) 

(b) Zi=2Zc. 

3.5 

3. A impedância da carga Z/, é a metade da impedância característica da linha Zc (Z¿=Zc/2). 

A expressão (3.43) representa o comportamento da forma do pulso de saida na 

situação em que ZL=ZC/1 e o resuhado apresenta-se na FIG. 3.7c. 

o y 
u{t -T)-Lu{t- 2T) + !"(/- 3T) -^u{t- 4T) +. . (3.43) 

5^9 

CD 

S 6 
CO 

c 
CO 

o 
'B 3 
. 0 ) 

O) 

o 
•CD 

S O 
.0» 

0.0 0.7 1.4 2.1 2.8 
Largura do pulso (ps) 

(c) ZL=ZC/2. 

3.5 

FIGURA 3.7- Comportamento dos pulsos de tensão de saida em uma linha de transmissão. 

Tecendo um comentário sobre as três situações analisadas, é possível verificar que, 

na situação 1, quando Zi=Zc, a forma do pulso de saída é tipicamente retangular. Isto significa 

que a carga absorveu toda a energia armazenada na linha de transmissão logo após o pulso de 

largura r, caracterizando desta forma um perfeito "casamento" de impedâncias entre a linha e a 

carga. Por outro lado, quando ZL=2ZC (situação 2), a energia armazenada na linha de 

transmissão foi absorvida pela carga durante um intervalo de tempo 5r (3,5 |is), surgindo com 



33 

isso reflexões do pulso de tensão ao longo da linha. Esta indesejável situação caracteriza um 

descasamento de impedâncias entre a linha e a carga. Na situação 3 (FIG. 3.7c), quando 

Zi=2c/2, a energia armazenada na linha de transmissão é novamente absorvida pela carga 

durante um intervalo de tempo 5r(3,5 |is). Porém, neste caso, surgem pulsos com amplitudes 

positiva e negativa ao longo da linha, o que também caracteriza um típico descasamento de 

impedâncias. 

3é3 Teoria de Guillemin para redes LC alimentadas por tensão: projeto inicial de 

uma linha formadora de pulsos (PFN) 

Conforme mencionou-se, projetar uma PFN é um problema de síntese de circuitos. 

Esta conclusão foi conseqüência das investigações realizadas por Ernest A. Guillemin (anos 

30) sobre a teoria de síntese de redes ZC. Naquela ocasião, Guillemin demonstrou por meio da 

expansão da série de Fourier que as oscilações no início e no fim do pulso poderiam ser 

reduzidas utilizando-se somente as funções ímpares da série (termos em seno) [16]-[17]. 

Então, com base na FIG. 3.2 (seção 3.1), é possível verificar que (3.1) possui somente termos 

em seno, caracterizando desta forma uma função ímpar. Nestas condições, partindo-se da 

forma geral da série de Fourier de uma ílmçãoXO, tem-se que: 

/ ( 0 = ^ + ¿ 
v=/,2,5... _ 

+ 6v sen flv cos + 6v sen 
K T ) K T ) 

(3.44) 

onde os coeficientes de Fourier e são representados, respectivamente, por: 

a . = ^ / / ( O c o s ( M U , 
To \ r ) 

(3.45) 

* v = - 1 / ( 0 sen 
T j 

dt. (3.46) 

E, A CONSTANTENO é DEFINIDA POR MEIO da EXPRESSÃO: 

Ao=-\mdt (3.47) 
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Desta forma, de acordo com a FIG. 3.2, o pulso de tensão apresenta uma função_/(/) com 

amplitudes positiva +1 e negativa - 1 . Sendo assim, é possível determinar a constante Ao por 

meio de (3.47), resultando em: 

T 2T 

Ao=-{ldí + - \(-J)dí = 0. 
ri Ti 

Utilizando (3.45) para determinar «V, obtém-se: 

1 
ÛTV = —jcos 

vm 
\ T J 

dt = 0. 

Analogamente ao cálculo de a^, porém utilizando (3.46), o coeficiente será: 

1 
K- — Jsen 

2^ í . . ^ \ 4 VTtt 

\ T J 
dt = 

vn 

Portanto, a fiinção^O para a forma de onda da FIG. 3.2, ou seja, a ft)rma de onda da tensão 

v^t), resulta-se na expressão: 

/ ( / ) = r . ( 0 = 2 
V=;,I,J... 

' 4 (VK^ 
t — sen t 

vn: \T J 
(3.48) 

Cada termo da série em (3.48) consiste em uma forma de onda senoidal de amplitude bv 

Então, em cada seção LC da FIG. 3.8 existe uma corrente elétrica dada por: 

/„(0 = FPRV sen 
' , ^ 

(3.49) 

onde /V(0 é a corrente elétrica em cada seção LvCv, VPFN é a tensão elétrica da rede (PFN) e, 

Cv e Lv são, respectivamente, a capacitancia e a indutância de cada seção LC. Em razão dos 

componentes LvCy estarem conectados em paralelo, a tensão elétrica é a mesma entre as 

extremidades de cada ramo (FIG. 3.8). 
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'"v(0= ¿ í v ( 0 
v=l,3,},... 

• 1 
i lio S 'ÁO 

Ci :C3 

FIGURA 3.8- Circuito representativo das componentes i/t) em cada seção LC da PFN. 

As expressões para calcular L^ e Cv em (3.49) podem ser estabelecidas por comparação 

com os termos da série em (3.48). Desta forma, tem-se que: 

vn _ I 
T ~ 4hCl 

^ ^ ^ ^ 
- I C 

onde ZpFN é a impedância da PFN. Portanto, relacionando as combinações apresentadas, é 

possível estabelecer as seguintes expressões para Lv e Cv, respectivamente [7]; 

^ 7 ^ 

\ vnbv j 
(3.50) 

C„ = 
' Kr ^ 

\ynZppü j 
(3.51) 

Entretanto, tendo em vista que para um pulso retangular = — [7], pode-se obter Cv e Lv 
vn 

para cada seção LC substituindo hv em (3.50) e em (3.51), dando origem as expressões: 

C . = 
f 4 T 

Wn' yZppj.] J 
(3.52) 
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4 
(3.53) 

A PFN resultante do desenvolvimento analítico referente a série de Fourier, consiste de 

vários elementos LC conectados em série (seções LC ressonantes) dispostos em paralelo 

em toda a extensão da rede (FIG. 3.9). Este tipo de PFN, conhecida como rede tipo-C de 

Guillemin, é considerada imprópria para uso prático devido os diferentes valores dos 

capacitores, dificultando desta forma o seu processo de manufatura e a sua aquisição do 

fabricante [7]. Para solucionar este problema, projeta-se redes equivalentes a partir da rede 

tipo-C (considerada como rede auxiliar no projeto de PFN) [18]. Teoricamente, é possível 

sintetizar redes LC por meio de manipulações algébricas das fiinções impedância Z{s) e 

admitância Y{s) (teoremas de Foster e de Cauer); uma vez que as redes de mesma 

impedância são consideradas equivalentes [7]. 

Chave Ch 

Ycis) 

Car^ RL C, G - L 

¿ V 

FIGURA 3.9- PFN obtida por meio da expansão da série de Fourier (rede tipo-C de Guillemin). 

3.4 Determinação da equivalência de redes LC: teoremas de Foster e de Cauer 

3.4.1 Rede equivalente obtida por meio do teorema de Foster: PFN tipo-A 

O teorema de Foster [19] permite escrever a fimção impedância Z(s) de uma 

rede LC tipo-C (FIG. 3.9) em uma fimção admitância Y{s) da forma: 

CV5 

'=1,3,... LyCyS + 7 
(3.54) 

Para uma PFN com quatro seções LC, conforme foi construída neste trabalho, (3.54) é 

representada de acordo com a seguinte soma de seções LC conectadas em paralelo: 
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K^(^) = _ ^ 4 — + — ^ — + — ^ 4 — + -
L,C,s'+l LjCss'+J L¡C¡s'+J LrCys'+I 

(3.55) 

Para encontrar a função Z{s) da rede tipo-C, deve-se inverter (3.55) utilizando a forma geral: 

llÍLyCy+l) 

Z ( 5 ) = 
V=Í ,J , . . . (3.56) 

v=l,3,... r=l,3,... 

o resultado das manipulações algébricas realizadas com (3.56) é uma divisão de polinomios de 

ordem n, o qual depende do número de seções LC da rede. Desta forma, a fimção Zc{s) para 

uma PFN tipo-C de quatro seções LC é representada de acordo com a expressão; 

7 íc\-^ss +aeS +a4S +a2S +ao 
^CKS) - - - -—-—-—^ - —, (3.57) 

onde a„ e b„ são, respectivamente, os coeficientes do numerador e do denominador de Zc(s). 

Para transformar a PFN tipo-C na rede equivalente tipo-A, é necessário 

expandir a função Zcis) em frações parciais [12] utilizando-se a forma geral [7]: 

(3.58) 

Em particular, para uma PFN com quatro seções, a função impedância ZA{S) será do tipo: 

Z^{s) = Ao 
Ko 2K2S 2K4S 2K6S „ 

+ ^ J + ~y F"*"~7 J + ^SS 

S s +0)2 S + f04 s + (Oe 

(3.59) 

K 1 
onáe,Ao é uma constante, —^ refere-se ao capacitor de entrada CN de valor s farads, 

s A^Ko 

cada termo 
2K,s 

representa um circuito tipo "tanque" que consiste de um capacitor C de 
S + COi 
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1 2K 
-s farads conectado em paralelo com um indutor L de — 7 - 5 henrys, KiS são os 

resíduos da fimção ZA(SX os quais são obtidos utilizando-se o método da expansão em 

frações parciais [12] e, finalmente, AgKgS é o valor da indutância Z,2n (indutância Ls para 

uma rede com quatro seções LQ [20]. Nestas condições, é possível determinar os valores 

dos elementos LC da PFN tipo-A (FIG. 3.10) de acordo com a seguinte expressão: 

0J¡ 

• + 
2A>K4 2AoKe 

2K4S 2K6S 

0)4 (0¡ 

• AgKgS , (3.60) 

onde os termos 
7 

2A0K2 ' 2AoK. 
^ s e — ^ — s do numerador representam. 

2A,K, 

respectivamente, os valores das capacitancias C2 , C4, e Có e, os termos — f - , 
2KyS 2K4S 

2K,s 

(Ol CO4 

Ç- do denominador são as respectivas indutâncias Z,̂ , L4 e Le para uma PFN com 

quatro seções LC [20]. A PFN apresentada na FIG. 3.10 é também conhecida como rede 

tipo-A de Guillemin. 

rjv\ 

L2n-2 

L2n 

C2 C4 C2„.2 

FIGURA 3.10- PFN obtida por meio do teorema de Foster (rede tipo-A de Guillemin). 

3.4.2 Rede equivalente obtida por oieio do teorema de Cauer: PFN tipo-B 

O teorema de Cauer permite transft)rmar a PFN tipo-C na rede equivalente 

tipo-B (FIG. 3.11) [7], Este teorema, o qual utiliza o método da expansão de frações 

continuadas [19]-[20] das fijnções impedância Zc{s) e admitância Yds) da rede tipo-C, 

conduz a um processo de divisões sucessivas (divisões polinomiais) de (3.57), permitindo 

com isso identificar e calcular os elementos LC da PFN tipo-B. Sua ftjrma geral é do tipo: 
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Z3 + 

y4 + •• 

+ -

Z„-l + -

(3.61) 

e a topologia da rede tipo-B é da forma: 

¿'1 

Zb(5) 

V3 

» 1 

n-l 

C'„ 

FIGURA 3.1 J - PFN obtida por meio do teorema de Cauer (rede tipo-B de Guillemin). 

É importante ressaltar que, o valor de L '; da PFN tipo-B é o mesmo de £2« da PFN tipo-A; 

característica que identifica a equivalência entre as redes A, B e C de Guillemin [7]. 

3»§ Metodologia de projeto e construção de redes LC com capacitancias iguais por 

seção: redes tipo-D e tipo-E de Guillemin 

A rede tipo-D (FIG. 3.12) é considerada a mais importante na sintese de redes 

LC devido as capacitancias serem de mesmo valor. Na prática, isto é extremamente 

desejável, pois facilita a aquisição dos capacitores de alta tensão do fabricante. Porém, este 

tipo de rede exige indutâncias negativas em série com cada capacitor para compensar os 

diferentes valores das capacitancias da PFN tipo-C (rede auxiliar) [7], [21]-[22]. 

L, 
-rrf\. 

L2 

— r 

-f^i2 i -L23 : 

C C 

c 

FIGURA 3.12 - PFN tipo-D: indutâncias negativas em série com os capacitores. 

Os capacitores da rede tipo-D são obtidos por meio da expressão: 
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^Tipo-D — 7, , 

n 
(3.62) 

1=1 

onde w é o número de seções LC, CNQü capacitancia de entrada da rede tipo-A e CTÍPO-D é o 

valor de cada capacitor que irá compor a PFN tipo-D. Por outro lado, para determinar as 

indutâncias {L¡, -L12, L2, -L23, L„,..., -L„.i,„), é necessário seguir uma metodologia de projeto 

partindo-se das funções impedância e admitância dadas por (3.54) e (3.57), 

respectivamente [7]. 

3,5.1 Projeto da rede tipo-D 

Com base na FIG. 3.13 representada a seguir. 

ZT{S) 

p. 

FIGURA 3.13 - PFN tipo-D com capacitâncias iguais por seção: processo de síntese. 

subtrai-se a função impedância total Zi{s) da indutância de entrada sLj, ou seja: 

Z¡{S) = ZT{S)-SL¡, (3.63) 

onde a fimção impedância Zi{s) é estabelecida da fiarma: 

Z,{s) = sL,2+ — ^^"^^' , 
^ ' sC sC 

(3.64) 

e a função admitância Y¡{s) é dada por: 
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1 sC 

Z,{s) L,2Cs'+í 
(3.65) 

A combinação ressonante série L¡2C corresponde a um zero da função Z¡{s) ou a um polo 

da função Yi{s). Desta forma, em vista de Z¡{s)=0 em (3.64), é possivel estabelecer os 

poios de 7/ (5) de acordo com a relação: 

s = ± = ±s,. (3.66) 

Nestas condições, a fimção Yi{s) pode ser representada na forma: 

R ; ( 5 ) = ^ + ^ + R . ( 5 ) , 
s-s¡ s + s¡ 

(3.67) 

onde Y2ÍS) é a função admitância residual da rede tipo-D (FIG. 3.13). Os coeficientes a; e 

a2 (residuos dos polos) podem ser determinados utilizando o método da expansão em 

frações parciais [12]. Portanto, sabendo-se que Yi{s)=J/Z](s) e Zi{s)=Zi{s)-sLi, pode-se 

encontrar a¡ de acordo com o seguinte procedimento [7]: 

üj = lim ( 5 - s,)Y,{s) => a, = lim s-s, 
ZT{S)-SL, [Zr(s)-sL,l__^^ 

ds 

(3.68) 

Consequentemente, derivando (3.68), tem-se que: 

Z'T{SI)-L, 
(3.69) 

Analogamente, o coeficiente é obtido de acordo com (3.68), o que resulta em: 

Z'T(-SI)-L] 
(3.70) 
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Desde que ZVi-s) é urna função de ^ , Z'i{+sj)=Z'i{-Sj), tomando os coeficientes ai=a2=a 

[7, 23]. Nestas condições, (3.67) pode ser reescrita na fiarma: 

Y:{s) = ^ ^ + Yds). (3.71) 
5 -S¡ 

Tendo em vista que s¡ = —=À= e, dividindo-se (3.65) por £;2C, é possível verificar que 
\ - L12C 

o termo j em (3.71) é a própria fianção admitância da combinação L]2C em (3.65). 
s' - s, 

Nestas condições, tem-se que: 

sC _ _ 2as 
2 • Li2Cs'+l ^2 ^ l s ' - S i 

U2C 

(3.72) 

Relacionando os numeradores e os denominadores de (3.72), é possível estabelecer duas 

equações para determinar os valores da raiz si e da indutância Ln. Ou seja: 

Li2=^=^''^"'^~^' , (3.73a) 
2a 2 

^ =-s/, (3.73b) 
L,2C 

onde s/ é uma raiz de ZT{S)-SLI=0 e, consequentemente a indutância Lj toma-se 

Ll = Zj{sj)/sj. Desta fiarma, a raiz pode ser determinada isolando Lj2 em (3.73b) e 

substituindo o resultado em (3.73a). Sendo assim, tem-se que: 

1 Z'T(S,)-L, (3^^) 

2/^ 
-s, C 

Em seguida, substituindo Li = Zi{s¡)lsi em (3.74), 



43 

1 s, 

-s,C 
(3.75) 

e rearranjando os termos de (3.75), obtém-se: 

C 2 
(3.76) 

Em razão do valor de C ser conhecido por meio de (3.62), é possível determinar as raizes Sj 

referentes a s/ utilizando (3.76). Portanto, uma vez que as raízes foram determinadas, 

pode-se encontrar o valor da indutância Lj2 de acordo com a expressão: 

Lu=^r^ = ^[z'As,)-L,l 
— Có'; 2 

(3.77) 

e da indutância 1/ por meio da relação: 

^1 - (3.78) 

O desenvolvimento analítico apresentado determina os valores de ¿7 eL]2 para 

uma PFTvf com duas seções LC. Contudo, acrescentando seções na rede, aumenta-se a 

complexidade de projeto. Por exemplo, para uma PFN de três seções LC, é necessário 

obter uma outra fiinção residual do tipo 2 2 ( 5 ) = — -—, uma vez que ¥2(5) pode ser 
y2(s) 

encontrado por meio de (3.67). Como resuhado, as indutâncias L2 e L23 são determinadas. 

Este processo é conduzido de acordo com o número de seções LC estabelecido no projeto 

da PFN, de modo que as raizes das expressões polinomiais sejam encontradas por meio de 

(3.76) e, consequentemente, suas respectivas indutâncias determinadas [7]. 

3.5.2 Projeto da rede típo-E a partir da rede tipo-D 

Para que a PFN tipo-D seja fisicamente realizável, é necessário transft)rmar 

Lj, -L¡2, L2, -L23, L„,..., -L„.i,„ em indutâncias mútuas devido as indutâncias negativas. 
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Desta forma, de acordo com a rede da FIG. 3.14, observa-se que existe uma analogia com 

o circuito equivalente de um transformador ideal (indutâncias Li, L2 e -L12). Esta 

característica é fundamental em projetos de PFN tipo-E, pois toma-se possível obter toda a 

indutância da rede em um continuo solenóide [7]. 

Circuito equivalente de um transformador ideal 

L, L2 
i 

— s^r^— 

1 -L,, 

> J 

c 

FIGURA 3.14 - PFN tipo-D: analogía com o circuito equivalente de um transformador ideal 

O procedimento algébrico para encontrar a rede LC do tipo-E (FIG. 3.16) a 

partir da rede tipo-D, inicia "rebatendo-se" as indutâncias negativas (em série com os 

capacitores) para os ramos superiores da PFN tipo-D. Com isso, é possível obter a matriz 

indutância L em (3.79) para um circuito magneticamente acoplado, conforme apresenta-se 

na FIG. 3.15. 

L, 

-L, 

L2 
M 

LEI ^ ^ LE2 

FIGURA 3.15 Analogia utilizada para obter a rede tipo-E a partir da rede tipo-D. 

L = 
M 

M 

L 
(3.79) 

Para constmir a PFN tipo-E (FIG. 3.16) [23], é necessário substituir em (3.80) 

os valores das indutâncias da rede tipo-D. Em particular, no caso deste projeto, para uma 

rede tipo-D de quatro seções LC, tem-se que [7]: 
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Ll — L¡2 = LE¡ 

L2 — L¡2 — L23 = LE2 

L3 — L23 — L34 = LE3 

L4 — L34 = LE4 

(3.80) 

onde LEI, LE2, LES, e LE4 são as indutâncias da rede tipo-E (FIG. 3.16) [7]. Por outro lado, as 

indutâncias mútuas M/2, M23 QM34 podem ser medidas na prática utilizando um LCR meter. 

12 23 M 34 
LEÍ l^E2 '--E3 t^B4 

FIGURA 3.16- PFN tipo-E do modulador: contínuo solenóide com derivações capacitivas. 

3.6 Conclusão 

De acordo com a metodologia de projeto de PFN apresentada (síntese de redes 

LC), pode-se concluir que, na prática, não existe uma PFN composta por um número finito 

de elementos LiCj que represente completamente o comportamento de uma linha de 

transmissão. Este problema ídi investigado por Guillemin, o qual concluiu que é necessário 

utilizar as fiinções ímpares da série de Fourier de um pulso alternado para reproduzir um 

pulso de fiarma retangular. 

A PFN construída para o circuito modulador deve ser capaz de armazenar em 

seus capacitores a quantidade de energia definida em fimção das caracteristicas de 

operação da válvula de microondas de potência. Em conseqüência, por meio do disparo da 

thyratron, descarregar, na fiarma de um pulso retangular, esta energia no primário do 

transfiarmador de pulsos com ampHtude de tensão F e largura rbem definidas. Do ponto de 

vista prático, a PFN tipo-E é a rede LC que apresenta as melhores características físicas, 

quando comparada com as demais redes (tipos-A, B, C e D). Entre tais características 

pode-se citar: contínuo solenóide com derivações capacitivas, o que permrte o ajuste das 

indutâncias, bem como os capacitores de mesmo valor, facilitando desta forma a aquisição 

deste componente do fabricante. 
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CAPÍTULO 4 - PROJETO E CONSTRUÇÃO DO TRANSFORMADOR DE 

PULSOS DO CIRCUITO MODVUSDOR LINE-TYPE 

4.1 Introdução 

A finalidade de um transformador de pulsos no circuito modulador é transferir 

a máxima energia da PFN para a carga (válvula de microondas de potência). As principais 

caracteristicas de operação deste componente são: 

• ajustar as amplitudes dos pulsos e os níveis de impedância entre a PFN e a carga, 

• inverter a polaridade dos pulsos fornecidos à válvula de microondas de potência, caso 

exista necessidade; e 

• permitir isolação elétrica d-c entre a PFN e a carga [7], [24]-[25]. 

E desejável construir um transformador de pulsos que transfira a máxima 

quantidade de energia da PFN para a válvula de microondas de potência com a mínima 

energia armazenada na bobina e no núcleo no fim do pulso. Entretanto, em razão do 

transformador operar com sucessivos pulsos de alta tensão, com duração típica de 

microsegundos (|is) e taxa de repetição da ordem de kHz, é necessário investigar a 

influência de alguns elementos de circuito na forma do pulso de saída do secundário, como 

por exemplo: a indutância do circuito primário Lp, a indutância de dispersão Lt entre os 

circuitos primário e secundário, bem como a capacitancia distribuída CD nas camadas dos 

enrolamentos. Para isso, utiliza-se circuitos equivalentes para relacionar estes elementos 

com as regiões que compõe o pulso. Isto significa que, o tempo de subida do pulso é 

comprometido em razão da indutância de dispersão e da capacitancia distribuída, ao 

passo que a região superior do pulso (topo do pulso) é influenciada pela indutância do 

primário. Com relação ao tempo de descida do pulso, pode-se dizer que é conseqüência 

do tempo de subida e do comportamento do topo do pulso. Ou seja, é necessário que o 

transformador de pulsos apresente um rápido tempo de subida e reduzido decaimento 

(droop) da região superior para que o pulso de saída transmitido à carga forneça a 

amplitude de tensão e a potência elétrica necessária para a sua operação. 
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Sendo assim, pode-se verificar que as principais variáveis de projeto de um transfiarmador 

de pulsos é a indutância do primário Lp, a indutância de dispersão e a capacitancia 

distribuída CD [7], Para reduzir a influência da indutância LL e da capacitancia CD no 

tempo de subida do pulso, é necessário utilizar configurações apropriadas para os 

enrolamentos do primário e do secundário. A configuração que apresenta o menor produto 

entre a indutância de dispersão e a capacitancia distribuída é o enrolamento tipo Lord. Este 

enrolamento é constituído por dois circuitos primários conectados em paralelo entre quatro 

circuitos secundários conectados em série. A razão do uso desta configuração é estabelecer 

uma distribuição adequada de tensão no enrolamento secundário de tal fiarma que reduza a 

capacitancia distribuída nas camadas dos enrolamentos, bem como a indutância de 

dispersão entre o primário e o secundário do transfiDrmador de pulsos [7], 

No projeto de um transfiarmador de pulsos é necessário investigar a relação de 

compromisso que existe entre as quantidades geométricas (dimensões fisicas) do núcleo e 

da bobina e os parâmetros de circuito {Lp, LL e CD). Nestas condições, devido a indutância 

Lp do primário estar relacionada com a área da seção transversal do núcleo e, a indutância 

ZL e a capacitancia CD com o volume da bobina, é fundamental que exista um estado de 

equilíbrio (mínimo estado de energia) entre as energias armazenadas no núcleo e na bobina 

no fim do pulso de largura T, para que a máxima quantidade de energia da PFN seja 

transferida à válvula de microondas de potência. Isto significa que o volume do núcleo 

deve ser aproximadamente igual ao volume da bobina para estabelecer a condição de 

equilíbrio energético entre estes dois graus de liberdade (núcleo e bobina). 

O objetivo deste capítulo é apresentar expressões matemáticas e modelos de 

circuitos equivalentes para investigar o comportamento do pulso de saida no secundário do 

transformador de pulsos, bem como suas particularidades de projeto e construção. 

Este capítulo encontra-se organizado da seguinte forma. Na seção 4.2 

apresenta-se a análise do circuito equivalente de um típico transformador ideal. Na seção 

4.3 investiga-se um modelo de circuito para um transformador de pulsos, o qual é 

composto das indutâncias do primário Lp e do secundário Ls, bem como dos parâmetros 

concentrados (indutância de dispersão LL entre o primário e o secundário e a capacitancia 

distribuída CD nas camadas dos enrolamentos). Na seqüência, seção 4.4, mostra-se um 

desenvolvimento analítico para obter as expressões utilizadas nos cálculos dos parâmetros 

concentrados (ZL e CD) A modelagem matemática do circuito equivalente de um 

transformador de pulsos encontra-se na seção 4.5 e, a investigação dos elementos de 

circuito que influenciam no comportamento da forma do pulso de saída (circuito 
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secundário) é apresentado na seção 4.6. As considerações práticas de projeto e construção 

de um transformador de pulsos, bem como as exigências para a máxima transferência de 

energia da PFN para a válvula de microondas de potência são descritas na seção 4.7. 

Finalmente, na seção 4.8, apresenta-se a conclusão do capitulo. 

4.2 Circuito equivalente de um transformador ideal 

O circuito equivalente de um transformador ideal (FIG. 4.1) pode ser 

caracterizado por uma indutância mútua M e duas auto-indutâncias, representadas 

respectivamente por Lp (indutância do primário) e Ls (indutância do secundário). No 

circuito da FIG. 4.1, vp(t) e vsií) são as respectivas tensões elétricas na entrada do circuito 

primário e na saida do secundário. ip(t) e is(t) representam as correntes elétricas no 

primário e no secundário. Np é o número de espiras do enrolamento primário e Â ^ é o 

número de espiras do enrolamento secundário. 

vp(t) Lp Ls vsit) 

Np-.Ns 

FIGURA 4.1 Circuito elétrico equivalente de um transformador ideal 

O modelo matemático do circuito da FIG. 4.1 é obtido segundo a lei das tensões de 

Kirchhoff. Desta forma, é possível descrever as tensões do primário e do secundário por 

meio das seguintes expressões: 

dt dt 

..dip(t) dis{t) 

dt dt 

As expressões (4.1) e (4.2) podem ser escritas na forma matricial, originando com isso uma 

matriz indutância ¿ [12]. Sendo assim: 
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~Lp M' dt 

M0_ M Ls dis(t) 

dipit) 

dt 

(4.3) 

Um transfonnador é considerado ideal quando não existe dissipação de energia 

elétrica no núcleo e todas as linhas de fluxo magnético são acopladas do circuito primário 

para o circuito secundário. Com isso, é possível admitir que a potência elétrica de entrada 

no primário é, instantaneamente, transferida ao secundário. Matematicamente, significa 

que. 

