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Ementa:

Circuitos dinamicos generalizados. Analise nodal
numeérica no dominio do tempo. Circuitos lineares
invariantes no tempo. Funcoes de rede e
estabilidade. Analise geral de circuitos. Redes de
duas ou mais portas e reciprocidade.

1. Analise sistematica de circuitos: nos dominios do
tempo, da frequéncia e de Laplace
a. Analise nodal
b. Andlise das malhas
c. Analise dos cortes e ciclos
d. Equacdes de estado
Solucdes numeéricas

2. Introducao a sintese de circuitos
a. Propriedades e teoremas basicos
b. Sintese de circuitos passivos



e Andlise de circuitos: aproximam o que realmente acontece nos circuitos elétricos

» Aproximacdes por elementos concentrados

v/ componentes se comportam como se fossem infinitamente pequenos e
tivessem suas funcbes concentradas em um ponto

v’ 0 circuito pode entdo ser decomposto em uma série de elementos de dois
terminais, como resistores, capacitores, indutores e fontes independentes e
controladas, formando ramos interconectados em nds
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Figura 1.1: Elementos basicos a parametros concentrados. Acima, fontes independentes de tensao e
de corrente, resistor, capacitor, indutor e transformador com indutancia mitua entre dois indutores.
Abaixo, fontes controladas de corrente e de tensao, controladas por tensao e por corrente. Transcondutor,
amplificador de tensao, amplificador de corrente e transresistor.

> A analise geral de circuitos teria que considerar as leis de Maxwell para avaliar
corretamente o que acontece com circuitos que nao sao infinitamente pequenos,
gue possuem resisténcias, capacitancias e indutancias parasitas por toda parte, e
gue irradiam e captam ondas eletromagnéticas.



e Leis de Kirchhoff:

» Lei de Kirchhoff das tensdes (LKT ou KVL): A soma das diferencas de
potencial elétrico (tensdes elétricas, ou voltagens) ao longo de um circuito
fechado é igual a zero.

No caso, os circuitos fechados seriam através dos ramos que compdem o
circuito, com as tensoes medidas sobre eles.

» Lei de Kirchhoff das correntes (LKC ou KCL): A soma das correntes
elétricas cruzando uma fronteira fechada é igual a zero.

As fronteiras neste caso seriam definidas por conjuntos de um ou mais nos,
com as correntes medidas sobre os ramos que deixam os conjuntos para
outras partes do circuito.
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«Andlise Nodal de Circuitos Resistivos:

» Em circuitos resistivos, ndo existem elementos com “memdria", como capacitores
e indutores. Existem apenas resistores e fontes controladas, que geram associacoes
instantaneas entre tensoes e correntes.

» A analise nodal consiste em escrever, para todos os nds do circuito com a excecado
de um, o no de terra ou de referéncia, uma equacao exprimindo a lei de Kirchhoff
das correntes para o no:

E correntes saindo do nd = 0

» As equacdes devem ter como incognitas as tensdes nodais, que sdo as tensées
entre os nds e o no de referéncia, onde o potencial é considerado nulo.

» As correntes nos ramos devem ser expressas considerando-se as relacdes entre
corrente e tensdo nos ramos.

» Em um circuito resistivo, para a analise nodal, os ramos podem conter apenas
resistores, fontes de corrente independentes e fontes de corrente controladas por
tensao entre nds, ou transcondutores, pois nestes elementos se pode exprimir a
corrente em fun¢do de uma ou mais tensdes, no préprio ramo ou em outros, ou a
corrente é fixa.

» Circuitos que contenham outros tipos de elemento, como fontes de tensdo,
independentes ou controladas, e curto-circuitos, devem ser adequadamente
transformados (deslocamento de fontes e analise nodal modificada) antes da
aplicacao da analise nodal.



« Analise Nodal de Circuitos Resistivos:

» Exemplo: Circuito resistivo linear
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Figura 1.2: Circuito resistivo linear.

As equacoes nodais sao:
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A equacao do né de terra (0), que nao é escrita por ser a soma das demais com sinal invertido, seria:

€3

0)Gler —es) — —=—=1
) G(e1 —e2) R, =D
Resulta um sistema de equacoes lineares, que pode ser escrito em forma matricial como:
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« Analise Nodal de Circuitos Resistivos:

» Exemplo: Circuito resistivo ndo-linear

j=4

o
ARG |

Gv®

@?Q ®

??3

1) s + K(e1 —e2)® + A -1 =0
TRy ' €1 — €3
2) — K(ey — e2)? + ~= + Glez —e3) =0
j A
3) —Glez —e3)® + — — =0
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« Analise Nodal Sistematica:
v utilizdvel em um computador

v’ pode-se descrever o circuito através de um conjunto de matrizes e vetores

» Descricdo da estrutura
v'grafo numerado e orientado
v'identificadas as polaridades consideradas nos ramos

v'nds a que os ramos estdo ligados

Figura 1.4: Grafo orientado e numerado.



« Analise Nodal Sistematica:
v' O grafo pode ser descrito por uma matriz de incidéncia [A,]
v’ descreve a que nds 0s ramos se conectam e com qual sentido

v esta matriz tem n + 1 linhas (niumero total de nds, inclusive o de terra) e b
(ndmero de ramos) colunas

v'Os elementos da matriz [A,] sdo:
a,=1seoramoksaidondi
a,=-lseoramokentranondi

a,=0seoramokndotocanondi

® -1 -1 -1 0 0
1 0 0 1 0

0 0 1 0 -1

Figura 1.4: Grafo orientado e numerado.



- Andlise Nodal Sistematica:
v’ As direcdes dos ramos identificam os sentidos em que se quer medir as
tensoes e as correntes sobre eles

v'Segue-se a norma de identificar a direcdo do ramo com a direcdo da
corrente elétrica, considerada como fluxo de cargas positivas, e de
considerar que o terminal positivo do ramo é por onde a corrente entra
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Figura 1.5: Direcoes associadas.

» Essas direcoes sdo mera convencao. Sabe-se que a corrente elétrica é praticamente
sempre um fluxo de elétrons, cargas negativas, fluindo na direcao oposta a da corrente
positiva. Nao haveria problema considerar o terminal positivo o terminal por onde a
corrente sai. Apenas as tensdes seriam calculadas todas com sinais opostos.



« Anadlise Nodal Sistematica:

A matriz [A,] esta ligada as leis de Kirchhoff. A lei das correntes é expressa na relacao:

(A7 =0 o @ o
onde j é o vetor das correntes nos ramos. No exemplo:
N6 O —",7'1 — }2 — }3 =0 3

Nol:j1+js=0 @
No62:jo—ja+75=0
NG 3: ja—js =0
A lei das tensoes aparece quando se verifica a relacao entre as tensoes nos ramos e os potenciais nos
Nnos:

7 =[A.)"€

onde U ¢ o vetor de tensoes nos ramos e € é o vetor de tensoes nodais, no caso ainda incluindo a tensao
no no de terra. No exemplo:

Ramo 1: vy = —eg + ¢4
Ramo 2 : v9 = —eg + €9
Ramo 3 : vy = —eg + €3

Ramo 4: vy =1 —e9

Ramo 5 : v5 = eg — €3

Figura 1.4: Grafo orientado e numerado.
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- Andlise Nodal Sistematica: 5 O

Figura 1.4: Grafo orientado e numerado.

A tensao, ou melhor, o potencial, no no de terra é definido como sendo zero. Assim, uma das linhas
de [A,]T multiplica zero na tltima equacao, e ¢ dispensavel. Também, a linha de [A,] correspondente
ao no de terra faz em [4,1]3 = 0 a equacao nodal do no de terra, que é apenas o negativo da soma das
demais equacoes. Assim, define-se a matriz de incidencia reduzida [A] como a matriz [A,] sem a linha
correspondente ao né de terra. As relacoes [A]f = 0 e #@ = [A]T€ continuam validas, com ey = 0 sendo a
tensao no né de terra. No caso:

Al=10 1 0 -1 1

13



- Teorema de Tellegen:
» soma dos produtos de tensdo e corrente em todos os ramos de um circuito é nula.

v Demonstrac¢do: consequéncia das leis de Kirchhoff

b

. . AT AT
S een = To=FTATe= [1)f] &= [d] #=0
E=1

v'Para um certo circuito, sendo as tensdes e correntes funcdes do tempo ou
constantes, ele reflete a conservacao da energia, pois a soma das poténcias
dissipadas ou geradas nos ramos € igual a zero.

v'Mas o teorema também ¢é valido em andlise no estado permanente senoidal, em
transformadas de Laplace ou outras, onde a multiplicacao de tensao por corrente
nao é diretamente a poténcia.

v'Uma possivel utilidade é na verificacdo do resultado de uma andlise numérica.
Excessivo erro numérico nos calculos leva ao somatério resultando em valor
significativo em relacao as poténcias nos ramos do circuito.



« Teorema de Tellegen:

» Observe que as correntes e tensoes podem ser medidas em circuitos diferentes
gue tenham a mesma matriz de incidéncia (mesmo grafo)

v'As formas cruzadas podem ser usadas para verificacdo de andlises, por
exemplo usando valores das tensdes e correntes em tempos diferentes;

v’ s30 importantes para provar alguns teoremas sobre circuitos, como o da
reciprocidade;

v'e na anélise de sensibilidades pelo método da rede adjunta, onde valores
obtidos das analises de dois circuitos com o mesmo grafo.



« Teorema de Tellegen:
» Exemplo:

0 =—10V j1=—10A o,=—1/8V  j;;=-8A
vy=—80V jo=—40A =2V = jo=2/5A4
vg=—-90V j3=10A4 ©03=15/8V j3=8A
vp=—80V  ja=30A  i04=2V  jy=-42/54

J it 1)
.) 4 v .)
- P
- 20 j =3 , 50)
4 QU1 . 1 2V
as as

Figura 1.6: Dois circuitos para verificacao do teorema de Tellegen.

E simples verificar que o teorema de Tellegen é satisfeito nas quatro formas:
Z v;7; = 100 4+ 3200 — 900 — 2400 = 0
Y biji=1+4/5+15-84/5=0
> i = 10/8 — 80 + 150/8 + 60 = 0
Y viji =80 32 - T20+672=0
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. Analise Nodal Sistematica:

» Descricao do ramo:

v'Os ramos de um circuito podem ser transformados de forma a conter apenas
fontes de corrente, independentes ou controladas por tensdes nos ramos.

v"Um ramo geral obedece entdo a equacio:

b
. Uk .
JE = 55 T Z G'?R kiUi + lsk
Ry, 4 -

1=
itk

. )
(Tm- kiVi

Figura 1.7: Ramo padrao para analise nodal.



- Andlise Nodal Sistematica:
» Descricao do ramo:

v'0O conteldo de todos os ramos pode ent3o ser descrito pela relag¢do:

- N
J =[G+ i

onde [G]| é uma matriz de dimensao b x b, “matriz de condutancia dos ramos”, e iy é um vetor de b
dimensoes, “vetor de fontes de corrente dos ramos”. Resistores aparecem como condutancias 1/R na
diagonal principal de [G], transcondutores como transcondutancias fora da diagonal.

v Exemplo:

00 0 0 0 14
o0 0o -G 0 0
c]=10 0 R% 0 0l.i.=10
00 0 R% 0 0
00 0 0 L 0
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. Analise Nodal Sistematica:

» Geracao do sistema nodal:

Combinando as equacées acima, premultiplicando as equagoes dos ramos por [A] e substituindo 7 = [A]T&:

[A]] = [A)[G[A7 + AT,

ou, como [A]j = 0:

A][GI[A]TE = A7,

que ¢é o sistema nodal [G,]¢ = 7,. A matriz [G,] = [A][G][A]T, chamada “matriz de condutancia dos
nos”, tem dimensao n x n, e o vetor ?_’n = —[A]fs, chamado “vetor de fontes de corrente nos nos”, tem
dimensao n. As incognitas sao as n tensoes nodais €.

Fazendo as operacoes com as matrizes acima, resulta, obviamente, o mesmo sistema obtido “informal-
mente”:

1 1
Ry R, 0 €1 — I1
o7 1 1 1 1 ) :
[Gn]e =1y = R, G R, + Ry + G T, ea| = 0
0 —R%, R% 4 R% eg 0

19



. Analise No

dal Sistematica:

» Montagem direta do sistema nodal:

¢ As regras para a construcdo direta do sistema nodal s3o:

1.

2.

3.

4.

—

tnk —

5.

o circuito deve ser primeiramente transformado de forma a que existam
apenas resistores, fontes de corrente independentes, e transcondutores
controlados por tensdes nodais;

Considere-se temporariamente os transcondutores como se fossem fontes
independentes;

a matriz de condutancia dos nos fica entao simétrica, com:

Golrk = E condutancias ligadas ao no k.

Grl ki =— E condutancias ligadas entre os nos i e k.

k;l:t

o vetor de fontes de corrente nos nds acumula as fontes que entram nos
nos:

E fontes de corrente entrando no no k., positivas se entrando e negativas se saindo.

os termos controlados criados pelas transcondutancias sao passados para
o lado esquerdo das equacdes, gerando a forma final do sistema.



. Analise Nodal Sistematica:

» Montagem direta do sistema nodal:

¢ No exemplo anterior:

1 1 1 1 , _ ,
N R, + . "R, e = G(f?l_(Q)
1 1 1 . i
0 T =t €3 0

Transporta-se entao para dentro de [G,,] os termos envolvendo € em i,, obtendo o sistema final, o
mesmo anterior.

o — 0 €1 — I
1 ¥ 1 1 1
1 1 1 , :



. Analise Nodal Sistematica:

» Montagem direta do sistema nodal:
v'Pode-se verificar se o sistema estd montado corretamente usando as regras:

1. Todas as entradas de [G»] s3o condutancias e transcondutancias, e todas
as entradas em i, sdo fontes independentes de corrente;

2. Condutancias aterradas somente aparecem uma vez, na diagonal principal;

3. Condutancias suspensas aparecem quatro vezes, duas na diagonal principal
com sinal positivo e duas fora dela, com sinal negativo, nas mesmas
colunas e linhas;

4. Transcondutancias aparecem uma, duas, ou quatro vezes, dependendo de
se 0s nos de controle e de saida incluem o né de terra;

5. Fontes de corrente aparecem uma ou duas vezes em i, , dependendo se
estejam aterradas ou nao.

v'Todas as tensdes e todas as correntes nos ramos podem ser obtidas, depois
da solucao do sistema pelas relagoes:



. Analise Nodal Sistematica:

» Montagem do sistema nodal por estampas:

v'Para operacdo em computador, cada elemento gera uma série de adicdes de
termos ao sistema.

v'Parte-se de um sistema nodal com [G,,] e 7, zerados, e adiciona-se as
estampas dos elementos:

Estampa, que fica apenas em [G,,], de um resistor de valor R entre os nés a e b:

® _ ,
€a .
-1
®

( )
a|{+1/R —1/R
Estampa, que fica apenas em [G,,], de um transcondutor de transcondutancia G, com saida entre os

b

—1;1_? _|_1I,,"]?

nos a e b e entrada entre os nos ¢ e d:

a b c d

@ —O+® a |. .+ C; m CT;?n €q

bi{. . —-G,, +G,, €p

Gm'vcd Ved —
@ _Of® < . ) Ce
dl. . . . €d
Estampa, que fica apenas em 1i,,, de uma fonte de corrente de valor I, entre os nés a e b:
© a b
} al- -flea| | =1
b|. .| |eb +1

23



. Analise Nodal Sistematica:

> Descricao do circuito através de um netlist para sistemas resistivos
lineares:

@ Ry @ Ro @
o, —
@Il ¢Crf Ry
=
O,

Figura 1.10: Cirenito resistivo linear.

I1 1 0 <corrente>

R1 1 2 <resisténcia>

Gl 0 2 1 2 <transcondutdncia>
R2 2 3 <resisténcia>

R3 3 0 <resisténcia>

v'notacdo usual usada em programas de andlise de circuitos como o SPICE

v'estampas que incluem o né 0 n3o sdo montadas ou usadas na soluc3o do
sistema

v'sistemas de equacdes numéricas podem ser resolvidas com o algoritmo de
Gauss-Jordan



. Deslocamento de Fontes de Tensao:

v analise nodal normal ndo permite o tratamento direto de elementos
com controle por corrente, onde a tensao depende da corrente, no proprio

ramo ou em outro

v'pode-se tratar fontes de tensdo usando equivalentes Norton e

deslocamentos de fontes

® ® ®
® ? ®
® - o -

10

Figura 1.32: Equivalente Norton e eliminac¢io de fonte de tensio.

© @

Figura 1.33: Deslocamento de fonte de tenséo.




. Deslocamento de Fontes de Tensao:

v'Deslocamentos podem ser feitos também com fontes controladas, mas é
preciso ter cuidado com modificacdes nas variaveis controladoras das
fontes, quando fontes sdao deslocadas para os ramos que as contém

v"Como cada deslocamento elimina um né do circuito, o maximo nimero

de fontes de tensdao em um circuito é igual ao numero de nds, exceto o n6
de terra

v'Estes deslocamentos n3o afetam as correntes nos ramos

»Exemplo:

Figura 1.34: Exemplo onde varios deslocamentos que interagem siao necessarios.

U =€ —ey =ey— A
(=) €1




. Deslocamento de Fontes de Tensao:

A corrente j; pode ser caleulada deslocando o curto-circuito na direcdo do né 2. Fica em funcio de
€9 = €1 € Vg, mas Uy = ey desaparece no deslocamento da fonte V' e tem que ser obtida a partir de e, e
V. vy tamhém é necessaria para controlar a fonte Gus:

vw=e +V

. (=)

Js = R,

Resulta o modelo da figura 1.35, antes dos equivalentes Norton, e sem decompor as fontes controladas
em controladas e independentes. Os trés deslocamentos eliminam trés nos:

+ CGu, = ;,_1 +Ge1 +V)
-1

R, B(g-+Gle1+V))

Figura 1.35: Deslocamentos e identificagio das varidveis controladoras feitos.

Resta uma s6 equacio nodal, que calcula eq:

111 A 1 R (N

As outras tensoes nodais podem ser calculadas em funcao de e, observando-se o circuito original:

€3 = €4
ez=e1+V
A
€4 = €1 27
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. Analise Nodal no Estado Permanente Senoidal:

v'simples extens3o do sistema nodal de circuitos resistivos

v'assume-se que todas as tensdes e correntes s3o senoides na mesma
frequéncia, tendo transientes ja terminado (circuito operando ha muito
tempo)

vcada sinal é representado por um fasor correspondente (um niimero
complexo), seguindo a regra:

Acos(wt) 4+ Bsin(wt) < A—jB
v’ a diferenciacdo equivale a uma multiplicacdo do fasor por jw:

%(_-4 cos(wt) + Bsin(wt)) = —wA sin(wt) + wB cos(wt) < jw(A — jB) = wB + jwA
[N

v’ a integracdo equivale a uma divisdo por jw:

t t

[(A cos(wt) + Bsin(wt))dt = 4 sin(wt) — B cos(wt)| = 4 sin(wt) — B cos(wt) + E

w w 0 w w W

1 _ B A
& —(A—jB)=—— —j=

28



. Analise Nodal no Estado Permanente Senoidal:

v'Um sinal cossenoidal com amplitude A, e fase @ pode ser escrito como:

Ap cos(wt + @) = Ap cos peoswt — Ap sin ¢ sinwt

v'O fasor correspondente é:

A+ jB = Agcosd + jAgsing = Agel?
v'0 sinal cossenoidal pode ser recuperado do fasor por:

Re(Apei®eit) = Re(Age?“tH?9) = Ay cos(wt + ¢)

Capacitores e indutores

Indutores: v(t) = Ld—“; & V(jw) = jwLJ(jw)
N . dv . P
Capacitores: j(t) = CE & J(jw) = jwCV (jw)

Diz-se entao que indutores tem uma “reatancia” X (w) = wL , correspondendo a uma “impedancia”
Z1(jw) = jwL e que capacitores tem uma reatancia X¢o(w) = —1/(wC), correspondendo a uma im-
pedancia Z¢o(jw) = —j/(wC). Ao inverso da reatancia chama-se “susceptancia” (termo pouco usado).
Ao inverso da impedéncia chama-se “admitancia”, que para indutores vale Y (jw) = —j/(wLl) e para

capacitores Yo (jw) = jwC. Impediancias e admitancias correspondem a resisténcias e condutancias em
cireuitos resistivos, tendo as mesmas unidades.

29



. Analise Nodal no Estado Permanente Senoidal:

Transformadores

dj . o
v(t) = [L]d—_‘i & V(jw) = jw[L]J(jw)

M @ @ @
Y
L, L = 7 ra
eV LAV
® ONO @

L,
b=, e
L,
be =g,
—M
Te=la =737

30



. Analise Nodal no Estado Permanente Senoidal:

Estampas dos elementos reativos

Capacitor:
i
a | +jwC
b|—jwC
Indutor:
a
1
' +jL;.!L
hl—-t
JuwL
Transformador com duas bobinas:
a b e
[Ty T o
[ + Jiut Juw + Jw
_I'n 'y _The
b Juu + Juw Juw
gy oy a0
c Tyy _ Ty Tag
+ ot Juw + Juw
d | _Ta Tgy _Too
"5 e T

o
+ Lo

__Tao

Tag
+ o

Ea(jw)
Ey(jw)
E.(jw)
Ea(jw)




- Analise Nodal no Estado Permanente Senoidal:
Fontes independentes

i(t) = Acos(wt) + Bsin(wt) & [(jw) = A—jB

O sistema nodal tem entao a formas:

Va(jw)]E (jw) = in(jw)

onde [Y,, (jw)] é a “matriz de admitancia dos nos”, e a solugao E(jw) € um vetor de fasores, correspondendo

as tensoes nodais pela relacao usual.

Exemplo:

Y|

o ‘,-—-\. o :\/j\?/\, f'Y'E"Y"\ .
Icos(wt)d) Ly Lo = (7
=

' L2 .
S I " O B
o e TR TR 01 Es(jw)
0 —ﬁ‘ ﬁ+j‘bl.z'0+ _;‘uJ_L —E g:;(_}w)
0 +G oL +m 4(.}"‘"}



. Analise Nodal no Estado Permanente Senoidal:

Um exemplo com andlise no estado permanente senoidal ¢ mostrado na figura 1.37.

+ U — @ 1H @
N
1H L] ] l
10 cos 2t 1H 4H T 2F <l> 2v,
.

Figura 1.37: Circuito que requer deslocamentos para andlise no estado permanente senoidal.

A matriz de indutancias reciprocas do transformador é:

m=|; 3 -m= [_% _f]

1
3 3

Deslocando a fonte de tensao na direcio do indutor ela afeta o eontrole do transecondutor. Modelando
o transformador e usando fasores resulta o modelo da figura 1.38.
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. Analise Nodal no Estado Permanente Senoidal:

®

TR 109

—1;.; —1;3

.h-lt.-

Figura 1.38: Modelo com deslocamentos feitos.

(O sistema nodal é:

i -1 L BB -ES
—55—2 sg+J4] [B2(52) —20| " [ji ) i2| | Ea(52) _90

Resolvendo: 115 10
1(52) T 733 733 I
34448 95 2170 ,
U =0T = s i

Voltando para o dominio do tempo:

e1(t) = 4.29 cos 2t — 0.423sin 2t
ea(t) = 0.0341 cos 2t — 2.96 sin 2¢

Observe-se que esse circuito é instavel, devido ao valor da transcondutancia, o que esta anilise nao
revela. Superposta a esta resposta existem termos que crescem exponencialmente com o tempo.



« Andlise Nodal em Transformada de Laplace:

v'anélise para circuitos lineares e invariantes no tempo

v'permite calcular exatamente formas de onda incluindo transientes, para
excitacdes com qualquer forma de onda que admita a transformada

v'basta aplicar a transformada de Laplace as relacdes de definicdo dos
elementos, e considerar sinais por suas transformadas de Laplace

v'a volta ao dominio do tempo é feita de acordo com os equivalentes no
tempo das transformadas calculadas, o que usualmente requer uma expansao
em fragOes parciais com identificacao termo a termo



Caso geral da transformada de Laplace: z(t) < X (s) = /DC r(t)e ' dt
Propriedade de linearidade: az(t) 4 by(f) <= aX(s) + bY{Z}_
Diferenciacao: %T{i} < sX(s) —z(0)

X(s)

g

t
Integracao: / x(t)dt —
0

[mpulso: §(t) =1

1
Degrau: u(t) < —
s
n!
Exponencial do tempo: t" <— s
1
Exponencial decrescente: e~ " =
s+a

t . . n!
T {:S—Fﬁ}n-l_l

Exponencial decrescente com poténcia do tempo: t"e

Senoide: sin(wt) — ——
(w?) 52 1+ w2
8

Cossenoide: cos(wt) &= ———
s? +w

Senoide amortecida: e~ sin(wt) < -
(s +a)? +w?

) s+ o
S (s+a)? +w?

Cossenoide amortecida: e™*" cos(wt) <

K K*

Senoide amortecida geral: 2|K|e™ cos(wt + /K ) <= — + .
s+a—Jw s+a+jw

Atraso: z(t — T) <= e =T X(s)
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- Analise Nodal em Transformada de Laplace:
s Elementos RLCM

Resistores: v(t) = Rj(t) < V(s) = RJ(s)
t -
Indutores: j(t) = j(0) + lf v(t)dt < J(s) = 1) + iV{sj
L J, e sL

: y
Capacitores: v(t) = v(0) + %./ j(tydt = V(s) = %O} + _LJ{S)

Transformadores: j(t) )+ [F]/ v(t)dt J{ ) = “ﬂ: ) %[F]l(s)

O indutor tem entao em paralelo uma fonte de corrente em degrau rcprcscntando sua corrente inicial,
e 0 capacitor tem em série uma fonte de tensao representando sua tensao inicial, também em degrau.
O transformador gera uma corrente inicial em degrau em paralelo com cada indutor, e uma rede de
admitancias indutivas e fontes indutivas de transadmitancia. O capacitor € modelado na analise nodal
pelo equivalente Norton do modelo, com uma fonte de corrente impulsional em paralelo com o capacitor.

7

©) ®
(@] ')
@ Cvab(f}) jubeD) juas{'[]".l @ P_ii FLH @
& O
® ® ©

3]

_l'z'lcd Iy 11

Figura 1.22: Modelos para anilise nodal em transformada de Laplace.
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- Analise Nodal em Transformada de Laplace:

v' Estampas para a analise nodal:

Capacitor com tensao inicial v,;(0):

a b
a[+s€ —sC] Ea(s)| [+C-uab(0)]
b|—sC +sC| | Ey(s)| [-Cvas(0)
Indutor com corrente inicial j,1(0):
a b
o[+ —sp| [Eats)] |72
bl—F% +& Ey(s) +Jjan(0)

&

Transformador com dois enrolamentos e correntes iniciais jg5(0) € j.q(0):

a b c d - i
a[+5n —Dn 4le _Iw ~ Jal0)
E.(s)
r r r r Jab(0)
b |- +2 =2 +=2 By(s) B + p
¢ |1l Loy Te D | Ee(s) _ Jea(0)
] L) & &
Ed(S) §
d|_ Lz 4Tu _ T | Im Jea(0)
= 8 8 8 5 __l_ 3 )




- Analise Nodal em Transformada de Laplace:

v' Exemplo:

R
NN
+ 1 —
ju©) g0 () Y

im0y _._ -
I(s) (] Ly Lo T C <P Gy
T

SIL + % P;Z —% El(S) - I(S) - le(O)/S
B E2asC4 g o Ex(s)| =

Cve(0) — jr(0)/s — jLQ(O)/’s]
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- Analise Nodal em Transformada de Laplace:

v
v

analise algébrica com polinbmiosdese 1/s

a volta ao tempo pode ser problematica numericamente, devido
a necessidade de encontrar as raizes de um polindmio

pode ficar mais simples calcular as respostas ao impulso unitario
devidas a essas entradas, e depois multiplicar pelas
transformadas

separando a resposta a entrada zero, devida as condicdes iniciais,
da resposta ao estado zero, devida as entradas

Exemplo: Bobina de Tesla

+ 1 6 w &
IV == 1H 00 == 00tF L=, o =0=% &
3 o 6 100 : _% é




- Analise Nodal em Transformada de Laplace:

v' Modelo para a andlise nodal:

LA 64H == i F
IF

AY |
/1

64q 6—15
O sistema nodal fica sendo:
100 6
S+ 6is s {El(f")} _ [1
__6 s L I HES(s) |0
61s 100 T 6is 2(5)
As solucoes sao:
3, 100 600
§° 4+ =S VR
A 64 1) — 64
El("’) 4+@q2+m EQ(H) 4_‘_@%2_’_@
32 64 32 ° 64
Expandindo em fracoes parciais aparecem cossenos
1 1, -
) 5o 59 ) DS a8
Eq(s) = = : Ex(s) = -

5 5 5
1 5. 1 5 n 5 5
— o = [y . o _E - _ B oS t
e1(t) 5 €08 \/;f.+ 5 €O 2?‘. ea(t) = 5cos \/;f D COS 2f
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- Analise Nodal em Transformada de Laplace:

v’ Equivalente de Norton e deslocamento de fontes
© ) 10, 10,
z (1)
® ’ o 'O

|

© @ © @ © @

o]

Figura 1.33: Deslocamento de fonte de tenséo.
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- Analise Nodal em Transformada de Laplace:

\/ ’ N .
*%* Calculo da resposta em frequéncia

v'a andlise manual de circuitos no estado permanente senoidal em forma
algebrica fica mais simples se feita com s em vez de jo

v'calcula-se a resposta ao impulso, com entradas se tornando impulsos e
condicgoes iniciais nulas

v'obtida uma solugdo, basta fazer s =jo para ter o resultado para o estado
permanente senoidal

v'a partir dos polindmios (para redes RLCM) de s obtidos, podem-se obter
as frequéncias naturais, e polos e zeros

v Exemplo: r (D ©
k

N
e e

Vin (ﬂ Ll L‘Q RQ

L

Ri=Ry =10, L1 = Ly =1H, k = 0.8,
F” = Fgg = 2-‘3;39 e rlg = rgl = —20/9



- Analise Nodal em Transformada de Laplace:

v’ equacdes nodais:

L 111 [0 k ‘111(5}
b | e
;1 " + ;2 EE(S) 0
O resultado é:
Es (s) _% —I'21Ras
s) = =
Vin RL132 + Srfgl + % B “;Eﬂ — FL§§21 s2 4+ 8(T'9aRy +T11Ry) + RiRo(T'11T20 — T'121M91)

Substituindo as indutancias reciprocas pelas indutancias:
E, (s) M Rss
— 5] =
Vin (Lng — ﬂ-fg)sg + S(Llﬂg + LgRl) + R Rs

Isto é uma funcao passa-faixa de segunda ordem. Os comportamentos em baixa frequéncia, média

frequencia e alta frequencia podem ser obtidos da expressao:

. .. | By, M
Baixa frequéncia: v (jw)| = R
N . E, MR,
Média frequéncia: W)l =——"———emw=
! in Y )' LRy + LoRy
, L. Es . MR,
Alta frequencia: v (Jw)| = Tl — M7
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- Analise Nodal em Transformada de Laplace:

v’ resposta em frequéncia:

1.2

.........................................................................................

..........................................................................................

________________________________________________________________________________________

________________________________________________________________________________________
.............

........................................................................................

0113416 : i : ERER ; L
100000 Hz 1e+09




Analise Nodal em Transformada de Laplace

v’ resposta no tempo para um degrau unitario

Note-se que se k = 1 o sistema ¢ de primeira ordem, e nao existe limite superior de frequéncia. E
g =1

interessante observar a resposta ao degrau deste circuito. A resposta a um degrau de amplitude V;,, é

facil de calcular:

E%_
T f 1 Rso
MR Ri+33 " 2\ R’

Es(s) = ” Vin = —=—Vip = ———V,,
S(L—1R2+L2R1] —I-RJ_RQ 5+ wy 5+ wy
Voltando ao tempo:
1 Rz ‘Vzn —wnt

O caso com k < 1 com wy >> wq resulta em duas exponenciais com constantes de tempo préoximas de
1/wi e 1/ws, com a segunda determinando o tempo de subida do pulso e primeira o tempo de descida. A

figura 1.29 mostra a comparacao das respostas a um degrau unitario do circuito, com k& como calculado

ecomk = 1.
knL R
n 2 I’in

gura 1.2 st
Detalhando o calculo, com o circmito na condicao de maxima transferéncia de potencia
(1 — k'?])sz +2L{Rys + R{R>

By (s) M Rs v
als) = in — .
2 (L1Ly — M?2)s2 + (L 1Ry + LoRy)s + Ry Ro (L3212
A expansao em fracoes parciais fica simples
1 1 )
46

1 /Rs
EQ(S) i Ven ( - R
2V Ry s+ 1 (H—ﬁ) S+7L1(1l—k)



- Analise Nodal em Transformada de Laplace:

1.22474

1] Hs) 2e-08

Figura 1.29: Inicio da resposta a um degrau de 1 V do mesmo circuito, com k = 0.9798 e com k = 1.