Pp(t) = Ps(t) Vp(t)ipit) = Vs(t)isit) 
Vp(t) ^is(t) 

vs(t) ip(ty 
(4.4) 

onde, Pp(t) e Ps(t) são as potências elétricas do primário e do secundário, respectivamente. 

Tendo em vista que é possível relacionar as tensões e as correntes elétricas por meio de 

(4.4), é relevante estabelecer a relação entre as indutâncias Lp e Ls, com o número de 

espiras Np e Ns partindo-se da expressão [26]: 

L=^N d ^ 

di 
(4.5) 

onde N^^ é a taxa de variação entre o fluxo magnético e a corrente de excitação i 
di 

para uma bobina composta por espiras. Contudo, sabendo-se que o fluxo magnético pode 

ser representado na forma [26]: 

<l>„^\BñdA, 
s 

(4.6) 

onde ¿¿4 é o diferencial de área e, assumindo-se que a densidade de fluxo magnético B é 

uniforme e perpendicular a uma superficie S de área da seção transversal A, (4.6) toma-se: 

<l>n.=BA. (4.7) 
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Porém, com base na relação B = juH, onde ju é a permeabilidade magnética do material 

ferromagnético do núcleo e H é a intensidade de campo magnético, bem como de acordo 

com a lei de Ampere, é possível representar H na forma: 

H dl = Ni^H = m_ 
i ' 

(4.8) 

onde / é o comprimento médio da espira (representado por 4 nos cálculos teóricos para não 

confundir com a notação / do comprimento do enrolamento). Nestas condições, é possível 

encontrar uma expressão para a indutância L por meio das quantidades geométricas do 

núcleo do transformador relacionando (4.5), (4.7) e (4.8). Desta forma, tem-se que: 

j_pN'A 

^~ l ' 
(4.9) 

onde // = iUoiJ,e e ju^ é a permeabilidade magnética efetiva do material. Então, utilizando 

(4.9), pode-se estabelecer uma relação entre as indutâncias Lp e Ls com o número de 

espiras Np e Ns, resultando em: 

/jNP'A 

^p _ 

Ls mN/a 

Np (4.10) 

Nestas condições, relacionando (4.4) e (4.10), tem-se que [25]: 

vs^_i^_ Np^ _ ÍLp_ ^ ^ 
Vp is Ns 

(4.11) 

onde a é a razão de transformação entre o primário e o secundário. O motivo para 

estabelecer a igualdade em (4.11) é representar a relação fundamental do transformador. 

Ademais, é possível determinar o coeficiente de acoplamento k de acordo com a expressão: 
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k = 
M (4.12) 

onde, em um transformador ideal (sem perdas de energia magnética), o coeficiente k é 

igual a 1 ( ^ 1 ) para um perfeito acoplamento do fluxo magnético entre o circuito primário 

e o circuito secundário. 

4.3 Circuito equivalente de um transformador de pulsos 

Ao contrário do circuito elétrico apresentado para um transformador ideal 

(FIG. 4.1), no circuito equivalente de um transformador de pulsos (FIG. 4.2) 

acrescentou-se a indutância de dispersão LL e a capacitancia distribuída CD (parâmetros 

concentrados) com o objetivo de simular uma condição aproximada do seu comportamento 

de operação. Na prática, tais parâmetros devem ser mínimos para que o transformador de 

pulsos transfira a máxima energia da PFN para a válvula de microondas de potência. 

Tendo em vista que a indutância L¿ e a capacitancia CD são determinadas por 

meio das quantidades geométricas do transformador de pulsos (núcleo e bobina) 

(FIG. 4.3), da constante dielétrica relativa Sr do material de isolação e de acordo com a 

permeabilidade magnética efetiva fie do material ferromagnético, é possível verificar uma 

relação de compromisso entre as dimensões geométricas do núcleo e da bobina com os 

parâmetros concentrados LL e CD [7]. 

Np:Ns 

FIGURA 4.2 Circuito elétrico equivalente de um transformador de pulsos. 

Na FIG. 4.3 mostra-se um núcleo tipo-C normalmente utilizado em projetos de 

transformadores de pulso em razão de facilitar a construção do transformador (manuseio na 

montagem e desmontagem da bobina). Esta figura apresenta um núcleo composto por dois 

enrolamentos (primário Np e secundário Ns) e demonstra as quantidades geométricas da 

bobina e do próprio núcleo. Entre estas quantidades, pode-se mencionar; a altura hi e a 
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largura wj da janela do núcleo, a distância d entre as camadas dos enrolamentos, a 

espessura e e a largura W2 do núcleo, o comprimento / do enrolamento (referido ao circuito 

secundário), a área da seção transversal Arrafo do núcleo e, finalmente, o comprimento 

médio Im do caminho magnético [7]. 

i, 

LA 
Onde, 

Pmédio =2(e + W2) + 4e, 

e 

l„=2(h,+ wi) + 4e. 

í 

FIGURA 4.3- Quantidades geométricas (núcleo e bobina) utilizadas para o cálculo dos 

parâmetros concentrados (indutância de dispersão LL e capacitancia distribuída CD). 

4.4 Análise dos parâmetros concentrados: expressões para o cálculo da indutância 

de dispersão e da capacitancia distribuída CD 

Conforme mencionou-se, para que o transformador de pulsos fomeça à válvula 

de microondas de potência a máxima energia armazenada na PFN, uma das principais 

exigências é reduzir os efeitos dos parâmetros concentrados {LL e CD) nos pulsos de saida 

do circuito secundário e, com isso, obter um rápido tempo de subida. Para isso, uma 

possivel solução é utilizar arranjos de enrolamentos apropriados que permitam a redução 

dos efeitos de tais parâmetros. Entretanto, é importante ressaltar que a indutância de 

dispersão e a capachância distribuída estão relacionadas com o tipo (arranjo) de 

enrolamento utilizado. Isto significa que, para cada tipo de arranjo existe uma indutância 

LL e uma capacitancia CD relacionada com a forma do pulso. Em vista da relevância destes 

parâmetros no projeto de um transformador de pulsos, apresentar-se-á o desenvolvimento 

analítico utilizado para estabelecer as expressões que permitem calcular a indutância ZL e a 

capacitancia CD para uma bobina constituída por uma única camada de enrolamento tanto 

para o primário quanto para o secundário [7]. 
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4.4.1 Expressão para o cálculo da indutância de dispersão ¿¿ 

Para estabelecer a expressão que quantifique o efeito da indutância de 

dispersão no pulso de saida de um transformador de pulsos, supor-se-á que o transformador 

é composto por um único enrolamento para ambos circuitos (primario e secundário) de 

mesmo comprimento / (FIG. 4.4). Desta forma, assumindo-se que / é muito maior do que a 

distância d entre as camadas de isolação do primário e do secundário (J»d), os 

enrolamentos do transformador podem ser considerados como um solenóide infinito, onde 

praticamente toda a energia magnética armazena-se em seu interior. Ademais, 

considerando que os campos magnéticos Hi e H3 são aproximadamente iguais para os 

circuitos primário e secundário e, devido as correntes /XO (primário) e /s(0 (secundário) 

circularem em direções opostas, ambos os campos (//; e H3) somam-se entre as camadas 

de isolação dos enrolamentos (distância d), resultando desta forma no campo H2 (FIG. 4.5). 

Nestas condições, é necessário investigar individualmente a distribuição de campo 

magnético H no primário, entre as camadas de isolação dos enrolamentos e no secundário 

com o objetivo de estabelecer a expressão que determina a indutância de dispersão LL para 

este arranjo de emolamento. Para isso, utilizar-se-á a expressão que representa a energia 

armazenada no campo magnético e a expressão da energia armazenada devido a indutância 

de dispersão para estabelecer uma relação de igualdade (considerações de energia). 

Na FIG. 4.4, ap é a espessura do enrolamento do circuito primário, a s é a 

espessura do enrolamento do circuito secundário, xp é a extensão (região) da distribuição 

do campo magnético Hi no interior do primário e é a extensão da distribuição do campo 

magnético H3 no interior do secundário [7]. 

Secundário 

Corte transversal dos 
enrolamentos primário e 

secundário 

Distribuição do campo H 

- x(m) 

FIGURA 4.4- Corte transversal de um núcleo composto por dois enrolamentos de mesmo 

comprimento l: análise da distribuição do campo magnético H. 
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De acordo com a FIG. 4.4, observa-se que o campo H¡ aumenta em função da 

extensão xp entre as extremidades do núcleo e do enrolamento primário, o campo H2 

mantêm-se constante entre a camada de isolação do primário e do secundário (distância d) 

e o campo H3 decresce em função da extensão xs entre a camada de isolação e a 

extremidade do enrolamento secundário. Externamente aos enrolamentos da bobina do 

transformador o campo magnético é nulo. Na FIG. 4.5 (FIG. 4.4 em vista tridimensional), 

apresenta-se o sentido dos campos Hi, H2 e H3 (perpendiculares ao plano da folha). 

Núcleo 

Primário 

Camada de isolação 

Secundário 

FIGURA 4.5 ~- Vista tridimensional do sentido do campo magnético H nos enrolamentos do 

primario (H¡), secundário (II=¡) e entre as camadas dos enrolamentos (H2). 

Tendo em vista que os enrolamentos do transformador de pulsos foram 

considerados, para fins de análise, como um infinito solenóide, é possível calcular a 

densidade de fluxo magnético B em seu interior por meio da leí de Biot-Savart [27]-[28]. 

Desta forma, tem-se que: 

B 
fioNi 

(4.13) 

Porém, da relação B = juoH, (4.13) toma-se: 

H = Ni (4.14) 
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4.4.1.1 Análise do campo magnético H distribuído no circuito primário Hi(xp), entre 

os circuitos primário e secundário //¿(x) e no circuito secundário Hsixs) 

A seguir, mostra-se o desenvolvimento analitico utilizado para obter as expressões 

de Hiixp), H^x) e H^xs) de acordo com a distribuição do campo H apresentada na FIG. 4.4. 

• Análise do campo magnético H¡{xp) distribuído no circuito primário 

Na FIG. 4.6, apresenta-se a análise da distribuição do campo magnético H¡{xp) 

no interior do enrolamento primário devido a corrente elétrica / / que atravessa a superfície 

S¡. Desta forma, é possivel representar a corrente Ii através de uma superfície S¡ de área 

de acordo com a expressão [27]-[28]: 

s, 

(4.15) 

onde J¡ é o vetor densidade de corrente elétrica no enrolamento do primário e «, é o 

versor normal ao elemento diferencial de área í¿4/. 

ap 

Distribuição do campo 
Hj(xp) no circuito 

primário 

HAxp) 

Xp 

FIGURA 4.6- Vista lateral da região interna do enrolamento primário: análise da distribuição do 

campo magnético H,(xp). 

Considerando-se que a corrente 7; é a própria corrente elétrica /> do primário, a qual 

distribui-se uniformemente ao longo da superfície Sj de área A¡, uma vez que Ai = apl, 

(4.15) toma-se: 
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api 
(4.16) 

Supondo-se que o circuito primário tem A'̂  espiras, integra-se (4.16) em relação ao 

comprimento / do enrolamento e a extensão xp da distribuição do campo H¡{xp). Ou seja: 

Npip 

Opl ^ 

•Xf dx Ídy^J,= 
^Npip^ 

Xp. (4.17) 

Contudo, tendo em vista que o campo magnético H devido a uma distribuição de corrente 

elétrica / satisfaz a lei de Ampère, é possível estabelecer a seguinte igualdade [27]-[28]: 

JHdí =jJndÀ. (4.18) 

Desta forma, substituindo (4.17) em (4.18), tem-se que: 

Hdl l cip 
Xp . (4.19) 

Assumindo-se que a distribuição do campo magnético H é paralelo ao diferencial de 

comprimento dl (comprimento do solenóide), (4.19) toma-se: 

Npip 
y ap j 

Xp^H = 

V l J 

Xp (4.20) 

Portanto, a expressão para cálculo do campo magnético Hiixp) é dada por: 

H,{xp) = 
'Npíp^'- ^ Xp para 0<xp<ap. (4.21) 

• Análise do campo magnético H2ÍX) entre os circuitos primário e secundário 

Na FIG. 4.7, apresenta-se a análise da distribuição do campo //^(x) entre o 

primário e o secundário devido as contribuições da corrente referente a H¡(xp\ e da 

corrente I2, relativa a H3(xs). 
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Distribuição do 
campo H^x) entre 

os circuitos palmario 
e secundário 

FIGURA 4.7 - Vista lateral das regiões internas dos enrolamentos do primário e do secundário: 

análise da distribuição do campo magnético H2(x). 

A corrente elétrica total h em razão das componentes h Qhé dada por [27]: 

Ij = J¡ ñ,dA¡ + J2 ñ2dA2 , 
Sj $2 

(4.22) 

onde J2 é o vetor densidade de corrente elétrica do enrolamento secundário e é o 

versor normal a um elemento diferencial de área £¿42. Supondo-se que as correntes 7/ e 72 

são distribuidas uniformemente nas respectivas superfícies S] e S2 e, considerando-se que 

/j é a corrente elétrica do primário e 72 é a corrente elétrica do secundário, (4.22) torna-se: 

Ir=Ii+l2^Jr= J, Al +J,A2=>Jr=^ + ^ 
apl agi 

(4.23) 

Considerando-se que o enrolamento do secundário tem Ns espiras, integra-se (4.23) em 

relação ao comprimento / e as espessuras ap (primário) e as (secundário) em razão das 

distribuições dos campos Hi(xp) e //?(xs), respectivamente. Desta forma, tem-se que: 

aplagl 

für 
dx dy+ dx dy ^J-r = 

o Jo Jo ^aplasly 
laplas =>JT = Nsis • (4.24) 
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Relacionando (4.24) com a igualdade apresentada em (4.18): 

nH-dl=Nsis, (4.25) 

e, supondo-se que o campo magnético H é paralelo ao diferencial de comprimento dl, é 

possivel estabelecer a expressão para o campo magnético H2{x), ou seja: 

Hdx) = 

V l J 
(4.26) 

• Análise do campo magnético Hsixs) distribuido no circuito secundário 

De forma análoga ao desenvolvimento apresentado para encontrar as 

expressões dos campos Hj{xp) e H2{x), a expressão relativa a distribuição do campo Hsixs) 

baseia-se na densidade de corrente elétrica I2 que atravessa a superfície S2 (FIG. 4.8). 

Distribuição do campo 
H^xs) no circuito 

secundario 

Hsixs) 

*• Xs 

FIGURA 4.8- Vista lateral da região interna do enrolamento secundário: análise da distribuição 

do campo magnético Hsfx;^. 

Devido a distribuição do campo magnético Hsixs) no circuito secundário decair na 

extensão xs do enrolamento e, com base no desenvolvimento apresentado para encontrar 

Hj(xp) e íl2(x), o campo magnético H3(xs) é estabelecido por meio da expressão [7]: 
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I 
para 0<x;S<£IS. (4.27) 

AAA.l Energia magnética armazenada nos enrolamentos do transformador de pulsos 

devido à distribuição dos campos Hi{xp), H2ÍX) e Hsixs): determinação da 

indutância Li 

A densidade de energia magnética dW^ nos enrolamentos pode ser 

representada por meio do produto escalar entre os vetores B e H [28], ou seja: 

dW„.=j(BH). (4.28) 

Porém, sabendo-se que B = JUQH , (4.28) torna-se: 

(4.29) 

Em virtude da densidade de energia magnética ser distribuída espacialmente no interior do 

solenóide, utiliza-se a integral de volume para representar (4.29). Desta forma, tem-se que: 

W =^ H'dv. 
val 

(4.30) 

Entretanto, para obter a expressão que determina a indutância de dispersão entre os 

enrolamentos do primário e do secundário, é necessário representar a energia magnética 

Wm armazenada no circuito primário, entre as camadas de isolação do primário e do 

secundário e no circuito secundário em razão da distribuição dos campos Hj(xp), H2{x) e 

HJÍXS), respectivamente. Então\ somando-se as contribuições de Hi{xp), H2{x) e Bsixs), 

bem como levando-se em consideração a área da bobina (A^wa = Pmédio^) , (4 30) toma-se: 

2 
Jnfdxp + Hld + "¡Hfdx, 

V o 

(4.31) 
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Substituindo (4.21), (4.26) e (4.27) em (4.31) e, considerando-se que todas as distribuições 

de campo referem-se ao circuito secundário do transformador de pulso, tem-se que: 

s's ßoÄ, •bobina 

2 
V i J 

Xp 
dxp + d + 1- dxs (4.32) 

Resolvendo separadamente cada integral em (4.32), encontra-se as seguintes relações: 

ap/' \2 
Xp 

v « p y 
dxp=-^¡x'pdxp = 

« P o 

a. 

dxs = 
^Xs' 2xs + 1 
yas as 

dxs = 

a 
Xs'dxs \xsdxs + ^dxs = -

s o as "o 

Sendo assim, (4.32) pode ser representada na forma [7]: 

l 2 j l / 
^ + d + ^ (4.33) 

Rearranjando (4.33), é possível calcular a energia magnética armazenada no interior do 

solenóide por meio da expressão [7]: 

fipNs h Pmédio 

21 
d + ^^1^ (4.34) 

Finalmente, relacionando a energia magnética relativa ao campo magnético H em (4.34) 

com a energia magnética devido a indutância de dispersão referida ao enrolamento 

secundário, ou seja: 

(4.35) 

file:///xsdxs


tem-se que: 
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(1J (1J 
= 

J 

Mo Ns^ is'Pmédio 

21 
(4.36) 

Rearranjando (4.36), obtém-se: 

MoNsPméão d + ap +as (4.37) 

A expressão (4.37) determina a indutância de dispersão Li relativa a uma 

bobina contendo um único enrolamento tanto para o primário quanto para o secundário. 

Em particular, para o projeto do transformador de pulsos do modulador line-type, 

utilizou-se um arranjo de enrolamento composto por dois primários conectados em 

paralelo entre quatro secundários em série. Este tipo de enrolamento é conhecido como 

tipo Lord e a expressão para o cálculo de sua indutância de dispersão é dada por [7]: 

Mo^S Pméãodméãa 

21 
(4.38) 

onde fi é o fator que está relacionado com a razão de transformação a entre os 

enrolamentos do primário e do secundário, podendo ser obtido de acordo com a relação 

/ 2 = e, a distância média dmédm entre as camadas de isolação (referida ao 
\ a ) 

comprimento do enrolamento secundário) é obtida por meio da expressão [7]: 

dmédia 
377N,4f; • 

(4.39) 

Na expressão (4.39), Riéa impedância da carga, é a constante dielétrica do material de 

isolação efi éo fator relacionado com a distribuição de tensão no enrolamento secundário. 

Portanto, pode-se dizer que, para cada tipo de arranjo de enrolamento existe uma certa 

indutância de dispersão associada [7]. 
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4.4.2 Expressão para o cálculo da capacitancia distribuida CD 

De forma análoga a indutância de dispersão, a capacitancia CD também está 

relacionada com as quantidades geométricas do núcleo e da bobina (FIG. 4.3). Entretanto, 

para obter a expressão analítica que quantifique este parâmetro concentrado, é necessário 

considerar a distribuição da tensão elétrica no enrolamento referido ao secundário, a qual 

dependerá do tipo de arranjo utilizado na bobina. Desta forma, por considerações de 

energia entre o campo elétrico e a energia armazenada devido a capacitancia distribuida CD 

nos enrolamentos do transformador de pulsos, é possível estabelecer uma relação de 

igualdade para obter a expressão do cálculo da capacitancia CD. Nestas condições, 

supor-se-á que as camadas dos enrolamentos do primário e do secundário (FIG. 4.9a) 

comportam-se como um capacitor de placas paralelas (FIG. 4.9b) de mesmo comprimento / 

e separadas por uma distância d (camada de isolação) [7]. 

/ (medido desde o ponto inicial do 
enrolamento até o ponto final) 

d(m)A 

(a) Bobina composta por um enrolamento primário 
e um enrolamento secundário. 

(b) Capacitor de placas paralelas. 

FIGURA 4.9 Análoga entre uma bobina de um transformador de pulsos e um capacitor de 

placas paralelas. 

A área da placa ^4^̂ ^« do capacitor pode ser determinada de acordo com a expressão: 

placQ = wl. (4.40) 

onde »v é a largura da placa. De forma análoga, é possível encontrar a área da bobina Abobina 

de um transformador de pulsos por meio da expressão: 
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C = e 1 placa (4.42) 

onde £ é a permissividade elétrica do meio. Porém, se um dielétrico de permissividade 

relativa preencher a região entre as placas do capacitor (distância d), é necessário 

aplicar a relação s - SoSr, onde é a permissividade elétrica do vácuo. Da mesma forma, 

os enrolamentos do primário e do secundário de um transformador de pulsos são 

preenchidos por um material de isolação (camada de isolação) com uma certa distância d\ 

já que a operação deste dispositivo é realizada em aha tensão. Desta forma, (4.42) toma-se: 

C-eo 
ÍF A , ^ 

t>rJ^placa ^ - j ^ 

Porém, sabendo-se que as placas de um capacitor quando submetidas a uma diferença de 

potencial Vpiaca armazenam uma certa quantidade de energia eletrostática Wg. 

W^^^CV'^, (4.44) 

é possivel representar a energia armazenada nas placas de um capacitor substituindo-se 

(4.42) em (4.44). Sendo assim, tem-se que: 

A 
e'-^naca. (4.45) 

Na FIG. 4.10, apresenta-se a vista lateral de um capacitor de placas paralelas 

submetido a uma diferença de potencial Vpiaca- Uma vez que as placas são condutores 

perfeitos, todos os pontos na direção >' da FIG. 4.10 estão sobre o mesmo potencial elétrico 

(superfície equipotencial), existindo apenas distribuição de tensão elétrica na direção x das 

placas. De forma análoga, as camadas dos enrolamentos de um transformador de pulsos 

Abobina = Pméãol • (4-41) 

A capacitancia C de um capacitor de placas paralelas é obtida conforme [26]: 

(Ar 
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comportam-se como as placas de um capacitor quando submetidas aos pulsos de alta tensão, 

onde a tensão encontra-se distribuida entre o inicio e o fim do enrolamento (eixo x). Por esta 

razão, a distribuição da tensão elétrica nas camadas dos enrolamentos deve ser considerada 

no cálculo da capacitancia CD- Então, assumindo-se que as placas encontram-se bem 

próximas uma da outra, de fiarma que a distância d seja muito menor que a largura w {d«w) 

e muito menor que o comprimento / id«l), é possivel calcular a densidade de energia em 

fimção da largura w e do diferencial de altura dx [7]. 

dx 
dx 

dx 

(x+dx) 

FIGURA 4.10 Capacitor de placas paralelas: análise da distribuição de tensão. 

Com base na FIG. 4.10 e partindo-se de (4.45), é possivel estabelecer a energia 

eletrostática armazenada na placa do capacitor em fiinção de uma certa altura x por meio 

da expressão; 

1 (xw'^ 
— £ 
2 Vd j 

^placa C-̂ ) ? (4.46) 

onde a área da placa é Apiaca = xyv, uma vez que x refere-se ao comprimento / da placa 

(comprimento do enrolamento) (FIG. 4.9a). Supondo-se que exista uma pequena variação 

de tensão elétrica em um diferencial de altura dx na superficie da placa, em conseqüência, 

haverá uma correspondente variação da energia armazenada, a qual pode ser representada 

de acordo com a expressão; 
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WXx + dx) = ~ £(-\x + dx) 
2 \d) 

Vp,acÁx + dx). (4.47) 

Esta variação da tensão elétrica implicará em uma variação da energia eletrostática que se 

armazena entre as placas (energia residual indesejada). Para resolver (4.47), aplica-se o 

conceito do limite de uma funçãoy(x) para a energia We. Desta forma, tem-se que: 

dx->0 dx 
(4.48) 

Consequentemente, substituindo (4.46) e (4.47) em (4.48), encontra-se a variação da 

energia armazenada em uma largura w e altura dx entre as placas de um capacitor (camadas 

dos enrolamentos primário e secundário de um transformador de pulsos). Sendo assim; 

(eoEr) dx (4.49) 

onde, SVpiacaix) = V^cX^)~Vxjix) é o diferencial (distribuição) da tensão elétrica entre as 

placas do capacitor em uma determinada altura x. Porém, supondo-se o caso mais simples 

onde a distribuição de tensão é linear na direção x da superfície das placas do capacitor e, de 

forma análoga, ao longo das camadas dos enrolamentos da bobina de um transformador de 

pulsos. Com isso, o diferencial SVpiacaix) pode ser determinado com base na FIG. 4.11 [7]. 

eixo (x¡) 

x=¡ --V, 

Placa 1 

jc=0 

Bj 

Vx,(x) 

eixo ( X 2 ) 

Al. 

Placa 2 

jc=0 

FIGURA 4.11 - Vista frontal das placas do capacitor da FIG. 4.10: análise da distribuição linear 

de tensão elétrica ÕVpiacJx) entre as placas. 
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Na FIG. 4.11, F^, e Vg, são, respectivamente, os potenciais inicial e final da distribuição 

de tensão na placa 1 e, V^^ e Vb¡ são os potenciais inicial e final na placa 2. Ainda, a 

distribuição de tensão F^,(x) relativa ao eixo xj (superficie da placa 1) e, a distribuição de 

tensão F,,(x) em relação ao eixo X2 (superficie da placa 2) são obtidas, respectivamente, 

por meio das expressões: 

'x^ (4.50) 

F..(x) = ( F ^ , - F . , ) ̂ x^ 
l Al 

(4.51) 
V i J 

Entretanto, tendo em vista que SVpiaca{x)^V^X^)-V^X^'), o diferencial de tensão na 

placa 5VpUica{x) é determinada subtraindo-se (4.51) de (4.50). Sendo assim, tem-se que: 

SVpi^,Ax)^\\X-^)-V^,{x) = 
X ^x^ , (4.52) 

a qual pode ser reescrita na forma: 

ÕVp^Ux) = V,, -V,, + [(Vg, -Vs,)-(V,, - V , , . (4.53) 

Agrupando-se os termos em (4.53), a distribuição de tensão referente aos eixos x¡ e X2 

(FIG. 4.11) pode ser representada pelas diferenciais ÕV^ e SVg, resultando na expressão: 

SVp,,ca(x)=Sl'[,+(SVs~W,) 
l) 

(4.54) 

Contudo, substituindo (4.54) em (4.49), a energia eletrostática We toma-se: 

W.= 
V 2d j 

ÔV,+(SVb-SV^) X ^ 
-¡2 

dx. (4.55) 
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Integrando (4.55) no intervalo de O a /, relativo ao comprimento da placa do capacitor 

(emolamento do transformador de pulsos), lembrando-se que A^^i^ = pméãol, bem como 

considerando uma distância média dmédia entre as camadas dos enrolamentos devido a 

configuração do enrolamento tipo Lord, pode-se encontrar a expressão da energia 

eletrostática armazenada entre as camadas dos enrolamentos [7]. Ou seja: 

^^^TW/) + ÕV,.SV,+ (Sl^'Z)]. (4.56) 

A expressão (4.56) é utilizada para calcular a energia eletrostática armazenada em uma 

bobina contendo duas camadas de enrolamento (primário e secundário) separadas por uma 

distância d. Porém, sabendo-se que no projeto do transformador de pulsos do modulador 

line-type foi utilizado o enrolamento tipo Lord (dois primários em paralelo entre quatro 

secundários em série), considera-se uma distância média (dmédia) entre os enrolamentos, a 

qual é determinada por (4.39). Desta forma, estabelecida a expressão da energia 

eletrostática We, é possível obter a capacitancia CD referida ao circuito secundário por meio 

da expressão [7]: 

^W,=lCoV2\ (4.57) 

onde ^We é o somatório das tensões elétricas distribuídas (distribuição de tensão 

representada em 4.56) ao longo do enrolamento do circuito secundário e V2 corresponde ao 

valor da elevação da tensão elétrica do pulso no secundário (razão de transformação à). 