7 R R

Note-se que realmente as duas constantes de tempo sao proximas de 1/w; = 2L /Ry e 1/wy =

(1—k2)Ly/(2Ry) se k ~ 1.
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- Analise Nodal em Transformada de Laplace:

s Analise de estabilidade:
v'o determinante da matriz do sistema forma o denominador de todas as
transformadas das variaveis

v'sistemas instaveis geram termos crescentes do tempo, como
exponenciais, rampas e sendides com amplitudes crescentes na resposta a
entrada zero (sem entradas)

v'estas respostas decorrem de apenas dois casos:

i. parte real positiva em alguma raiz do determinante polinomial do
sistema

ii. raiz multipla com parte real nula, em zero ou em par de raizes
imaginarias

v'na discuss3o sobre Frequéncias Naturais, esse topico sera detalhado



. Analise Nodal Modificada:

v

permite o tratamento de fontes de tensao e outros elementos que
a analise nodal ndo admite diretamente sem alteracdes no circuito

o custo é um sistema de equagcdes maior

a modificacdo consiste em introduzir como varidveis as correntes
nas fontes de tensao, e, em geral, outras correntes que se tenha
interesse em calcular

para cada corrente acrescentada, uma nova equacao deve ser
adicionada ao sistema

essas equacoes sdo as equacdes dos ramos onde passam as
correntes, na forma com controle por corrente



. Analise Nodal Modificada:

v' Exemplo:
, vV
@ J6 m @
! - Y
;js Gug @
© S —AN—— b
;j? R J5
10N T, LD
§Rl A'I-‘l t Ua §R2
1) ds+je =1 "0 0 0 0 i1 1 0][e] ¢y
2) grez + Geg — js =0 0 ¢ G 0 (=1 0 0f |es 0
3) gae3 + ga(es —eq) + Bjs — jg =0 0 0 go+g3 —g3 | B —10 e3 0
4) g3(es —es) —Ges +j7 =0 0 0 g3—G g 10 0 1 _€-4 =0
5) 1 — ez =0 B e R e N 8 O il
6)es—er =V 10 1 0 0 0 o] v
7) Az — €4) — €4 = 004 0 -A-10 0 of[ir] LV
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. Analise Nodal Modificada:

v’ Estampas para elementos com controle por corrente:

®§ E@
® L@

Fonte de tensao: b

Amp. de tensao:

B oo o

Amp. de corrente:

Transresistor:

= B A0 ovR

i—l—l €a .
T e =
-1 +1: - Jx -V

1 €a
1 €p
. e | =
o Co Ed
141 FA AT Je
@ ' +B7 [ea] '
b —B €p '
C i +1 €c == .
d |- - - l=lifea| |-
T —1 —l—l: - Jx [
. S +17 [€a r
: S 1| | e
. . E +1 . €c o
- b =1 €d|
—1+1 """"" Jx
—1 +1 iRy o 1 |y |-
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. Analise Nodal Modificada:

**Indutores:

v'estampa para analise em regime permanente:

. S Eo(jw .
e [Ee]

v'Estampa para analise em transformada de Laplace:

v(t) = Lﬂ = V(s) =sLJ(s)— Lj(0)
dt
a [ 41 " E.(s)
by —_1 Ey(s | = |l
T [—1 1 +5LJ N +L;j(0)
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. Analise Nodal Modificada:

v' Exemplo: andlise por transformada de Laplace

OXINO
Tm T

1)

_____________________

;"rg(‘a) — sl
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. Analise Nodal Modificada:

ss*Transformador Real:

Vi(s)| Sl M Jils)| [Ly M] | Jas(0)
Va(s) ML Ja(s) M La] | j.q(0)
Este sistema corresponde ao modelo da figura 1.46.
Jar sMJ,, sMJ,, e

M

O © @
PR |
E E —  L1jas(0) + Mjea(0)
O O
® @

® @

Figura 1.46: Transformador real em transformada de Laplace na analise nodal modificada.

ﬂi{jab (0) + L‘Qjcd(o)

A estampa correspondente é entao da formas:

(Eu9)] :
b | n ]| e
C . : . +1 E.(s) _
d : - : - i * _1 E 5 - ________'_ ________________ _ _______
T ;_1_|__1_"_+._+S;[_1_|:Sﬁj GE(_) +L1jan(0) + Mjea(0)
ylo o LM b ] |l a0 + Lojea(0)
_ch(s)_ ] -



. Analise Nodal Modificada:
v Exemplo:

s 0 1 0
O owg 0 L
-1 04 s Ms

0 —1iMs 100s
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. Analise Nodal Modificada:
**Transformador Ideal:

v’ coeficiente de acoplamento unitario e indutancias tendem ao infinito

l 1—‘1(t) 1 _ l Ll iﬁli{lg ] { ;f—; l
19 ( t) Ms1 Lo %

Se M9 = +/L{ L5, pode-se dividir nma equacao pela outra, obtendo

v(t) djl +v 14 Lz Ly n1 1
va(t) \/Edj' L "3: Ly na n

onde se usa o fato das indutancias serem proporcionais ao quadrado do mimero de espiras, para indutores

de mesma geometria. Se as indutancias tenderem a infinito, com derivadas das correntes finitas, a primeira
equacao se reduz a (a segunda também):

djy dja 92 L 1
0= Ly 4 \/LiLy=2 - 4 — 2L
1dt ta o di L;

Esta é a forma correta, onde as derivadas das correntes ficam associadas, mas ignorando possiveis
componentes continuas nas correntes se acha a relacao mais comum de se encontrar

MR IO 2o
® @
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- Amplificador Operacional Ideal:
v' sempre usado com realimentacdo negativa
v’ tens3o e corrente da saida sdo finitas

v" tensido e corrente de entrada sdo muito baixas, idealmente
nulas

v Modelo “nullator-norator”: nullator tem tens3o e correntes
nulas; norator tem tensao e corrente indeterminadas;
necessariamente usados aos pares

< 08 O
® N @ ©®

Figura 1.54: Modelo “nullator-norator” para o amplificador operacional ideal.




- Amplificador Operacional Ideal:

v
v

em circuitos normais, o né b é a terra

o modelo admite saida suspensa, e pode ser usado em
modelamento de outros dispositivos

resolucao de circuitos com amplificador operacional pode ser feita
assumindo-se

Vap =7 Jab ="
Ved = 0 jcd =0
Na analise nodal modificada, acrescenta-se como variavel a

corrente de saida do amplificador e a equacdao do ramo de entrada

@ N re® @E % ~©
® T@ 0 1" <@

Figura 1.55: Modelo com transcondutores para o amplificador operacional ideal. e; = j4p.




- Amplificador Operacional Ideal:

v’ é possivel eliminar os amplificadores operacionais do sistema de
equacoes de forma simples:
i. somam-se as equacgoes dos nos de saida, eliminando-se a
corrente de saida e eliminada do sistema;

ii. somam-se as colunas c e d da matriz de condutancia, uma vez
que € = €4.

al 1 e€a] A
b b

. ee | —
dl - J|le| Ll

v se uma das linhas ou colunas for a do n6 de terra, simplesmente
elimina-se a outra



- Amplificador Operacional Ideal:

v' Exemplo: achar a impedancia de entrada

..
| %@>

®

Ry
®
R;

Figura 1.59: Indutor simulado com amp. ops.



- Amplificador Operacional Ideal:

I G]_ —Gl 0 0 0 17T El {5} ] FI_'

— —Gz G-_l + SCQ —SGZ 0 0 EQ(S} 0
0 —s(' Ga+ sCh -G 0 EJ{S) = |0

— 0 0 —(3 Ga 4+ Gy —(Gy E4{S) 0
0 0 0 —G,; G4 + GE, EE,{S) 0

As setas e chaves indicam as operagoes a fazer: Eliminar as equacgoes 2 e 4 (somar com a equagao do
no de terra) e somar as colunas 1, 3 e 5. Resulta o sistema:

G] —Gl 0 E11315{S) I
Ga+4+s8Cy —sCy —G3 EQ{S} = |0
Gy + G5 0 -Gy E4{S} 0

A solucao é facilmente obtida pelo método de Cramer:

7. Ellglg (.5) . SCQG4 . SCZG;_L . SCQR:[R:;RE,
e I - SCQG:lGd__ -+ {Gd__ + 85)6183 — [:Gg + SCE)G]GJ__ N 016‘36‘5 N Rd__

O circuito se comporta como um indutor aterrado. Note que este circuito possui dois amplificadores,
e que, em principio, as saidas deles podem ser trocadas entre si, com #;,, inalterada. As polaridades das
entradas tem que ser ajustadas de acordo com o que seja ligado ao circuito para que a estabilidade seja
mantida, considerando que os amplificadores tem uma resposta em frequéncia nao constante. Na forma
mostrada, ele ¢ sempre estavel.
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. Modelo “fixator-norator”:

v’ generalizacdo do modelo “nullator-norator”

® o0 00 A0
bl is
® @ QD=0

v’ Estampa para a analise nodal modificada

a . . . -1 [ cq ]

bl.. . . -1 €p }
C .. . . ; . ("C_ o _J’f
di-- - 1.0 lea li
1 s s N Y B s



. Anadlise das Malhas:

v'Transforma-se as fontes de corrente em fontes de tens3o

v'Desenha-se o circuito em forma planar, sem ramos se cruzando, de
forma a identificar malhas no circuito

v'Para cada malha, escreve-se a equacdo KVL, usando como incdgnitas as
correntes das malhas internas

v’ Exemplo: ' v
Jz /‘\
> I +
>
L
L A AA—4
Ry R3
DS ) i
R??Lj.’r
1) Ra(iy —ig) + Ra(iy —is) =V Ry + Ry — R, —Rs i
2) Ryig+ Balia — i) + Ry iy =0 R,,—Ri R{+ Ry 0 io

3) Roig+ R3(ig —iy) — Ry iy = 0 —R,, — R3 0 Ry + R3] |i3



. Anadlise das Malhas:

v'A andlise das malhas pode ser formalizada de forma similar a nodal
v'Descreve-se o grafo orientado do circuito através da matriz [M], de
ordem numero de malhas internas x numero de ramos, tal que:

M;, = 1 se o ramo k esta na malha ¢ e suas direcoes concordam.
M;. = —1 se o ramo k esta na malha i e suas direcoes discordam.
M;.. = 0 se o ramo k nao esta na malha 7.

v'Podemos escrever as leis de Kirchhoff como:

KVL: [M]7=0_
KCL: j = [M]Ti

v'No exemplo anterior, apds humerar ramos:

1 0 —1 0 —1 0 2

M]=10 -1 1 1 0 0 S
o 0 0 -1 1 1




. Anadlise das Malhas:

v'"Ramo padrdo para a andlise das malhas deve ser controlado a corrente:
b
vk = Rije + Y R kidii + sk
izh
v'Sistema de equacdes de todos os ramos:
7 = [R]j + 7
v'Combinando equacdes dos ramos e KCL, tem-se o sistema das malhas:

[M]7 = [M][R][M]T7 + [M]7,
(M][R][M]T = —[M]7,
[Rp]i = ¥,

A matriz [R,,] = [M][R][M]T é a “matriz de resisténcia das malhas”, e o vetor 7,, = —[M]#, é o “vetor
de fontes de tensao nas malhas”.
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. Anadlise das Malhas:

v'No exemplo:

1 0 -1 0 -1 0
Mj=1]0 -1 1 1 0 0
0 0 0 -1 1 1

0 0 0 0 0 0 -V
0O R, 0 0 0 0 0
o 0o B0 0o of _ |o
"R, 0 0 0 0 ol T 1lo
0 0 0 0 Ry 0 0
0 0 0 0 0 Ry | 0 |
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. Andlise das Malhas:
v'Estampas:

Estampa, que fica apenas em [R,,], de um resistor de valor R nas malhas a ¢ b:

a b
a|+R —R||i,
b|—R +R||w
Estampa, que fica apenas em [R,,], de um transresistor de transresisténcia R,,, com saida nas malhas
a ¢ b e entrada nas malhas ¢ e d:
a b c d
al. . +R, —R.,.1 [id] [

cl. . . : le

dl. . . . _'id_ | -

Estampa, que fica apenas em o, de uma fonte de tensao de valor V', nas malhas a e b:

a b
al. . iy Vv
bl. . ip +V
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. Anadlise das Malhas:

+* Regras para montagem do sistema das malhas:
v'dual das regras para montagem do sistema nodal

v'depois de desenhar o circuito em forma planar, transforma-se o
circuito deixando apenas resistores, transresistores controlados por
correntes de malha e fontes de tensao

v'trata-se temporariamente os transresistores como fontes
independentes de tensao

[R,,] simétrica, com:

R, ki = ) resisténcias na malha A.
Ry, ki i # k= —)_ resisténcias comuns as malhas k e 1.
Um k = »_ tfontes de tensao na malha k, positivas se

a corrente i sai pelo terminal positivo.

A seguir retornam-se para a matriz [R,,] os termos controlados no vetor ,.
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. Anadlise das Malhas:

+* Eliminacdo de fontes de corrente:

0,

Z1

@—h-

T®

Z

o

®

I

@—r-

1 +

®

Figura 2.4: Equivalente Thévenin e eliminacao de fonte de corrente.



. Anadlise das Malhas:

*» Deslocamento de fontes de corrente:

® ® ®

Figura 2.5: Deslocamento de fonte de corrente.



. Anadlise das Malhas:

v Exemplo:
Roix
Ql Rl RQ
—> + Uy — .
! t jl I 1 Gty Ja
62 _;9 <P (l )
(-_Tr?n "-‘y 1' l I

. _RII‘i‘RmI
e Rl ‘I‘RQ_ R-?n
il — —Rol(Ry — Rypn)
YT T R+ Ry — R,
R

- :..; _ 2

[R1+R2_R'?n]";;_ — [_R1[+RmI] Je !1+I R+ Ry — Ry,

i n ) . ./ I(Rl_Rm}((;mRQ_l)

i1 = if = Gy = L
P _I((_;ﬂ).RQ{Rl_Rrvz)_Rl_R2+Rﬂl.}

. a (-_T‘mRQI(Rl * Rm)
Y = —( 1., =
" Y R1+R2_R1n




. Analise das Malhas Modificada:

v" Dual da analise nodal modificada

v’ Tensdes dos ramos contendo fontes de corrente ou circuitos abertos
sdo incluidas como novas incognitas

v Equacdes destes ramos na forma controlada a tensdo s3o adicionadas

v" No exemplo anterior:

R?n('lll - ?2]

+ |
( iy R,
AVAYAY
—+ + vg —

Figura 2.7: Circuito para analise de malhas modifica

B’ —Rm —R1+ R 0O : 0 0 1 7 (i1 ] 0 7
~ R Ry 0i-1 0 0 ||y v
_______ 0 00l 1ol 0
0 RS R N Gl Bl B
0 0 110 0 G| o, 0
-1 0 1i0 0 4| Lluwl Lo

A solucao € a mesma do sistema anterior, com as correntes calculadas diretamente.

_ I{Rl — Rm}(GmRE — 1}

R+ Hs— R,
; _I(GmRQ(Rl—R?;I)—R1—92+Rm)
2T R, + R, — R,
- GuRyI(Ry — R,y,)
“T TR +R,— R,
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- Amplificador Operacional na Analise das Malhas Modificada:

v'OpAmp ideal tem dois ramos separados: de entrada e saida

O, © @E CZ ©

® @ © @
v'Para inclui-lo na andlise de malhas modificada basta acrescentar a tens3o
de saida como incégnita e a equacdo que iguala as duas correntes de

malha passando pelo ramo de entrada
v'Pode-se reduzir o sistema de forma andloga ao feito com a analise nodal:

e Somar as equacgodes das malhas que contém o ramo de saida
e Somar as colunas da matriz correspondentes as malhas que contém o ramo

de entrada
j j +—"
P - Lo

d

(I



- Amplificador Operacional na Analise das Malhas Modificada:
v'Exemplo:

+ -
R, I,
ATAVAY R
AN —
m R, 4+ R, —R, 0 107 | fils) 0
R ~Ry Ratg=  —= 10| | Ias) Vin(s) — 22
+ ' S =1
By oy | v {“ 3 ~_f1:n__+2f-~‘52_i_t_1_J Ia(s) {__f—_“_%f’_"_:_E’.!t‘-il.J
AVAVAY — —1 +1 ] Vi(s) 1]
+
v, 6) m T 2
"ir {_'fz _

Usando a reducao, primeiramente se escreve o sistema considerando os ramos de entrada e saida do
amp. op. em curto-circuito, que ¢ a parte de malhas do sistema anterior:

Rz + Hj — 5 ] Ii(s) 0
— M Ra + ﬁ - Iz{.‘i} _ T"{én[ﬁ;' _ va(0}

aln 2
0 —e A Z05) ] | Iy(s) 2l0) _y(s)
O sistema é reduzido com a eliminagao da terceira equacao, pols o ramo de saida estd entre a malha
2 e a malha externa, e a soma das colunas 1 e 3:
s+ R4 —H5 I a(s) 0
l—ﬂ:s - ng Ry + ;}g [ I,(s) ] - ll"z'r.(é'\.l - I—QH&]
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e Planaridade:

v'Andlise das malhas ndo pode ser aplicada diretamente a circuitos ndo
planares
v'Os grafos ndo planares mais simples s3o:

Ky, Kja

v'Teorema de Kuratowski: se um grafo contiver um dos grafos acima como
um subgrafo, ele é ndao planar

v Exemplo: P

(>
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. Andlise dos Ciclos:

v

v

generalizacdo da analise das malhas para qualquer topologia, ndo
necessariamente planar

desenha-se sobre o grafo do circuito uma arvore, que € um conjunto
de ramos que toca todos os nés e ndao forma circuitos fechados

o numero de ramos da arvore é o niumero de nés menos um
elos da arvore sdao os ramos que nao pertencem a arvore

cada elo fecha um caminho Unico através de ramos da arvore,
chamado ciclo fundamental

para cada ciclo fundamental, escreve-se uma equacao similar a uma
equacao de malha, usando como incognitas as correntes de ciclo,
gue sdo as correntes nos elos da arvore



. Andlise dos Ciclos:
v' Exemplo:

Circuito a ser analisado por ciclos

+ t".‘c - + Uy -
dYAYAY
o 1 |RL : | /\ﬁ’\z/\/_
l Av,
Gv, = Guy

Ji

A(1+GRy)R,

P

Transformacoes para andlise por ciclos. Deslocamentos e modelo final.

1 , GRy
T sc T

L 4R+ R+ 582 4 A(14+GRo)R, +GR\R; L FL(SW B l ze
A1+ GRy)R, - +sL N



. Analise dos Cortes:

v’ generalizac3o da andlise nodal
v' desenha-se uma arvore, como na analise dos ciclos

v Cada ramo da arvore, se cortado junto com um conjunto de elos,
separa o grafo em duas partes

v’ Este conjunto de ramos, associado com um Unico ramo da arvore,
define um corte fundamental

v’ Para cada corte fundamental, escreve-se uma equacdo KCL (soma
das correntes cruzando o corte = 0), usando como incdgnitas as
tensoes de corte, que sao as tensdes sobre os ramos da arvore



. Anadlise dos Cortes:
v' Exemplo:

G(Va— AV;)

Transformacoes para andlise por cortes. Deslocamentos e modelo final.

T 1 1 A o 1 r
sCtm+r—or SO+ 5E ] F’}fs)}:
S('+E_‘4'G_R_2+E S(_—FR—)—FE—FG 12(.::}

|

Cve — L=
Cv.— 1L

|
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. Andlise dos Ciclos:
v’ Sistematizacdo:

A geracao sistematica destes sistemas parte da definicao da arvore, que pode ser feita com base em
ciclos ou com base em cortes. A descrigao com base em ciclos define a matriz [B], com dimensao niimero
de ciclos x niimero de ramos, da forma:

B;;. = 1 se o ramo k esta no ciclo i e suas dire¢des concordam.
B;;. = —1 se o ramo k esta no ciclo i e suas direcoes discordam.
B;;. = 0 se o ramo £ nio esta no ciclo 1.

As leis de Kirchhoft dizem entao que:

KVL: [B]Jt =0

KCL: j = [B]"];

Partindo das mesmas equacoes dos ramos definidas para a analise das malhas, o sistema dos ciclos é
obtido por operacoes similares as usadas para o sistema das malhas:

7= [Rj +7,

[B]s = [BI[RI[BI j: + [BI®.
(B][R][B]" ji = —[B]7,
[Ri]ji =5

A matriz [R;] = [B][R][B]" é a “matriz de resisténcia dos ciclos”, e o vetor #; = —[B]7, é o “vetor de
fontes de tensio nos ciclos”.

Uma vez calculadas as correntes de ciclo jj, as correntes de ramo sio caleuladas por j = [B]?j;, e as
tensdes de ramo por 7 = [R]j + 7.
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- Analise dos Cortes:
v’ Sistematizacdo:
Para o sistema dos cortes, a formalizacao € similar. A arvore é descrita com base em cortes pela
matriz [(}], de dimensao nimero de cortes x numero de ramos:

;1 = 1 se o ramo k esta no corte i e suas direcoes concordam.
Qi1 = —1 se o ramo k esta no corte i e suas direcoes discordam.
;1. = 0 se o ramo k nao esta no corte i.

As leis de Kirchhoft dizem entao que:

KCL: [Q]f =0
KVL: 7 = [Q]7.

Partindo das mesmas equacoes dos ramos definidas para a andlise nodal, o sistema dos cortes € obtido
por operacoes similares as nsadas para o sistema nodal:
j=[G)v+1i,
Q17 = [QAQ 7. + [Qlis
T -
[QUGIQ] 7 = —[Q]is
[Gc] ﬁc = E::'

A matriz [G.] = [Q][G][Q]T é a “matriz de condutancia dos cortes”, e o vetor i, = —[Q]i, é o “vetor
de fontes de corrente nos cortes”. Uma vez calculadas as tensoes de corte 7., as correntes de ramo sio
calculadas por 7 = [Q]T 7., e as correntes de ramo por j = [G]7 + ..
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. Anadlises dos Cortes e Ciclos:

v" Montagem direta do sistema para circuitos resistivos:

Os sistemas podem ser montados manualmente, de forma similar aos de nos e malhas. Seja a analise
dos cortes. Comeca-se por transformar o circuito deixando apenas resistores, transcondutores controlados
por somas ou subtracoes de tensoes de corte e fontes de corrente. Trata-se temporariamente os trans-
condutores como fontes independentes de corrente. O sistema fica entao com a matriz [G.] simétrica,
com:

G. e = Y condutancias no corte k.

Geki,t # k=) feondutancias comuns aos cortes k e ¢, positivas se as direcoes dos cortes concordam,
negativas se discordam.

i. = » *fontes de corrente no corte k, positivas se as correntes discordam da direcao do corte,
negativas se concordam.

A seguir sdo retornadas a matriz [G.] termos controlados em i..

Para o caso da analise dos ciclos, o procedimento ¢ similar ao da andlise das malhas. Comeca-se
por transformar o circuito deixando apenas resistores, transresistores controlados por somas e subtra-
coes de correntes de ciclo e fontes de tensao. Trata-se temporariamente os transresistores como fontes
independentes de tensdo. Assim, o sistema fica com a matriz [R)] simétrica, com:

R i1 = Y resisténcias no ciclo k.
Ri ri,i # k= —)_ resisténcias comuns aos ciclos k e i.
vy . = »_ tfontes de tensao no ciclo k, positivas se a corrente ;. sai pelo terminal positivo.

A seguir retornam-se para a matriz [Kj] os termos controlados no vetor ;.
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. Andlises dos Cortes e Ciclos:

v Extens3o direta para circuitos com componentes armazenadores de
energia, usando transformada de Laplace

v" Exemplo de andlise dos cortes:

Avg
a i'gﬁ - + '!_u -
—AAM—AA, {}
1 & )
f_ AT ;—1?}

tn |"

)
]
o

sC T R% + ] sC + 4 Vi(s)| _ [Cve— Jf _ +ﬁl/’1' |
CF LT so+ AT L (Wa(s)] T v — | \—GT+ GV + AV - AT,
sC + %. T # - % sC + ﬁ Vi(s)] _ [Cv.—d&
sC+ - —AG— 4+ sC+ 4+ +G| [Va(s)]  [Cv.— L&
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. Andlises dos Cortes e Ciclos:

v" Exemplo de analise dos ciclos:

_A'_HJ:_ _l_twy_

VVV NNN—
Rl RQ Ve

C _L | i : |
l N Avy t
G, = Gy 9
=)

I
(1 +)
Ljr
+ 1 AN

Ry
GR{RoJy Jo

.]1 <+>
A(1 + GRy) R TN

se+Ri+R = |[h)]_[ = 58 1, — A(1 4+ GRz)R1Jy — GRi R,y
?I[q .u_:I'T + sL _"'rj :;""',.: 1Tr an LJ.I. —[:—:?2}[ — _-4” + Gﬁg;ﬁ| .JT[

al
Jal(5)

L + R +R,+ %2 4+ A1+ GRy)R, + GRR, = [,;].;Hj.] B [ e ]
L+ ER2 L A(14GRy)R, L 4L |2+ Ly



. Andlises dos Cortes e Ciclos Modificadas:

v' Os sistemas de ciclos e cortes permitem todas as andlises
estudadas para os sistemas de nds e malhas, sem restricdes de
estrutura

v' Existem também sistemas modificados para as duas anélises,
similares aos sistemas modificados de malhas e nds

v' Para obter as andlises modificadas, sdo acrescentadas como
incognitas:

na analise de ciclos: tensdes nas fontes de corrente e nos
capacitores

na analise de cortes: correntes nas fontes de tensao e nos
indutores



. Andlise dos Ciclos Modificada:

v" No exemplo anterior:

L
YTV L @
R, R,

MN—

— VW
+ +
VM(?[@ 1-"4<I> I [sj@ C<Vs Cve(0)

Ji(s) -
Ry + Ry +sL —R;4 —Rl—_ﬁ'giﬂ 0 7 b ‘[._H[D:'
_R, R, R, i-10|[|"® %
—Ri—Ry, Ry Ri+Ryi0 1| |Ja(s)|=| V
0T 0 oo Vel T
i 0 0 1 o sc) | Cv.(0)
V()] -




. Andlise dos Cortes Modificada:

v" No exemplo anterior:

L : i
—_— 1
.
1 : \
N
— \WA—T—AM—
Ji|
ws)(!)
[sC sC sC 1 0]
sC' sC+1/R,y sC [l —1
sC sC sC' + 1/ R, 0 —1
-1 0o 0 j0 0
L 0 1 1 {0 sL |
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- Amplificador Operacional nas Analise de Ciclos e Cortes:

v" O tratamento fica mais simples se na analise dos ciclos os ramos de
entrada e de saida forem elos da arvore, e se na analise dos cortes
forem ramos da arvore

v" As reducdes das equacdes se resumem a eliminar a equacdo da variavel
de saida e a coluna do sistema correspondente a variavel de entrada

v" Exemplo de arvore para a andlise dos cortes

Ry
Vin 0—AAN—

v A andlise por ciclos usaria a arvore passando pelos resistores e
capacitores e pela fonte V., e calcularia diretamente as correntes de

in’

saida nos dois amplificadores



- Amplificador Operacional nas Analise de Ciclos e Cortes:

v" Exemplo: anélise dos cortes

Cy
L
Ay
Ry
Vin 0—"MW—
—o v
S
Ch 51
1
Ay
yl
TgT + "i(—_I] T}T - -‘5(__.'] ( —.‘iCI] 1_r| :“i": .ll::n:-‘:l:
ﬁ + s -f_éu + sC') + sC —s(} —sC) Va(s) _ \:IF,E:H:
y =G g+sC: g | Va(s) 0
[ - —sC: & E+sal e | o |
_]T}T -+ ‘Hr_"'] _‘H.-_-r] 1:2"“5} _ .ll-:rl';f-.’:
| —sCs —7z | [Vals) 0
Vals) %513 - —T?:lel—ﬁ;
Vin(s)  —glg — 5 — 0102 S + oS + mrmons
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- Equacodes de Estado:

v’ sistema de equacdes diferenciais em que em cada equac3o aparece
apenas a primeira derivada de uma so6 variavel, de forma que no caso
geral, ndo linear variante no tempo tem-se um sistema na forma:

dT e -
5 = F @), ()

onde Z(t) € o vetor de “variaveis de estado” e ii(f) € um vetor de entradas. Esse sistema pode ser resolvido
numericamente com relativa facilidade, o que é uma vantagem do método. Usando o método “forward”
de Euler a solugao é particularmente simples®:

to+Ad -
F(to + At) = Z(tp) +[ F (Z(t),t,ii(t)) dt

to

F(to + At) m Z(to) + AtF (Z(to), to, i(to))

Também ¢é possivel usar outros métodos. Usando o método “backward” de Euler:

F(to + At) = T(ty) + AtF (Z(to + At), to + At, d(ty + At))

Este é um sistema de equacoes nao lineares para achar ¥(to + At), que pode ser resolvido pelo método
de Newton-Raphson multidimensional. Usando o método dos trapézios:

At
Tty + At) & I(tg) + T(F (#(to). to. W(to)) + F (F(to + At), tg + At,ii(ty + At)))
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- Equacgobes de Estado:

v No caso linear invariante no tempo tem-se um sistema na forma:

dx . .
S = [Alz(0) + [Bla(t)

E al o8 métodos muméricos resultam em sistemas lineares. O método “forward” de Euler continua o
mais simples:

T(ty + At) = F(ty) + At ([A)F(ty) + [Bli(ty))

O método “backward” de Euler resulta em um sistema de equacoes lineares, mas se o intervalo At for
fixo, a matriz do sistema é constante, e pode ser invertida apenas uma vez:

f[tn + ﬂhf} =] f{tn} + At I:[A].f{tn + ﬂf} - [B]E{tn + ﬁf}}
T(to + At) == [[I] - ﬂt[:’-l]::l_l (T(ta) + ﬂt[ﬂ]ﬁ{tn + At))

Algo similar acontece com o método dos trapézios, e analogamente com os de Adams-Moulton de
ordens maiores:

F(to + At) =~ F(ta) + % ([A]Z(to) + [Bli(to) + [A]Z(to + At) + [Blid(to + At))

#to+80) ~ (1= F4]) - (#ta) + G (415(t0) + [Bl(itte) + ilto + A1) )

E também com os métodos de Gear, como o de segunda ordem:

F(to + At) ~ %f[f.;.} - %f[tg — At) + %ﬁt[[ﬁ]i’{fn + At) + [Blii(to + At))

F(to + At) ~ ([1] - %m[.q]) _ (%f[tnj - %:E‘{tn — At) + %ﬂtf[ﬂ]ﬁ'(tu + ﬁz))

Os dois 1ltimos métodos acima, trapézios e Gear de segunda ordem, sao especialmente 1iteis em
simulacoes de sistemas lineares.
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. Como Obter as Equacoes de Estado de um Circuito:

v" Em geral, sdo escolhidas como variaveis de estado:

i. Tensdes nos capacitores
ii. Correntes nos indutores

v" Em um sistema linear invariante no tempo, resultam equacdes lineares,
facilmente rearranjadas na forma padrao:

dvy, 1 2
% = e (Te(t), i (1))

dir 1 .
—k = TR RCEONAG)
v No caso linear e variante no tempo:
d d d dCy
;:” —dr(iua] Cr(t }%Jr vE(t)—— 7 = fe, (Te(t), (1))
d d dj ffL
;R dtflua} Lt }I% + ji(t) ok = fr,(Tc(t),jr(t))
v" No caso n3o-linear:
qr(t) = far(vi(t))
t) = for(Jr(t))
dg. d d d _
G = gpla () =d—qu (1) = e (Be(t), T (1)
dép d dir
T = G I0) = 2 Lar(Gl) G = Fuu(Te(6), 2 (0) N



. Como Obter as Equacoes de Estado de um Circuito:

v' Exemplo:

J

—F]

q=~ﬁEa @@OJCDI

1 LS

I
Y

v" Equacdes obtidas do corte passando pelo capacitor e do ciclo passando pelo

indutor:

dg .

—+jo—I=

d¢ .
d—{f—tl-F {.sz—jr:ﬂ

Usando apenas a carga g e o fluxo ¢ como varidveis de estado, tem-se:
dq 3’,’_
=—vVo+1
dt Q+
deh

dv

— =20 (=2 +1)

dja 1 —
it 352 (“ ~ V2= ;)
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. Como Obter as Equacoes de Estado de um Circuito:

v' Montagem sistematica:

1. Obtém-se uma arvore normal, que inclui os ramos em uma ordem
de prioridade:

i. Todas as fontes de tensao, independentes ou controladas

ii. Todos os capacitores

iii. Resistores quando necessario

iv. Nenhum indutor

v. Nenhuma fonte de corrente, independente ou controlada

2. Se for possivel obter uma arvore normal, definidos os ciclos e cortes
fundamentais, as incognitas serao as tensdes sobre os ramos da arvore
e as correntes nos elos.