Desta forma, rearranjando (4.57), é possível determinar a capacitancia distribuída entre as 

camadas dos enrolamentos do transformador de pulsos por meio da expressão [7]: 

2Tw, 

Co=^p^. (4.58) 

4.5 Modelo matemático do circuito equivalente de um transformador de pulsos 

Na FIG. 4.12, apresenta-se o circuito equivalente utilizado para modelar 

matematicamente um típico transformador de pulsos. Do ponto de vista prático, o circuito 
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reproduz de forma satisfatória as condições reais de operação do transformador, pois ao 

contrário do modelo ideal (FIG. 4.1), considera-se o efeito dos parâmetros concentrados LL 

e CD, O que toma possível investigar a ocorrência de possíveis oscilações no pulso de 

tensão de saída do circuito secundário [25]. Contudo, é importante ressaltar que, devido a 

indutância de dispersão LL ser referida ao enrolamento secundário, associou-se a mesma 

com à indutância Ls do secundário, simplificando desta forma tanto o circuito equivalente 

quanto o modelo matemático. 

R, (Lp-M) (Ls-M) Nó A 
+ t-it/^ rfr> • rrr^ 

Pulso de entrada Pulso (te saida 

FIGURA 4.12 - Circuito elétrico utilizado para modelar um transformador de pulsos. 

O modelo matemático do circuito da FIG. 4.12 foi desenvolvido utilizando-se 

as leis das tensões e correntes de Kirchhoff nas malhas 1 e 2 e, em particular ao nó A, 

obtendo-se desta forma as seguintes equações de circuito: 

Malha 1: 
dt dt 

(4.59) 

Malha 2: 
dt dt 

(4.60) 

Nó A: í , ( 0 + / c ( 0 + /« (0 = o . (4.61) 

Estabelecidas (4.59), (4.60) e (4.61), aplica-se o conceito de estado por meio da notação: 

X{t) = Ax{t) + bu{t), (4.62) 

onde, X{t) é o sistema de equações diferenciais de primeira ordem (equações de estado), 

A é a matriz quadrada de ordem m, denominada matriz de evolução do processo, x(/) é o 



69 

vetor estado, b éo vetor de controle e u{t) é o nível de excitação elétrica do circuito [12]. 

Representando (4.62) na forma matricial, tem-se a seguinte notação: 

dt 
diÁt) 

dt 
dvcjt) 

dt 

Ou ai2 013' b,' 

021 022 023 Í2{t) + b2 (4.63) 
an 032 O33 b3 

onde, os coeficientes a,y da matriz A evolução do processo e bj do vetor de controle b, 

apresentam-se, respectivamente, nas TAB. 5 e 6. Desta forma, (4.63) permite analisar por 

meio de simulações o comportamento dos pulsos de tensão de entrada (primário) e de saída 

(enviados à válvula de microondas de potência) de um transformador de pulsos. 

TABELA 5 - Coeficientes a,, da matriz evolução do processo n. 

Coefícientes da matriz A 

a ll — 

0 2 1 = -

LsRi 

r RM 

0 3 , = O 

0,2=0 

022=0 

O32 = 

0,3 = 
M 

023 = -

o 33 = -
' I ^ 

CDRL 

TABELA 6 - Coeficientes do vetor de controle b. 
Coeficientes do vetor b 

b,= h - ( M ^ b3=0 

[LPLS-M', ^2 — ̂ LpLs -M^ ^ 

Portanto, conhecendo-se os valores das constantes Ri, M, Lp, Ls, CD e RL, bem como a 

tensão elétrica vp(t) no primário, é possível determinar a evolução temporal do vetor estado 

x{t) integrando as equações de estado em (4.63) e, consequentemente, obter o nivel de 

excitação elétrica do circuito [12]. 
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4.6 Efeito dos elementos de circuito do transformador de pulsos no 

comportamento do pulso de saída do modulador 

Investigar os efeitos dos elementos de circuito no comportamento do pulso de 

saída (circuito secundário) é essencial no projeto de um transformador de pulsos. 

Basicamente, os principais elementos que influenciam diretamente na forma do pulso são: 

a indutância do primário Lp e os parâmetros concentrados (indutância Li e capacitancia 

CD). Diante disso, é fundamental relacionar os referidos elementos com as regiões que 

compõe o pulso (tempo de subida, topo do pulso e tempo de descida). Entretanto, devido a 

complexidade para estabelecer um modelo geral que represente completamente o 

comportamento do pulso (FIG. 4.13), investiga-se as regiões separadamente por meio de 

modelos analíticos e circuitos específicos à cada região [7], 

Oscilações na região * 
superior do pulso 

Tempo de 
subida do pulso - 1 

(10-90%) 

Decaimento da região superior 
do pulso - Dr 

Tempo de 
descida do pulso 

Largura r 
do pulso 

Oscilações no fim 
do pulso 

FIGURA 4.13 - Regiões críticas de um pulso arbitrário. 

4.6A Análise da região superior do pulso (topo do pulso): modelo matemático do 

circuito equivalente 

A indutância de dispersão e a capacitancia distribuída tem mínimo efeito no 

comportamento do topo do pulso e, a princípio, são desprezíveis nesta análise [7]. Contudo, 

o parâmetro que predomina nesta região é a indutância Lp do primário [29]. Desta forma, 

utilizar-se-á o circuito equivalente da FIG. 4.14 para estabelecer um modelo matemático 

consistente que relacione a indutância Lp com o decaimento D r {droop) do topo do pulso. 
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Ch 

Nó A 

hit) iÁt) 
RL 

Malha 1 Malha 2 

vÁt) 

FIGURA 4.14- Circuito equivalente utilizado na análise do comportamento do topo do pulso. 

No circuito da FIG. 4.14, CA é a chave de comutação (sistema de chaveamento 

do modulador), »G(0 é a tensão elétrica do gerador (referente a tensão da PFN), RG é a 

resistência elétrica do gerador (impedância da PFN), ¡¡{t) é a corrente elétrica na malha 1 

(circuito primário do transformador de pulsos), Í2Ít) é a corrente elétrica na malha 2 

(corrente de carga RL) e vs(t) é a tensão elétrica na saida do secundário do transformador de 

pulso (tensão de saida do modulador). Então, utilizando a lei das correntes (nó A) e das 

tensões de Kirchhoff (malhas 1 e 2), é possivel obter as equações: 

Nó A: i,(t) = Í2Ít) + i,it), (4.64) 

Malha 1: VG(t) = RoÍ,it) + Lp 
dkjt) 

dt ' 
(4.65) 

Malha 2; 
dt R, dt 

(4.66) 

Substituindo-se (4.64) em (4.65): 

VGÍt) = RGh(0 + ^Í2+Lp dt ' 
(4.67) 

e, em seguida, (4.66) em (4.67), tem-se: 

VG(t) = RaÍL{t) + Ro 

RL 

dh(t)^^J^ dLii) 
dt dt 

VG(t) = RoÍL(í) + Lp 1 + Ro_ 

RL 

dÍL(í) 

dt 

(4.68) 
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Dividindo ambos os lados de (4.68) por Lp 

de primeira ordem não-homogênea do ripo: 

, encontra-se uma equação diferencial 

dí Lp{R,+Ra) Lp(R,+Ra) 
(4.69) 

Para resolver (4.69), supor por hipótese que vc{t) = VG (constante) e que z¿(í=0)=0 

(condição inicial). Desta forma, (4.69) toma-se: 

'.(0 = 

RiVa 

LP(RL+RO) 

RcRo 
LpiR,+Ro) 

1-e 
RORL 

¿.(0 = Ro 
1-e 

RGRL 
iRo+Ri.)Lp (4.70) 

Entretanto, como o objetivo é encontrar a expressão que determina completamente a resposta 

de saída do circuito da FIG. 4.14 e, consequentemente, analisar a influência da indutância Lp 

na região superior do pulso, é necessário substituir (4.70) em (4.66). Sendo assim: 

h(t) = 

RGRJ. 

(4.71) 

Porém, sabendo-se que vs{t) = RLÍ2(t), é possível obter a tensão de saída do circuito da 

FIG. 4.14 utilizando-se (4.71). Desta forma, tem-se que: 

Vs(t) = RMO=>^s(t) = 
RG +RLJ 

RGRL 
{Ra^RÜLp (4.72) 

Todavia, assumindo-se que as impedâncias de carga RL e do gerador RG (impedância da 

PFN) são iguais (casamento de impedâncias), (4.72) toma-se: 

2Lr) (4.73) 
V / y 
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Portanto, (4.73) representa a resposta de saída do circuito da FIG. 4.14. Contudo, para 

analisar a influência da indutância Lp do primário no comportamento da região superior do 

pulso, considerar-se-á apenas o decaimento exponencial de (4.73), representado 

graficamente na FIG. 4.15a. Entretanto, em razão da largura r do pulso ser da ordem de 

microsegundos (ps), considera-se apenas o início do decaimento exponencial [29] 

(FIG. 4.15b). Desta fiarma, o droop (Dr) do pulso, dado em porcentagem, é obtido de 

acordo com a expressão [30]; 

Dr = 
\2Lp j 

(4.74) 

••r(ns) 

(a) Comportamento da tensão elétrica em um 
indutor (decaimento exponencial) 

(b) Região linear do decaimento exponencial 
(análise do topo do pulso) 

FIGURA 4.15- Representação gráfica do comportamento da região superior do pulso. 

De acordo com (4.74), verifica-se que, com o aumento da indutância Lp é 

possível reduzir o decaimento do topo do pulso, melhorando desta fisrma o comportamento 

do pulso de saída do transfiarmador de pulsos (FIG. 4.16). 

Aumento de Lp (redução no 
decaimento do topo do pulso) 

Decréscimo de Lp (aumento no 
decaimento do topo do pulso) 

T ( H S ) 

FIGURA 4.16- Representação linearizada do decaimento do topo do pulso: variação de Lp 
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4.6.2 Relação entre o decaimento da região superior do pulso e a área Anafo da seção 

transversal do núcleo do transformador de pulsos 

Em projetos de transformadores de pulso, é fundamental relacionar a área Arrafo 

da seção transversal do núcleo com o nível de decaimento Dr da região superior do pulso. 

Desta forma, de acordo com a lei de Faraday, tem-se que [26]-[27]: 

aí 
BñdA. (4.75) 

Supondo-se uma densidade média B de fluxo magnético através da área A (constante) do 

núcleo do transformador de pulsos variando linearmente com o tempo / e, admitindo-se um 

pulso de tensão de amplitude constante, (4.75) toma-se: 

BN' 
(4.76) 

onde o tempo / é igual a largura r no fim do pulso {t = T) e O sinal negativo é de acordo 

com a lei de Lenz. Por meio de (4.76) é possível verificar que, aumentando-se o número de 

espiras (referido ao enrolamento do secundário), ou utilizando-se um material que 

apresente alta permeabilidade magnética (trabalhando na região linear da curva B-H) [7], é 

possível reduzir a área do núcleo (volume) do transformador e, com isso, o seu tamanho 

físico. Finalmente, para estabelecer uma expressão analítica que relaciona o decaimento Dr 

com a área do núcleo do transformador [30], substitui-se (4.9) em (4.74): 

Dr = 
/JN'A 

(4.77) 

e, logo em seguida, (4.76) em (4.77), obtendo-se desta forma a seguinte expressão: 

Dr = 
2MNV j 

(4.78) 

onde 4 é aproximadamente igual ao comprimento médio do caminho magnético 
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De acordo com (4.78) pode-se concluir que o decaimento do pulso é proporcional ao 

comprimento médio do caminho magnético 4 (o qual está relacionado com as dimensões 

geométricas do núcleo) e ao valor da densidade média de fluxo magnético B . Isto 

significa que, reduzindo-se a área do núcleo, o comprimento médio Im do caminho 

magnético diminui e, teoricamente, é possível que a região superior do pulso apresente um 

decaimento reduzido. É importante ressahar que, em razão do decaimento Dr referir-se ao 

pulso de saída do circuito secundário, considera-se que A'̂  e F em (4.78) são, 

respectivamente, o número de espiras e a tensão elétrica do secundário. 

4.6.3 Análise do tempo de subida do pulso: modelo matemático do circuito 

equivalente 

O tempo de subida do pulso de saida (circuho secundário) de um transfiarmador 

de pulsos é influenciado pela indutância de dispersão LL entre os circuitos primário e 

secundário e pela capacitancia distribuida CD nas camadas dos enrolamentos [29]-[32]. 

Nesta análise, utilizar-se-á o circuito da FIG. 4.17 para estabelecer um modelo matemático 

consistente que relacione LL e CD com o tempo de subida ir do pulso. 

Ch LL NÓ A 
- T í T r » • 

i 'c<0 
+ 

CD sis vdt) 

Malhai Malha 2 

iÁt) 

RL vát) 

FIGURA 4.17 - Circuito equivalente utilizado para investigar o tempo de subida do pulso. 

De acordo com as leis das tensões e correntes de Kirchhoff ,̂ é possível 

encontrar as equações diferenciais das malhas 1 e 2 e do nó A do circuito da FIG. 4.17. 

Sendo assim, para a malha 1, tem-se: 

dt LL Li_ LL 
(4.79) 

para o nó A: ÍRÍt) = Íl{t)-CD 
dvcjt) 

dt 
(4.80) 
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e para a malha 2: RjR{t)-vc{t) = 0 

Substituindo (4.80) em (4.81), obtém-se: 

(4.81) 

dt RLCO ^ ^ Co ^ 
(4.82) 

As expressões (4.79) e (4.82) podem ser representadas na forma matricial (variáveis de 

estado); conforme a notação apresentada em (4.62). Nestas condições, tem-se que: 

di,it)-\ \-RG -1 ' ' 1 ' 

dt 
dvc(t) 

= u u 
1 -1 

+ U 
Voit) 

dt CD RLCD _ 0 

(4.83) 

Para resolver (4.83), aplica-se o método da transformada de Laplace £ utilizando-se o 

teorema da derivada, ou seja: X{df/dt}=s£{f{í)}-f{to) [33]. Sendo assim: 

sI¡{s)-i,{to) 

sVc(s)-vcito) 

-Ro -1 

U LL 

1 -1 

CD RLCD 

' I ' 

LL 

+ 

.Vc(s) 0 

Va(s). (4.84) 

Rearranjando (4.84), tem-se: 

\-Ro -1 ' 
' / ; ( 5 ) " 

S _ 
LL LL 

— 
LL 

Vc(s) I -1 

. Ca RLCD, /c(s) 0 Vc{to) 

(4.85) 

Muhiplicando a matriz 

evidência a matriz ' 

Vais) 

Vc{s) pela matriz identidade 7 = 
/ O 

O 1 
e colocando em 

tem-se: 
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\-Ro -1 

s 0' U u 
0 s I -1 

_ Co RlCo 

__ 

' 1 ' 

u 

0 yeito) 

(4.86) 

Subtraindo as matrizes do primeiro termo de (4.86) e, considerando que ii{td=0)=0 e 

í'c(ío=0)=0 (condições iniciais), tem-se: 

-l 
Co 

Ii{s) 

s + -
RLCD Vc{s) 

' 1 ' 

LL 

0 

Vois). (4.87) 

As variáveis his), Vds) e Vais) em (4.87) são, respectivamente, as transformadas de 

Laplace de //(/), vcií) e vdt). Para isolar o termo matricial representado por ¡¡{s) e Vds) a 

fim de obter a resposta completa do sistema, é necessário encontrar a matriz inversa de 

(4.87) de acordo com a seguinte notação: 

isl-A)-'Xis) = bUis) + xiío), (4.88) 

onde isl-A)~' representa a matriz inversa e. Xis) e Uis) são, respectivamente, as 

transformadas de Laplace do vetor estado xit) e da excitação elétrica do sistema voit). 

Desta forma, aplicando-se o conceito da matriz inversa [12], tem-se que: 

isl - AY' = 

s + 
Ra_ 

LL 

-1 

Co 

LL 

s + -
RLCd 

-1 

y/is) 

s + 
1 

RLCD 

1 

LL 

Co 
s + -

Rr, 

LL 

(4.89) 

Calculando o determinante y/is) da matriz inversa em (4.89), obtém-se: 
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^ .+ Ro 

RLCD LL LLCDRL 

(4.90) 

Entretanto, tendo em vista que (4.90) pode ser escrita da forma +as + ÍO0 =0 [12], as 

raízes caracteristicas (freqüências naturais do circuito) são do tipo 

Sl,2 = 
-a±'<Ja^ -4ú)o 

2a 
, onde as constantes a e (OQ valem, respectivamente; 

a = 
RLCD LI 

e 0)o = 
'RG+RL^ 

LLCDRL 
. Nestas condições, a forma do pulso de saída do 

circuito RLC (FIG. 4.17) dependerá dos valores de a e . De acordo com estes valores, 

pode-se classificar a resposta do pulso em quatro casos; superamortecida, criticamente 

amortecida, subamortecida e sem perdas. Para esta análise em particular, assumir-se-á o 

caso sem perdas, onde a = 0 . Então, é possível obter uma expressão aproximada que 

determina o tempo de subida do pulso. Desta forma, tem-se; 

COn = V 
RG+RL 

LLCDRL 
(4.91) 

Porém sabendo-se que To = t, considerando-se que o tempo / seja o próprio tempo de 
\27rJ 

subida do pulso ír e que o período To seja o periodo de recorrência Tr dos pulsos, tem-se: 

Tr = 
2^)¡ 

RG+RL) 

^LLCDRL 
ír=>tr=27rTr. 

¡LLCDRL 

^RG +RL 
(4.92) 

No entanto, como a medida do tempo de subida tr do pulso é entre 10 e 90% (FIG. 4.13), 

considera-se apenas da largura r do pulso, o que toma o periodo Tr desprezível. 

Ademais, supondo-se que a resistência do gerador seja igual a zero (7?G=0), (4.92) toma-se; 

= 2Ky[L¡C^ . (4.93) 

Portanto, observando (4.93), pode-se concluir que o produto -^LLCD deve ser o menor 

possível para garantir um rápido tempo de subida do pulso. 

file:///27rJ
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4.7 Considerações práticas de projeto e construção de um transformador de pulsos 

Conforme mencionou-se, a finalidade de um transformador de pulsos é 

transferir a máxima energia da PFN para a válvula de microondas de potência com a 

minima quantidade de energia armazenada no núcleo e na bobina. Diante disso, é 

importante estabelecer uma relação entre a energia transmitida à carga e a energia 

armazenada no transformador (núcleo e bobina) logo após o pulso. Desta forma, fatores 

como o material do núcleo, o material de isolação utilizado entre as camadas dos 

enrolamentos, bem como o arranjo do próprio enrolamento são fiandamentais para garantir 

a máxima transferência de energia para a carga [7]. 

4.7.1 Material do núcleo 

O material utilizado no núcleo de um transformador de pulsos deve ser 

laminado (de preferência lâminas com espessuras entre 0,0254 mm e 0,127 mm) para 

reduzir as perdas de energia magnética devido as correntes induzidas e apresentar alta 

permeabilidade magnética efetiva [7]. Isto significa que, quanto menor a espessura da 

lâmina, menor serão as perdas de energia magnética em razão das correntes parasitas. Em 

particular, no projeto do transformador de pulsos do circuito modulador utilizou-se o 

material FeSi (GO) tipo-C (Hipersil) com lâminas de 270 p,m de espessura. 

4.7.2 Material de isolação entre as camadas dos enrolamentos 

O material utilizado para isolar as camadas dos enrolamentos também 

representa uma parte essencial no projeto de um transformador de pulsos. Na prática, para 

um transformador operando com uma tensão elétrica da ordem de 30 kV, é necessário que 

a espessura do material de isolação seja no minimo de 2 mm, desde que seja utilizado óleo 

mineral. Em particular, para o transformador de pulsos desenvolvido neste trabalho, 

utilizou-se o material isopress (papel tipo kraft) impregnado com óleo mineral como 

elemento de isolação entre as camadas do primário e do secundário. 

4.7.3 Arranjo dos enrolamentos (primário e secundário) 

O emolamento tipo Lord é o arranjo que fomece o menor produto LLCD quando 

comparado com outras configurações de enrolamentos. Ele é composto por dois primários 

conectados em paralelo entre quatro secundários conectados em série (FIG. 4.18). O 

circuito secundário, por sua vez, é utilizado tanto para enviar pulsos de alta tensão ao 

cátodo da válvula de microondas de potência, quanto a intensidade de corrente elétrica d-c 
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(fonte de corrente d-c) necessária para aquecer o seu fdamento. Para isso, o secundário do 

transformador de pulsos deve ser bifilar, ou seja, dois fios enrolados juntos [7]. 

'Át) 

Np Np 

Nsi/4 

Ns2/4 

Ns3/4 

Ns4/4 

Cátodo 

Filamento 

Ânodo 

Válvula de microondas -
de potência 

Jdc Fonte de 
corrente d-c 

FIGURA 4.18 Enrolamento tipo Lord: secundário bifilar e menor produto LLCD • 

4.7.4 Considerações para a máxima transferência de energia da PFN para a válvula 

de microondas de potência 

É desejável que a PFN transfira a máxima energia para a válvula de 

microondas de potência (carga) através do transformador de pulsos durante o intervalo de 

tempo T (duração do pulso) no instante de disparo da thyratron. Para isso, a mínima 

quantidade de energia deverá, necessariamente, permanecer armazenada e dissipada no 

núcleo, o qual é representado por uma indutância shunt Le e uma resistência shunt Re 

conectadas em paralelo (FIG. 5.1 - capítulo 5) (circuito equivalente aproximado do 

núcleo), bem como na bobina, a qual é responsável pela indutância de dispersão LL entre o 

primário e o secundário e pela capacitancia distribuída CD nos enrolamentos do 

transformador de pulsos (FIG. 4.19). No tratamento deste problema, é útil estabelecer duas 

fiincionais, ae J3, para investigar, respectivamente, a quantidade de energia armazenada no 

núcleo e na bobina no fim do pulso de largura r. A funcional a está relacionada com os 

parâmetros do núcleo {Le e Re) e com o pulso de tensão na carga de largura r. Por outro 

lado, a funcional relaciona-se com a indutância LL, com a capacitancia CD e também com 

o pulso de tensão na carga de largura r. Portanto, com base na investigação de a e de >9, 

assim como por meio do circuito equivalente da FIG. 4.19, é possível estabelecer as 

condições necessárias para que o transformador de pulsos entregue a máxima quantidade 

de energia da PFN para a válvula de microondas de potência no intervalo de tempo r [7]. É 



81 

importante ressaltar que o circuito equivalente aproximado do núcleo (indutância Lg e a 

resistência Rg) pode ser representado pela indutância Lp do primário. 

Ch 

RG 

Voit) 

R. CD = L 

^iO carga 

RL v(t). arga 

FIGURA 4.19 - Circuito elétrico utilizado para analisar a condição de máxima transferencia de 

energia da PFN para a carga (relações ótimas entre Le, Re, LL, CD e RL para um pulso de largura r). 

Analisando inicialmente a funcional a com a finalidade de investigar a energia 

armazenada no núcleo W„úcieo em relação a energia transmitida á carga Wcarga logo após o 

pulso, tem-se que: 

carga 

(4.94) 

A energia armazenada no núcleo pode ser obtida por meio da expressão: 

W, núcleo P fit (4.95) 

onde, a potência elétrica dissipada no núcleo Pnücieo é dada por: 

^núcleo ^carga^m •> (4.96) 

uma vez que im é a corrente elétrica de magnetização do núcleo (corrente que circula no 

enrolamento do primário) e y,^„ é a tensão elétrica na carga. 

Por outro lado, a energia transmitida à carga Wcarga durante o pulso pode ser 

escrita na forma: 

COMfSSAO Hrmm. Ot EííERSA NüCLfAR/SP-íPBÉ 
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W - P T 
carga ^ carga ^ 5 

(4.97) 

onde, a potência elétrica dissipada na carga Pcarga é determinada por meio da expressão: 

(4.98) 

Diante disso, substituindo (4.98) em (4.97), a energia transmitida para a carga Wcarga no 

fim do pulso tornar-se-á: 

W =v i T 
^'carga ^carga* carga • 

(4.99) 

Consequentemente, (4.94) pode ser reescrita na forma [7]: 

(4.100) 

Determinando individualmente as potências dissipadas no resistor Re e no indutor Lg, 

tem-se para o resistor que: 

(4.101) 

No caso do indutor Lg, admitir-se-á que a tensão é constante durante o pulso de largura r. 

Nestas condições, com base na expressão da corrente elétrica i(t) em um indutor: 

Kt)ca,^ = j-lv^(i)dt i(tYr^ = (4.102) 

e, tendo em vista que PL, =v^i{í) no intervalo de tempo 0</<r, é possivel obter a 

potência no indutor Lg de acordo com a expressão: 

Pu- (4.103) 
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Desta forma, sabendo-se que P„úcieo = ^'o^^'m, é possível representar o numerador de (4.100) 

como a soma das potências no resistor Re e no indutor Lg. Diante disso, substituindo 

(4.103) e (4.101) em (4.100), tem-se que: 

^ cargas ^ "^^auga 

R 
dt 

iyaa^ aagfí^) 

(4.104) 

Integrando separadamente cada termo do numerador em (4.104) no intervalo de O a z; 

encontra-se as seguintes expressões: 

2 , \ í r 7 \ 

dt = 
\ Le J 

r . ^ 2 \ 

(4.105) 

r ( 2 \ ( \ 
Vcarga dt — 

0 y ) 
(4.106) 

Em seguida, substituindo (4.105) e (4.106) em (4.104), tem-se: 

carga J 2U Re) 

(4.107) 

Finalmente, tendo em vista que a indutância ¿ e e a resistência Re podem ser representadas 

por Lp, o valor de a pode ser determinado por meio da expressão [7]: 

VcargaT 

2Lpi, 
(4.108) 

A expressão (4.108) representa a energia armazenada no núcleo logo após o pulso de 

tensão de largura r. 

Analisando a fimcional com a finalidade de investigar a energia armazenada 

na bobina devido a indutância de dispersão Z-/. e a capacitancia distribuída Cp em relação a 

energia transmitida à carga durante o pulso de largura r, tem-se que [7]: 
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W 
\^ carga j 

(4.109) 

onde, Wi^^ e Wc^ são, respectivamente, a energia armazenada na bobina devido a indutância 

de dispersão LL entre o primário e o secundário e, a energia armazenada nas camadas dos 

enrolamentos em razão da capacitancia distribuida CD- Desta forma, é possivel representar 

(4.109) por meio da expressão: 

iPcaT^aasjC) 
(4.110) 

De forma análoga como foi apresentado na sub-seção 4.6.3 deste capítulo, pode-se 

observar em (4.110) que, aumentando-se o comprimento / do enrolamento secundário, com 

base em (4.38), é possível reduzir a indutância de dispersão LL entre o primário e o 

secundário. Porém, isto causa um aumento na capacitancia CD, conforme pode ser 

observado por meio de (4.56). Nestas condições, verifica-se que o produto entre LL e CD 

torna-se constante, ou seja, LLCD = constante. Desta forma, a máxima quantidade de 

energia é transferida à carga quando a mínima energia for armazenada na bobina no fim do 

pulso. Isto significa que, a fimcional p pode ser reduzida quando existe um estado de 

equilíbrio entre a energia armazenada na bobina devido a indutância de dispersão e em 

razão da capacitancia distribuída. Com isso, pode-se representar de acordo com a 

expressão [7]: 

Lji 
+ 

C-DV^ 
= constante. (4.111) 

a qual pode ser relacionada com a impedância de carga RL da seguinte forma: 

-t^L'carga fr 
Co^airsa — S 

( 
'^cargfi 

[ ' J l ^ J 
—^ 

\CD J 
RL = (4.112) 



85 

Portanto, é fundamental que a soma das funcionais (a+y^ seja a menor possivel para que a 

máxima energia da PFN seja transferida para a válvula de microondas de potência. 

Em resumo, para que o projeto de um transformador de pulsos seja considerado 

ótimo, as três condições a seguir devem ser satisfeitas [7, 32]: 

T = •yj2LpCD , (4.114) 

( a + yff) = j ^ = mínimo. (4.115) 
L •p 

4.7.4.1 Relação entre os volumes do núcleo e da bobina do transformador de pulsos 

Conforme mencionou-se, é necessário que a mínima energia permaneça 

armazenada no transformador de pulsos no fim do pulso para que a máxima quantidade de 

energia da PFN seja transferida à carga (válvula de microondas de potência). Para isso, as 

condições estabelecidas em (4.113), (4.114) e (4.115) devem ser respeitadas. Desta forma, 

ajustando-se fisicamente as dimensões geométricas do núcleo e da bobina de tal forma que 

exista um estado de equilíbrio (mínimo estado de energia) entre a energia armazenada no 

núcleo e a energia armazenada na bobina no fim do pulso, é possível estabelecer a 

condição de máxima transferência de energia da PFN para a carga. Isto significa que o 

volume do núcleo deve ser aproximadamente igual ao volume da bobina para que ambos 

(núcleo e bobina) tenham o mínimo estado de energia no fim do pulso [7]. 

4.8 Conclusão 

O presente capítulo descreveu a metodologia de projeto e construção de 

transformadores de pulso utilizados em circuitos moduladores. De acordo com a discussão 

apresentada, conclui-se que no projeto de um transformador de pulsos é fiandamental 

relacionar os elementos do circuito equivalente (FIG. 4.2) com as quantidades geométricas 

do núcleo e da bobina (FIG. 4.3). Para isso, é necessário estabelecer um modelo 

matemático consistente que represente na prática a operação deste componente. Porém, 

devido a complexidade do modelo, utilizou-se circuhos equivalentes para analisar e 
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representar as regiões relevantes do pulso (tempo de subida e região superior), já que o 

tempo de descida depende do comportamento destas regiões. Com isso, foi possivel 

identificar que o tempo de subida do pulso é comprometido devido a presença da 

indutância LL e da capacitancia CD- Quantitativamente, significa que o produto LLCD deve 

ser o minimo para evitar um possivel atraso no tempo de subida e, consequentemente, um 

alargamento do pulso, conforme demonstrou-se em (4.93). Entretanto, devido LL e CD 

estarem relacionadas com as dimensões geométricas do transformador (núcleo e bobina), é 

possível minimizar a indutância de dispersão através do primário e do secundário 

reduzindo a distância d entre as camadas dos enrolamentos. Por outro lado, em razão da 

distância d ser inversamente proporcional a capacitancia CD, conduz à um aumento deste 

parâmetro concentrado (capacitancia CD)- Analogamente, diminuindo-se o comprimento / 

do enrolamento secundário aumenta-se a indutância de dispersão e reduz-se a capacitancia 

distribuída. Portanto, pode-se concluir que os parâmetros LL e CD são inversamente 

proporcionais em relação ao comprimento / e a distância d, o que toma o produto LLCD 

constante. No tratamento deste problema, a solução é ajustar I ed de modo que o produto 

LLCD seja o menor possível. Outra forma de minimizar tais parâmetros concentrados é 

utilizando arranjos de enrolamentos apropriados. Neste caso, o arranjo que apresenta o 

menor produto LLCD é o enrolamento tipo Lord, composto por dois primários conectados 

em paralelo entre quatro secundários conectados em série. 

Em relação ao comportamento do topo do pulso, observou-se que é importante 

manter constante a indutância Lp quando o circuito primário for submetido aos pulsos de 

tensão da PFN, pois conft)rme demonstrou-se em (4.74) qualquer variação de Z/̂  influência 

na região superior do pulso. 

A investigação sobre o tempo de subida e a região superior do pulso (topo do 

pulso) permite concluir que, o comportamento do tempo de descida (fim do pulso) é 

conseqüência dos valores dos elementos Lp, LL e CD em conjunto com a impedância da 

carga RL, a qual deve estar casada com a impedância da PFN e relacionada com LL 

11 CD 

Portanto, os projetos de transformadores de pulso são baseados nos cálculos do tempo de 

subida e do topo do pulso, já que a impedância da carga é constante. 

Tendo em vista a importância de investigar os parâmetros que influenciam na 

forma do pulso de saída, deve-se considerar ainda o tipo de material a ser utilizado no 

núcleo, bem como a sua área Arrafo de seção transversal; a qual depende da tensão elétrica 
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de operação do transformador, conforme apresentou-se em (4.76). Isto é, se a área A não 

for compatível com a tensão de operação, o material do núcleo poderá atingir o nível de 

saturação, comprometendo desta forma a operação do transformador de pulsos e, 

consequentemente, a válvula de microondas de potência. O material que atende estas 

características é o FeSi (GO), conhecido comercialmente como Hipersil. 

Em resumo, pode-se dizer que um ótimo projeto de um transformador de 

pulsos é consolidado atendendo as exigências apresentadas em (4.113), (4.114) e (4.115). 
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CAPÍTULO 5 - TRATAMENTO ELETROMAGNÉTICO DA MAGNETIZAÇÃO 

DO MATERIAL: PERDAS DE ENERGIA MAGNÉTICA 

5.1 Introdução 

O material ferromagnético do núcleo é considerado, em conjunto com o 

emolamento tipo Lord, um elemento fiíndamental no projeto de um transformador de 

pulsos. Em particular, o material deve apresentar o minimo de perdas de energia magnética 

para que o transformador fomeça a máxima quantidade de energia da PFN para a válvula 

de microondas de potência (carga). Neste capitulo, investigar-se-á dois tipos de perdas de 

energia magnética: a) as perdas por histerese; e b) as perdas devido as correntes induzidas, 

as quais podem ser quantificadas por meio da aplicação do teorema de Poynting e com 

base na curva B-H. Perdas por histerese estão relacionadas com a energia utilizada para 

rotacionar e alinhar os domínios magnéticos do material na direção do campo magnético 

aplicado, sendo portanto inerente ao material. Por outro lado, as perdas devido as correntes 

induzidas surgem em razão da condutividade elétrica <j finita do material ferromagnético. 

Desta forma, é importante investigar a distribuição do campo eletromagnético na lâmina 

para identificar os parâmetros que contribuem para as perdas de energia magnética e, com 

isso, obter uma expressão analítica que quantifique estas perdas. Em vista disto, o material 

deve apresentar alta permeabilidade magnética efetiva He para armazenar maior quantidade 

de energia, o que permite a utilização de um menor volume de material ferromagnético. 

Isto reduz o tamanho fisico do transformador de pulsos e, consequentemente, minimiza a 

indutância de dispersão LL, a capacitancia distribuída CD e o decaimento Dr do pulso de 

saída do circuito modulador. A relação entre o volume do núcleo, a indutância LL e a 

capacitancia CD pode ser verificada por meio de (4.38) e (4.56) (capítulo 4 - sub-seções 

4.4.1 e 4.4.2, respectivamente) em razão do perimetro médio pmédio da bobina e, a relação 

entre o volume do núcleo e o decaimento Dr pode ser observado em (4.78) (capítulo 4 -

sub-seção 4.6.2) devido ao comprimento médio L do caminho magnético ser proporcional 

ao decaimento Dr. Ademais, o material deve suportar alta densidade de fluxo magnético 

B e trabalhar na região linear da curva B-H paia. garantir uma satisfatória operação do 

transformador. 
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Outra característica fundamental é que o material deve, necessariamente, possuir lâminas 

tão finas (espessura fina) quanto possivel e elevada condutividade elétrica para reduzir 

as perdas de energia devido as correntes induzidas, já que o vetor densidade de corrente 

elétrica J é proporcional a condutividade cr e ao vetor campo elétrico induzido E (J = aE). 

No caso do transfiarmador de pulsos construido neste trabalho, o material ferromagnético 

utilizado foi o FeSi (GO) de condutividade a = 2J27M{Í2 • m)'. Portanto, quanto maior a 

condutividade elétrica do material, bem como menor a espessura de suas lâminas, é possível 

reduzir as perdas de energia magnética (material). Diante disso, é relevante quantificar a 

energia dissipada no núcleo em razão das correntes induzidas, já que as correntes de 

deslocamento são desprezíveis da presente análise. 

É conveniente descrever o comportamento elétrico do núcleo do transformador de 

pulsos por meio de um modelo de circuito equivalente (FIG. 5.1) [7]. Este circuito é 

caracterizado por uma resistência elétrica Re, onde o produto RJiit) representa as perdas de 

energia magnética em razão das correntes induzidas, conectada em paralelo com uma 

indutância Le que denota a mdutância do primário do transformador de pulsos. 

¿„(0 (corrente de magnetização do núcleo) 

V. pulso 

FIGURA 5.1 - Circuito elétrico equivalente do núcleo de um material ferromagnético. 

Na condição ideal de operação de um transformador de pulsos, onde a 

indutância de dispersão Lt e a capacitancia distribuída CD não estão presentes, 

considerar-se-á que a permeabilidade magnética do material e, consequentemente, as 

indutâncias do primário e do secundário tendem ao infinito, bem como a sua condutividade 

elétrica (T - > oo (não existe perdas de energia magnética devido as correntes induzidas). 

Isto significa que toda a energia armazenada na PFN é instantaneamente transferida á 

válvula de microondas de potência (carga) durante o pulso. Com isso, é possível obter na 

saída do transformador um pulso de tensão de largura T tipicamente retangular. Isto pode 

ser verificado por meio dos cálculos teóricos apresentados na TAB. 9, onde o 

transformador de pulsos foi submetido a duas situações distintas de operação, ou seja: 
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a) operando em uma tensão elétrica de 600 V; e b) operando em uma tensão elétrica de 

4,5 kV. Na TAB. 7 apresenta-se os parámetros elétricos utilizados nos cálculos teóricos do 

transformador de pulsos ideal. 

TABELA 7 - Parâmetros elétricos utilizados nos cálculos teóricos de um transformador de 
pulsos ideal. 

Parâmetros elétricos Valores 

Tensões elétricas de operação - V¡ 

Freqüência elârica de cperação - fr 

Impedância da PFN - Zpfn 

Razão de transformação - a 

Impedância de carga - Rl 

Largura do pulso - r 

Capacitancia total da PFN - Cp/w 

Tensão elétrica de carregamento da PFN 

Para 600 V - Vppi^ (¿oo ¡o 

Tensão elétrica de carregamento da PFN 

Para 4,5 kV - F p ^ (4,5 kv) 

Tensão elétrica na carga (para F,=600 V) - Vcarga 

Tensão elétrica na carga (para F/=4,5 kV) - Vcarga 

Condutividade elétrica do material - cr 

600Ve4,5kV 

2kHz 

31 n 

7 

( A i ^ Z p R v =1519 Q) 

0,7 ps 

l l ,4nF 

1,2 kV 

9kV 

4,2 kV 

31,5 kV 

2,127x10* (Q-m)' 

Na TAB. 8 apresenta-se as quantidades geométricas do núcleo e da bobina 

utilizadas nos cálculos teóricos do transformador de pulsos ideal. 

TABELA 8 - Quantidades geométricas do núcleo e da bobina utilizadas nos cálculos 
teóricos de um transfonnador de pulsos ideal. 

Quantidades geométricas do núcleo 

(material ferromagnético) e da bobina 

Dimensões físicas 

Area da seção transversal do núcleo - Arrafi, 

Comprimento médio do caminho magnético - /„ 

Comprimento médio da espira - 4 

Volume do núcleo - (Arrafoltò 

7,9x10-^m' 

0,31 m 

0,182 m 

2,45x10-^ m^ 

Na TAB. 9 encontra-se as expressões analhicas e os resuhados teóricos obtidos 

por meio das condições operacionais do transformador de pulsos apresentadas na TAB. 7 
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e, de acordo com as quantidades geométricas do material ferromagnético do núcleo e da 

bobina (TAB. 8). Deve-se lembrar que Nj=\4 e ^2=98. 

TABELA 9 - Resultados teóricos relativos a um transformador de pulsos em condições 
ideais de operação. 

Expressões analíticas PFN carregada com PFN carregada com 
1»2 kV - VpFs(600 V) 9 kV - Vpfn (4.5kV) 

Energia na carga RL 

FtL, 8,13 mJ 457,3 mJ 

Energia na linha formadora de pulsos (PFN) 

^ 1 r" 1/2 8,2 mJ 462 mJ 
yrpm —^CpFNr PFN 

Densidade máxima de fluxo magnético 

^ _ Vcn^T 38 mT 285 mT 

~ N2A 

Corrente elétrica na carga 

j _Va^ 2,77 A 20,74 A 

Intensidade máxima de campo magnético 

aIj N¡i^ r (1 ~ i M 120,7 A/m 907,64 A/m Ati = —-— [para {ie=lm)] 
'•e 

Permeabilidade magnética efetiva do 
material 

ÁB I 

AH juo 

Indutância do primário 

250 (experimental) 250 (experimental) 

'e 

Verificação da tensão elétrica no primário 

vpií) = ^^^^ [para (4s/„)] 

348 V 2,61 kV 

O objetivo deste capitulo é apresentar um tratamento matemático do campo 

eletromagnético na lâmina do material para estabelecer uma expressão que quantifique as 

perdas de energia magnética durante cada pulso de largura r. 
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O presente capítulo encontra-se organizado da seguinte forma. Na seção 5.2 

apresenta-se, com base nas equações de Maxwell, um tratamento matemático da 

magnetização do material a fim de estabelecer a solução para os campos H{r,t) e E(r,t) e, 

com isso, obter a expressão do campo magnético H no interior de sua lâmina. Na seção 5.3 

apresenta-se a metodologia de cálculo das perdas de energia por histerese e devido as 

correntes induzidas no material por meio do teorema de Poynting e com base na curva B-H 

de um pulso de largura r. Na seção 5.4 apresenta-se a determinação da resistência 

equivalente de perda i ? e . Na sequência, seção 5.5 encontra-se os cálculos teóricos das perdas 

de energia magnética, bem como os resuhados experimentais obtidos por meio de um 

ch-cuito elétrico (experimental) utilizado para submeter o material ferromagnético a pulsos 

de tensão com duração típica de microsegundos (jis). Finalmente, na seção 5.6, descreve-se a 

conclusão do capítulo. 

5,2 Equações de Maxwell: leis de Faraday e de Ampère-Maxwell 

As correntes induzidas no material ferromagnético são responsáveis pelas 

perdas de energia e, consequentemente, pela redução da eficiência do transformador de 

pulsos. Então, com base nas leis de Faraday e de Ampère-Maxwell [27]-[28] dadas, 

respectivamente, por: 

VxÊ + — = Õ, (5.1) 
õí 

V x # = a £ + — , (5.2) 

é possível descrever a distribuição do campo eletromagnético internamente na lâmina do 

material e, com isso, obter a expressão matemática que quantifique as perdas de energia 

magnética. 

5.2.1 Formulação do problema das perdas de energia magnética no material 

Na FIG. 5.2 apresenta-se uma lâmina de um certo material ferromagnético de 

permeabilidade magnética M (u = MoMe)^ condutividade elétrica a que foi submetida a 

pulsos de tensão de largura r. Tendo em vista que as lâminas deste material são de mesma 
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espessura e isoladas eletricamente uma das outras, é razoável analisar o comportamento do 

campo eletromagnético sobre uma única lâmina, já que a distribuição do campo 

eletromagnético se repete ao longo do conjunto de lâminas (material). 

Posição a' 
(O, -d/2,0) 

Posição a 
(O, d/2, 0) 

Lâmina 

> y 

FIGURA 5.2- Lâmina de um material ferromagnético: análise do campo H/y, t). 

Para a análise da FIG. 5.2, considerar-se-á que a espessura d da lâmina é muito 

menor tanto em relação a largura wi {d«w¡), quanto ao comprimento // (d«li), de modo 

que os campos H{r,t) e E(f,t) sejam descritos somente em função da variável ou seja, 

H(r,t) = âjí^(y,t) (propagando-se na direção z) e É(r,t) = ã^E^(y,t) (propagando-se na 

direção x). Desta forma, é razoável utilizar um modelo matemático unidimensional para 

obter a expressão do vetor campo magnético H(rJ) partindo-se de (5.1) e (5.2) e, 

consequentemente, encontrar a distribuição do campo magnético na região da lâmina 

compreendida entre -d/2<y<d/2. 

Nos metais em geral, a corrente de condução, que ocorre devido á presença de 

um campo elétrico internamente ao material (campo elétrico induzido), é o mecanismo 

preponderante no transporte das cargas elétricas. Nestas condições, para o cálculo das 

perdas de energia magnética, as correntes induzidas são mais relevantes que as correntes de 

deslocamento e, portanto, pode-se desprezar o termo em (5.2). Matematicamente, 
õt 
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significa que aE » 
ÕD 

Õt 
. A validade desta hipótese pode ser investigada de acordo com a 

seguinte análise. Tendo em vista que. 
£oE , onde Déa densidade de fluxo elétrico 

e a largura r d o pulso é da ordem de 1 \is. CTE » 
ÕD 

Õt 
pode escrita como cr » — . Então, 

sabendo-se que o=2,127 M(Qmy^ e que a relação £i}/z=8,854 (i(Q-m)'', é possivel verificar 

que a » — , validando desta fiarma a hipótese. Sendo assim, (5.2) pode ser reescrita 
T 

como: 

VxH=aE. (5.3) 

Representando B = pH na fiarma diferencial e, em seguida, relacionando com (5.1), tem-se: 

dñ 

õt 
(5.4) 

Portanto, o tratamento matemático das perdas no material devido as correntes induzidas é 

conduzido utilizando (5.3) e (5.4) [7]. Desta forma, decompondo-se o vetor H em vetores 

unhários ã^, ãy e â,, uma vez que a distribuição do campo magnético H encontra-se na 

direção z (FIG. 5.2), as componentes de campo Hx e Hy são iguais a zero, ou seja: 

V x / / 

az 
õ õ Õ 

ÕX õy õz õy 
0 0 

ÕH, 

ÕX 
a y • 

(5.5) 

Contudo, em razão do campo Hz(y,t) depender espacialmente somente de>', (5.5) toma-se: 

Õy 
(5.6) 



Substituindo (5.6) em (5.3) e, tendo em vista que o vetor campo elétrico È não depende das 

variáveis x e z, ou seja, Ey=0 e £ 2=0, tem-se que; 

õy 
(5.7) 

Analogamente ao cálculo do rotacional do vetor H, é possivel determinar o rotacional do 

vetor campo elétrico É por meio do determinante: 

õ õ õ 
ÕX õy õz 
E. 0 0 

ÕE. ^ ÕE^ 

Õz 
Gy-

õy 
-a. (5.8) 

Contudo, em razão do campo elétrico EAy,t) depender espacialmente de y, uma vez que é 

ortogonal ao campo magnético Hz{y,í\ (5.8) toma-se: 

õy ' 
(5.9) 

Consequentemente, substituindo (5.4) em (5.9), obtém-se o campo Ex 

õy õt 
(5.10) 

Finalmente, derivando (5.7) em relação ay. 

Õ'H,_ _^õE, 

õy' õy 
(5.11) 

e, logo em seguida, substituindo (5.10) em (5.11), é possivel obter a equação diferencial 

para o campo magnético Hfíy,t) e para o campo elétrico Eyiy,t) distribuídos na lâmina do 

material ferromagnético. Desta forma, tem-se que: 
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onde a equação diferencial parcial (5.12) para e Ex obedece a urna equação de difiisão. 

5.2.1.1 Solução analítica da equação de difusão: expressão para o campo H¿(y,t) 

A solução analítica da equação de difusão (5.12), a qual permite estabelecer a 

distribuição do campo magnético HziyJ) na lámina do material, pode ser escrita como a 

soma de dois termos, o termo HaiyJ) (regime permanente) e o termo Hb(y,f) (regime 

transitorio). Algebricamente, significa que HAy,i) tem a forma: 

HXy,t) = HXy,t) + H,{y,t). (5.13) 

• Expressão de H¿y,t) em regime permanente: determinação de Ha(y,í) 

As dependências espacial e temporal de HaiyJ) são representadas, 

respectivamente, por meio das fianções fiiy) e f^it), de modo que Ha(y,()=f¡(yY2(t)- Por 

outro lado, sabendo-se que o pulso de tensão sobre a carga deve ser retangular de largura r, 

a densidade de fluxo magnético B no material deve, necessariamente, variar linearmente 

com o tempo t. Contudo, para que isto se verifique, é necessário que o material 

ferromagnético trabalhe na região linear da curva B-H. Devido a hipótese da dependência 

linear da densidade de fluxo magnético B com o tempo t, a fimção/^(O pode ser escrita de 

acordo com a relação f2Íf)=í/T. Tendo em vista que a lei de Faraday na forma integral pode 

ser escrita como: 

Edi =- ^^•dS, (5.14) 
ot 

onde o elemento diferencial dl representa o caminho fechado das correntes induzidas no 

interior da lâmina de área S=2ywi, é possível obter o campo elétrico Ex induzido na lâmina 

com base na FIG. 5.3 [7]. 
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Área da lâmina: 2ywi 

E = EM. di 

-E = EMr 

Lâmina 

Posições: 

a = (O, d/2, 0) 
a'= {O,-d/2, 0) 

Percurso das correntes induzidas no 
interior de cada lâmina do material 

w, 

FIGURA 5.3 - Caminho fechado das correntes induzidas rui lâmina do material. 

Em razão da espessura d da lâmina ser muito menor do que a largura wi (d«wi), a 

contribuição dos percursos 2 e 4 da corrente induzida (FIG. 5.3) na determinação do campo 

elétrico induzido Ex pode ser considerada desprezível. Diante disso, resolvendo as integrais 

em (5.14) e, substituindo 
ÕB 
õt 

pelo seu valor médio (espacial) — [7], o campo elétrico 
dt 

induzido no material é dado por: 

I Edl = ~-dS^2wiE^^2w¡y~-^E^ =y— 
i õt dt dt 

(5.15) 

Desta forma, o campo HJiy,t) em regime permanente associado com o campo elétrico Ex 

pode ser encontrado substituindo (5.15) em (5.7), o que resulta em: 

ÕH, dB 
' =oy-

õy dt 
(5.16) 

Considerando apenas o termo em regime permanente em (5.16), tem-se: 

ÕH, =a^ydy. 
dt 

(5.17) 

Integrando ambos os lados de (5.17), obtém-se: 
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'dH^ = Ía~ydy. 
at 

(5.18) 

dB 
Em razão da integral do segundo termo em (5.18) ser em fimção de^y, o termo cr— pode 

dt 
ser considerado uma constante [7], Nestas condições, (5.18) toma-se: 

(5.19) 

onde A^, que equivale ao termo constante a — em (5.18), e Ao que é a constante de 

dt 

integração, devem ser determinadas para encontrar a expressão de Ha(y,t). Então, tendo em 

vista que o valor médio do regime permanente de Hz(y,t) é [7]: 

.d/2 d/2 
^¡H„{yJ)<fy = ^j¡My)dy d T d i 

(5.20) 

HaiyJ) pode ser escrito como [7]: 

H,iy,t) = ^ i t + A2y' +Ao), 
T 

(5.21) 

onde o termo iA2y^ + Ag) corresponde a distribuição espacial do campo magnético 

resultante em regime permanente (percurso das correntes induzidas). Para determinar a 

constante A^ é necessário derivar (5.21) em relação as variáveis espacial j e temporal 

Sendo assim: 

ÕH, ^ AH 

õy r 
2yA2, (5.22) 

ÕH, _ AH 
Õt 

(5.23) 

Derivando novamente (5.22) para estabelecer uma relação com (5.12): 
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Õ'H,_ AH , (5.24) 

e, logo em seguida, substituindo (5.23) e (5.24) na equação de difusão (5.12), obtém-se o 

valor de ^2 • 

.AH . AH ^ . ajj 

T T 2 
(5.25) 

Para determinar a constante ^o, substitui-se (5.21) e (5.25) em (5.20), ou seja: 

2 V „ , AH 2 

T d r i 2 

AH 
t. (5.26) 

Calculando separadamente as integrais definidas em (5.26): 

dl2 dl2 dl2 j i 
' 1 Cai r O i " 2 J " d/2 . d/2 cru y 
tdy+ \A^+ \ -f/dy = -^ty^ +4^^ 

d/2 

2 

é possível obter o valor de Ao, o que resulta em: 

24 
(5.27) 

Finalmente, a expressão completa para Hjiy,t) no intervalo 0<í<ré dada por: 

X 2T 
y -

12) 
(5.28) 

• Expressão de H¿y,() em regime transitório: determinação de Hb(yd) 

No regime transitório, a contribuição de Hb(y,t) para o campo magnético HAyJ) 

(distribuído na lâmina do material) tem o seu máximo em ^-=0 (cosAO=l) e decai 
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exponencialmente com o tempo /. Desta forma, uma possível solução para Hb(y,t) que 

satisfaz estas condições é do tipo [7]: 

H,iy,t) = e "'cosky, (5.29) 

onde as constantes p e k são determinadas de acordo com o desenvolvimento algébrico 

apresentado a seguir, o qual utiliza a técnica de separação de variáveis, além da expansão 

da função incógnita em funções ortogonais. Sendo assim, considerando-se apenas o termo 

em regime transitório na expressão do campo magnético Hz(y,t), (5.29) pode ser escrita da 

forma Hb{y,t)=gi(y)gÁt), onde giiy) e g2{f) são funções arbitrárias que dependem, 

respectivamente, de j e de t. Desta forma, e podem ser representadas por: 
cy dt 

f - = ? . ( 0 ^ . (5.30) 
dy dy 

^ = g . i y ) ^ . (5.31) 
dt dt 

Derivando novamente (5.30) para estabelecer uma relação com a equação de difusão 

5 ' {H\ _ õ 

dy dy 
, = ^ 2 ( 0 ^ ^ - ^ . (5.32) 

Substituindo (5.30) e (5.32) na referida equação de difusão e, logo em seguida, deixando o 

lado esquerdo da expressão somente dependente de e o lado direito somente dependente 

de t, ambos os lados devem ser iguais a mesma constante de separação de variáveis k. Sendo 

assim, tem-se que: 

l d g,{y) ^ (jfx dg2(t) ^ . 3 3 3 . 

giiy) dy' g2{t) dt 
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onde k>0. Devido a distribuição do campo H^,t) no interior da lâmina do material ser mais 

intensa nas extremidades (bordas) do que na região central, é satisfatório assumir que a 

distribuição do campo H^,t) é simétrica ao longo do eixo y. Nestas condições, pode se dizer 

que o comportamento do campo H¿(y,t) é descrito por uma função do tipo par [/(y)^-j)] em 

relação a.y=0 (FIG. 5.4) [7]. Contudo, tendo em vista que a constante é a função g](y) 

será do tipo g,(y) = Acos(ky) + Bsen(ky) e, a constante B deve ser nula pois sen(^>') é 

uma função ímpar. Isto resulta que g¡ (y) = A cos(̂ v) (termo par), onde ^ é a segunda 

constante de integração. 

-d/2 d/2 

FIGURA 5.4 ~ Distribuição do campo magnético ll^(y,t) no interior da lâmina do material 

ferromagnético (simetria par ao longo do eixo z). 