3. Asequacdes de cortes para capacitores e de ciclos para indutores serao
as equacoes de estado, na forma, para o caso linear invariante no

tempo:
tlr-[-(-_u! _ pim T
Ct? —fJUf.'-._H]'
djf‘: . . —+
L!W — fi[tmj?}



. Como Obter as Equacoes de Estado de um Circuito:

v' Exemplo:
Je

" | N
\_“/C‘mv;l W

—_—t _|_ l&' —

WA / A
L \5 C |

duvy
e L i —je=0
) 7 Ja+Js — Je

.}} g = Vin

J'I

(5]

S}E—I-j.l—l-ju—[l'

dj
4}£$—L1—LJ_D
5) Rijs +va —v1 —v3 =10

6} JIG — Gm U3



- Como Obter as Equagdes de Estado de um Circuito:

Para obter as equacoes de estado, todas as variaveis exceto v, e j, devem ser eliminadas. v3 e j; vem
da solucao de um sistema de duas equacoes:

vy .
= +ji+js=0
2
Rijs +vip —v1 —v3 =0

Caleulando v4 e js:

J— 1.3
v ,
Ry (_Rj? —J4> +Vip —v1 —v3 =0
. — —Ryjs+ vin — o= Rijy — vin + 11 = —Rojy — vin + 14
’ %‘I‘l ? RL +R'?_ ! R[ +R2

Montando as equacdoes de estado:

dt"l o _j-l - jD + Gml’ll

dt C
@ N + vy
dt L
_ o+ _ —Raji—wintwm v —Rijadvim—u
duvy J4 Ri+HRa +Gm ﬁEL—H
dt C
—Ryjstvin—v
. 'l’ll + 174 in 1
dia _ !
dt L

Colocando na forma padriao matricial:

d T — 1 _ _GCGmRs 14 B __ GmRiRy | 1 + _GmBs

- |:1’l.:| _ (Ri+Hs)C Rle-i-RQ)C C (R1+ R C:Q (R1+Ra)C |:?-'1:| + (H1+Ra\C R (H1+R2\C s
il = 1 . __RiRs i 2 o

dt |Ja T~ TR+l b TH+R L J4 R+ )L
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. Como Obter as Equacoes de Estado de um Circuito:

v" Exemplo circuito ndo-linear variante no tempo:

— 13

R,

V3 . .
) B 4 ji—je=0
]Rlﬂu Je
Elj]jo;,-FL-‘L—L-‘g:U
Bij:?‘in

vy = Ralin — Rajs

R3j5 +v1 — Raiin + Rajs =0
. Roiin — 11

L

vz = Ryt — Ryja
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. Como Obter as Equacdes de Estado de um Circuito:

v" Exemplo circuito ndo-linear:

dL’J_ , .
1) C—+js+js =0
2} Vo = Uin
3) V3 +js+3js =0
dj.
4) Lﬁ —v; —v3 =0
2) — \Eifj—n-l— vg —v1 —vz =0

Ui + s +js =0
— /Js + Vin —v1 —v3 =0

A solucao deve ser numeérica.
No caso geral, tem-se as variaveis de estado 7, as variaveis auxiliares e as entradas 7, nas equagoes:

g = F (%(1),9(t),a(t)); G (&(t),y(t),u(t)) =0

No método *forward” de Euler, e similarmente em outros métodos explicitos, basta resolver as equagoes
auxiliares G para §(tg):
G (Z(to), F(to), @(ta)) = 0;  F(to + At) = Z(to) + ALF (Z(to), F(to), U(to))
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. Como Obter as Equacoes de Estado de um Circuito:

v' Caso em que a arvore ndo seja normal (contenha indutores e/ou ndo
inclua um ou mais capacitores), o sistema toma a forma:

K12 — [a13() + [Blat)
dt
v’ Basta fazer:
% = [K]'[A4)2(t) + [K] [ B]i(t)
v' Exemplo:
II%’ 1] 2V =Vin = V1 + 5”1 n T"fl]' —Ji — )
I 2‘] .S'Ejl + 5‘.}-3 = 1-'!1
f\}\!‘}\! . 202 .3] S‘Jl + .5'._;"2 = 'l;_.f’l _ EJJ_

= o=
i L

5 -{: n



- Solucao do Caso Linear Invariante no Tempo:
v' Equacdes de estado:

dx T A= i
= = (A]Z(t) + [B]u(t)

v Aplicando a transformada de Laplace:

—

sX(s) — #(0) = [A X (s) + [B]U(s)
X (s) = (s[I] - [A])"'Z(0) + (s[I] — [A]) "' [B]U(s)

v’ Voltando para o dominio do tempo:

) t
#(t) = el F(0) + / eAIm[Bli(t — T)dr
0

v’ Pela série de Taylor:

1 [;il]nf-n

. ) ) 1. 5
el At = I+ [A]t + §[A;f.? +o

v’ Por autovalores e autovetores: e[AlE  [P][elAly[p] !
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- Solucao do Caso Linear Invariante no Tempo:

v' Exemplo: Seja o sistema de equacdes de estado e condicdes iniciais
dzy —1 07 [ 1 z1(0) 1
[ _ - Tdt ]
EA R 1 R U = o
t dt

v’ Solucdo explicita:

v Calculando autovalores e autovetores de [A], tem-se :

ae |1 Offe=® 0 L 0| et 0
€ = 1 1 0 {:____—Qt —1 1 - l,:_,—t o l':"_Qt E__—Qﬁ
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- Solucao do Caso Linear Invariante no Tempo:

v" A soluc3o é dada por:

O S [T ] [l
- [E_Z] +[ -‘t+§ zt] [ ﬂ - [% lt+%]

v’ Por transformada de Laplace:
X(s) = (s[I] = [A]) " Z(0) + (s[I] — [A]) "' [BIU(s)
1

s+1
GO T

1
. 1
[ 1 St 41 ]+
s+1 s+2 s+2

s+2

Voltando para o tempo: [-r
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- Solucao do Caso Linear Invariante no Tempo:

v" A soluc3o pode ser obtida numericamente a intervalos At:

At
T(to + At) = VA E (1) + / AT (Bli(ty + At — 7)dr
0

v" A integral de convolucdo pode ser aproximada de diversas formas, por
exemplo assumindo as entradas constantes no intervalo:

At
T(to + At) = B F (1) + / AT Bla(to)dr =
0

At
_ e[fﬂﬁtf(fu) + [[fl]_lf-"[ﬂ]t[B}T?(t[])} =

_ E[A}ﬂtf(fﬁ) 4+ [4‘4}_1 (E,[A]&t o H’]) B]ﬁ*(fo)
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. Solucao de Sistemas Nao-Lineares pelo Método de Newton-Raphson:

v’ Versio unidimensional:

v" Encontra-se uma nova solucdo, em torno da aproximacao atual,
considerando a curva linearizada da equacao

fl:‘i'.n) _ f;(_-i"ﬂ).l‘n + f;(.'rn)'rn-—l—l =0 by y = f(z)

v" O processo é repetido até que e

Lpn41 =~ Tn

dentro da tolerancia requerida




. Solucao de Sistemas Nao-Lineares pelo Método de Newton-Raphson:

v" No caso multidimensional, a equacdo toma a forma:
F(7.) = | (F(7a))] 20+ [T (F(@n)) | ia =0

onde [J (F(fn})] ¢ "matriz Jacobiana” do sistema de equacoes nao lineares, na aproximacao atual:

) L@ @,
[J (F(.Tﬂ))] — drll( t:".rg{ }
_%'g%{f?a) %(fﬂ)-

Isto é um sistema de equacoes lineares para achar ¥, :

[J (F‘{fn})] Tt = —F(Z,) + [J (F"{:Fn})] 2
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* Newton-Raphson na analise de circuitos resistivos nao-lineares:

v Exemplo:

n- @

O -
2()
24 C) j =02

v’ Sistema de equacdes pode ser obtido formalmente pelo método de Newton-

Raphson:
T (F(@) | 2uer = =F@n) + |1 (Few)) &
3+ 2e1n —3 €1 ntl| Cin—Com 4 ef —2 2+ 2e1, —3 1n
12 1 1. 1 . = 7 |emzen o 1 17 1 1y 1
2 (Clﬂ_cﬁﬂ) 2 (eln—f_?Qn}Q =2 nt1 2 €1n —€2n 2 (9111_‘3271 )< 2 (Clﬂ_CQn) €2n

1 o _l "2 ¢
5 1T 2e1n 5 €1ns1| _ | €1n T2
1 1 L 1 = 2
27 Tetn—e2n)2 2 T (ein—ean)?] [2n+1 -

(Clﬂ_cﬁﬂ) €1n—€2n ) €1ln —€2n
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* Newton-Raphson com elementos modelados na forma linearizada:

v’ Resistor ndo linear

] = f(v) = f(vn) = f'(vn)vn + f(vn)v = Io + Gov
70 = f'(vn)
Iy = f(vn) — Govn
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* Newton-Raphson com elementos modelados na forma linearizada:

v’ Transcondutor ndo linear

jctf:r .
Jab = f(Vea) Jab = Io + Geq
)
1
f('f-"rdnj / jab = f{ L:E'd} Ved
f’('l"cdn)
\\_./ Vedn -?‘:d

I(]'

f[vcdn) - f’[vcdn }'l'lrdn
/ @ Gm Ued

jai:r - f[t:ca’] e f[ycd n]' - f:(l‘cd n}L"cd n+ fr[t:ccf R}L:E‘d — J[T[:I + Gmycd
Gm — f’[ﬂcd TT.:I
-I'[]' — f[t:cd 'n:]' - G??t'?-"cd n

@é|§+é® @6|
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* Newton-Raphson com elementos modelados na forma linearizada:

v' Amplificador de tenséo néo linear

Vab = f('l-‘cd) ~ f(l"'cd ﬂ) - ff{'“cd ?1-)'1"-5:1’ n+ f;('vﬂd 'H)E"Cd = Vo + Aoea
Ap = f;('l’cd n)
Vo = f(Vean) — AoVed n
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* Newton-Raphson com elementos modelados na forma linearizada:

v' Amplificador de corrente néo linear

jab f(jcd) (ch n) — f;(jcd n)jcd n 1 f;(jcd 'n)jcd — ID + B[fljcd
BD — f Ucd n)
ID — f{jcd n) — Bﬂjcd n

© @ ©

O— —O —O
jab — f{.}ed} v jcd — I[] <> Y jcd
Bl}jcd
—O —O

® @ ® @
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* Newton-Raphson com elementos modelados na forma linearizada:

v’ Transresistor ndo linear

Vab = f(icd} ~ f(.}cd n) — ff(jcd ﬂ-)jcd n + fl(jcd ﬂ-)jcd = Vo + ijcd
Ry = f!(jcd ﬂ)
HJ — f{jcd n) — ijcd n

O O X ©
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* Newton-Raphson com elementos modelados na forma linearizada:

v’ Fontes ndo lineares controladas por vdrias varidveis

j = f{t]ab- L’cd)

j = JF-{]' + G??il'l!ab + GmE Ued

of
Gm - =
1 Ovap

of
Gm,' = =
2 5Ucd

I(] - f[t"af:r ns Ved n} - G]'m.l Ushn —

3 = f(vab, Vey)

@b1:+80

(L"D.b ny Ved 1".-,)

ﬁ-!ab ny Ved n)

GmEL’cd n

-0

+
Uef — I{].

=0
: mllab Cm2lcd

© ©

°©

@m
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* Newton-Raphson com elementos modelados na forma linearizada:

v Exemplo:

e @

@

f — ]-,f;“;r




* Newton-Raphson com elementos modelados na forma linearizada:

v' Modelo linearizado em torno da solugéo atual

@ -n- @

¥0)

Il IQ (:?71'2(,(31 - ('\'2)

1 1 2
1 . _ 2 T _ 2, 1 _ . _ i : , _
Gl = 2("111' -[1 — ("171,_(-_’1(' In = —€1n: G-m,Q - T - 9 1 IQ — 7_C7'm.2{f"ln_(' Qn.) -
(e1n — ("2?1)“ Eln — €2n €1in — €2n




 Algoritmo de analise de um circuito resistivo pelo método de
Newton-Raphson:

[—

. Obter uma aproximacao inicial para €,. Pode ser ¢, = 0, valores aleatorios, etc.|

2. Montar o sistema linearizado, com todos os elementos nao lineares linearizados em torno da ultima
aproximacao da solucao €.

3. Resolver o sistema, que é linear, achando €&, 1.

4. Comparar a nova solucao com a anterior. Se €,,1 =~ €, dentro de um certo critério de tolerancia,
o método convergiu e a solucao foi encontrada, valendo é,1.

5. Se ainda nao foi obtida convergencia, fazer &, <— &,,1 e voltar a (2).
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 Modelamento de dispositivos eletronicos comuns nao-lineares

v’ Diodos

J
j=1I.(eT7 —1)
[, f @
J
"
GIJ - -
nVr
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 Modelamento de dispositivos eletronicos comuns nao-lineares

v’ Diodos/Resistores lineares por partes

A j

. Yy

va, Ja

“y

vy, J

& oAwW=— ()

. J2 — :
v el G[] = !I.:] = Jz — G.:]n!‘-_:-
Ug — Uy
i a2, : :
Ug = U = g Gn = -I[] =Jz — Gl?r'iS

g — Uz

v =g Gy = i J:I; Mo = Ja— Govy

vy — Vg
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 Modelamento de dispositivos eletronicos comuns nao-lineares

v’ Transistores bipolares

1 apG R,
; apG oy

inc = fe(vbe)

ipE = felvne)
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 Modelamento de dispositivos eletronicos comuns nao-lineares

v’ Transistores MOS

i o (1) .
(1) o
oF ﬁf) 30

Q_’? —> ,
Gmi’gs G mbUbs
o
o

IO Gas

0, se vy < Vi, corte.
ip = K% (2(vgs — Vi)vgs — vas?) (1 + Avgg). se vge < vge — V. regiao ohmica. ou de triodo.

W 2, , . .
K %(-ngg — V)7 (1 4 Avgs), se vgs > vge — Vi, regiao de saturacao.

Gds H
Corte: 0
_ % ) ) )
Triodo: Ixf (2(vgs o — Vi) — 2045 5 + 4N (Vgs o — Vi) Vs o — 3A0as )
1% :
Saturagio: K—(vgsn — Vi)%A
Gm : Gmb :
Corte: 0 Corte: 0
Triodo: KV (200 n (1 + Avas n)) Triod Cmy
riodo: K— (2v4s n Vds n L Tml
I H,d d riodo NG
Saturacio: K= (2 (vge n — V) (14 \vac ) Saturagio: - ™7

2\((.é_vbsn 119



e Calculo de ponto de operacao e modelo de pequenos sinais

v" Quando um circuito estd ligado ha muito tempo, sem fontes varidveis ativas,
tendo atingido uma situacao estavel, diz-se que atingiu seu ponto de
operagao

v" A andlise para calcular o ponto de operacdo consiste na resolucdo do circuito,
em geral nao linear, obtido quando capacitancias, indutancias e fontes de sinal
variaveis sao zeradas, deixando-se no circuito apenas fontes continuas

v" A partir do ponto de operacdo calculado, é possivel calcular o efeito de fontes
de sinal de pequena amplitude linearizando o circuito em torno do ponto de
operagao

v" Como o circuito é entdo linear, podem ser feitas analises de resposta em
frequéncia e outras requerendo linearidade

v" O modelo de pequenos sinais, onde estas analises s3o feitas, pode ser obtido
zerando-se todas as fontes continuas do modelo usado na analise de Newton-
Raphson, com os valores finais do calculo do ponto de operacao

v" A este modelo sdo repostos capacitores e indutores, e as fontes de sinal
variaveis



e Calculo de ponto de operacao e modelo de pequenos sinais

v' Exemplo

a) }ﬁjl @
o)\

fl.rf.r@ ll: O G.r!
'-'1.'1’![ Ij;f_c V24

+..-rlf.J
3

@@

||k—m—-

Modelo para cdlculo do ponto de operagao no método de Newton-Raphson (b) e modelo de
pequenos sinais (c¢), para o amplificador (a). 121



 Solucao da analise de circuitos nao resistivos no dominio do tempo

v" Andlises transientes no tempo podem ser calculadas numericamente usando

métodos de discretizacdo das integracoes, que reduzem o problema a andlise
de circuitos resistivos

to+Ad
v' No caso de uma variavel:  ¥(to + At) =y(to) + / f(t)dt
<t

v Varios métodos numéricos sdo conhecidos para aproximar a integracdo, sendo
0s mais simples os métodos de Euler e dos trapézios

v' Método Backward (ou implicito) de Euler: | , | |
y(to + At) = y(to) + At f(to + At)
* tende a aumentar o amortecimento, 0]
introduzindo erros bastante severos se
0 passo nao for pequeno o bastante;
tanque LC simulado gera uma sendide
que decai com o tempo

f(to)

e bem comportado quando existem
transicOes abruptas e chaveamentos
rapidos

i

to to+ At




 Solucao da analise de circuitos nao resistivos no dominio do tempo

v' Método Forward (ou explicito) de Euler:
y(to + At) = y(to) + At f(to)

e tende a reduzir o amortecimento, A fo)
possivelmente causando instabilidade;
tanque LC simulado gera uma sendide N
gue cresce com o tempo 7

/

* muito mal comportado quando existem
transicOes abruptas, e gera “memorias 7
falsas" em elementos reativos to Lo+ A :

/ ’ 7z e . ~ ope
Método dos Trapézios (ou integracao bilinear) WMMwwH%(MHWMMJ

e um dos melhores métodos, muito mais 0

preciso que os de Euler .
. 0

* nao altera o amortecimento 7
e gera alguma “memédria falsa"

* ndo é bem comportado quando
existem transicOes abruptas, embora
bem melhor que o forward Euler

B J

to  to+ At



 Solucao da analise de circuitos nao resistivos no dominio do tempo

v’ Capacitor linear invariante no tempo
to+At
v(to + At) = v(to) + F/ J(t)dt

° 4 “« ” . At
Método “backward” de Euler: (to + At) =~ v(ty) + Fj(fDJrN)

ito + At) = o (v(to + At) — v(t))

_ C
A _ﬂ [Ea(twaﬂ | Pt
bl|—C 1| |ep(to+AL)| C

At _l_:ﬁi Eb( 0 _|_ } — E'U(tﬂ}
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 Solucao da analise de circuitos nao resistivos no dominio do tempo
v’ Capacitor linear invariante no tempo
e Método dos trapézios: Al

2C

20"
i(to + A) &~ T (v(to + At) - v(to)) - j(to)

10, @

j(to) L"—é
0 * @ 2C N Z_C-'I,(f i
+ 5 At Y\t0 3( D)
v(to) C —» —>
- I ) w(to) + £%5(to)

20 |
eq(to +AL)| lr + E'l"(to) —“J(to)-l

2 _2c
a At Al _
b|_2¢ 420 to + At 2C .
Al TAr ep(to + At) \_ A v(to) —j(to)J
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 Solucao da analise de circuitos nao resistivos no dominio do tempo

v Indutor linear invariante no tempo

1 to+AtL
jl(to + At) :j(fu)—l—z / v(t)dt
g
e Método dos trapézios:
40
i(to + At) = j(to) + ;-Ef"t-'{fc]] +v(to + At)) iy 9@ = § y ilto +40
v(to + At) %Ufto + At) — j(to)) — v(to) SRP Rl i{to) + 3z v(to)
' @ <+> 2L j(to) + v(to)
® °®
i(to) — 2ot
a[+8 —A1] [egto+at)] | —ilto) = 5o 011
b|—4t At et +At)| . At
2k 2L blto [ + j(to) + E"L-‘(l‘c]]J
a i -|—]. Ea ff[j + lﬂ
b oo i lepta+ A | = o
ol D A [ R —— 2L .
a I +1i+53 Lj{tu—l—ﬂﬂ +%7J(to) + v(to)
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 Solucao da analise de circuitos nao resistivos no dominio do tempo

v" Transformador linear invariante no tempo

- - to+ At
T(to + At) = J(to) + [T] f 3(t)dt
to

e Meétodo dos trapézios:

j(to + At) = j(to) + % T](T(to) + #(to + At))
2 -
Ut + At) = A;[L-U[f-t) + At) — j(to)) — T(to)
a —|—F“lt —]_—'11 ot +r1-1 A; —Flgl
b|-T8t 4T 8 —Tpat 41,40
¢ +F2L% —le% +T5p 4t —Fzzé
d _F2LTt +I'9 5 f —rzzg +150- gt

ea(to + At)
eplto + ,lf\]
ec(to + At)
eq(to + At)

Jab(to) +

@

o

i

2 (rlll'ab{fo} + i2vcq(to))

jed(to) + &E(T21vab(to) + Fa2ved(to))

2

o

2L+
At

27 (L1jab(to) + Mjea(to)) + vas(to)

rl" Ved

F.'!l 2 Uah

®

— Jab(to) —
+ jab{t(]} +

— Jed(to) —

A
2

2

Gq»é 30

O

®

2z (Mjap(to) + Lajed(to)) + ved(to) @

At

2 (F'11vas(to) + T'i2ved(to))
t

— (I'vas(to) + T'iovea(to))

At
— (T'a1vap(to) + I22vealtn))

| At
|+ Jed(to) + 5 (Fa1vas(to) + '22vca(to))
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 Solucao da analise de circuitos nao resistivos no dominio do tempo

v" Transformador linear invariante no tempo

- - to+ At
T(to + At) = J(to) + [T] f 3(t)dt
to

e Meétodo dos trapézios:

j(to + At) = j(to) + % T](T(to) + #(to + At))
2 -
Ut + At) = A;[L-U[f-t) + At) — j(to)) — T(to)
a —|—F“lt —]_—'11 ot +r1-1 A; —Flgl
b|-T8t 4T 8 —Tpat 41,40
¢ +F2L% —le% +T5p 4t —Fzzé
d|-Ty5 +Tng T8t 4Ty 5

ea(to + At)
eplto + ,lf\]
ec(to + At)
eq(to + At)

Jab(to) +

@

o

."