Com isso, (5.33) toma-se: 

[ /'l^^^^ = -k' ^g,{y) = Acosiky). 
giiy) dy 

(5.34) 

Porém, para calcular o valor de k, é necessário derivar HAy,t) em relação ay. Sendo assim, 

tem-se que: 

^ = —[A cos{ky)] = -k sen(yty). 
dy cy 

(5.35) 

Em vista que, para j=ií¿/2 a condição de contorno — - ~E^=0 ,a constante k será da forma: 

5v 

k = 
2nn 

~d~' 
(5.36) 
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^ ; ( j ) = ^ C O S (5.37) 

Para encontrar a função g2{t), substitui-se (5.36) em (5.33): 

cr// dg^jt) _ 4n^n^ 

g2Ít) dt " d' 

Rearranjando (5.38), tem-se que: 

(5.38) 

dgM^^ÉI^dt 
g2Ít) apd' 

(5.39) 

Finalmente, integrando ambos os lados de (5.39), a fimção g^i) será do tipo: 

g2{i) = a„e (5.40) 

onde Qn é uma constante a ser determinada e o termo exponencial é a constante 

p em (5.29). Portanto, com as funções giiy) e g2(0 determinadas, Hbiy,t) em (5.29) 

toma-se: 

Hb(y,t) = a„e COS (5.41) 

A expressão final para Hh(y,t) é obtida a partir da combinação linear de (5.41), o que 

resulta em: 

COS (5.42) 
V " y 



103 

onde o índice n da soma assume qualquer valor inteiro e positivo. Uma vez que a„ é uma 

constante a ser determinada, pode-se multiplicar (5.42) por uma outra constante 

convenientemente relacionada com (5.28) [regime permanente Ha(y,t)], já que a natureza 

par de g¡(y) continua preservada. Então, (5.42) pode ser reescrita como: 

2T 
a„e eos (5.43) 

onde ^^^^ é a constante em (5.43) conveniente relacionada com (5.28). Portanto, tendo 
2T 

em vista que Hfy,f) = Haiy,í) + Hbiy,t), tem-se que: 

T 2T 
y 

12 
eos 

2n7^ 
• (5.44) 

V " y 

Finalmente, rearranjando (5.44), é possível expressar//^(y,/) na forma: 

r 2T 

J2 « ^ 2nny^ 
eos 

V " y 

(5.45) 

A expressão (5.45) representa a solução completa para o comportamento do campo magnético 

HJiyJ) na lâmina do material [7]. Porém, sabendo-se que para t=Q não existe campo magnético, 

deve-se impor que//z(>',0)=0 como condição inicial, tomando (5.45) na forma: 

2 d' ^ (2nny^ 
y — + y a „ eos -
^ 12 ^ ^ 

= 0. (5.46) 
V " y 

ja que é a constante atribuida em (5.43). Utilizando a propriedade de 
2T 

ortogonalidade das funções cos 

seguinte relação [33]; 

' 2n7¡y 
no intervalo {-d]l, dll), é possível demonstrar a 
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di2 r 

í 
-dl2\-

cos cos 
V d J 

dy = —ô„,„, S„,„=\, . (5.47) 

Multiplicando ambos os lados de (5.46) por cos 
^2m7iy^ 

e integrando em relação a j a 
V " y 

expressão resultante no intervalo de (-d/2, dll), pode-se escrever que: 

dl2 

»=1 -dl2 -
cos 

2n7iy 
cos 

2m7¡y 

V " y 

dl2 

dy= J 
-d/2 

f ^2\ di 

12 
cos 

' 2m7jy 

~d~) 
dy, (5.48) 

onde o lado esquerdo de (5.48) é a própria relação de ortogonalidade. Portanto, (5.48) toma-se: 

2 dl2 

~dl2 

12\ 
y 

12 
cos 

2n7vy 
dy. (5.49) 

A segunda integral de (5.49) é nula, pois está integrando a fimção cosseno no periodo de 

O a 271, ao passo que a primeira integral resulta-se em: 

a„ = - - - C ^ ( í / c o s « ; r ) = > a „ =--^(-1)". 
d 2ren' n n 

(5.50) 

Uma vez que, para n = 1,3,5,7,... cos«;r = - 7 e para « = 2,4,6,8,... ^ cos«;r = / , a 

solução completa para HJ[y,t) em (5.45), é dada por meio da expressão: 

T 2T ^ 12 n'h n' 
cos 

2mty^ 
, (5.51) 

onde o campo Hj^,i) é distribuído na lâmina do material ferromagnético no intervalo 

0</<r quando esta é excitada por um pulso de tensão retangular de largura r. 

A fim de determinar uma expressão para o campo magnético relativo as 

correntes induzidas no material, é necessário obter o valor de Hfy,ty=H^±d/l, t) nas 

extremidades da lâmina. Desta forma paray=±d/2, tem-se que: 
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T J2T 
V . (5.52) 

onde Hz(y,t)^H. Denominando T = a constante de tempo das correntes induzidas na 

lâmina do material [exponencial em (5.52)] e, tendo em vista que. Té proporcional à espessura 

da lâmina e tem dimensão de unidade de tempo, o campo H pode ser representado como: 

H =AH 
T V 

3T (5.53) 

Colocando tirem evidência, (5.53) toma-se: 

H = AH-
T 

1 + 0 (5.54) 

onde 0 
T 3T é uma fimção crescente de — relativa as correntes 

induzidas e depende da espessura da lâmina, já que a condutividade elétrica cr e a 

permeabilidade magnética ju são caracteristicas intrinsecas do material. A variação entre a 

fimção 0 — e —, a qual relaciona a espessura d da lâmina com a constante de tempo em 
\t J t 

que o material é submetido aos pulsos de tensão de largura r, é representada na FIG. 5.5 [7]. 

FIGURA 5.5- Relação entre a junção perda 0(T 11) e (T/t). 
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Na FIG. 5.5 observa-se que, com o aumento da fimção 0{Tlt), ocorre um 

acréscimo do campo magnético H distribuido na lâmina e, consequentemente, um aumento 

das correntes induzidas no interior do material [aumento das perdas de energia magnética 

(perdas por efisito Joule)]. 

É possivel relacionar o campo magnético H com a densidade média de fluxo 

magnético B induzido na lâmina quando o material é submetido aos pulsos de largura r. 

Desta fiarma, utilizando [7]: 

5 = ^ , (5.55) 

e, de acordo com a expressão [7]: 

M e = % , (5.56) 
ti 

é possível estabelecer uma relação entre a distribuição do campo magnético H e a 

permeabilidade magnética efetiva substituindo (5.54) e (5.55) em (5.56). Ou seja. 

B 

1 + 0 -

(5.57) 

Portanto, pode-se observar em (5.57) que, aumentando-se a espessura d da lâmina do 

material, a permeabilidade magnética efetiva ju^ é reduzida, já que T = • 

A expressão para H¡iy,t) em (5.51) pode ser escrita como a soma de dois 

termos. O primeiro, , corresponde ao valor do campo magnético devido ao pulso de 
r 

largura rna situação onde o efeito das correntes induzidas não estão presentes no material, 

mais um campo adicional Heiyd) para anular o efeito dessas correntes. Sendo assim, este 

campo é representado por [7]: 



a^AH 

2T 

2 d' d'^(-ir 
y -

12 n't¡ 
cos (5.58) 

Com isso, é possivel representar o campo magnético HAy,t)=H em (5.51) na forma: 

(5.59) 

O campo He(y,í) em (5.58) pode ser manipulado algebricamente de forma análoga ao 

campo magnético Háyd) em (5.51). Nestas condições, tem-se que [7]: 

He - He 
2 ' 

afjd'AH 

12T 
3T (5.60) 

Sabendo-se que T = ^ (5.60) toma-se: 

AHT j 6 ^ J , 3T ^He = 
AHT AHT 6 v . 3T (5.61) 

AHT 
Multiplicando-se o numerador por r e o denominador por t no termo do somatório, e 

r 
ÁHT 

o numerador por í e o denominador por Tno termo extemo , (5.61) toma-se: 
T 

He = 
AHt 

0 L (5.62) 

lembrando-se que 0 3T . A expressão (5.60) descreve a 

distribuição das correntes induzidas na lâmina, sendo portanto utilizada posteriormente 

para o cálculo das perdas de energia magnética no material [7]. 
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Na FIG. 5.6, apresenta-se a distribuição do campo magnético HJy,t)=H e do 

campo elétrico E^,t) induzido na lâmina do material em regime permanente de operação 

[7]. É importante ressaltar que, o comportamento do campo elétrico (FIG. 5.6b) é, na 

verdade, a derivada da fimção da FIG.5.6a, caracterizada anteriormente como fimção 

simétrica par (FIG. 5.4). Ademais, na FIG.5.6a (regime permanente), observa-se a 

contribuição dos termos HJyJ) e na distribuição de campo H em (5.59). 

HÁy,t) 

z 

\He(y,t) 

Î Î 1 
AHt H 

T 

i i . 
-d/2 0 d/2 

z 

T 

-d/2 0 d/2 
y 

(a) Distribuição do campo magnético H¡(y,t) (b) Distribuição do campo elétrico E^(y,t) 

FIGURA 5.6- Distribuição espacial do campo magnético Hz(y,t) e do campo elétrico Ex(y,t) na 

condição de regime permanente na lâmina do material 

No fim do pulso, quando t=T, a tensão elétrica que íoi aplicada na bobina é 

interrompida, o campo magnético devido as correntes induzidas decai {Hg = 0) e o material 

ferromagnético atinge o estado onde o campo HAy,i)=H em (5.59) toma-se na forma: 

H^(y,í) = AH= — (5.63) 

O decaimento do campo magnético relativo as correntes induzidas pode ser calculado 

assumindo-se, como condição de contomo, que em t=r, He(y,t) em (5.58) será: 

apAH 

2T 72 
(5.64) 

uma vez que o termo transitório em (5.51), referente ao campo Hbiyd), é igual a zero. Na 

expressão (5.64), Hze(y, r) representa a relação entre o campo H^iyJ) e o campo adicional 
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He(y,t) para t=T.È importante observar que, subtraindo-se HAy,t) em (5.51) de He(y,í) em 

(5.58) existe apenas o valor médio do campo magnético em regime permanente AHt Ir . 

5.3 Perdas de energia magnética no material: perdas por histerese e perdas devido 

às correntes induzidas na lâmina 

Nesta seção, apresentar-se-á a metodologia de cálculo das perdas de energia 

magnética no material por ciclo de histerese e devido as correntes induzidas (efeito Joule), 

onde utilizam-se as expressões obtidas para Hz(y,t) e He(y,t). 

5.3.1 Perdas de energia magnética no material por ciclo de histerese 

Conforme foi mencionado, as perdas por histerese estão relacionadas com a 

energia necessária para rotacionar e alinhar os dominios magnéticos do material na direção 

do campo magnético aplicado [28]. Estas perdas podem ser quantificadas por meio da 

expressão [31]: 

W,=§HdB, (5.65) 

onde Whéa área compreendida pelo ciclo de histerese. 

Quando o material ferromagnético opera em regime pulsado, o ciclo de 

histerese apresenta-se apenas no primeiro quadrante da excursão da curva B-H (FIG. 5.7). 

Sendo assim, partindo-se de (5.65) e com base na FIG. 5.7b, é possivel determinar as 

perdas de energia de acordo com a seguinte integração: 

B, BJ 

WH = ^HdB = +\HdB - ¡HdB - ¡HdB, (5.66) 

C o B, B2 

onde, o termo positivo indica a energia magnética armazenada no núcleo durante o pulso 

de tensão e os termos negativos representam a energia que retomou ao circuito magnético 

logo após o pulso, porém com um atraso em relação ao campo H (o que caracteriza perdas 

de energia magnética). A área intema do ciclo de histerese representa a energia que foi 

dissipada, por exemplo em forma de calor (efeito Joule). Portanto, quanto maior for esta 

área, maior será as perdas de energia no material [31]. 
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BÇT) 

O 

B 

BÇT) 

H 
/ / (A/m) 

(a) Ciclo de histerese em regime pulsado. 

*-H{Alm) 

(b) Ciclo de histerese em regime pulsado idealizado. 

FIGURA 5.7 - Ciclos de histerese de um material ferromagnético operando em regime pulsado. 

É possível determinar experimentalmente as perdas de energia magnética por 

ciclo de histerese utilizando o circuito da FIG. 5.8 [7]. Neste circuito, o resistor R2 e o 

capacitor C2 constituem o circuito integrador RC passivo. Rs é o resistor shunt utilizado 

para monitorar a corrente elétrica de magnetização im do material FeSi (GO), »/ é a 

tensão elétrica proporcional a intensidade de campo magnético H, V2 é a tensão elétrica 

proporcional a densidade de fluxo magnético B e Nteste é o material ferromagnético do 

núcleo submetido aos testes. Ainda, a fonte de tensão V^c, o reator de carregamento Lc, o 

díodo de bloqueio Dc, a thyratron e a PFN são os componentes do modulador pulsado. 

Os valores de R2, C2, Rs e do número de espiras A'̂  da bobina são ajustados por meio de 

experimentos, de modo que a curva B-H obtida experimentalmente apresente uma forma 

similar a da FIG. 5.7a. No final do capítulo, apresentar-se-á os resuhados das perdas por 

histerese obtidos por meio do circuito experimental (FIG. 5.8). 

dc 

Dc 

Thyratron f 

¡-3 PFN 

c =4= c 

Rs 

R2 

^ 1 [ E í ^ V2 ocB 

FIGURA 5.8- Circuito utilizado para determinar as perdas de energia magnética por ciclo de 

histerese. 
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5.3.2 Perdas de energia magnética devido as correntes induzidas nas lâminas do 

material 

É possível quantificar as perdas de energia magnética devido às correntes 

induzidas no material de três maneiras. As duas primeiras são obtidas pela utilização do 

teorema de Poynting e, a terceira, por integração direta da curva B-H de um material 

ferromagnético submetido a pulsos de tensão de amplitude Vp de largura r [7]. 

• Determinação da expressão das perdas de energia magnética no material devido 

às correntes induzidas utilizando o teorema de Poynting 

A energia magnética fluindo em uma lâmina de um material ferromagnético, 

com condutividade elétrica a, durante o pulso de largura r pode ser quantificada por meio 

do teorema de Poynting [34]. Este teorema é estabelecido multiplicando-se escalarmente 

(5.3) por É e (5.1) por H e, em seguida, subtraindo uma expressão da outra. 

Algebricamente, significa que: 

Ê-VxH-H-VxÉ = c7É' +H—. (5.67) 
õt 

Utilizando a identidade vetorial W-iÉxH) = -É-WxH+H-VxÊ [28], (5.67) pode ser 

reescrita na forma: 

'V{ÉxH) = aÊ^ -H • — . (5.68) 
õt 

Integrando (5.68) no volume do material ferromagnético e, tendo em vista que B = /xH, 

obtém-se: 

^V{ÊxH)d'r =j 
vol v o / v 

aÊ'+juH-^^ 
^ õt 

d'f. (5.69) 

Utilizando o teorema da divergência V (ExH)d f = ()(ExH)ñds, é possível 
vol S 

representar (5.69) na forma: 
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(5.70) 

onde Sea área que limita o volume do material. A expressão (5.70) representa o teorema 

de Poynting quando a corrente de deslocamento é desprezível em comparação com a 

corrente de condução. Na situação em análise, É = ã^Ex(y,t) e H =ã,H,{y,t), onde o 

produto vetorial ExH é dado por: 

ÊxH= ãxEx {y, t) X ã,H, {y,í) = -â^E, (y, í)H, (y, t). (5.71) 

Substituindo (5.71) em (5.70), tem-se que: 

^Ex{yJ)H,{y,t)ds:^ 
vol 

cxEUy,t) + fiH,(yJ)^(y,t) d'r . (5.72) 

Devido ao fato de E^e Hz serem independentes das coordenadas x e z e ds = dxdz, então, 

(5.72) toma-se: 

\ z y \ 2 j 

dl2 r 

-dl2 

§dxdz= ¡ aEl{y,í) + pH.{y,t)^{yJ) dy^dxdz. (5.73) 
õt 

s 

Em razão de dx relacionar-se com a largura wi da lâmina e dz com o seu comprimento //, 

(5.73) pode ser reescrita na forma: 

H, 
dl2 r 

Will = wdi J 

-d 12'-

aEÍ{y,í) + fd1,{y,t)^{y,t) 
õt 

dy . (5.74) 

Cancelando w///, que são comuns em ambos os lados de (5.74), obtém-se: 

Ex 
\ 2 J 

dl2 r 

-dl2 

aEUy,í) + JuH,iy,t)^{y,t) 
ot 

dy. (5.75) 
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Entretanto, tendo em vista que o pulso é de largura r, a energia magnética fluindo na 

lâmina do material através das superfícies definidas por y= ± d/2, pode ser escrita de 

acordo com a expressão: 

o L 

\ 2 y \ ¿ j 
dt = 

õí 
dy\dí. (5.76) 

• Cálculo das perdas de energia magnética segundo a integral de superfície 

As perdas de energia magnética W, segundo a integral de superfície, é determinada utilizando 

o lado esquerdo de (5.76), ou seja: 

Ex 
\ ¿ j 

H, 
\ 2 J 

dt (5.77) 

Utilizando (5.51) para a componente Hz do campo magnético: 

2 r 12 TT-t! ri 
COS 

^ 2n7ry^ 

p a r a j = dl2 e, tendo em vista que cosw;r = {-!)", tem-se que: 

H, 
AH, (JpAH 

-t + 
2r 6 n^hn' 

3 ¡T (5.78) 

Utilizando (5.7) para a componente Ex do campo elétrico, ou seja: 

Exiy,0 = 
I ÕH, 

a õy 

tem-se, também que: 
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y + -2. e ' sen 
. d 

(5.79) 

Vara y = dll e, sabendo-se que sen nn-0, (5.79) torna-se: 

2T 
(5.80) 

Portanto, substituindo (5.70) e (5.80) em (5.77), energia magnética W, pode ser escrita como: 

\2 J 

í ^ \ 

dt 
Ijd 

\z j 

//cr d' d\^ 1 

6 n^ty 
\dt = 

t + T 

r 1 T\ 

\dt. (5.81) 

™ 1 7t* 
Integrando-se (5.81) e lembrando-se que, ^Yr—7 = — , tem-se: 

90 

W 
pd 

— + Tr 
2 

7 -
5 r 

7 -
9 0 ^ 7 

(5.82) 

A equação (5.82) pode ser escrita com a soma de dois termos, W=Wm+ We. 

2 4 
(5.83a) 

W.= 
5T 

, 9 0 ^ 7 3 T (5.83b) 

Multiplicando-se por 2 (5.83), pois deve-se considerar a energia fluindo através da 

superfície >^-í¿'2 e, tendo em vista que, para obter a energia total dissipada durante o pulso 
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é necessário multiplicar o valor numérico obtido em (5.83a) e (5.83b) pela largura w/ e pelo 

comprimento // da lâmina, bem como pelo número total de lâminas que compõe o material, 

tem-se que: 

W„=^(AHyw,l,N,, (5.84) 

Wg =pd{AHy 
\r J 5t 

V 

(5.85) 

onde, Wméa energia magnética armazenada no material durante o pulso de largura r e, We, 

a energia magnética dissipada devido as correntes induzidas. 

• Cálculo das perdas de enei^a magnética segundo a integral de volume 

As perdas de energia magnética segundo a integral de volume é determinada utilizando o 

lado direito de (5.76), ou seja: 

W = j dl2 r 

\^-dl2 

cjEUy,t) + pH,{y,t)^{y,t) 
õt 

dy\dt (5.86) 

r dl2 

A integral ^aEl{y,t)dydt em (5.86) representa a energia magnética, por unidade de 
o -dl2 

área, dissipada no material ferromagnético devido as correntes induzidas (Ê• J-aE\ 

efeito joule) durante o pulso de largura r. A solução desta integral pode ser conduzida 

utilizando (5.79), que resulta em: 

V ^ y 

y +2y—2^-—'—e^ ^ sen -
V " / 

+ 
d'ff i - i r \ 

sen 
f 2n7iy^ 

sen 
^ 2m7iy^ 

l d j l d ) 
(5.87) 
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dl2 

Integrando \El {y,t)c3dy em (5.76) no intervalo de -dll a dll em relação ky, obtém-se: 
-dl2 

V 7 7 - J / 2 

d 

3T \t í 

sen 
2n7iy 

+ 

2 «> m 

•SI -( - 0 - .-g'--'-'" 2nKy\ 
sen 

W/W 
sen 

^Imny^ 

d ) 
dy . (5.88) 

Escrevendo (5.88) como a soma de três integrais (//, h e /?), encontra-se os seguintes 

resultados: 

d/2 

I, = ¡/dy 

-d/2 

d/2 

-d/2 
12 

(5.89) 

3T 
d/2 

j s e n 
2nny 

-d/2 

d'^ 1 
.2 Á^„2 ̂

^ ' ^ \ (5.90) 

n^l m=l nm 
sen =̂  sen — 

-L ^ d j { d . 

j 2 oo / j\n+n 

i - d y Y t n _ 
TV n=l m=l nm 2 2 ; r ^ è ^ 

f2nV] 

3T (5.91) 

onde é o delta de Kronecker, em vista da relação de ortogonalidade das funções 

sen -y 
V d j 

resulta-se em: 

no intervalo fechado 
d_ J 

2 ' 2 

ã/2 

Portanto, ¡El{y,t)(xty em (5.76) 

-d/2 

dl2 f i,Tj\^ 

'Eliy,t)ady = a \ ^ 
-d/2 V ^ y 

3T 
+ 

d \ ^ 1 
(5.92) 
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Rearranjando (5.92), tem-se que: 

dl2 

El{y,t)ody = a 
-dl2 

d' 

12 

1 12^ 1 -
1 T? 

3T ^ 6 ^ 1 -
2n-V-

(5.93) 

Integrando (5.93) no intervalo de O a r, ou seja: 

dl2 

\El{y,t)ady 
-dl2 

^ \ 2 

dt = a 
d' 

12 
e ^ 

3T 
3T 

dt 

,(5.94) 

obtém-se a expressão: 

dl2 

El{yJ)cTdy 
dl2 

dt = a 
V ^ y 

d!_ 
12 

36T^ 1 
1-e 

3T ) T 
+ 

r-
[2n\ 

9Tf 1 
1-e 

\ 3T r 

^ « = / « 

(5.95) 

Finalmente, rearranjando (5.95) e lembrando-se que X"T ~ ' obtém-se: 

J 
dl2 

El{yj)ady 
-dl2 

dt = fid{AHy í-1 
Kr ) 

I -
2T 

5T 

90^ 1 -- 3 r 

+ • 
JOT 

+ 

2/í r 

(5.96) 

A expressão (5.96) representa a energia magnética dissipada, por unidade de área, por 

lâmina do material ferromagnético, devido as correntes induzidas durante o pulso de 

largura T. Entretanto, para obter a energia total dissipada durante o pulso é necessário 

multiplicar o valor numérico obtido em (5.96) pela largura w/ e pelo comprimento // da 
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lâmina, bem como pelo número total de lâminas Ni que compõe o material. Desta forma, 

condições, tem-se que: 

W=MdiAHy 1 ~ 
2T 

5T 

+ pd{AHy 
\T J JOT 

(5.97) 

De acordo com (5.97), observa-se que a primeira parcela é idêntica a (5.85). Por outro lado, a 

r dl2 

segunda integral de (5.86), isto é,W=\ juH ,{y,t)—^(y,t)dydt, representa a energia 
o -d/2 

õt 

magnética armazenada no interior da lâmina durante o pulso. A solução para esta integral é 

obtida multiplicando (5.51) por iy,t), que pode ser representada por meio da expressão: 
õt 

Õí T 
3T í 

COS 
2n7Ty 

(5.98) 

Desta forma, o produto H^{y,t)^^{y,t) pode ser escrito segundo: 
õí 

t+^-L 
2 2 

3T 
' f 

COS 
2n7iy 

3T COS 
2n7jy 

n=l 

(5.99) 

Desenvolvendo o produto em (5.99), tem-se: 
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K T J 

Termo A 

2 2 

Termo B 

n=l 

t + 
2 2 

1 + i-jye 3T COS 
^ 2nny~^ 

+ 

i2T^^{-ir"' ^ 
COS 

71 m=l n=l 

f2njiy^ 
COS 

(2m7iy'\ 

l d j l d ) 
(5.100) 

Termo C 

d 2 
Para encontrar a expressão para a integral /JH^ Cv^O—;;7^(>',^)^, é necessário integrar 

-dl2 
õt 

os termos A, B e C em relação a >' no intervalo de -d/2 a Í//2. Desta forma, o termo A, 

integrado, resulta-se em: 

Termo A = 
\ ^ J -dl2. s 

T 
2 

dy-

^ T J 
td. (5.101) 

Para obter a integral do termo B, é necessário integrar apenas a parcela ~^~~-> ^ista das 

demais parcelas serem nulas. Desta forma, tem-se que: 

Termo B = AH 
COS 

^ 2mjy^ 

V ' y -d/2 

dy = 2 
y r ) i 

^2n7iy^ 
COS ^ , ( 5 . 1 0 2 ) 

já que o integrando é uma função par. Com isso, (5.102) pode ser escrita como: 

Termo B = .2 

y cos dy = -;Ç^i-iy 4n n 
(5.103) 

Portanto, a integral do termo B será da forma: 

{-ly cfn y cos 
V ' y 

^ = f ^ ( - 7 ) 2N AH 

K i: ) 

6Td 
n n 

AH 

K r J 
(5.104) 

Por outro lado, a integral do termo C em (5.100) pode ser calculada conforme a expressão: 
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- 7 2 3T J COS 

-dl2 

COS 

\ u J 

dy. (5.105) 

De acordo com a propriedade de ortogonalidade das f u n ç õ e s cos 
^Inny'^ 

, é possivel 

escrever a integral dos cossenos conforme (5.47). Desta forma, (5.105) toma-se: 

Termo C = -72 
CO CO / i x n + m -(-7)" 

n 2 Z_^Z-( „2 
n-l m-1 

(5.106) 

Rearranjado (5.106), tem-se: 

Termo C =-6 
AH 

T ) 

Tdfl 
V J (5.107) 

Então, agmpando-se as expressões obtidas em (5.101), (5.104) e (5.107) referentes as 

integrais dos respectivos termos A, B e C de (5.100), obtém-se: 

\ ) 
td + 

6Tdf 1 3T ' 6Td^ 1 3T 

n' 
(5.108) 

dll 

o qual corresponde à integral f ¡JH,{yj)^^^{y,t)dy em (5.76). Finalmente, para 
- d / 2 

dt 

encontrar o resultado final do lado direito de (5.76), é necessário integrar (5.108) no 

intervalo de O a r d e acordo com a expressão: 

,,6Td^ 1 , 
td + ~^^-je ^ 

3T ' 6Td^ 1 3T it. (5.109) 

Calculando as integrais em (5.109), tem-se que: 
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\ ) 0 

AH 

V T J 
d- (5.110) 

onde, multiplicando-se (5.110) por wi, U e Ni, obtém-se o mesmo resultado apresentado por 

(5.84). Ainda: 

6Tdf 1 
e ^ dt = fíd{AHy 

\ r J 5T 

, 9 0 ^ J 
, ( 5 . 1 1 1 ) 

AH 

r J 

6Tdy 1 
2n'n'^ 

^dt = -pd{AHy-
'T\ T 

VTJIOT TT „=¡n 

2n',t') 

(5.112) 

Desta forma a integral para resulta em: 

r dl2 _ „ , 

W = ¡ ¡ fJí^(y,t)^(yj)dydt = ^(AHy + 
o-d/2 

+ pd(AHy 
\T J 5T 

dt 2 

-pd(AHy 
JOT 

2n'z' 

Somando as duas contribuições para o lado direito de (5.76), observando que devido ao 

sinal (-) em (5.112), a mesma se cancela com a segunda parcela de (5.97), obtendo-se: 

W 
d/2 r 

y-d/2^ 

cxEl{yJ) + pH,{y,t)^^iy,t) 
dt 

dy\dt 

= ^(AHy +fid(AHy J ^ 
\T J A 

5T 

que é exatamente (5.85), a menos da multiplicação pelo fator wiliNi. 
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• Determinação da expressão das perdas de energia magnética no material devido 

as correntes induzidas utilizando a curva B-H de um pulso idealizado 

A terceira maneira de obter as perdas de energia magnética devido às correntes 

induzidas é por meio de um pulso de tensão idealizado, onde o ciclo de histerese pode 

ser encontrando na FIG. 5.9. 

5(T) 

Pulso idealizado 

*- //(A/m) 

FIGURA 5.9 - Ciclo de histerese de um material submetido a pulsos de tensão. A área A¡ 

representa a energia armazenada no material e a área A2 as perdas devido as correntes induzidas. 

A área A¡ da FIG. 5.9 pode ser determinada por meio da expressão: 

2 
(5.113) 

Ainda, no pulso idealizado da FIG. 5.9, observa-se que a área A2 representa a densidade de 

energia magnética W2 dissipada no material devido as correntes induzidas (equivalente a 

energia We em 5.85), uma vez que a soma das áreas ^ / eA2 corresponde a densidade energia 

total distribuída (deposhada) no material ferromagnético durante cada pulso de amplitude Vp 

e largura r. A densidade de energia magnética W2 pode ser obtida de acordo com a 

expressão: 

w,= H. (5.114) 

onde o campo He foi determinado em (5.60). Porém, tendo em vista que [7]: 
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T AB 
(5.115) 

onde AB = /jAH, bem como, sabendo-se da relação; 

AB ^fiÁH^AH 
AB (5.116) 

é possível substituir (5.115) e (5.116) em (5.60) para representar (5.114) somente em 

função de AB . Desta forma, tem-se que: 

^'AB T 
dB (5.117) 

Rearranjando (5.117), obtém-se: 

AB T 3TAB dB 

Termo A 

Resolvendo as integrais do termo A, (5.118) resulta na expressão: 

(5.118) 

(ABY T 

H T 

7 + ^ V ^ 
4 / i 4 e - 1 (5.119) 

Entretanto, tendo em vista que Y —r = — [35], (5.119) toma-se: 

tí« 90 

{AB)' T 
7 + 

I8T 

90 
(5.120) 

Rearranjando (5.120), tem-se: 
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(ABf T 

// T 
1 -

5T ^ tin' 
3T (5.121) 

Deve-se observar que, multiplicando (5.121) por d, w/, // e Ni, obtém-se o resultado de 

(5.85): 

W2=fjd(AHy 
5T 

90^ 1 

TV ^¡n 
3 T WihN,. (5.121a) 

Finalmente, a expressão da energia magnética W2 dissipada no material na forma de 

correntes induzidas (durante cada pulso) pode ser escrita como: 

(ABfT 
(5.122) 

ou na forma Wy = 
TiAHfT ^1} , onde 

T 
5T 

e a 

função perda de energia magnética. Por outro lado, sabendo-se da relação AB = juAH, é 

possível também representar Wi em (5.113) somente em função de AB . Sendo assim: 

(ABf 

2M 
(5.123) 

Analogamente a observação feita para (5.121), verifica-se que, multiplicando (5.123) por 

d, wi, ll e Ni, obtém-se o resultado de (5.84). Portanto, as perdas totais de energia W^tai no 

material ferromagnético durante cada pulso de largura r é obtida somando-se W¡ Q W2 

i^totai =^1+ W^). Desta forma, tem-se que: 

_(ABy¡J T 
" total — i ~ 

// [2 r 

-
T ^ > dwdiNi, (5.124) 

lembrando-se que a permeabilidade magnética ju = poMe 
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5.4 Determinação da resistência de perda RE', modelos aproximado e exato do 

circuito equivalente 

• Modelo aproximado do circuito equivalente para determinar a resistência de 

perda RE 

É possível determinar a resistência elétrica de perdas Re com base no circuito 

aproximado para o núcleo apresentado na FIG. 5.1. Na condição em que T»T, a fimção 

0 = — [7], e portanto (5.54) pode ser reescrita na fiarma. 

H{t) = AH-
T 

( r \ 

V t) 

AB t J + - (5.125) 

Tendo em vista que pela lei de Faraday AB = e que T = , onde Vp é amplitude 
NpA 12 

do pulso retangular de voltagem, de largura r, aplicado ao circuito primário do 

transfiarmador de pulsos, (5.125) toma-se: 

7 / ( 0 = 
7 Vp 

NNPA 
t + 

(jfjd 

12 

2\ 
(5.126) 

Hl 
De acordo com a lei de Ampère = — - , onde o comprimento médio da espira 4 é 

N 

aproximadamente igual ao comprimento médio do caminho magnético no núcleo, é 

possível escrever a corrente de magnetização confiarme a expressão: 

_ VPL 
juN'pA 

t + 
12 

(5.127) 

a qual pode ser expressa como: 

(5.128) 
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'~ 1 
(5.129) 

R.= 
12NIA 

(5.130) 

onde A = dwi para uma única lâmina. Por meio de (5.129), observa-se que a indutância Le 

é a própria indutância Lp do primário, como fiai mencionado no irúcio deste capítulo, bem 

como na investigação realizada no capítulo 4 (sub-seção - 4.7.4) sobre a questão da 

máxima transferência de energia da PFN para a válvula de microondas de potência. 

• Modelo exato do circuito equivalente para determinar a resistência de perda Re 

Por outro lado, na situação onde não é verificada a condição i»T, em razão de 

r=4 p,s, pode-se obter um circuito equivalente exato para quantificar a resistência de perda 

Lie e, utilizando (5.53), tem-se que: 

H{t) = AH 
T T 

3T 

n=l n 
(5.131) 

De maneira semelhante ao procedimento algébrico realizado anteriormente, é possível 

representar a corrente de magnetização na forma: 

Hm VJ 

fjNlA 
L+L 
T T 

3T 
-r^2 ^ ^2 

(5.132) 

Lembrando que a indutância do primário pode ser expressa como (5.129) e a resistência 

equivalente de perdas segundo (5.130), a expressão para a corrente de magnetização 

toma-se: 
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6 I 3T 

7t- „=1 n 
(5.133) 

ou ainda: 

/„(/) = ^ í + F , 
E^ 

3T 

Re t:ln'n'R 
(5.134) 

n'Tu^R L 
Definindo a resistência R„ como R„ = - e, a indutância L„ na fiarma L„ = — , o 

6 2 
termo exponencial em (5.134) pode ser escrito como: 

n'n' n'n' 12x2 n'n' 12NU 2L 2R„ 
3T 6 cjfjd' 6 od'L fjN'pA 

(5.135) 

e, com isso, a corrente de magnetização em (5.134) pode ser representada na fiarma: 

/ „ (0 = ^ / + rp 

2R„t 

Re n=I ^ « 

(5.136) 

e escrevendo os termos da soma: 

Re 

2Ri^ 2R2^ 2R3^ 

R, R2 R3 Rn 

(5.137) 

Por outro lado, pode-se observar que: 

R¡ R2 R3 R„ Re 

1 6 

n- \ Re n' n^itx 
424- (5 Í38) 

Porém, tendo em vista que Z ~ ~ — 
6 

, (5.138) toma-se: 

Re Rl R2 R3 Rn 
(5.139) 
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Portanto, a corrente de magnetização é escrita na forma: 

1-e + -
R2 

1-e ^ + . . . + -
Rr, 

1-e ^ , (5.140) 

o que sugere o modelo de circuito equivalente da FIG. 5.10. 

• 
9 • P-

Lo 
L, Ll 

• R2\ '• Ri] 

• • t -

FIGURA 5.10- Circuito equivalente exato do núcleo. 

• Cálculo da energia magnética dissipada no núcleo utilizando o modelo exato do 

circuito equivalente 

A corrente elétrica no «-ésimo ramo do circuito da FIG. 5.10 é expressa como: 

Rn 
1-e ^ p a r a O < í < T . (5.141) 

A potência elétrica instantânea p„{t) dissipada pela «-ésima resistência equivalente de 

perda Re é dada por: 

p„(t) = v„mit) = ^ l-2e ^ + e ^ ( 5 . 1 4 2 ) 

A energia magnética dissipada pelo «-ésimo resistor R„ durante o pulso é calculada de 

acordo com a expressão: 

v„(t)i„(t)dt, (5.143) 
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onde v„ (í) = R„i„ (/) é a diferença de potencial sobre a resistencia /?„. Então, (5.143) toma-se: 

" o 

Le 

n o 

2R„ 

l-2e ^ + e ^ dt. (5.144) 

Integrando (5.144), obtém-se a expressão geral para calcular as perdas de energia 

magnética utilizando um modelo de circuito equivalente mais preciso, ou seja: 

- 1 ^ 1-
RnT 

^ _2R^.\ 

1-e ^ 
V 

+ -
4R„r 

/ _4Rs^ \ 

1-e ^ (5.145) 

5.5 Cálculo das perdas de energia magnética do material FeSi (GO) utilizado no 

transformador de pulsos do modulador: resultados experimentais e teóricos 

• Resultados experimentais 

Com base no circuito experimental da FIG. 5.8, onde o material ferromagnético 

foi submetido a pulsos de tensão da ordem de 600 V (Vcarga=A,2 kV e WPEN^S,! mJ), foi 

possível obter a curva B-H do FeSi (GO) e, com isso, determinar as perdas de energia 

magnética no material por ciclo de histerese de acordo com a seguinte metodologia. 

Encontrando a área de cada retângulo (perdas de energia), relativo ao eixo da densidade de 

fluxo magnético 5 e da intensidade de campo magnético H (FIG. 5.11), tem-se: 

Ag = 3,8mT X 7,33A Im = 28mJ Im'. 

BÇT). 

B(T,. 

3,8 mT 

•H(A/m) 7,33 A/m 

Área interna de nm 
quadrado referente a 

perda de energia 
magnética em J/m^ 

AH =100 Aim 

X 

\ 

/ 

r 
/ 

/ 

i 
• 

1 
• 

1 
: — 1 

1 
1 

1 
: — 1 1 1 
: — 1 

Area intema total do 
ciclo de histerese 

considerada no cálculo 
das perdas de energia 

magnética 

H(Nm) 

FIGURA 5.11 - Esquema ilustrativo das divisões das escalas vertical e horizontal (área do 
quadrado) de uma tipica curva B-H de um material ferromagnético operando em regime pulsado. 
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Em seguida, multiplicando-se o valor da área AQ pelo número total de quadrados 

internamente ao ciclo de histerese observado no osciloscópio, obtém-se: 

dWg = 45 X 28mJ s 1,26J I m', 

onde, dWo é a densidade de energia magnética por unidade de volume referente a soma de 

todos os quadrados internos ao ciclo de histerese. Então, tendo em vista que o volume do 

núcleo é de 2,45x10'^m'', foi possível determinar as perdas de energia magnética no 

material FeSi (GO) multiplicando-se dWg pelo seu respectivo volume. Portanto, as perdas 

de energia magnética por ciclo de histerese do FeSi (GO) operando com pulsos de 4,2 kV 

em uma freqüência de 2 kHz é da ordem de: 

WH = 1,85 X 2,45 X 70"' = 0,3mJ . 

Neste cálculo experimental, o material FeSi (GO) apresentou uma permeabilidade 

magnética efetiva da ordem de 250. Esta permeabilidade foi obtida utilizando-se as 

expressões: 

AB =^^v,=31,3mT. 
NA ^ 

AB =^^ = lOOA/m 
LRs 

onde, 7?2=550 Q, C2=100 nF, 7?s=15 Q, /,„=0,5 m, v^45 V, v,=7,5 V e N=\00 espiras 

(constantes do circuito experimental da FIG. 5.8) e, segundo a relação: 

= —= = 250 . 
^ AH 

• Resultados teóricos 

Utilizando (5.122) e (5.123), foi possível calcular teoricamente as perdas de 

energia magnética no material devido as correntes induzidas e as perdas em razão da 

energia que permanece armazenada em cada pulso de largura z de 0,7 |a,s em duas 
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situações: a) quando a tensão elétrica na carga é da ordem de 4,2 kV (WPKN=S,2 mJ), e; b) 

quando a tensão elétrica na carga é de 31,5 kV (WPEN=462 mJ). Na TAB. 10, apresenta-se 

um resumo dos resultados teóricos e experimentais das perdas de energia magnética no 

material FeSi (GO) ( / 4 = 250 experimental) em cada pulso de largura z=0,7 ^is. 

TABELA 10 - Resultados teóricos e experimentais relativos as perdas de energia magnética 
no material FeSi (GO) com lâminas da ordem de 270 [im. 

Perdas de energia 
magnética em 

cada pulso 

Resultados teóricos 

Vcarga=4a kV 
WpF!^S,2 mJ 
Unidade (mJ) 

Resultados teóricos 
Fc^.=31,5kV 
WpFi^l m J 
Unidade (m J) 

Resultado experimental 

Vcarga=^,2 kV 
WpF?Hi,l mJ(±10%) 

Unidade (mJ) 

Perdas de energia 
magnética devido 

as correntes 
induzidas - W2 

2,98 167,64 0,3 

Perdas de energia 
magnética que 

ficou armazenada 
no material - W] 

0,65 31,77 96x10"^ 

Perdas totais de 
energia magnética 
no material - W^tai 3,63 

WtotarWl+W2 

199,41 

Wtotai 

0,4 

Balanço energético. 
Energia transferida 

WmdaVFNk 
carga 

Wri^WpFN-Wtotal 

4,57 

Wri^WpFN-Wtotal 

262,6 

WTR=WPFN-Wtotai 

7,8 

Porcentagem (%) 
de perdas no 

material 

43 43 5 

Porcentagem (%) 
de energia da PFN 

que foi transferida à 
carga 

57 57 95 

De acordo com os resultados obtidos por meio das expressões 5.122 e 5.123 

(TAB. 10), pode-se verificar que o material FeSi (GO) operando em 4,2 kV apresentou 

2,98 mJ de perda de energia magnética devido as correntes induzidas (efeito Joule) com 

/4=250, permanecendo 0,65 mJ de energia armazenada no núcleo (energia residual) logo 

após o pulso. Fazendo um balanço energético, significa que 43 % da energia foi dissipada 
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no material e 57 % desta energia foi efetivamente transferida da PFN para a válvula de 

microondas de potencia. Por outro lado, na situação para 31,5 kV, 167,64 mJ de energia 

magnética deverá ser dissipada em razão das correntes induzidas e, 31,77 mJ permaneceu 

armazenada no material ferromagnético após o pulso. 

Como foi mencionado, é possivel reduzir as perdas de energia magnética 

utilizando um material com lâminas tão finas quando possivel. Diante disso, investigou-se 

por meio de cálculos teóricos a energia magnética dissipada em um material submetido a 

4,2 kV com a metade da espessura da lâmina do FeSi (GO) utilizado no projeto do 

transformador de pulsos, ou seja, 135 |im (0,135 mm). Nestas condições, verificou-se que 

as perdas de energia magnética devido as correntes induzidas foram reduzidas de 

2,98 mJ para 1,21 mJ. Ainda, reduzindo por um fator 4 a espessura da lâmina, as perdas de 

energia magnética são minimizadas para 0,38 mJ. Outra maneira de reduzir as perdas de 

energia é utilizando um material com alta permeabilidade magnética efetiva. Por exemplo, 

utilizando um material ferromagnético com o dobro da permeabilidade magnética efetiva, 

ou seja, /4=500, as perdas totais de energia são minimizadas de 3,63 mJ (TAB. 10) para 

2.5 mJ. Por outro lado, se /4 for da ordem de 4 vezes maior, ou seja, /4=1000, as perdas 

são reduzidas de 3,63 mJ para 1,77 mJ. Isto pode ser explicado em razão do material 

necessitar de menor excitação elétrica, ou seja, menor corrente de magnetização. Isto faz 

com que as correntes induzidas sejam minimizadas, o que reduz as perdas de energia. 

5.6 Conclusão 

Neste capitulo foi apresentado uma investigação da distribuição do campo 

magnético H^J) e do campo elétrico induzido EJy,í) no interior da lâmina de um material 

ferromagnético quando submetido a pulsos de largura r. 

De acordo com o desenvolvimento analitico, foi possivel determinar as 

expressões dos campos Hz(y,t) e E^iyJ) e, como isso, demonstrar por meio do teorema de 

Poynting e com base no ciclo de histerese em regime pulsado (curva B-H), como quantificar 

as perdas de energia magnética no material durante os pulsos de tensão. Estas perdas podem 

ser reduzidas utilizando um material ferromagnético que possua lâminas tão finas quanto 

possível, pois, de acordo com o tratamento matemático apresentado, observou-se que 

reduzindo a espessura da lâmina do material, diminui-se o percurso das correntes induzidas 

e, consequentemente, o aquecimento do núcleo (material). Sendo assim, é possível que o 

transformador de pulsos transfira a máxima energia da PFN para a válvula de microondas de 
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potência com a mínima quantidade de energia armazenada e dissipada no núcleo no fim de 

cada pulso de tensão. Ademais, é importante que o material apresente alta permeabilidade 

magnética efetiva para armazenar a maior quantidade de energia da PFN somente durante o 

pulso, o que permite reduzir o tamanho fisico do transformador de pulsos (núcleo com menor 

volume) e, com isso, minimizar a indutância de dispersão e a capachância distribuída. Ainda, 

deve-se ressaltar que é relevante determinar as perdas de energia magnética no material por 

meio de um circuito experimental para comparar com os resuhados teóricos. 
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CAPÍTULO 6 - MONITORAÇÃO DOS PULSOS DE CORRENTE DO CIRCUITO 

MODULADOR L/Ar£-7TP£: TÉCNICAS DE MEDIDAS 

6.1 Introdução 

Tendo em vista que o tempo de duração (largura r do pulso) e as amplitudes de 

pico dos pulsos de corrente e de tensão do modulador são, respectivamente, da ordem de 

1 ^is, 20 A e 30 kV, foi necessário utilizar técnicas especificas de medidas para monitorar 

os pulsos de corrente na válvula magnetron de potência (carga). Em particular, os pulsos 

de corrente foram monitorados utilizando uma bobina de Rogowski. 

O presente capítulo está organizado da seguinte forma. Na seção 6.2 apresenta-se 

o princípio básico de operação da bobina de Rogowski, bem como a análise do circuito 

integrador passivo RC. Na seção 6.3 descreve-se a conclusão do capitulo. 

6.2 Monitoração dos pulsos de corrente: bobina de Rogowski 

A bobina de Rogowski é um instrumento utilizado para medir correntes 

elétricas (variantes no tempo) da ordem de miliampères (mA) até milhares de amperes 

(kA). Basicamente, ela é constituída por um número A'̂  de espiras enroladas em voha de um 

toróide, de maneira que a tensão elétrica produzida em seus terminais seja proporcional a 

derivada da corrente elétrica que atravessa o interior do toróide. Esta bobina pode ser 

constituída por um núcleo de ar ou de material ferromagnético (forma toroidal) para 

aumentar a tensão elétrica induzida em seus terminais [36]. Deve-se ressaltar que, neste 

trabalho, o número de espiras ideal da bobina (96 espiras) foi estabelecido por meio de 

experimentos utilizando-se o próprio circuito modulador. 

6.2.1 Princípio básico de operação da bobina de Rogowski 

O princípio básico de operação da bobina de Rogowski (FIG. 6.1) baseia-se na 

lei de Faraday [27]-[28]: 

vUt) = -N^\BñdA. (6.1) 
at 
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Experimentalmente, verifica-se que a variação da corrente elétrica ;(/) produz 

um campo magnético B(í) ao redor do condutor de energia o qual induz uma tensão elétrica 

nos terminais da bobina. Essa tensão induzida é proporcional a taxa de variação da corrente 

com o tempo di/dt. Entretanto, em razão da tensão v{t) ser proporcional a di/dí, é necessário 

utilizar um circuito integrador passivo (ou ativo) RC para reproduzir o pulso de corrente 

desejado. 

Condutor 
elétrico 

Campo 
magnético B(t) 

Corrente 
elétrica ;(0 

FIGURA 6.1 Bobina de Rogowski. 

6.2.2 Circuito integrador passivo RC 

O circuito integrador passivo é composto por um resistor R conectado em série 

com um capacitor C (circuito RC). Este circuito permite que a tensão elétrica de saida vsaidÁt) 

represente a integral da tensão elétrica de entrada v{t). Em outras palavras, pode-se dizer que 

a tensão elétrica vc{t) no capacitor C (tensão de saída) é proporcional a integral da tensão v{t) 

induzida na bobina de Rogowski (tensão de entrada). Portanto, o circuito RC permite que o 

sinal da tensão induzida nos terminais da bobina seja integrado para reproduzir na saída a 

íovma do pulso de corrente [36]. Na FIG. 6.2 mostra-se um típico circuito integrador RC 

passivo conectado aos terminais de saída de uma bobina de Rogowski. 

Campo 
magnético B{t) 

Corrente 
elétrica /(/) 

Circuito 
integrador 

v{t) 

Condutor elétrico 

FIGURA 6.2- Bobina de Rogowski em conjunto com o circuito integrador passivo (circuito RC). 

R 

C 

Sinal de saída para 
o osciloscópio 
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6.2.3 Modelo matemático do circuito integrador RC 

Na FIG. 6.3 apresenta-se o circuito elétrico da FIG. 6.2, onde a bobina de 

Rogowski é representada por meio da fonte de tensão v(t). 

R 
vw 

'(0 1 

Bobina de ¡ , . /: 
Rogowski ¡ ^ 0 !̂  ^ i 

'(0 
= C Vc (O = VScndait) 

FIGURA 6.3 - Circuito representativo da bobina de Rogowski e do integrador RC. 

Aplicando-se ao circuito da FIG. 6.3 a lei das tensões de Kirchhoff [12]: 

v{t) = vc{t) + v„{t), 

e, sabendo-se que a tensão elétrica no resistor R é dada por: 

e que a corrente no capacitor C é expressa na forma: 

,dvc{t) 
i{t) = C 

dt ' 

é possível representar (6.2) de acordo com a expressão: 

,dvc{t) 

dt 
v{t) = vc{t) + RC-

Dividindo ambos os lados de (6.5) por i?C, tem-se: 

RC RC ' dt 

(6.2) 

(6.3) 

(6.4) 

(6.5) 

(6.6) 
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A hipótese usual é fazer que 
dvc{t) 

dt 
»-^K (0 | e então vcit) = ~ v(t' )dt'. Contudo, 

optou-se em desenvolver a solução formal de (6.6) e fazer tal consideração posteriormente. 

A expressão (6.6) é uma equação diferencial de primeira ordem, podendo ser resolvida 

considerando-se que o capacitor C encontra-se inicialmente descarregado, ou seja, 

vc{t=0)='0 (condição inicial). Nestas condições, a solução de (6.6) pode ser escrita como 

um produto de duas funções arbitrárias^^ ^ g (0 [37], ou seja: 

(6.7) 

Derivando ambos os lados de (6.7) em relação a t, obtém-se: 

(6.8) 

Substituindo (6.8) e (6.7) em (6.6), tem-se: 

-i-.it)=-Lf(t)g(t)+m^+g(t)^ 
RC RC ^ •'^^ dt dt 

(6.9) 

Rearranjando (6.9) na forma: 

RC dt dt -"^'RC 
(6.10) 

e igualando a zero o termo entre colchetes em (6.10), tem-se: 

dt •'^ RC dt ^^'RC 
(6.11) 

Integrando ambos os lados de (6.11) é possivel obterei), ou seja: 

1^ = - J / W ^ ^ ' ^ - l n ^ + h i / ( 0 = -jm-^dt = Ae'^^-^' (6.12) 

http://-i-.it


Entretanto, de (6.10) sabe-se que: 
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RC dí dí RC / ( O 
(6.13) 

Então, substituindo (6.12) em (6.13), tem-se: 

dí RC A 
(6.14) 

Integrando ambos os lados de (6.14), obtém-se: 

g{í) = ^\e^''^vií')dí+C,„ (6.15) 

onde CAI é uma constante arbitrária. Para obter a expressão de saida do capacitor vc(íX é 

necessário substituir (6.12) e (6.15) em (6.7). Sendo assim: 

vc(í) = mgií)=>vc(í) = Ae RC 

lARC] 
^e^''''^v(í')dí-+AC^je ^"""f (6.16) 

Eliminando a constante A fora da integral e assumindo-se que o produto ACAI é igual a uma 

constante arbitrária A , a expressão de saída do circuito integrador para í=rtomar-se-á: 

RC 

RC J 
KRC v(í')dí'+Ae (6.17) 

onde a constante A =0, tendo em vista que para í=0 vc(í=0)=0. Nestas condições, a 

expressão final para vc{í) assume a forma: 

"(^) ^ (JL] 

vc(í) = -{e^'^'^viildt'. (6.18) 
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A expressão (6.18) é a solução de (6.6), e permite identificar em que situação a tensão de 

saida vcit) será proporcional a integral da tensão elétrica de entrada. 

6.2.4 Construção do pulso de corrente com o circuito integrador RC 

Na ausência do circuito integrador, verificou-se experimentalmente com a 

bobina de Rogowski que a tensão induzida, relativa ao sinal da corrente elétrica na carga, 

pode ser representada, aproximadamente, por dois impulsos unitários; analogamente a 

fiinção delta de Dirac (FIG. 6.4) [12]. 

v(t) 

VoSit) 

-VoS(,t-T) 

FIGURA 6.4- Sinal da tensão induzida na carga sem o circuito RC: função delta de Dirac. 

Substituindo v{t)=VoS(f) em (6.18) e recorrendo à propriedade: 

f(t)ôit)dt = fiO). para 0</<r. (6.19) 

Para v(t)=VoS(^í), tem-se: 

Vcit) = Vo 
, UcJ 

RC i 

t_ 

VRC, v(t')dt' = Vo ^ — - , para ^ 0 . (6.20) 
KL 

Então, s e i ? C » z ; por exemplo (/?C=10r), a amplitude de vc(t) será: 

VC(T) = 0,9 
RC 

(6.21) 
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Por outro lado, quando o impulso v{t) = -Vo8{t - z) for aplicado, vdz) = 0,9^ e então 

a solução para vc{t) será da forma: 

Vc{t-z) = -Vo 
RC 

>õ{t-z)dz + ^^e'^^'^ 
^ RC 

vc{t-T) = -Vo-

- í - 1 
I 0,9Vo A^] 

RC RC 
(6.22) 

ou, para/>r, tem-se: 

í 'c(/) = - ^ 
OJVo 

RC 

- f -
(6.23) 

Na aproximação {RC=}OT), VC(T) = - . Portanto, a forma de onda na saida do 

RC 

integrador será de acordo com a FIG. 6.5, a qual representa aproximadamente a integral do 

pulso de entrada. 
vit) 

y/RC 

0,9 -

-0,1-

FIGURA 6.5 - Forma de onda de saída do circuito integrador passivo RC. 

6.3 Conclusão 

De acordo com a descrição do capitulo, pode-se concluir que, para que o 

circuito integrador reproduza na saida a integral da tensão elétrica de entrada (tensão 

induzida na bobina de Rogowski), é necessário que a constante de tempo do circuito 

respeite a condição aproximada (iíCslOr). 

C0WS5ÂO HftCiOf!?.!. D€ E«€R«JA NUOetfVSP-ÍPSl 
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CAPITULO 7 - RESULTADOS E DISCUSSÃO 

7.1 Introdução 

Neste capítulo, apresenta-se os resultados referentes ao projeto do circuito 

modulador line-type. Basicamente, o desenvolvimento do modulador baseou-se na 

construção do reator de carregamento ressonante, da linha formadora de pulsos (PFN) e do 

transformador de pulsos. 

O capítulo encontra-se organizado da seguinte forma. Na seção 7.2 

apresenta-se os resultados teóricos e experimentais obtidos com o reator de carregamento 

ressonante. Na seção 7.3 encontra-se os resuhados teóricos do projeto das redes LC tipo-A, 

B, C, D e E (cálculo dos elementos LC), bem como os pulsos de tensão obtidos por meio 

de simulações. Ainda na referida seção, mostra-se os pulsos considerados indesejáveis na 

operação de circuitos moduladores, bem como o pulso de disparo da válvula íhyratron 

(sistema de chaveamento do modulador). Na seção 7.4 apresenta-se os pulsos de tensão e 

de corrente obtidos na construção da PFN tipo-E (resuhado experimental). Na seção 7.5 

encontra-se os resultados teóricos e experimentais do projeto e construção do transformador 

de pulsos, bem como a simulação do pulso de tensão do circuito primário e dos pulsos de 

tensão do circurto secundário calculado teoricamente e medido experimentalmente. 

Finalmente, na seção 7.6, descreve-se a conclusão do capítulo. 

7.2 Resultados teóricos e experimentais obtidos com o circuito de carregamento 

ressonante 

Com base na teoria apresentada no capítulo 2, o reator de carga permite que a 

PFN seja carregada com o dobro da tensão elétrica da fonte d-c no periodo 

Tc =n:ylLcCpfy . Desta forma, verificando-se experimentalmente por meio de um 

osciloscópio que o periodo Tc foi da ordem de 350 |j,s (FIG. 7.1) e, tendo em vista a 

capachância da PFN é de 11,4 nF, foi possível determinar a indutância Lc do reator por 

meio da expressão: 

Tc = ^yJLcCpFN ^Lc = 1,IH 
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FIGURA 7.1 - Período de carregamento do reator do modulador line-type. 

Escala vertical: 2kV/div. Escala horizontal: 100 fjs/div. 

A determinação da indutância Lc permitiu o cálculo da permeabilidade magnética efetiva 

/4 do sistema [material FeSi (GO) com entreferro] de acordo com a expressão: 

L 
Me =94, 

onde, a área do núcleo do reator AR é de 9xl0" 4m 2, o comprimento médio da espira ie de 

0,17 m e o número de espiras NR igual a 1325. 