2 (rlll'ab{fo} + i2vcq(to))

jed(to) + &E(T21vab(to) + Fa2ved(to))

2

o

2L+
At

27 (L1jab(to) + Mjea(to)) + vas(to)

rl" Ved

F.'!l 2 Uah

®

— Jab(to) —
+ jab{t(]} +

— Jed(to) —

A
2

2

Eztan:

O

®

2z (Mjap(to) + Lajed(to)) + ved(to) @

At

2 (F'11vas(to) + T'i2ved(to))
t

— (I'vas(to) + T'iovea(to))

At
— (T'a1vap(to) + I22vealtn))

| At
|+ Jed(to) + 5 (Fa1vas(to) + '22vca(to))
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e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos Lineares e Invariantes
no Tempo (LTI)

v' A transformada de Laplace permite transformar um circuito geral em um
circuito resistivo, que pode ser analisado com as mesmas técnicas usadas para
estes circuitos, ou a transformada pode ser aplicada a sistemas de equacoes
diferenciais como as equacdes de estado e a resposta é obtida pela volta ao
dominio do tempo

v’ Para o problema de sintese, o que se procura realizar s3o func¢des de
transferéncia entre certas tensdes e correntes no circuito

v' Portas:

e pares de terminais onde sao medidas tensdes em aberto ou correntes em
curto

* uma porta pode ser aberta em um circuito geral por dois métodos:

1. Entrada em série, ou “de alicate”, onde um ramo é cortado e as
extremidades do corte usadas como porta

2. Entrada em paralelo, ou “de ferro de soldar”, onde dois nds do circuito sao
usados como porta



e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

e (Caracteristicas importantes da rede, como as frequéncias naturais, sao
preservadas quando se conecta:

1. fonte de tensao ou se mede corrente em uma porta aberta em série

2. fonte de corrente ou se mede tensao em uma porta aberta em paralelo

* Uma Porta: sao definidas as funcdes de transferéncia:

e Impedancia: Z(s) =

o Admitancia: Y (s) = ¢

v" Em um circuito RLCM, impedancias e admitancias sdo razdes de polindmios
de IIS”

v Seja Z(s) = N(s)/D(s). Para Z(s) ser estavel, as raizes de D(s) tem que estar no
semiplano lateral esquerdo, ou serem simples no eixo imagindrio; Para Y(s)
ser estavel, o mesmo vale para N(s)

v" Todos os circuitos RLCM com elementos positivos sdo estaveis, mas se
existirem elementos negativos ou fontes controladas Z(s) e Y(s) podem ser
instaveis, ambas ou apenas uma delas



e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

e Duas Portas: nomeadas “1” e “2”, sao definidas impedancias e
admitancias em ambas as portas, e também as funcdes de transferéncia:

e Ganho de tensao: A(s) = %
188 1 15(s)=0
e Ganho de corrente: B(s) = .() :
5) 1y (s)=0
Trans: A e V(o) — d2(8)
e Transadmitancia: Y,,(s) = Vi (s)
SV (s)=0
e Transimpedancia: Z,,(s) = 112((2])
' ~ 1 (s)=0
+
J1 77 U2
I

U }




e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

* Resposta em frequéncia

» Os procedimentos de sintese permitem obter estruturas que realizam estas
funcdes, geralmente com finalidade de construir filtros

» Aplicando-se um sinal senoidal a uma funcdo de transferéncia, a saida em
regime permanente é uma senoide da mesma frequéncia, mas com o
modulo e o angulo de fase modificado pela funcao

» A operacdo é completamente descrita por um célculo com fasores

» Seja o caso de um ganho de tens3do entre duas portas:

Va(jw) = T'(jw)Vi(jw) = As + jBy = T'(jw)(Ay + jB1)

onde Ay + jB1 é o fasor de entrada (correspondente ao sinal de entrada Aj cos(wt) — By sin(wt)), T'(jw) é
a funcao de transferéncia 7T'(s) quando s = jw, e Ag + jBs é o fasor correspondente ao sinal de saida. O
médulo do fasor de entrada, /A7 + B?, fica multiplicado por |T(jw)|, e a fase fica somada de ZT (jw).

O efeito pode ser entao caracterizado por graficos de modulo e fase da funcao de transferencia.
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e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos Lineares e Invariantes
no Tempo (LTI)

* Frequéncias naturais

v' Aresposta a uma excitacdo de um sistema linear invariante no tempo pode
sempre ser decomposta em duas partes:

1. resposta ao estado zero: parte e forcada pela entrada
2. resposta a entrada zero: depende apenas do estado inicial do sistema
v" A anélise em transformada de Laplace calcula ambas simultaneamente

v" Qualquer variavel, obtida por um sistema de equacdes como os estudados (nds,
malhas, etc.), tem uma transformada de Laplace que, pelo método de Cramer, é a
razao de dois determinantes Xgy(s) = N(s)/D(s)

v" Na resposta a entrada zero, as condicdes iniciais atuam como entradas e, da
expansao em fracdes parciais, obtém-se:

Xo(s) = Z - j_i., = 2o(t) = Z oy St

i

Os termos s; sao as “frequencias naturais” do sistema, e podem ser dos tipos:

e 5; =0, em zero. xg;(f) = A
e s; = ay, real. xg;(t) = kje™

e s; = a; + jb;, complexo, sempre em pares conjugados para funcoes reais.



e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

* Frequéncias naturais

No caso de um par complexo conjugado, os residuos também sao complexos conjugados k,; &= jk;;. e
os dois termos se combinam gerando senoides multiplicando exponenciais:
7\ (a;i+jb; . .—jb;
20§ (t) = (kpi + jhig) e 4 (kyy — gy )el®i 300t
= e ((ky; + jkii)(cos(bit) + jsin(b;t)) + (kpi — jki)(cos(bit) — jsin(b;t)))
= %" (2k,.; cos(b;t) — 2k;; sin(b;t))

No caso de raizes multiplas do denominador, na expansao em fracoes parciais aparecem termos com
todas as potencias de s — s; no denominador, e no tempo aparecem os mesmos termos multiplicando
potencias do tempo. Por exemplo:

1 lifl }62 I.'?g kf4

){ e ot
) = T DGer9F 531 543  Gr3r  rap

t?
2(t) = ket + koe 3 + kate 3t + ky ?e_%

onde ky = 1/8, kg = —1/8, kg = —1/4 e ky = —1/2. Note que a transformada inversa de Laplace de
1 mt
W \*dlﬁ Wf:

raramente acontecem. Somente aparecem no caso ideal de circuitos especialmente projetados para isto.

@t Frequencias naturais complexas mriltiplas podem ocorrer também. Estes casos
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e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

Frequéncias naturais

v
v

AN

As frequéncias naturais (f.n.) determinam a estabilidade de um sistema (circuito)

Sistemas estaveis tém todas as f.n. no semiplano lateral esquerdo, ou simples no
eixo imaginario, nunca gerando transientes crescentes

Circuitos LCM tem todas as f.n. no eixo imaginario ou em zero

Circuitos RC e RL tem todas as f.n. no semieixo real negativo ou em zero, ja que
nao podem gerar respostas oscilatorias

Circuitos RLCM s3ao sempre passivos, e portanto estaveis. Instabilidade exige a
presenca de fontes controladas ou de elementos RLC negativos

Para um circuito RLCM ter 2k f.n. complexas, ele deve ter ao menos k capacitores e
k indutores

F.n. em zero aparecem quando existem ciclos de indutores e fontes de tensao ou
cortes de capacitores e fontes de corrente, que sdo estruturas que geram tensoes
e correntes constantes na resposta a entrada zero

Circuitos passivos podem ter varias f.n. em zero ou no eixo imaginario, mas os
residuos dos termos multiplicando poténcias do tempo em qualquer resposta a
entrada zero sao sempre nulos, pois ndo ha como serem geradas respostas
crescentes
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Calculo de frequéncias naturais

v

v

AN

D N N NN

As frequéncias naturais (f.n.) determinam a estabilidade de um sistema (circuito)
O denominador das transformadas de Laplace determina as f.n.

Na analise nodal, o denominador é o determinante da matriz [Yn(s)], que é um
polindbmio de se de 1/s

As f.n. sdo as raizes deste polindbmio depois de uma multiplicacao por uma
poténcia adequada de s para eliminar os termos em poténcias de 1/s

Como estes termos sao gerados pelos indutores, esta poténcia é o nimero de
indutores no circuito

Para analise de malhas vale a regra dual, e para cortes e ciclos as mesmas regras
Em andlises modificadas, o determinante nao precisa de correcao
No sistema de equacdes de estado, as f.n. sao os autovalores da matriz [A]

Em qualquer caso, o polindbmio gerado tem grau igual a ordem de complexidade
do circuito



e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v’ Calculo de frequéncias naturais

Analise nodal: f. n. = raizes de |Y,,(s)|smimere de indutores

Analise das malhas: f. n. = raizes de |Z,,(s)|stimere de capacitores

Y ["’H ‘_].nL'lmero de indutores
REIE

Analise ndos cortes: f. n. = raizes de
Anadlise das ciclos: f. n. = raizes de |7 (s)|snumere de capacitores
Analise nodal ou dos cortes modificada com jp calculadas: f. n. = raizes de |V, (s)| ou |Y.(s)|

Zm(s)| ou |Zy(s)|

Analise das malhas ou dos ciclos modificada com U caleuladas: f. n. = raizes de
e Equacoes de estado: f. n. = raizes de [s[I] — [A]], autovalores de [A]

v Frequéncias naturais de uma variavel
e Quando se considera uma variavel apenas, podem nao aparecer todas as f.n. do circuito

e |sto € comum em varios casos:

1. Circuitos desconexos
Circuitos em blocos isolados em cascata
Circuitos com simetria
Circuitos contendo “pontes”
Frequéncias naturais em zero

vk wnN
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v Frequéncias naturais de uma variavel

e Exemplos

a) c)
1F 1F
h} | £ | 10) 12
1T Ay 1H
_|_
1IF=< 1H< v - 1F 100 1F A~ 1F 1F
- G??:U:r ,|\ T

a) Circuito desconexo. b) Circuitos em caseata. ¢) Circuito com ponte equilibrada.

@_ 1 _® {5+ 1+1 -1 } {El(s)} _ |va(0) - S
+ - + _é s+1+ é Es(s) ve2(0) + '”;ﬁ
Uel A= 10 I 1 =< Ve
_ _ | (ver(0) =212 (s 4144 )+ (vea (0)+ 2122 ) L
El{s) = 2425+ 3 2
. (n:,:g[[JHﬂ:—") (s+141 (L(1 0)— —1—)5
Circuito simétrico para cileulo de frequéncias naturais. Es(s) = s2+2s+ 3+3

. ST '2}
(1‘-:1'.‘(]1 vea(0) ){S+l — (s{ve1(0)—we2(0)) =27, (0) JTz+1)
_%I_‘SQ—S—'E_‘J[S-i—lJ - (52 +s+2TT=+1)

EL{S) — EQ[SJ =
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v Frequéncias naturais de uma variavel

> Uso da simetria

e Com condig0es iniciais simétricas nos dois lados, ndo circula corrente entre as duas
metades, e o circuito pode ser simplificado abrindo-se as conexdes entre as
metades

e Com condic0es iniciais opostas nos dois lados, as tensdes entre os centros dos
ramos cruzando o eixo de simetria se anulam, e entao estes pontos podem ser
curto-circuitados sem alteracao das frequéncias naturais

e O cdlculo das frequéncias naturais nos dois circuitos simplificados resulta no
conjunto completo delas

e Exemplo:

Circuito simétrico com excitacoes simétricas e antissimétricas.
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v" Polos e Zeros

Considerando agora a resposta ao estado zero, saidas e entradas sao relacionadas
por funcdes de transferéncia em transformada de Laplace

Em uma funcao de transferéncia, incluindo impedancias e admitancias, os valores
de s que tornam a func¢do infinita sao chamados de polos

os valores que anulam a funcdo sao denominados de zeros
Se T(s) = N(s)/D(s), os polos sdo as raizes de D(s) e os zeros as raizes de N(s)

Observando a forma como fung¢des de transferéncia sao calculadas, as frequéncias
naturais da variavel onde se mede a saida sao as f.n. desta variavel

Os zeros nao tem uma relacao clara com as f.n., e dependem de onde estao a
entrada e a saida da funcao de transferéncia

Polos e zeros podem estar em qualquer parte do plano complexo, sempre em
pares conjugados se forem complexos em circuitos reais

Em circuitos estaveis os polos ficam todos no semiplano lateral esquerdo ou sao
simples no eixo imaginario

N3o hd restricoes de estabilidade sobre os zeros (a ndo ser nos casos de
impedancias e admitancias, onde eles se tornam polos na funcao inversa, e tem as
mesmas restricoes dos polos)
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v" Polos e Zeros

e Exemplo:

I’fout SQ + 9
(5) =

—(s) =10 — : :
Vin 53 4+ 100.152 + 185 +90.9
Zeros : £ 3]

Polos : —99.93, —0.08551 4 0.9499j

5

Resposta no tempo, entrada e saida, com excitacao de duas sendides

de 1 V em 3 rad/s e 0.9443 rad/s somadas.
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v’ Zeros em redes em escada (ladder)

Z1 Z3 VA
o—| S ——O
N i Zi(s) = o0
Im }2 }Tl }n 1"",3“3 011 }x;(%) =
o—-_r1 ... 1o

Rede em escada realizando um ganho de tensao.

redes LC formam zeros em 0, oo ou +jw

estruturas RC e RL formando zeros no semieixo real negativo
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v’ Zeros em redes em escada (ladder)

Estruturas de impedancias em série e admitincias em paralelo que formam zeros em redes
em escada.
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v’ Zeros em redes em escada (ladder)

+ c T |+

Vin |¢ "—|CH v,

) r S
0 0

“Duplo T7, uma estrutura RC que cria zeros em =+ R—lc*
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v’ Zeros em redes em escada — divisores que ndo formam zeros

/0 0
| £ 4
A AY 1 15 ©
+ +
Iz n -~ .ff 0 :|:,J" W 1:3
O ’I\ O

Formacao de zeros, e divisores em 0 e 0o em uma tipica rede em escada.

Voo, . Ki(s®+s5+1)
Vin (8) = (s+1)(s2+5s+2)
Vo, K

Vin (8) = (s+1)(s2+5s+2)
Ji (s) = K3s(3—-1)

Vin ) Tod)(s2 + 5 + 2)
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v’ Zeros em redes em escada — divisores que ndo formam zeros

 Exemplo

Uin

Circuito simétrico para calculo de polos zeros.
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v’ Estruturas para filtros RLC

Resistores nao sao requeridos para a formacao de zeros em 0, 1 e +-jo, assim
sO sao incluidos nas extremidades, como terminacdes da rede

Pode-se usar apenas uma terminacao, na entrada ou na saida, ou duas, uma
de cada lado. Esta forma é mais util quando se quer conectar o filtro a outros
circuitos, e também pode resultar em filtros com menor sensibilidade a
variacoes dos elementos

Os filtros mais usuais, considerando a forma do mddulo da funcao de
transferéncia, sao:

1. Passa-baixas: Polos reais e complexos posicionados em baixa frequéncia e zeros
posicionados em alta frequéncia, em pares imaginarios ou no infinito

2. Passa-altas: Polos reais e complexos posicionados em alta frequéncia e zeros
posicionados em baixa frequéncia, em pares imaginarios ou em 0

3. Passa-faixa: Polos complexos posicionados na regidao da banda passante, e zeros
posicionados acima e abaixo da banda passante, em pares imaginarios, 0 ou 1

4. Rejeita-faixa: Polos em alta e em baixa frequéncia, com zeros imaginarios na
banda de rejeicao
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o

e}
Y
)
—
A)
71
Q

b
c) x / d) s
® . [ . a
i * .
®
4 ® FJ
P — x N o

x AN
e k) I o~ . IRYRY

A
2
Y
/

L K | §

o T T

Respostas em frequeéncia, configuracoes de polos e zeros e estruturas tipicas para filtros.
a) Passa-baixas. b) Passa-altas. ¢) Passa-faixa. d) Rejeita-faixa.
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v' Aproximagoes

e Funcbes de transferéncia de filtros realizaveis sao obtidas a partir de
aproximacoes da resposta em frequéncia de filtros ideais, que deixariam
passar os sinais inalterados nas bandas passantes e blogueariam totalmente
sinais nas bandas de rejeicao

7

e E impossivel deixar passar sem atenuacao e bloquear completamente sinais
em bandas extensas

e Se consegue realizar uma banda passante onde é especificada uma atenuacao
maxima do sinal A,,, uma banda de rejeicdo onde é especificada uma
atenuagdo minima A_ .. e uma banda de transi¢cao entre elas

* As frequéncias onde nao ha atenuacao sao chamadas de zeros de atenuacao,
e as onde a atenuacao é completa de zeros de transmissao

(T (jw)

RN

_—4ma.r

_fhnin """"""" N /‘\

Especificacao de um filtro passa-baixas.
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v' Aproximagoes

e Os tipos mais comuns de aproximacdes sdao, no caso passa-baixas e sendo n a ordem do
filtro (ndmero de polos da funcado de transferéncia):

1.

Butterworth: Apresenta n zeros de atenuacao em 0 e n zeros de transmissao no
infinito. Resulta uma banda passante maximamente plana e um filtro ndo muito
seletivo, com atenuacdao de 20n dB por década a partir da borda da banda
passante

Chebyshev: Apresenta 1 (n impar) ou O (n par) zeros de atenuacdo em zero, com
os demais distribuidos na banda passante de forma a gerar uma oscilacao (ripple)
uniforme com a atenuacgado variando entre 0 e A, dB. Os n zeros de transmissdo
ficam no infinito. Resulta a aproximacdo sem zeros finitos de transmissao com a
maior atenuacao possivel na banda de rejeicao

Chebyshev inversa: Apresenta n zeros de atenuacdo em 0, 1 (n impar) ou O (n par)
zeros de transmissao no infinito, e os demais zeros de transmissao posicionados
de forma a gerar oscilacdo uniforme na banda de rejeicdo, com atenuacao
variando entre A_. e 1. Resulta um filtro com banda passante maximamente
plana, similar ao do filtro de Butterworth, mas com a mesma seletividade do filtro
de Chebyshev

Cauer ou eliptica: Apresenta banda passante como na Chebyshev e banda de
rejeic3o como ns Chebyshev inversa. E a mais seletiva.
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T a

iy 0 ]

N T~ w N~ !
WY S VY ™~

Curvas de modulo das aproximagoes mais usuais. a)Butterworth, b)Chebyshev, ¢)Chebyshev
inversa d)Eliptica. Filtros de ordem 5.

151



e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v' Aproximagoes

Apenas considerando-se a seletividade,é sempre melhor usar a aproximacao
eliptica, mas consideracdes sobre as caracteristicas de fase e atraso de grupo,
ou resposta transiente, ou o desejo de nao ter zeros de transmissao finitos, que
podem criar dificuldades especialmente em filtros ativos, podem levar a
preferéncia por outras aproximacoes

E possivel gerar muitas outras aproximacdes alterando as posicdes dos zeros de
transmissao e atenuacao

E possivel modificar as caracteristicas de fase sem alterar as de médulo com o
uso de filtros passa-tudo, que tem zeros no semiplano lateral direito nas
mesmas posi¢coes dos polos no lado esquerdo

Filtros de Butterworth e de Chebyshev tém féormulas explicitas conhecidas para
os coeficientes/elementos

Tabelas e programas de sintese para as aproximacoes classicas sao faceis de
encontrar (p.ex., na toolox de processamento de sinais do Matlab)
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v Escalamento em frequéncia e impedancia

Um filtro projetado para operar em certa faixa de frequéncias e com
terminacdes de certo valor pode ser facilmente modificado para operar em
outra faixa ou com outro nivel de impedancia, bastando escalar os valores dos
componentes

Alteracoes em um filtro para operar em uma frequéncia F vezes maior e com
nivel de impedancia R vezes maior:

1. Todas as resisténcias sao multiplicados por R
2. Todas as capacitancias sao divididas por R e divididas por F

3. Todas as indutancias, proprias e mutuas, sao multiplicadas por R e
divididas por F

Pode-se projetar filtros normalizados, para operacdo em 1 rad/s e com nivel de
impedancia de 1 ohm, e transforma-los para os niveis finais por escalamento
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v Escalamento em frequéncia e impedancia

e Com o uso de transformacdes de reatancia, um filtro pode ser transformado
em outro sem necessidade de um reprojeto completo

e Um filtro passa-baixas pode ser convertido nas outras formas com simples
transformacoes:

Transformacgao passa-baixas - passa-altas

Um filtro passa-baixas com frequéncia de corte em 1 rad/s é transformado em um filtro passa-altas com
corte em w, pela transformacao:
wp
s — —=
S

A rede passiva pode ser diretamente transformada:
: . I - sl wpC g aals

e Capacitores: Y (s) = sC' — Y'(s) = =2=, indutor de valor L' = —5.

U-'P 4

wpL . .
e Indutores: Z(s) =sL — Z'(s) = “’% capacitor de valor ¢ = ﬁ
P
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v Escalamento em frequéncia e impedancia

Transformacao passa-baixas - passa-faixa

Um filtro passa-baixas com frequéncia de corte em 1 rad/s é transformado em um filtro passa-faixa com
banda passante centrada geometricamente em wp e banda passante B pela transformacao:

s?2 +wd

§— ————
Bs
A rede passiva pode também ser diretamente transformadas:
e Capacitores: Y(s) =sC — Y/(s) = CwC — S—G—ngc tanque paralelo com ¢’ = £ e [/ = B
(}_ aCliores: S = SU S) = Bs B Bs @ U 1(_ }_ alrale 0 = F°€ — u."gG‘

s®L+wjL sL | wol . o . N P B
—5.— — 5 + po. tanque série com L' = F e ' = L

e Indutores: Z(s) =sL — Z'(s) =
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v Escalamento em frequéncia e impedancia

Transformacao passa-baixas - rejeita-faixa

Um filtro passa-baixas com frequéncia de corte em 1 rad/s é transformado em um filtro rejeita-faixa com

banda de rejeicao centrada geometricamente em wp e bandas passantes separadas por B pela transfor-

macao, que é uma combinacao da transformacao passa-baixas - passa-altas e passa-baixas - passa-faixa:
Bs

52 + wd

A rede passiva pode também ser diretamente transformada:

S —

2
Ve it mrmas Vel — of ! 71i.y . CBs s w . R r _ CB 7 _ 1
e Capacitores: Y (s) = sC — Y/'(s) = Tt L/(&5 +e5:z), tanque série com ' = =F e L' = =5

w2 ,
e Indutores: Z(s) =sL — Z'(s) = Sg fs‘z — 1/(5 + £55)- tanque paralelo com L' = i—‘? e (=L,
(v}

156



e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v Escalamento em frequéncia e impedancia

Exemplo: passa-baixas — passa-faixa

obter um filtro passa-faixa de 6" ordem com banda passante entre 1 e 2 kHz. com
atenuacio de 3.0103 dB (1/v/2) nas bordas da banda e terminacoes de 50 ohms.

g+ ™
P A 10 2 H
'Tf,-""} f I>3
—1% == = 10
. 1F 1 F
- R o O

Resposta em frequéncia, configuracao de polos e zeros e estrutura para um filtro de But-

terworth normalizado de 3% ordem. wo = 2m/1000 x 2000 B = 2w(2000—1000)
. RJ_ L3 C_i
Nk S N — o

C) =~ Ly Cs 3

7
B~
@
AYAYAY
>

: f
2000 M o 0

Ry 500 C; 3.183099 pF L; 1591549mH C5; 3.183099 uF
Ry 50Q L, 3978874mH C, 0.7957747 puF  Lg 3.978874 mH

/1000

Resposta em frequéncia e estrutura para um filtro de Butterworth passa-faixa de 6% ordem.
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v' Teorema da Substituicdo

Um ramo onde se conhece a tensao v(t) pode ser substituido por uma fonte de tensao de valor wv(f).
Um ramo onde se conhece a corrente i(f) pode ser substituido por uma fonte de corrente de valor i(f).
Mais geralmente, o ramo pode ser substituido por| qualquer circuito que gere a mesma tensao ou, o que
¢ equivalente, a mesma tensao. Estas substituicoes nao afetam a solucio do circuito. Este teorema vale
para qualquer circuito, € apenas consequéncia da algebra da analise de circuitos.

v' Teorema da Superposi¢do

Em circuitos lineares, variantes ou nao no tempo, o efeito de um conjunto de fontes independentes de
tensao e corrente no valor de uma varidavel ¢ a soma dos efeitos obtidos aplicando-se as fontes separada-
mente, com as demais zeradas. O teorema é consequencia da linearidade, e inclui o caso de a aplicagao
de uma entrada tnica K vezes maior gerar uma saida também K vezes maior:

f(Az(t)) + By(t))) = Af(z(1)) + Bf(y(?))
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v' Teoremas de Thévenin e Norton

e Validos para circuitos lineares variantes ou ndao no tempo ligados a uma
carga qualquer

) |
a
) Linear +
- 7|V
fontes — -
i i
— —»
b) Linear L+ 0 Linear L+
+ . + T
7 1 i
fontes Vi fontes
zeradas ( j ] zeradas

Equivalentes de Thévenin (b) e de Norton (c) para um circuito linear com fontes indepen-
dentes (a) ligado a uma carga arbitraria.
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v" Teoremas de Thévenin e Norton - Provas

a)

b)

i

: -

|

Linear +
+ v
fontes -

i

P
Linear +
fontes _

i

—
Linear + +
+ Uo  1r C) v
fontes Vi
zeradas

d)

Linear

_|_
fontes

Linear

+
fontes

Linear

+

fontes
zeradas

Provas dos equivalentes Thévenin e Norton.
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v Teoremas de Thévenin e Norton

e Para circuitos lineares e invariantes no tempo

i
—_—

a) |
' Linear i. t. +

+ Tl v
fontes \ -
i ,
Zih
i
—

b)

Zih v, T Zu I, 7| v

Equivalentes Thévenin e Norton para circuitos lineares invariantes no tempo.
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v Teoremas de Thévenin e Norton

e Exemplo
a) C, L, b) —AAN— L
R, Y
I{ W\f"‘\__g I 4 =) i
| ¢
1% Ry Cizx Vo Vi C_D C, Ci== Vo
o o

Usando o equivalente Thévenin em uma analise simples. a) com divisor de tensao duplo,

b) com divisor simples e equivalente Thévenin.

1

(L4 1 ! . . R o7
Vo=V Ha//(sLs + C4 ) sCy Vo=V 1 - R, R.//-L = L 1
sé'l + RZ;"FIEJ[:SLJ + I{]J S"["J + séﬁ s + 2 2/ /s +sLa + sl

com Vi, = V—f2__ =
sop HHa
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v' Redes de 2 portas

e Quando se consideram duas portas abertas em uma rede LTl sem fontes
internas, o equivalente visto por uma das portas tem que levar em conta
0 que esta aplicado na outra

e Pelo teorema da substituicao, o circuito ligado a porta que nao esta sendo
observada pode ser substituido por uma fonte de tensao ou de corrente

e O equivalente visto entao pode ser um equivalente Thévenin ou Norton,
onde a impedancia é obtida zerando-se a fonte na outra porta, e a fonte
do equivalente é proporcional ao valor da fonte na outra porta (uma
fonte controlada portanto)

e Existem quatro possibilidades:

1. Fonte de tensao na outra porta e equivalente Thévenin; fonte do
equivalente é um amplificador de tensao

2. Fonte de corrente na outra porta e equivalente Thévenin; fonte do
equivalente é um transresistor

3. Fonte de tensao na outra porta e equivalente Norton; fonte do
equivalente é um transcondutor

4. Fonte de corrente na outra porta e equivalente Norton; fonte do
equivalente é um amplificador de corrente
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v' Redes de 2 portas

e Considerando as duas portas, existem 16 equivalentes possiveis para uma
rede de duas portas, sendo mostradas as quatro formas mais importantes

14 15 el b
—> - —> -
+ 00— 211 22 —0 + + 0— hn o +
. ¥ ¥ - & ]+
X P

21219 20114 12V hor Iy |22
— O O — — O QO —
1 I I I
—> - —» -
+ O O + + O 422 —0O +
0.4 &b Db
o B y12 Vo yor Vi [222] 7 b g1212 Y 921V1 .
~ 0 0O- -0 o —

Redes de duas portas. Parametros Z e Y (esquerda), e parametros h e g (direita).
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v' Redes de 2 portas

Parametros Z

Sao usados equivalentes Thévenin controlados a corrente nas duas portas V = [Z]I:

Vi = 21101 + 2121
Vo = 29111 + 29215

Parametros Y

Sao usados equivalentes Norton controlados a tensao nas duas portas [ = [Y]V:
It = y1Vi + y12Va
Iz = ynVi + y22la

- —

Notar que como V = [Z]I, I = [Z]~'V, e entao [Y] = [Z] L.

yin Y12 _ 1 22 212
Y21 Y22 Z11%92 — Z12%921 | —*21 11

165



e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v' Redes de 2 portas

Parametros he g

Os parametros “hibridos h” sao definidos como:

Vi =hily + hiaVs
Iy = horI{ + hoo Vs

e os parametros “hibridos g” por:

I = g11Vi + 91215
Vo = g21V1 + g221>

As matrizes de parimetros h e g sao inversas uma da outra, [g] = [h]7L.

As estruturas dos modelos equivalentes sao uma o inverso da outra também.
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v' Redes de 2 portas

Estes parametros sao comuns em modelamento de pequenos sinais de dispositivos como
transistores (o hibrido i ) e amplificadores. Para um transistor bipolar na configuracao
de emissor comum é usual se escrever:

Upe = hie?’;‘b + hre'i‘ce

Ce = Nfely 4 hoetce

“ () S ArAe i

=yl

o

RpeUce hyeiy

OL JO

4

Modelo hibrido h para um transistor bipolar em emissor comum.

Para transistores usuais. h.. ¢ pequeno e frequentemente h,. ¢ desprezivel também,

levando a um modelo simples com apenas h;. e h fe-
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e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v Redes de 2 portas — Teorema da Reciprocidade

Considerando duas versoes 1 e 77 de uma mesma rede de 2 portas e aplicando o teorema de Tellegen na
forma cruzada, tem-se:

b
—01j1 — vaja + »_vif; =0
i=3
b
—U1j1 — Uaja + Z viji =0
i=3

Considere-se as redes lineares, invariantes no tempo, e compostas de impedancias Z;, de forma que
v = Z;ji e U; = Z;7;. Tem-se entao:

b

v1j1 + v2jo = Z Zijidi
i=3

b
U1j1 + U2 = Z Z;ijiJi
i—3
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e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v Redes de 2 portas — Teorema da Reciprocidade

E portanto, como a ordem do produto das correntes nao importa, resulta uma igualdade que é a forma
geral do "Teorema da Reciprocidade™

U1J1 + vaj2 = U1j1 + V2]2
Os somatorios sao também iguais se a rede contiver transformadores, ou grupos de fontes controladas
ligadas de forma similar as que aparecem nos modelos de transformadores. Redes onde a igualdade
ocorre sao chamadas de “redes reciprocas”. Todas as redes RLCM sido reciprocas. Redes ativas, que

contém fontes controladas, usualmente nao sao. Uma rede ativa pode apresentar reciprocidade entre
algumas portas e nao apresentar entre outras.
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* Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v Redes de 2 portas — Teorema da Reciprocidade

Os tres casos basicos de reciprocidade. a)Transimpedancias. b)Transcondutancias.
¢) Ganho de tensao e ganho de corrente.

b)
g Ui b Ui &
J2 N
c) Oy
U1 ?7 U2 ? ?7 Jo
-




|G

Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTl

v Redes de 2 portas — Teorema da Reciprocidade

A

Se sao aplicadas fontes de corrente ji e jo e medidas tensoes em aberto vy e vy:

010 + vaja = V11 + Va0

vy U1
-~ = = Z91 = 219
N J2

Se sao aplicadas fontes de tensao vy e vy e medidas correntes em curto-circuito js e ji:
v1J1 + 072 = 071 + 272
J2 U1
— = —— = Y21 = Y12
vr U
Se ¢ aplicada a tensao vy e medida a tensao vg em aberto. e aplicada a corrente jp e medida a
corrente j1 em curto-circuito:
v1j1 + v2j2 = 01 + 120

J1 | |
— = —5% = g21 = —012
v J2

171



e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v Redes de 2 portas — Teorema da Reciprocidade

Analogamente, invertendo as portas, tem-se o mesmo caso:

'1‘1.){1 + '112.1;2 = 110 4+ 072

J2 U1
-— = — = ho1 = —hq9

J1 U9

Assim, o teorema da reciprocidade diz que entre duas portas abertas em uma rede reciproca, tran-
simpedancias sao iguais, transadmitancias sao iguais, e o ganho de tensao para um lado é o negativo do

ganho de corrente para o outro.