7.2.1 Cálculo das correntes de pico, média e efetiva do circuito de carregamento da 

linha formadora de pulsos (PFN) 

Tendo em vista que a fonte de alta tensão d-c do modulador é de 4,5 kV, a 

indutância Lc do reator da ordem de 1,1 H, a capacitancia da PFN Cpm igual a 11,4 nF e que a 

PFN é carregada com até 9 kV (dobro do valor da tensão elétrica da fonte), foi possível 

calcular as correntes de pico, média e efetiva do circuito de carregamento, bem como a energia 

armazenada na PFN (condições de carregamento da PFN). 

Na TAB. 11, apresenta-se as expressões utilizadas nos cálculos das correntes de 

pico, media e efetiva de carregamento da PFN, bem como a expressão que permite calcular a 

energia armazenada na PFN (capítulo 2 - seção 2.2), bem como os resultados obtidos. 
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TABELA 1 1 - Expressões e resultados obtidos referentes as condições de carregamento de 
energia na PFN. 

Expressões Resultados (±10%) 

Corrente de pico do circuito de carregamento 

c. PFN 

Corrente média do circuito de carregamento 

n 
PFN 

Lc 

Corrente efetiva do circuito de carregamento 

' dc 

PFN 

Energia armazenada na PFN 

W -—C V ' 
" PFN " 2 

458 mA 

292 mA 

324 mA 

462 mJ 

7.3 Resultados obtidos no projeto teórico das redes tipos-A, B, C, D e E: 

determinação dos elementos LC 

Nesta seção, apresenta-se os resultados teóricos do projeto das redes LC (PFN) 

tipos-A, B, C, D e E com quatro seções LC (cálculo dos elementos LC). 

7.3.1 Cálculo dos elementos LC das redes tipos-A, B e C 

De acordo com a teoria de projeto de PFN apresentada no capítulo 3 (síntese de 

redes LC), foi possível calcular os valores dos elementos LC das redes tipos-A, B e C e, 

consequentemente, suas respectivas fiinções impedância Z(s) estabelecidas por meio dos 

teoremas de Foster e de Cauer. O procedimento de cálculo inicia-se escrevendo a fiinção Z{s), 

dada em (3.57) (capítulo 3 - seção 3.4), para uma PFN com quatro seções LC, ou seja: 

^cys) -——————— 
bjS + bsS + bjS + biS 

Entretanto, sabendo-se que Zc{s)=\IY(is), é possível reescrever Zds) utilizando-se o 

teorema de Foster dado por (3.54) (capítulo 3 - seção 3.4). Nestas condições, para uma 

PFN tipo-C com quatro seções LC, a fianção YcAs) tem a forma: 
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Y (s) = ^'^ + + + 
L,Cjs' +1 LjCss' + 1 LsCss' + / LjCjs' +1' 

Por um processo de álgebra, a fimção Yds) toma-se: 

2 . X 1 bjs' +b¡s' +bss' +b,s 

^ ^ ^ Ye (s) {L,Cis' + J)(LsCss' + l){LsCss' + l){LyCys' + 7 ) ' 

onde os coeficientes do numerador em (7.1) são os mesmos da função Zd^) em (3.57). 

Sendo assim, conhecendo os elementos ZC, é possivel determinar by, bs, bs e bi da fiarma: 

¿»7 = C,s{L,C,s' + l){L¡Css' + l){L¡Css' + J)iL,Cys' + /) , 

b, =C3L,C,LsCsLyC7s' +C3s'(L,C,LsC, +L]C,LjCj +L¡CsLyC7) + 

Css' (LiC + L5C5 + I7C7) + 

bs^C.LiCiLsCsLyCys' +C¡s\L,C,L3Cs +L,C,L,Cj +LsC3LyC7) + 

Css' (L,C, + L3C3 + LjCy) + C55 

e 

b, ^CjUCiLsCsUds' +C7s'{L,C,L3C3 + L¡C¡L¡Cs + L3C3LsC¡) + 

Cys' (L,C, + L3C3 + L,Cs) + C75 

e, as, as, a4, a2 e ao de acordo com: 

as={LiC,L3C3L,Q)s\ 

a, = [L3C3L,CsLyCy+L,C,{L3C3L,C, + ¿3C3L7C7 +L,C,L,Cy)Y, 

a4 ^[{LsCiL.d +L3C3L7C7 +LsCsLyC7) + L¡C,{L3C3 +L¡Cs +LyCy)y, 

a, = ( I ;C; + L3C3 + UCs + LjC7)s' , 

Q ao = l. 
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Para determinar os coeficientes do numerador (a„) e do denominador (bm) e, 

com isso, obter a fimção impedância Zc(s), é necessário calcular os valores das 

capacitancias e das indutâncias da rede tipo-C (FIG. 3.3). Desta fi)rma, utilizando-se (3.52) 

e (3.53) (capitulo 3 - seção 3.3), bem como, tendo em vista que a impedância da PFN é de 

31 Q e a largura r do pulso de 0,7 |j.s (largura do pulso em que a PFN fiai projetada), fiai 

possível obter G e Lv da PFN tipo-C (TAB. 12). 

TABELA 12 - Valores dos elementos LC da PFN tipo-C. 

Elementos LC Valores 

c, 9,15 nF 

c. 1,02 nF 

Cs 0,37 nF 

Cr 0,19 nF 

LI 5,42 pH 

Ls 5,42 pH 

Lí 5,42 pH 

Lr 5,42 pH 

Desta fiarma, utilizando-se os valores dos elementos LC da TAB. 13, fiai possível 

determinar os coeficientes a„ e bm (TAB. 13). 

TABELA 1 3 - Coeficientes da fimção impedância Zds) da PFN tipo-C. 

Coefícientes Valores Coefícientes Valores 

a* 5,570 X 10'^ br 5,657 X10 " 

9,323 xJO-^' bs 6,665x10 " 

a* 4,413x10'' h 1,925x10-'' 

&2 5,816 X 10-" h 1,14x10-' 

ao 7 

Finalmente, normalizando os valores dos coeficientes da TAB. 13 e substituindo em (3.57), 

a fimção Zds) da PFN tipo-C com quatro seções LC é dada por: 

^ , . _ 0,055p' +0,932p^ +4,413p' +5,816p' +1 

~ 0,005p' +0,066p' +0,192p' +0,114p ' 
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onde, devido a normalização,/? = 10'^s,p^ = IQ-'V,/?^ = m^^s^p^ = lO'^V,/?^ = l O ' V , 

= 10-^V,/7^= lO^Ve/7^ = 10-^V. 

Para transformar a PFN tipo-C na PFN tipo-A (FIG. 3.10), parte-se da fimção 

Zc(s) normalizada e aplica-se a técnica de expansão em fi-ações parciais. Com isso, é 

possivel representar a fimção impedância ZAÍS) da rede tipo-A por meio de (3.59), ou seja: 

(s) = Ao Ko , 2K2S 2K4S 2K¿s . i r 

+ — j + — ~ + — j + A g i 

^ S +0)2 S +0)4 S +0)6 

Nestas condições, fatorando o polinomio da fimção Zc(s) em (3.57) e obtendo-se os 

residuos dos polos da fimção ZAÍS), tem-se que: 

„,.0,877x10' 1,657 X JO's 1,413x10's 1,056 x 10's „ „_ ,„_<, 

s'+0,8x10'" s'+3,28x10" s'+7,7x10 

Com a fimção ZA{S) caracterizada, é possivel determinar os valores dos capacitores e dos 

indutores da rede tipo-A por meio de (3.60): 

I l l 

2AoK, 
2K,s 

^2AoK, 
2K,s 

2AoK, 
2K,s 

col 

onde, sabendo-se que A(^o = 0,877xl0^ 2A0IÍ2 = 1,657x10^ 'IA0IÍ4 = 1,413x10* e 

1A(^6 = 1,056x10*, é possível obter os valores dos capacitores Cw, C2, C4 e Cs, 

2K-S 2K s 
respectivamente. Conduto, tendo em vista que —|-=0 ,8xl0 ' ' * , —|-=3,28x10^"*, 

(O2 (O4 

2K s 
—f-=7,7x10' '*, e AoKs = 0,97x10"^, pode-se determinar os valores das respectivas 

indutâncias ¿2 , L4, ¿6 e Z-s Deve-se ressaltar que, Ls é o próprio valor de AQKS 

(capítulo 3 - seção 3.4). Na TAB. 14, apresenta-se o cálculo dos capacitores e, na 

TAB. 15, o cálculo dos indutores da PFN tipo-A. 
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TABELA 14 - Valores dos capacitores da PFN tipo-A. 

Capacitores Valores (nF) 

0,877x10' 

r - ^ 
^2 - , ..r, ,r,8 1,657x10' 

1 7,07 

" L413 X10' 

1 9,46 

1,056x10' 

TABELA 15 - Valores dos indutores da PFN tipo-A. 

Indutores Valores (p,H) 

7 2,07 

0,8x10'" 

L / 0>43 

' 3,28xlO'"C, 

' 7,7xlO'"C6 

Ls = Aj:, 0,97 

Para transformar a rede tipo-C na rede tipo-B é necessário aplicar o teorema de 

Cauer [divisões polinomiais da fimção impedância Zc(s)]. Nestas condições, partindo-se de 

(3.57) tem-se que: 

7 - Q « , ^ E S ^ +C4S* +C2S' + C O 
£iC\y) — —~ S H z ~ T — 

bj bys +bss +b3S +b,s 

by bj dss^ +djs' +d,s 
S r 

CE CGS^ + C4S* + C2s' + CO 

Z c ( 5 ) = ^ í + 

CE e^s" +e2s' +eo 

ds dss^ +d3s' +d,s 



Z c ( s ) = — 5 + 

d 5 d^^^ fss'+fis 

€4 €45" +e2s' +eo 

^4 64 .g2s' +g0 

Zc(s) = — s + 

d, d¡ 

g 2 g 2 5 ^ + g 0 

ds d^s + -

l ^ s + 
l 
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Z«(.) = ^ . + - . (7.4) 

g 2 

Para determinar os coefícientes c^, c.^, c^, Co , d¡, ds, di, € 4 , e^, e^, f^, fi, g2, go e 

//;, e consequentemente, obter as indutâncias e as capacitâncias da PFN tipo-B, é necessário 

utilizar os coefícientes de Zds) da TAB. 13 e aplicar nas expressões da TAB. 16. 
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TABELA 16 -Expressões dos coeficientes Cg, C4, c^, Cg, d;, dj, d,, e^, 62, e^, fs, /,, 

g2, go e h, da função impedância Z^s) da PFN tipo-B. 

Expressões 

Cg =06-08 

C4 =04- Os 

C2 =02-as 

Co =ao 

d5 =b¡ -by 

ds =bs -bi 

dl =bi - br 

€4 =C4 - Ce 

br) 

'bs^ 
ybr, 

'bi' 

ybr ) 

£± 

\<^6 J 

'Ço^ 

às 
\ds 

e2=C2- Ce 

eo =Co 

fs=ds-ds 

f, =di -d, 

ds] 

r \ 

J 

g2 =e2-€4 

go =eo 

hi=fi-fs 

Al 

f \ 
go_ 

{S2 

O resultado dos cálculos dos coeficientes de ZB(S) (TAB. 16) encontram-se na TAB. 17. 

TABELA 17 - Valores dos coeficientes da fimção impedância Zsjs) da PFN tipo-B. 

Coeficientes Valores 

Ce 2,831x10"*^ 

C4 2,538x10-'* 

C2 4,706x10-''' 

Co 1 

ds 1,593x10-" 

ds 9,848x10-'^ 

d, 9,401x10-' 

64 7,886x10-^' 

e2 3,036x10-" 

fs 3,712x10-" 

f 7,38x10-' 

g2 1,468x10-" 

go 1 

h, 4,85x10-' 
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Portanto, os valores dos capacitores e dos indutores da PFN tipo-B são determinados 

dividindo-se os coeficientes da TAB. 17, confiarme apresenta-se em (7.4). O resultado 

destas divisões apresentam-se na TAB. 18. 

TABELA 18 - Valores dos capacitores e dos indutores da PFN tipo-B. 

Indutores Valores (\iB) Capacitores Valores (nF) 

j , as 0,97 

Ce 

2 

j , Ce 1,77 

€4 

2,02 

h 

2,12 
Ltí -

g2 

2,53 

r , g2 3,02 r ' b¡ 

go 

4,85 

Finalmente, a fimção impedância ZB(S) é representada na fiarma: 

Z,(s) = 0,97s + -
L99s + 

I77s + -
2,02s + 

2,12s + 
2,53s + 

1 

3,02s+ ^ 
4,85s 

Com base nos resultados teóricos obtidos no projeto das redes LC tipos-A, B e 

C, observa-se que a indutância Li' da PFN tipo-B tem o mesmo valor da indutância Lg da 

PFN tipo-A. Ademais, o somatório das capacitancias da PFN tipo-B é igual ao valor da 

capacitancia Ĉ f da rede tipo-A. Tais caracteristicas descrevem uma equivalência entre as 

redes A, B e C (redes equivalentes de Guillemin). 

7.3.2 Cálculo dos elementos LC da PFN tipo-D 

De acordo com a metodologia de projeto apresentada no capitulo 3 (seção 3.5), 

fiai possivel encontrar as raizes das expressões polinomiais da PFN tipo-D com quatro 

seções LC e, posteriormente, determinar os valores das indutâncias. A seguir, apresenta-se 

as expressões polinomiais relativas a cada seção LC da PFN tipo-D. 



151 

• Lie Lu: 

s' + 61,3ls¡ + 89,66s" - 645,66s' - 1105,31s' - 2986,22s, - 984,25 = O, 

onde si são as raizes para determinar os valores delj eLj2. 

• L2t L23: 

5 / + 68,78s2' + 884,3S2^ + 809,2452^ + 6705,2s2 + 

1225,4S2 - 4156,06S2 - 1023,12s2 + 578,03 = O 

onde S2 são as raizes para determinar os valores de L2 e 

o L5 e L34: 

83° + 3 7 , 7 5 / + 17,64s3^ -1029,4ls¡ - 405,88s/ - 8117,6 s/ + 

7294,1 ls3' + 9617,64s¡ +1847,05s' -1817,64s3 + 5<?«,2i = O ' 

onde S3 são as raizes para determinar os valores de L3 e L34. 

• L4: 

sJ' - 8,034" - 46,7 sJ' + 400,0s4° + 577,7sf - 4000,0sf + 766,7sJ - 3277,77sf -

12044,4454' - 31840,084' + / 7777,7 / í / + 22822,22s4' - 644,44s4 - 1 1 1 1 , 1 1 = 0 

onde S4 são as raizes para determinar o valor de L4. 

Por outro lado, os capacitores da PFN tipo-D são obtidos por meio de (3.62) 

(capitulo 3 - seção 3.5), ou seja: 

Cr.^-o=^ = ^ = 2,85nF. 
n 4 

Na TAB. 19, encontra-se os valores das indutâncias da PFN tipo-D obtidas por 

meio das raizes das expressões polinomiais, bem como os valores dos capacitores 

(calculados por meio da expressão anterior). 
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TABELA 19 - Valores dos elementos LC da PFN tipo-D. 

Elementos LC Valores 

L, 5,16 pH 

L2 5,41 pH 

Ls 5,57 pH 

L4 5,85 pH 

L,2 - 0,94 pH 

L23 - 0,53 pH 

L34 - 0,58 pH 

4 Capacitores - C 2,85 nF (cada) 

7.3.3 Cálculo dos elementos LC da PFN tipo-E 

As indutâncias da PFN tipo-E são determinadas a partir dos valores das 

indutâncias da rede tipo-D (TAB. 19). Desta forma, é possível encontrar os valores de LEI, 

LE2, LE3 e LE4 utilizando-se as expressões: 

L,, = 4 - 4 , ^ L,, = 5J6 - (-0,94) ^ L„ = 6,1 fài 

L,2 =L2- L,2 - 4 3 => = 5,41 - i-0^4) - (-0,53) => L,, = 6,88pH 

LES =LS- L23 - L,, ^ L^, =5,57- (-0,53) - (-0,58) => L,, = 6,68 

L,, = 4 - L,, => L,, = 5,85 - (-0,58) L,, = 6,43MH 

É importante ressaltar que, as indutâncias da rede tipo-E são dispostas de tal forma que 

representam um contínuo solenóide com derivações capacitivas (FIG. 3.16). Estas 

derivações são estabelecidas mediante os valores das referidas indutâncias, os quais foram 

investigados por meio de um LCR meter com a finalidade de validar os cálculos teóricos. 

Nestas condições, obteve-se os seguintes valores práticos de projeto: LEI = 6,1 juH, 

LE2 - 6,81 fjH, Lj¡j = 6,58pH e L^^ = 6,34¡jH, os quais apresentam próximos dos valores 

teóricos, demonstrando desta forma consistência na metodologia de projeto e construção de 

PFN. Ademais, deve-se ressaltar que, os valores práticos foram utilizados tanto na 

simulação quanto na construção da PFN, tendo em vista que os valores dos capacitores 

mantiveram-se iguais, ou seja, 2,85 nF. 
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Na TAB. 2 0 apresenta-se, respectivamente, os valores teóricos e experimentais 

das indutâncias da PFN tipo-E. 

TABELA 2 0 - Valores teóricos e práticos das indutâncias da PFN tipo-E. 

Indutâncias Valores teóricos Indutâncias Valores práticos 

(liH) (pH) 

LEÍ 6,1 LEÍ 6,1 

LE2 6 ,88 LE2 6,81 

LE3 6 ,68 LES 6 ,58 

LE4 6 ,43 LE4 6 , 3 4 

7 .3.4 Resultados obtidos com a simulação das redes LC tipos-A, B, C, D e E 

Nesta seção, apresenta-se os pulsos de tensão de saida das redes tipos-A, B, C, 

D e E com quatro seções LC, bem como as correntes e as tensões distribuidas nos 

capacitores da PFN tipo-E. Na seqüência, encontra-se os pulsos de tensão considerados 

indesejáveis na operação de um circuito modulador pulsado. É importante lembrar que, os 

valores dos elementos LC utilizados nas simulações foram obtidos anteriormente de acordo 

com a metodologia de projeto e construção de redes LC (sintese de circuitos). 

Na TAB. 2 1 , descreve-se a especificação técnica de projeto utilizada nas 

simulações com as redes LC. 

TABELA 21 - Especificação técnica de projeto utilizada na simulação das redes LC. 

Parâmetros de projeto Específícação 

Impedância da P F N - ZPFM 31 Q 

Largura do pulso - r 0 ,7 ps 

Número de seções LC da PFN -n 4 

Capacitancia total da PFN - Cpm 11,4 nF 

Fonte de alta tensão d-c - Vj^ 4 ,5 kV 

Tensão de carregamento da PFN - VPFN 9 kV 

Impedância de carga -RL 31 Q (fí¿ = ZPFN ) 

• Pulso de tensão de saída da PFN tipo-A 

Na FIG. 7 . 2 apresenta-se o pulso de tensão de saida da linha formadora de 

pulsos tipo-A (PFN tipo-A) constituida por quatro seções LC. 
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FIGURA 7.2- Pulso de tensão de saida da PFN tipo-A. 

De acordo com o pulso de tensão da PFN tipo-A (FIG. 7.2), é possivel verificar 

que as oscilações na região superior do pulso estão relacionadas com as quatro freqüências 

de oscilação estabelecidas por meio da expansão da série de Fourier que, por sua vez, 

obedecem o número de seções LC especificado no projeto e construção da PFN (4 seções 

LC). Ademais, observa-se também que a amplitude e a largura r (duração do pulso) do 

pulso permaneceram, respectivamente, em tomo de 0,7 ps e 4,5 kV; respeitando desta 

fiarma a especificação de projeto. 

Na verdade, o pulso apresentado na FIG. 7.2 representa um exemplo tipico de 

"casamento" de impedâncias entre a PFN e a carga. Ou seja, como a impedância da PFN 

ZpFN é igual a impedância da carga Ri, toda a energia armazenada na PFN é absorvida pela 

carga logo após o pulso, o qual aproxima-se da fiarma retangular com tempos de subida e 

descida bem definidos. Nestas condições, é possivel afirmar que o pulso da PFN tipo-A 

comporta-se de maneira satisfatória para a operação de um circuito modulador pulsado e, 

consequentemente, de uma válvula de microondas de potência. 

• Pulso de tensão de saída da PFN tipo-B 

Na FIG. 7.3 apresenta-se o pulso de tensão de saída da linha formadora de 

pulsos tipo-B (PFN tipo-B) constituída por quatro seções LC. 
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FIGURA 7.3- Pulso de tensão de saída da PFN tipo-B. 

De maneira análoga ao pulso de tensão da FIG. 7.2, o pulso de saída da PFN 

tipo-B (FIG. 7.3) apresentou consistência na amplitude (4,5 kV), na largura do pulso 

(0,7 ps) e em relação as freqüências de oscilação (quatro seções LC, quatro freqüências de 

oscilação da rede). 

Comparando os pulsos das FIG. 7.2 e 7.3, pode-se dizer que existe uma 

equivalência entre as redes tipo-A e tipo-B, apesar dos valores dos elementos LC serem 

totalmente diferentes. Isto p)ode ser verificado somando-se os valores dos capacitores da 

PFN tipo-B (Cpiw-B=ll,4 nF) com o valor da capacitancia de entrada da PFN tipo-A 

(C7r=ll,4 nF), comprovando desta forma a consistência da metodologia de projeto e 

construção de redes LC. Entretanto, apesar das redes (tipos-A e B) serem equivalentes, os 

valores dos elementos LC calculados para a PFN tipo-A são incompatíveis com a PFN 

típo-B. De forma análoga, os elementos LC calculados para a rede tipo-B não são aplicados 

á rede tipo-A. Isto significa que, apesar das redes serem equivalentes, cada PFN possui 

suas respectivas indutâncias e capacitâncias. 

• Pulso de tensão de saída da PFN tipo-C 

Na FIG. 7.4, apresenta-se o pulso de tensão de saída da linha formadora de 

pulsos tipo-C (PFN tipo-C) constituída por quatro seções LC. 
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FIGURA 7.4- Pulso de tensão de saída da PFN tipo-C. 

Analogamente aos resultados obtidos anteriormente (pulsos de tensão das redes 

tipos-A e B), o pulso de tensão da PFN tipo-C apresenta consistência na amplitude e na 

largura do pulso, nos tempos de subida e de descida, bem como em relação as freqüências 

de oscilação. Desta forma, esta rede LC também é considerada uma rede equivalente de 

Guillemin, sendo o ponto de partida para a construção de uma PFN. 

• Pulso de tensão de saída da PFN típo-D 

Na FIG. 7.5 mostra-se o pulso de tensão de saída da linha formadora de pulsos 

tipo-D (PFN tipo-D) composta por quatro seções LC. 
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MGURA 7.5- Pulso de tensão de saída da PFN tipo-D. 

Analisando a FIG. 7.5, observa-se a ocorrência de um certo alargamento do 

pulso de tensão, o qual pode ser justificado devido a complexidade das manipulações 
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algébricas envolvidas na metodologia de projeto. Ainda, é necessário escolher de forma 

adequada as raizes das expressões polinomiais, já que acrescentando-se seções LC na PFN, 

aumenta-se a quantidade de raizes que podem ser utilizadas para obter os valores das 

indutâncias. Mesmo assim, é possível considerar o pulso satisfatório, pois da mesma forma 

que os resuhados obtidos com as redes tipos-A, B e C, o pulso apresenta caracteristicas 

relevantes, como por exemplo: a consistência entre o número de seções LC e as quatro 

freqüências de oscilação, tempos de subida e descida bem definidos e amplitude da ordem 

de 4,5 kV. Nestas condições, pode-se admhir que este tipo de PFN também é uma rede LC 

equivalente de Guillemin. 

• Pulso de tensão de saída da PFN típo-£ 

Na FIG. 7.6 mostra-se o pulso de tensão de saida da linha formadora de pulsos 

tipo-E (PFN tipo-E) com quatro seções LC 
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FIGURA 7.6- Pulso de tensão de saida da PFN tipo-E (valorespráticos). 

De acordo com a FIG. 7.6, observa-se novamente um certo alargamento do 

pulso. Entretanto, é possível notar que a amplitude manteve-se em 4,5 kV com tempos de 

subida e descida bem definidos, atendendo desta forma as exigências operacionais da 

válvula de microondas de potência. 

Em resumo, pode-se dizer que toma-se impossível uma linha formadora de 

pulsos (PFN) reproduzir perfeitamente um pulso retangular. Entretanto, utilizando a 

metodologia de projeto de redes LC, é possível obter pulsos de tensão aproximadamente 
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retangulares de acordo com as exigências de projeto do modulador e de operação da 

válvula de microondas de potência. 

Na TAB. 22, apresenta-se os coefícientes % da matriz A (equações de estado) 

obtidos por meio do modelamento matemático da rede tipo-E (FIG. 3.16 - capítulo 3). Os 

valores dos demais coefícientes da referida matriz valem zero e o valor de A é: 

A = Mf {-L3L4 +M¡) + L, (L2L3L4 - MiL^ - M¡L2 ) . 

TABELA 22 - Coeficientes a¿/ da matriz evolução do processo A (PFN tipo-E). 

Coefícientes ÜÍJ da matriz A 

_ R{MlL2 +MlU - L2L3L4) L1L4ÍM2 +L2) +MfL4 
aji - - - üje ----

A A 

_L3L4ÍL.+M,)-MJ(M, +L2)-MH4 _ Ll{M3L2 + L2L4) - M / { M 3 + L4) 
a¡s - - - Qsj - - -

A A 

^ _ MMM2+L3) + MM¡ ^ M3(-LiL2+Mf) 
a , 6 ------— ajs - — 

A A 

_M,M2(L4+M3) „ _ RMM2M3 
a / 7 - (*4i -

A A 
MM2M3 M2M3a¡+Mi) 

a¡8 - — - úr^j = 

A A 

RM,{L3L4 -M3) _ M3{L1L2 + L,M2 -Mj) 
021 a46 - - -

A A 
„ _ Mj {M¡ - L3L4) + Ll {M¡ - L3L4) MfjMs + Ls) 
"2S - 7 - 047 = + 

A A 
L,{Ml-M3L2-L2L3) 

A 

_ L,{L4M2 + L3L4 -M3 ) LI{L2L3 -M¡)-MfLj 
^26 - 048 - : -

A A 

LIM2ÍL4+M3) 
asi = 

1 
e 

C 

as2 
_ 1 

C 

_L,M2M3 
^28 -

A 
^62 = 

/ 
e 

c 

cies 
_ 1 

c 
RM1M2M3 

a3i~- ^ 073 = 
1 

" c ^ 
a74 

_ 1 

c 
^ M2{LiL4+M,M3) 

A 
a84 = -

± 

C 
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• Formas de onda das correntes nos indutores distribuídas nos ramos da PFN 

Na FIG. 7.7 apresenta as formas de onda das correntes distribuídas em cada 

ramo da PFN tipo-E com quatro seções LC. 

0.7 1.4 2.1 2.8 3.5 4.2 
Largura do pulso (ps) 

0.7 1.4 2.1 2.8 3.5 

Largura do pulso ( m s ) 

4.2 

150 

0.7 1.4 2.1 2.8 3.5 
Largura do pulso (ps) 

4.2 0.7 1.4 2.1 2.8 
Largura do pulso (ps) 

4.2 

FIGURA 7.7 - Formas de onda das correntes em cada ramo da PFN tipo-E. 

• Formas de onda das tensões nos capacitores distribuídas nos ramos da PFN 

Na FIG. 7.8 apresenta as formas de onda das tensões nos capacitores da PFN 

tipo-E com quatro seções LC. 
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FIGURA 7.8 Formas de onda das tensões nos capacitores da PFN tipo-E. 

7.3.5 Pulsos de tensão considerados indesejáveis na operação de circuitos 

moduladores 

Nesta fase de simulações, utilizou-se a especificação de projeto de PFN 

apresentada na TAB. 21, com exceção da impedância de carga RL, a qual manteve-se 

propositadamente sempre "descasada" com o valor da impedância da PFN ZPFN. Com base 

na investigação realizada no capítulo 3 - seção 3.2 sobre uma linha de transmissão ideal, 

admitiu-se na primeú-a situação de descasamento que a impedância da carga é a metade do 

valor da impedância da PFN, isto é, RL=ZPFN/2.. Por outro lado, na segunda situação, 

assumiu-se que a impedância da carga é o dobro da impedância da PFN, ou seja, 

RL=2ZPFN. A rede escolhida para investigar ambas situações foi a PFN tipo-E em razão de 

ser a rede utilizada no projeto do circuito modulador pulsado. 

• Primeira situação: Rl=Zpfi/1 
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FIGURA 7.9- Pulso de tensão indesejável da PFN tipo-E: Rl=Zpi^/2. 



m 

Na condição em que Ri^ZpjTfj/l (FIG. 7.9) a PFN está descarregando a energia 

armazenada sobre uma carga que possui a metade do seu valor. Como resultado, 

observa-se que a energia da PFN foi absorvida pela carga durante um intervalo de tempo 

maior do que 4T (2,8 ps), surgindo desta forma reflexões do pulso ao longo da PFN. Esta 

situação caracteriza um tipico descasamento de impedâncias entre a PFN e a carga, sendo 

portanto indesejável na operação de moduladores e de válvulas de microondas de potência. 

Segunda situação: RL=2Z, PFN 
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FIGURA 7.10- Pulso de tensão indesejável da PFN tipo-E: R[_=2Zpm-

Nesta situação (FIG. 7.10), a PFN está descarregando a energia armazenada 

sobre uma carga que possui uma impedância com o dobro do seu valor (RI=2ZPFN)- Como 

resultado, verifica-se novamente a ocorrência de reflexões ao longo da linha formadora de 

pulsos, caracterizando desta forma um descasamento de impedâncias. 

Com base nos resultados obtidos (descasamento de impedâncias entre a PFN e 

a carga), é possível verificar uma perfeita concordância com os pulsos apresentados para 

uma linha de transmissão ideal (capítulo 3 - seção 3.2) (FIG. 3.7a e 3.7b). 

7.3.6 Resultado experimental obtido com o circuito de disparo da thyratron 

Para que a válvula thyratron entre em operação, fazendo com que a PFN 

descarregue a sua energia no circuho primário do transformador de pulsos, é necessário 

que o circuito de disparo (circuito pré-modulador) fomeça um pulso de tensão da ordem de 

200 a 300 V com uma largura r em tomo de 2 |j.s [38]. Em vista de tais exigências 
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(características técnicas operacionais da thyratron), monitorou-se, por meio de uma ponta 

de prova de alta tensão e através de um osciloscópio, o comportamento deste pulso. Como 

resultado, observa-se na FIG. 7.11 que o pulso de tensão de disparo da thyratron atende as 

especificações técnicas da válvula, possuindo uma amplitude de aproximadamente 250 V 

com duração da ordem de 2,2 ps. 

t - i i 

• 1 1 1 1 1 1 1 ' i 1 1 1 1 1 1 • 1 • i • 1 1 a 1 1 * • i 1 • • 1 1 • • 1 1 1 1 1 1 * i * 1 • 
1) ltds210].CH1 60 V 1 uS -

FIGURA 7.11 - Pulso de disparo do circuito pré-modulador para a operação da thyratron. 

7.4 Resultado experimental obtido no projeto e na construção da PFN tipo-E 

A linha formadora de pulsos do circuito modulador é composta de um 

solenóide e quatro capacitores de alta tensão (circuito elétrico equivalente apresentado na 

FIG. 3.16 - capítulo 3). O solenóide foi construído com um cabo de cobre encapado de 

bitola 4 mm 2 e enrolado sobre um tubo circular PVC com diâmetro interno de 0,022 m 

(2,2 cm), diâmetro externo de 0,025 m (2,5 cm) e comprimento total de 0,48 m (48 cm). Os 

capacitores são de mica com capacitancia de 2,85 uF (cada), tensão elétrica de operação de 

12 kVdc e corrente máxima de operação de 22 A. Na FIG. 7.12 apresenta-se a PFN tipo-E 

do circuito modulador line-type. 

FIGURA 7.12 Linha formadora de pidsos do modulador line-type. 
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Na FIG. 7.13 apresentam-se os pulsos de tensão e corrente da PFN tipo-E 

(FIG. 7.12) na situação em que a impedância da carga RL (31 Q) é a mesma que a 

impedância Zpfy da PFN (31 Q). 

FIGURA 7.13 - Pulsos de tensão (superior) e de corrente (inferior) da PFN tipo-E: RL=ZPPTJ. 

De acordo com os resultados obtidos com a PFN tipo-E (FIG. 7.13), observa-se 

que os pulsos (tensão e corrente) apresentam-se consistentes com as simulações realizadas, 

podendo admitir que a metodologia de projeto e construção de redes LC foi fundamental 

para obter os valores dos elementos LC da PFN. 

7.5 Resultados teóricos e experimentais obtidos no projeto e na construção do 

transformador de pulsos 

Nesta seção, apresentam-se os resultados teóricos e experimentais obtidos no 

projeto e na construção do transformador de pulsos do modulador pulsado. 

7.5.1 Resultados teóricos 

• Cálculo das correntes elétricas de pico e efetiva nos enrolamentos do circuito 

primário e do circuito secundário do transformador de pulsos 

Tendo em vista que as tensões elétricas no primário Fp e no secundário Vs do 

transformador de pulsos são, respectivamente, de 4,5 kV e de 30 kV, a impedância Zp^w da 

PFN de 31 Í2, a impedância RL de 1,5 kO, o tempo de recorrência dos pulsos Tr de 500 ps e 

a largura r do pulso da ordem de 1 jis, foi possivel determinar as correntes de pico e efetiva 
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nos enrolamentos do transformador de pulsos. Desta forma, apresenta-se na TAB. 23 as 

expressões e os valores obtidos nos cálculos das respectivas correntes. 

Corrente de pico Valores (A) Corrente efetiva Valores (mA) 

Circuito primário Circuito primário 

^PFN 

145 290 

Circuito secundário Circuito secimdário 

20 

' r 

40 

Os cálculos das correntes efetivas permitiram estabelecer os diâmetros dos fios 

dos emolamentos do circuito primário e do circuito secundário do transformador de pulsos. 

Com isso, o primário ft)i construído com o fio AWG/26 (corrente elétrica máxima de 

378 mA) e o secundário, apesar da corrente ser de apenas 40 mA, utilizou-se o fio 

AWG/12 (corrente elétrica máxima de 9,9 A) devido a necessidade de enviar uma corrente 

d-c de 9 A para aquecer o filamento da magnetron modelo TV-1546 (enrolamento bifilar). 

• Cálculo das potências elétricas de pico e média do transformador de pulsos 

Os cálculos apresentados nesta seção tem como objetivo determinar as 

potências elétricas de pico Ppico e média Pmédia fornecidas à válvula magnetron por meio do 

transformador de pulsos. Desta forma, apresenta-se na TAB. 24 as expressões e os valores 

obtidos nos cálculos das respectivas potências. 

TABELA 24 - Expressões e valores das potências de pico e média do secundário. 

Potência de pico Valor (kW) Potência média Valor (kW) 

n p _Ppiço^ 
Ppico - — 600 ^'"éd'o - rj, 12 

Portanto, sabendo-se que a magnetron TV-1546 necessita para a sua satisfatória operação 

de um pulso de tensão da ordem de 25 kV, é possível admitir que o circuito modulador 

atende perfeitamente as exigências operacionais da válvula de microondas de potência. 
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• Cálculo dos parâmetros C D , Lp, D„ /i„ LL, í , e 7 do transformador de pulsos 

Na TAB. 25, apresenta-se as dimensões geométricas do núcleo e da bobina do 

transformador de pulsos utilizadas para calcular a capacitancia distribuida CD nas camadas 

dos enrolamentos, a indutância do primário Lp, o nivel de decaimento Dr da região superior 

do pulso, a permeabilidade magnética efetiva jUe do material FeSi (GO), a indutância de 

dispersão LL, O tempo de subida tr do pulso e, finalmente, o rendimento 7 do transformador 

de pulsos. Na seqüência, TAB. 26, encontra-se as expressões analíticas utilizadas nos 

respectivos cálculos. 

TABELA 25 - Dimensões geométricas do núcleo e da bobina do transformador de pulsos. 

Quantidades geométricas do núcleo e da bobina Dimensões físicas Unidades 

Area da seção transversal do núcleo - Ajrqfo 7,9x10^ m^ 

Comprimento médio do caminho magnético - /„ 0,31 m 

Volume do núcleo 2,45x10^ m^ 

Janela do núcleo 0,081 x0,042 m 

Distância média entre camadas de isolação (referida ao 
1,25 

comprimento do enrolamento secundário) - d^jia 
1,25 m 

Espessura do núcleo 0,0193 m 

Largura do núcleo 0,041 m 

Perímetro médio da bobina - Pmédio 0,18 m 

Ainda, nos referidos cálculos, foi utilizado a constante dielétrica de isolação £r=3,5 (papel 

isopress impregnado com óleo mineral), o fator/;=0,13 relativo a distribuição de tensão no 

enrolamento secundário (enrolamento tipo Lord - quatro secundários conectados em série), 

o comprimento / do enrolamento referido ao circuito secundário (fe21,6 m), o fator 

y[f^=0,%57 relativo a razão de transformação a {a=l) entre os enrolamentos (primário e 

(a-l\' 
secundário), podendo ser obtido por meio da relação = , A'^108 (número de 

\ a ) 

espu^as do secundário), largura r d o pulso de 1 NS (medida experimental obtida por meio de 

um osciloscópio, a qual se refere a largura dos pulsos do primário e do secundário do 

transformador de pulsos) e, finalmente, a impedância RL da carga (1,5 kD). 
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TABELA 26 - Expressões e resultados dos cálculos teóricos dos parâmetros de projeto 
do transformador de pulsos. 

Parâmetros Expressões Resultados (±10%) 

Capacitancia distribuída - CD 
Co = 

2x8,85x10" p„,^Jer 

' média 

25 pF 

Indutância do primário - Lp 

Decaimento do pulso - Dr 

Permeabilidade magnética 
efetiva -

Indutância de dispersão - LL 

Tempo de subida do pulso - tr 

Eficiência do transformador - rj 

L^ = 

Dr = 

2Cr 

y2Lpj 

Ile = 
yNlApo, 

LL = 
I^QI^ s Pmécío"-méãa 

21 

tr = 1,02^LLCO 

f2 

20 mH 

4 % 

536 

56 pH 

38 ns 

n 100% 9 3 % 
l V Lp l 

7.5.2 Resultados experimentais 

Na TAB. 27, apresenta-se as expressões utilizadas nos cálculos experimentais 

referentes a capacitancia CD, as indutâncias Lp e LL, ao decaimento Dr do pulso, a 

permeabilidade magnética efetiva do material jUe, ao tempo de subida tr do pulso e ao 

rendimento TJ do transformador de pulsos. Os cálculos experimentais foram obtidos 

medindo-se, inicialmente, com um osciloscópio, a porcentagem do decaimento da região 

superior do pulso. Consequentemente, foi possível medir Lp, CD, LL, / 4 e Na seqüência, 

TAB. 28, encontra-se um resumo comparativo dos resultados teóricos e experimentais. 

Tendo em vista que a porcentagem do decaimento do pulso de tensão no 

secundário do transformador pulsos foi medido experimentalmente por meio de um 

osciloscópio, apresentando um nível de 4%, foi possível determinar os valores dos demais 

parâmetros de projeto. 
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TABELA 27 - Expressões e resultados experimentais dos parâmetros de projeto do 
transformador de pulsos. 

Parâmetros Expressões Resultados (±10%) 

Indutância do primário - Lp 

Capacitancia distribuída - CD 

Indutância de dispersão - LL 

Permeabilidade magnàica 
efetiva -

Eficiência do transformador - rj 

L,= 
2Dr) 

CD = 
\2Lp ) 

2 
LL — RL CD 

' LPL ^ 

n = 1- 700% 

19mH 

26 pF 

58 pH 

512 

9 3 % 

Na TAB. 28, encontra-se um resumo dos resultados teóricos e experimentais 

obtidos no projeto e construção do transformador de pulsos. Na seqüência, FIG. 7.12, 

apresenta-se a simulação do pulso de tensão do circuito secundário referente aos cálculos 

teóricos (TAB. 26) e aos resultados experimentais (TAB. 27). 

TABELA 28 - Resultados teóricos e experimentais relativos ao pulso de tensão de saída 

Parâmetros Unidades Valores calculados 

(±10%) 

Valores medidos 

(±10%) 

Indutância - Lp mH 20 19 

Indutância - LL pH 56 58 

Capacitancia - CD pF 25 26 

Tempo de subida - tr ns 38 100 

Decaimento - Dr % 4 4 

Permeabilidade - fie 536 512 

Eficiência - rj % 93 93 

Na TAB. 28 observa-se uma boa concordância entre os valores calculados 

teoricamente e os valores experimentais, subentendendo-se que o projeto do transformador 

de pulsos, bem como do modulador apresentaram-se satisfatórios. 
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FIGURA 7.14- Simulação dos pulsos de tensão de saida do transformador de pulsos relativos aos 

cálculos teóricos e aos resultados experimentais. 

De acordo com os resultados teóricos e experimentais obtidos no projeto do 

transformador de pulsos, pode-se verificar por meio da simulação (FIG. 7.14) que existe 

uma excelente concordância entre os parâmetros calculados e os parâmetros determinados 

experimentalmente. Ademais, com uma eficiência de 93%, pode-se dizer que o 

transformador entrega a máxima quantidade de energia da PFN para a carga (circuito 

secundário do transformador de pulsos) com o minimo de perdas de energia magnética. 

Isto proporciona uma satisfatória operação da válvula magnetron modelo TV-1546. A 

seguir, apresentam-se os pulsos de tensão e de corrente fornecidos á magnetron (saida do 

circuito secundário do transformador de pulsos). 

FIGURA 7.15- Pulso de tensão do circuito modulador (saída do secundário do transformador de 

pulsos). Escala vertical reduzida: 2kV/div. Escala horizontal: 0,2/js/div. 

Na FIG. 7.15 apresenta-se o pulso de tensão de saida do circuito modulador 

pulsado (circuito secundário do transformador de pulsos). O pulso apresenta 
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aproximadamente 30 kV de amplitude, Ips de duração, 600 kW de potencia de pico e 

1,2 kW de potencia média. Baseado nestes resultados, verificou-se uma excelente razão de 

transfiarmação entre os circuitos primário e secundário do transfiarmador. Desta fiarma, é 

possivel admitir que o material do núcleo FeSi (GO) comportou-se satisfatoriamente 

durante a operação do transformador de pulsos, mesmo quando submetido a uma corrente 

elétrica d-c de 9 A para aquecer o filamento da magnteron. Ademais, é importante ressaltar 

a eficiência do enrolamento tipo Lord, pois, conforme mostra-se na FIG. 7.15, o pulso tem 

um tempo de subida da ordem de 100 ns, um tempo de descida em tomo de 200 ns e um 

nivel de decaimento de apenas 4%. 

O pulso de corrente apresentado na FIG. 7.16 foi obtido utilizando-se uma 

bobina de Rogowski. Esta bobina foi constmida com um núcleo de material 

ferromagnético na forma de toróide e possui um diâmetro intemo de 0,040 m, um diâmetro 

externo de 0,078 m e 96 espiras. Como resultado, obteve-se um pulso com 100 ns de 

tempo de subida, 200 ns de tempo de descida, 5 % de decaimento, 1 ps de duração e 

amplitude de pico de aproximadamente 20 A, apresentado desta forma excelente 

concordância com o pulso de tensão. 

FIGURA 7.16 - Pulso de corrente do circuito modulador (saída do secundário do transformador 

de pulsos). Escala vertical: 2A/div. Escala horizontal: ft 2fds/div. 

7.6 Simulação com a PFN tipo-E acoplada ao transformador de pulsos 

Na FIG. 7.17 apresenta-se o circuito elétrico utilizado para a simulação e, na 

seqüência, FIG. 7.18, o pulso de tensão de saida no circuito secundário do transformador 

de pulsos (PFN tipo-E acoplada ao transformador). Ainda, na TAB. 29, encontra-se os 

coeficientes das equações de estado utilizados para constmir a FIG. 7.18. 
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FIGURA 7.17 - Circuito elétrico PFN tipo-E acoplada ao transformador de pulsos. 
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FIGURA 7.18- Pulso de tensão de saida no circuito secundário do transformador de pulsos 

(PFN tipo-E acoplada ao transformador). 

De acordo com a FIG. 7.18, observa-se uma redução na amplitude do pulso em 

virtude da resistência de perda Re, bem como uma porção negativa devido ao núcleo 

permanecer ainda magnetizado logo após o pulso. 
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TABELA 29 - Coeficientes a,, da matriz (PFN tipo-E acoplada ao trafo de pulsos). 

M1M2M3 _ ReiLMÍ -UL3L4 +L2MI) 
ai,= -

_ -Re{L4M¡ -L.L3L4 + LMJ) 
a¡5 - • 

_ L4ÍL3M, +L3L2 -Ml)-Mj{M,L2) 
a„= ^ 

041 = • 

MiMyMs 
a4s= ^ 

M2ÍMiM3-L,M3) 
047= -

^ _M,{Ml-L3L4-L4M2) 
O18 - - -

A 

_MiM2{L4+M3) 
Ol9 - — 

A 
049 = 

^ M3ÍL,M2-Mf+LiL2) 
O48 - - -

A 

_ M^{M3 + L3) + Li{M¡ -L2M3-L2L3) 

_ M1M2M3 
Olio — - -

A 

^ RXM1L3L4-M1MI) 
021= 

025 = -

Re(M,L3L4 -MiMl) 

^ _ M, {Ml - L3L4) + Ll ( M l - L3L4) 
02. = — - -

^ _Li{L4M2-M¡+L3L4) 
O28 

A 

L,M2(M2Ms) 
o 29 ----

A 

_ L1M2M3 
O210 - - -

A 

^ _ RMM2L4 
0 3 1 - -

^ _ RM1M2L4 
0 3 5 - ^ 

« 3 7 
_M2L4{Li+Mi) 

^ L4ÍMÍ -LiM2-L,L2) 
OiS - - -

A 

^ _-Mf(M3+L4) + L,L2ÍM3L4) 
Osg 

A 

n M3{M^-LiL2) 
O3I0 - - -

A 

L,{L2L3-Ml) 
O410 - : 

A 

asi = 
LsR. 

LpLs -M' 

Oss = -
LsR. 

Osn = 

Oei = 

LpLs-M' 

M 

LpLs -M' 

MR, 

LpLs - M ' 

065 = -

MR, 

LpLs-M' 

Oeii = -
LpLs ~M' 

1 1 
O71 = e = — 

c ' c 
0 8 2 = e cis3 = 

I 1 
O93 = - — e aç4= — 

0 1 0 4 = - -

One = 

Onn = -

Co 

RLCL 



172 

Os valores dos demais coeficientes da referida matriz valem zero e o valor de A é: 

A = Mf i-LsL^ +M¡) + L, ÍL2LSL4 - - MJLi). 

7.7 Resultados teóricos referentes as perdas de energia magnética no material 

FeSi (GO) utilizado no núcleo do transformador de pulsos 

Nesta seção, apresenta-se as relações entre a eficiência do transformador de 

pulsos (perdas de energia magnética) com a permeabilidade magnética do material 

FeSi (GO) e com a espessura de sua lámina. 

• Eficiência x permeabilidade magnética efetiva do material FeSi (GO) 

De acordo com a FIG. 7.19, pode-se verificar que utilizando-se um material 

com alta permeabilidade magnética efetiva, é possivel aumentar a eficiência do 

transformador de pulsos. 

- r 

200 400 600 800 1000 

Permeabilidade efetiva do material FeSi(GO) 

FIGURA 7.19 - Eficiência do transformador de pulsos com relação a permeabilidade magnética 

efetiva do material FeSi (GO). 

• Eficiência x espessura da lâmina do material FeSi (GO) 

Conforme mostra a FIG. 7.20, observa-se que aumentando a espessura da 

lâmina do material, ocorre uma redução da eficiência do transformador de pulsos. 
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FIGURA 7.20 - Eficiência do transformador de pulsos com relação a espessura da lâmina do 

material FeSi (GO). 

• Forma do pulso considerando a resistência de perda Re 

De acordo com a FIG. 7.21, observa-se que a resistência de perda Re influencia na 

amplitude do pulso [reduziu de 30 kV (FIG 7.14) para = 28 kV], subentendendo-se que parte da 

energia da PFN foi dissipada no material do núcleo em forma de calor (perdas por efeito Joule). 

30 

0.7 1.4 
Largura do pulso (ps) 

2.1 

FIGURA 7.21 - Forma do pulso com a presença da resistência de perda Re-

7.8 Conclusão 

Em vista dos resultados obtidos no projeto e construção do reator de 

carregamento ressonante, da linha formadora de pulsos (PFN) e do transformador de 

pulsos, pode-se verificar que existe uma dependência entre estes componentes. Isto 

significa que a quantidade de energia armazenada na PFN depende do circuho de 

carregamento ressonante, o qual está presente o reator de carregamento. Por sua vez, a 

descarga de energia da PFN no circuito primário do transfi)rmador de pulsos é realizada de 



174 

forma correta se a válvula thyratron e o seu circuito de disparo estiver operando em 

sincronismo com o circuito de carregamento. Por outro lado, se o transformador de pulsos 

não for projetado e construido adequadamente, a forma do pulso de saida no circuito 

secundário não será compatível com os requisitos exigidos pela válvula de microondas de 

potencia (carga), uma vez que o transformador deve transferir a máxima energia da PFN 

para carga, bem como proporcionar um "casamento" de impedâncias e um ajuste de tensão 

entre a PFN e a própria carga. Ademais, foi possivel verificar que a eficiência do 

transformador de pulsos é diretamente proporcional a permeabilidade magnética efetiva do 

material e inversamente proporcional a espessura de sua lâmina. 
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CAPÍTULO 8 - CONCLUSÕES FINAIS E SUGESTÕES 

O presente trabalho teve como objetivo projetar, construir e caracterizar um 

circuho modulador line-type para a operação de uma válvula magnetron de potência. Os 

principais sub-sistemas de um circuho modulador são: o reator de carregamento 

ressonante, a linha formadora de pulsos (PFN) e o transformador de pulsos. Em particular, 

o reator de carregamento garantiu que a PFN fosse carregada com o dobro da tensão 

elétrica da fonte (FIG. 7.1), subentendendo-se que a válvula thyratron (sistema de 

chaveamento do modulador) operou de maneira sincronizada com o circuho de 

carregamento e com a própria PFN. Este sincronismo deve-se ao fato do circuho de 

disparo fomecer pulsos da ordem de 250 V e largura r de 2,2 ps ao sistema de 

chaveamento (exigências de operação da válvula thyratron). 

Com relação a linha formadora de pulsos, pode-se concluir que o seu projeto é 

um problema de síntese de ch-cuho, onde os valores dos elementos LC são calculados com 

base na expansão da série trigonométrica de Fourier e por meio dos teoremas de Foster e 

de Cauer. Entretanto, verifícou-se que, acrescentando seções LC em qualquer tipo de PFN, 

toma-se maior a complexidade de projeto devido as manipulações algébricas. Nestas 

condições, pode-se dizer que, as etapas de projeto descritas no caphulo 3, bem como o 

procedimento analítico referente ao projeto de cada rede LC apresentado no capítulo 7 

(cálculo das indutâncias e das capacitâncias) permitiu constmir uma PFN capaz de formar 

um pulso de tensão com amplitude e largura r bem definidas; conforme a especificação de 

projeto exigida para a operação do circuho modulador. Estas caracteristicas permhiram 

uma satisfatória operação da válvula magnetron TV-1546. 

De acordo com os resuhados obtidos no projeto e constmção do 

transformador de pulsos, é possível admhir que é fiíndamental relacionar os elementos do 

circuito equivalente (FIG. 4.2) com as quantidades geométricas do núcleo e da bobina 

(FIG. 4.3) para investigar o comportamento do pulso na saída do modulador (circuho 

secundário do transformador de pulsos). Para isso, foi necessário estabelecer modelos 

de circuitos consistentes que representassem na prática uma condição aproximada da 

operação deste componente, estabelecendo desta forma uma relação de compromisso 
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entre os elementos de circuito e as dimensões geométricas do transformador (núcleo e 

bobina). Com isso, foi possível identificar que o tempo de subida do pulso é influenciado 

devido a presença da indutância de dispersão LL entre os circuitos primário e 

secundário e da capacitancia distribuída CD nos enrolamentos, ao passo que a região 

superior é comprometida em virtude da indutância Lp do primário. Quantitativamente, 

significa que o produto LLCD deve ser mínimo para evitar um possível atraso no tempo de 

subida e, consequentemente, um alargamento do pulso, conforme pode ser observado em 

(4.93). Entretanto, devido LL e CD estarem relacionadas com as dimensões do núcleo e da 

bobina do transformador de pulsos, é possível minimizar a indutância de dispersão 

reduzindo a distância d entre as camadas dos enrolamentos. Por outro lado, em razão dessa 

distância ser inversamente proporcional a capacitancia CD, conduz à um aumento da 

capacitancia distribuída nos enrolamentos. Portanto, conclui-se que os parâmetros LL e CD 

são inversamente proporcionais, o que toma o produto LLCD constante. No tratamento 

deste problema, foi necessário utilizar o enrolamento tipo Lord que possui o menor produto 

entre estes dois parâmetros {LLCD)- Este enrolamento é constituído por dois circuitos 

primários conectados em paralelo entre quatro circuitos secundário em série. 

Em relação ao comportamento do topo do pulso, observou-se que é importante 

manter constante a indutância do primário, pois de acordo com (4.74), qualquer variação de 

Z,p influencia na região superior do pulso. Portanto, a investigação sobre o tempo de subida e a 

região superior do pulso (topo do pulso) permitiu verificar que o comportamento do tempo de 

descida (fim do pulso) e, consequentemente, a forma do pulso de saida é conseqüência dos 

valores dos elementos LP,LL e CD em conjunto com a impedância de carga RL, a qual deve estar 

casada com a impedância da PFN e relacionada com í—̂  . 

Tendo em vista a importância de investigar os parâmetros que influenciam na 

forma do pulso de saída, deve-se considerar ainda o tipo de material ferromagnético a ser 

utilizado no núcleo, bem como com a sua área Ajrafo da seção transversal, a qual depende 

da tensão elétrica de operação do transformador, conforme 4.76 (lei de Faraday). Ou seja, 

se a área A não for compatível com a tensão de operação, o material do núcleo poderá 

atingir o nível de saturação com maior facilidade, comprometendo desta forma o 

desempenho do transformador de pulsos e, consequentemente, a operação da válvula 

magnteron de potência. Um material normalmente utilizado em projetos de 



transformadores de pulso, em virtude da alta permeabilidade magnética efetiva, é o 

FeSi (GO), conhecido comercialmente como Hipersil. 

De acordo com o desenvolvimento analítico apresentado sobre a distribuição 

do campo magnético na região intema da lámina do material ferromagnético, foÍ possível 

determinar uma expressão matemática para quantificar as perdas de energia magnética, as 

quais se relacionam com a energia armazenada no material logo após o pulso e a energia 

dissipada em forma de calor (efeho Joule) devido as correntes induzidas. As perdas devido 

ao processo de histerese são inerentes ao material, tomando difícil de ser reduzida e 

quantificada. Entretanto, é possível minimizar as perdas em razão das correntes induzidas 

utilizando lâminas tão finas quanto possível. Desta forma, a medida em que a espessura da 

lâmina é reduzida, diminui-se o percurso fechado das correntes induzidas na lâmina e, 

consequentemente, o aquecimento do material. Portanto, pode-se concluir que, tanto o 

material quanto o enrolamento tipo Lord são fiandamentais para que o transformador 

entregue a máxima quantidade de energia da PFN para a carga no intervalo de tempo r. 

Como sugestão para trabalhos fiituros, pode-se dizer que é relevante utilizar o 

material FeSi (GO) tipo-C Hipersil com lâminas entre 0,0254 mm e 0,127 mm de 

espessura para reduzir as perdas de energia magnética devido as correntes induzidas, já que 

é a principal responsável pela dissipação de calor no núcleo. Desta forma, espera-se que o 

transformador de pulsos fomeça a máxima quantidade de energia da PFN para a válvula de 

microondas de potência com a mínima energia armazenada no núcleo. 
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