Exemplo: Conhecendo as medidas a) e b) na rede 7, deseja-se calcular iy e is na configuracao ).

1/54
—>
a) b)
g 1
i1 =?
c)
iz =7 T) 10V

2A
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* Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v Redes de 2 portas — Teorema da Reciprocidade

a) R iﬁpl b) R _2;1.. c) R ..-!1_
AVAVAY
K 10 4K 2() 10V
d) e)
Ci) 10V ?7 ¢ ‘ ?7 Ct) 10V
(. i2

Solucao usando equivalentes Thévenin e reciprocidade.

K . 5 _ 14]\[_ K=1/2¢R=3/20Q. i1 = 10/R = 20/3 A
R+1 R+2 ip =i, = 10K/R =10/3




e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v Redes de 2 portas — Teorema da Reciprocidade

a) b)
10
1) ¢ ‘ 1) 10 + 44
1/54 iy
d)
20
77 ¢ { 77 10 + 24y
2A 12

Solucao usando reciprocidade apenas.

Como os ganhos de transcondutancia sao iguais, sao obtidas duas equacoes:

1;"5 . 4'2 2 - fQ
1 10 +44 14 10 + 2iy

Resolvendo o sistema de equacoes para i1 e ip vem o mesmo resultado anterior,
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e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v" Redes de 2 portas — Parametros ABCD

Uma representacao um pouco diferente para redes de duas portas sao os “parametros de transmissao”, ou
parametros ABCD. Sao definidos na forma:

][4 B][Ve
L|~|c D||-I

O motivo desta formulacao é que para sistemas de redes de duas portas em cascata fica simples a
obtencao da matriz de transmissao de todo o sistema, que é simplesmente o produto de todas as matrizes.

Sejam 1 redes:
=Y = w5 ] == mema | G

Os parametros de transmissao tem as seguintes interpretacoes:

A= ﬂ| =0’ inverso do ganho de tensao.
B = | inverso da transcondutancia.
—12 Vo=0°
C = —| inverso da transresistencia.
Vz 12=0"

— Iz |V _o inverso do ganho de corrente.

Note-se que a transcondutancia e o ganho de corrente sao considerados com a corrente na saida
“saindo”. Estes parametros podem ser usados na analise de redes em escada. Um ramo série com
impedancia Z tem a representacao:

Vil |1 Z] | Vs

I 0 1| |19
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e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v" Redes de 2 portas — Parametros ABCD

Um ramo em paralelo de impedancia Z tem a representacao:

il [1 0] [V
L | 1] |-

Um circuito em L, com um ramo em série seguido de outro em paralelo, com impedancias Z1 e Zo
tem entao a representacao:

1z [1 0] _[1+4 Z

N Y R

T =

Como as operacoes necessarias envolvem apenas multiplicacoes e somas, o método é conveniente para
analise algébrica ou semi-algébrica de circuitos lineares, embora nao seja necessariamente a forma mais
eficiente para isto. E uma forma simples para uso em programas de calculo algébrico, e é também muito
simples calcular respostas em frequencia de filtros em escada por este meio.
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e Propriedades e Teoremas Basicos de Circuitos LTI

v" Redes de 2 portas — Parametros ABCD

Exemplo: Seja calcular a funcao de transferéncia de tensao da rede da figura. A rede pode ser
decomposta em elementos em série e em paralelo ou em circuitos em L diretamente:

mzl = |[1 0][1 sLs|[1 O _ 1+ =5 == 1+52_L3C4 sLa
0 1|7 1[0 1 [[sCs 1 S 1 sC'4 1

A ultima multiplicacao produz a matriz de transmissao da rede completa:

CiRyL3Cys®+L3Cys*+Ro(C14+Cy)s+1  CyRyL3s2LLasLRy
4‘11 B . Cl Rgs Gl Rgs
¢ D [ L3Cis®+RoCyt1 L3s+Rs J
Rg RQ
O ganho de tensao desejado é entao:
Irg . 1 . C-'l RQS
Vil=0 A C1RoL3Cys® + L3Cys? + Ry (C-T1 + C4}‘- +1
4 L+
4 Y Y Y
V Ry Cy < Vo
O
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* Sintese de Circuitos Passivos

v

Propriedades das impedancias e admitancias RLCM

Imitancias (impedancias ou admitancias) formam um caso particular de funcdes de
transferéncia em circuitos LTI

Imitancias RLCM, em transformadas de Laplace, apresentam as seguintes propriedades:

1.

2.

razoes de polindbmios reais de s com coeficientes positivos

numerador e denominador tém todas as raizes no semiplano lateral esquerdo,
reais ou em pares complexos conjugados, ou no eixo imaginario simples, em zero
ou em pares conjugados (respostas transientes a entrada zero ndao podem conter
exponenciais crescentes)

propriedade acima tem que valer tanto para impedancias quanto para
admitancias, ou seja, a rede tem que ser estavel com os terminais em aberto ou
em curto

diferenca de graus entre numerador ou denominador deve ser de +1, 0 ou -1
(comportamento em alta frequéncia da imitancia sé pode ser indutiva, capacitiva
ou resistiva, e nunca mais complicada)

parte real da imitancia para s = jo tem que ser sempre positiva ou nula (pela
passividade da rede, ja que parte real negativa geraria poténcia)



* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Propriedades das imitancias LC

* Quando ha apenas indutores e capacitores, as imitancias apresentam as seguintes
propriedades:

1. razbes de polindmios da forma par/impar ou impar/par, com coeficientes
positivos (devido a existéncia de um polo ou um zero simples em zero, ja que nao
pode ser resistiva em s = 0)

2. polos e zeros ficam restritas a estarem no eixo imaginario, em pares conjugados,
ou em zero, todas simples (a rede tem que ser estavel com os terminais em
aberto ou em curto)

3. diferenca de graus entre numerador ou denominador deve ser de +1 ou -1 (rede
indutiva ou capacitiva em alta frequéncia)

4. parte real daimitancia paras=jo é nula

e Reatancia:




* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Propriedades das imitancias LC

* Expandindo a impedancia em fracdes parciais:

k k; ki
Z(8) = koo +—D+Z P —y

)‘Ilzi
Z(s) = ko H+_+Zq2 ”

Observe-se que cada termo da expansao corresponde a um polo, ou a um par deles, e domina sobre os
demais quando esta na vizinhanca do polo. Como a rede tem que se comportar sempre como composta de
elementos positivos, nota-se que ko, e kg tem que ser positivos ou nulos, para que a rede se comporte como
indutor positivo em alta frequéncia e capacitor positivo em baixa frequéncia, respectivamente. Os termos
no somatorio correspondem a circuitos tanque paralelos LC, e para que os elementos sejam positivos, os
k; também devem ser todos positivos.

e A reatancia é portanto:

- .lilﬂ.' 2‘11:3';':.-"
X(w) =koow — — 4+ —5
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* Sintese de Circuitos Passivos

v Propriedades das imitancias LC

A derivada desta funcao é sempre positiva, e como ela tem polos em que o valor de X (w) é positivo
para w menor e negativo para w menor que a frequéncia do polo, obrigatoriamente existem zeros entre os
polos, incluindo zero no infinito se nao ha polo no infinito. Os polos e zeros de X (w) entao se alternam
no eixo real, e os polos e zeros de Z(s) se alternam no eixo imaginario.

A X(w)

—Y— :
. Wp2 w

Reatancia LC, no caso para polos em 0, 0o, jwp1 e jwpo.
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* Sintese de Circuitos Passivos

v Realiza¢do de imitancias LC

Primeira forma de Foster LC: Expansao em fracoes parciais de Z(s)

| ko Ok

o
3
==zl
[
a—

Primeira forma de Foster LC.
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* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Realiza¢do de imitancias LC

Segunda forma de Foster LC: Expansao em fracoes parciais de Y (s)

o 2k;s
}fLC(,s;):I.maJr— Z YR

1 ok

T~ 2

pi
| - A 1
T~ 'I‘:x; ko

o 1

Yoc(s) 3,

O

Segunda forma de Foster LC.
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* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Realiza¢do de imitancias LC

Primeira forma de Cauer LC: Alternancia entre extracao do polo no infinito da impedancia e da

admitancia.

A estrutura pode ser obtida pela identificacao da rede com uma expansao em fracao continua:

Zrco(s) = koos +

Se Z(s) nao tem polo no infinito, comeca-se a expansao com o inverso, Y (s), que tem, e a expansao

1
S 1
;'oo’b + kgos—i-i

se inicia por um capacitor em paralelo.

Zrc(s)

. N/
koo i
O_{YY_YLM_ . m
,(..f —— FI e
Voo < T~ ‘oo T
O .

Primeira forma de Cauer LC.
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* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Realiza¢do de imitancias LC

Segunda forma de Cauer LC: Alternancia entre extracao do polo na origem da impedancia e da

admitancia.

Também existe a identificacao com uma expansao em fracao continua:

.11'.‘-0 ]_
Zrc(s) = — W .
s N k_!D!+L

Também aqui, se Z(s) nao tem polo em zero, inicia-se a expansao por Y (s), que tem, e a expansao se

inicia por um indutor em paralelo.

o

o
e

AT~

Segunda forma de Cauer LC.
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* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Realiza¢do de imitancias LC

Exemplo: Seja realizar a impedancia normalizada:

Jig = CNE ) a4

s(s2+2) §3 + 25

A realizacao na primeira forma de Foster vem da expansao em fracoes parciais:

IIC[; 2;111 S 3 l.‘ii
Z(8) =kos+ —+ 5 =5+ 24+ 22
S s2 + 2 s s242
onde os residuos da expansao foram calculados como:
Z(s 3 s2+2 1
koo = (5) =1: ko= sZ(s)|,_o= 5 2k = —Z(s) = —
S lsooc = 5 §2=-2 2
2 Y Y Y\
1H 3 e
Foster 1 O=="Y Y Y\ :( 4

| R
T~
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* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Realiza¢do de imitancias LC

A realizacao na segunda forma de Foster vem da expansao em fracoes parciais da admitancia:

s s
= =1 = 2+
(s24+1)(s243) s2+1 243 s2+1  s2+3
onde os residuos da expansao foram calculados como:

53 4 25 2k s 2k s
},(H} . s7 4+ 28 15 25

b =
o] =

s24+1

S

21.71 =

Y(s)

Lo =
w

[ o]

+

(W]

2162 = -

s2=—1

et
——
wn
o
|
LS| =

Foster 2 O

F

1 1 1
2 6
|_> oH 2H
Z(s)
O
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* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Realiza¢do de imitancias LC

- . . . - 4, 4.2
Expansao na primeira forma de Cauer para Z(s) = %

st 452 437 +2s

s
s?+ 925|252+ 3
252 + 3 éa
—2s 4s 1H AH
T Caner 1 O— Y Y Y 0l Y Y Y\
38 |3
—Ls L ™ = = F
0
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* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Realiza¢do de imitancias LC

- : . 4,442
Expansao na segunda forma de Cauner para Z(s) = %
34452+ 5425+ 67
3 2 3
25 + §3 %—52 + st
25— 4¢3 4
] a8
552 4 54 é‘ag’ .
2 2 2p 2|
_ 5.2 25 3 25
2° 2s | | L
Cauer 2 O | G | G
%33 54
[
18 T e SH 5H
il a5

—
[—
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* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Realiza¢do de imitancias LC

- : . 4,442
Expansao na segunda forma de Cauner para Z(s) = %
34452+ 5425+ 67
3 2 3
25 + §3 %—52 + st
25— 4¢3 4
] a8
552 4 54 é‘ag’ .
2 2 2p 2|
_ 5.2 25 3 25
2° 2s | | L
Cauer 2 O | G | G
%33 54
[
18 T e SH 5H
il a5

—
[—
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* Sintese de Circuitos Passivos

v

Imitancias RC e RL

Para gerar uma impedancia RC, pode-se transformar uma impedancia LC, dividindo a
impedancia por s e trocando os resultantes s? por s

. ko 2k;s
ZLC('%) = o0 T S B Z §2 _:ng
Zno(s) = ke + 22 £ 3 k
‘rRC(8) = ko . orET?

Polos imaginarios se convertem em polos reais no semieixo real negativo
Propriedades das impedancias RC:

1. constante ou nula no infinito

2. infinita ou constante em frequéncia zero

3. razao de polindbmios completos de s, a menos de possivel falta do termo
constante no denominador, e o grau do denominador é igual ou um grau maior
gue o grau do numerador

4. polos e zeros se alternam no semieixo real negativo
singularidade de mais baixa frequéncia € um polo, que pode estar na origem

6. |Z(jo)| cai monotonicamente com a frequéncia (impedancias dos capacitores
diminuem com a frequéncia)



* Sintese de Circuitos Passivos

v

Imitancias RC e RL

Para gerar uma impedancia RL, pode-se transformar uma impedancia LC, multiplicando
a impedancia por s e trocando os resultantes s? por s
sz‘- 2;11
Z10(s) = koos + — + Y

s —~ 57w

ks
S+ P

ZRL{-"") =koos+ ko + z

Polos imaginarios se convertem novamente em polos reais no semieixo real negativo
Propriedades das impedancias RL:

1. constante ou infinita no infinito

2. nula ou constante em frequéncia zero

3. razao de polindbmios completos de s, a menos de possivel falta do termo
constante no numerador, e o grau do denominador é igual ou um grau menor que
o grau do numerador

4. polos e zeros se alternam no semieixo real negativo
singularidade de mais baixa frequéncia é um zero, que pode estar na origem

6. |Z(jo)| aumenta monotonicamente com a frequéncia (impedancias dos indutores
aumentam com a frequéncia)



* Sintese de Circuitos Passivos
v’ Realiza¢do de imitancias RC

Primeira forma de Foster RC: Expansao em fracoes parciais de Z(s):

Zpe(8) = koo + —+ >

5 5+ Py
Segunda forma de Foster RC: Expansao em fracoes parciais de Y (s):

"t'i'- S
S+ p;

Yro(s) = kaos + kg + Z

i

o
e}

-1 ;-,‘

T 2 B %

o

Y|
FA
o~
3

1.

. g 1

X =
) 1
Yre(s) s

Formas de Foster RC.
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* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Realiza¢do de imitancias RC

Primeira forma de Cauer RC: Alternancia entre extracao da constante no infinito de Z(s) e do polo
no infinito de Y (s).
__ 1
ZRre(s) = koo + . 1
ot TR

Se Z(s) nao tem constante no infinito, comeca-se a expansao por Y (s), que tem polo no infinito, e a
expansao se inicia por um capacitor em paralelo.

koo kL

S VAVAY AAAY

S
L o0

/1
\
/1

i —
k=

Zrc(s)
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* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Realiza¢do de imitancias RC

1

Segunda forma de Cauer RC: Alternancia entre extracao do polo na origem de Z(s) e da constante
na origem de Y (s).

.l{‘-o 1
Znols) =04 — 1

S l{'-o —+ .kni
=+

Se Z(s) nao tem polo na origem, comeca-se a expansao por Y (s), que tem constante na origem, e a
% / & s / ]
expansao se inicia com um resistor em paralelo.

1 1
ko kT
[/ I{ ..
O 1€ 1€
1 1
=4 kL
Zrols
re( )C
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* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Realiza¢do de imitancias RC

Exemplo: Seja realizar a impedancia normalizada que tem a caracteristica de mdédulo mostrada na

ficura 4.13. Ela tem polos reais em s = —1 e s = —

2,

zero real em s = —2 e constante multiplicativa

=4 . A . - A . . - . . - .
de 3 para que a impedancia em baixa frequencia seja de 1 2. Como tem como primeira singularidade
um polo, e polos e zeros estao alternados, admite uma realizacao RC. As primeira e segunda formas de

Foster sao obtidas como:

2.5(s + 2 g 2
Z(s) = (s+2) _ 8 s
(s+1)(s+5) s+1 s+5
. (s+1)(s+5) 2 35
Yi(s)= =-s+1 g
(5) 2.5(s +2) 55T s+ 2
2| 2]

01

a1

Figura 4.13: Mdédulo de uma impedancia a realizar. Plotado também o digrama de Bode correspondente.

rad/s

20
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* Sintese de Circuitos Passivos

v’ Realiza¢do de imitancias RC

32+65—|—5| 35 +5

—s%2 —2s 2g
i ]
S5+5 [4s+5
§b+5 5 o
5g_ 25 5
25— 7% B
1.-
15+ 5| &
32
45 5 S
15
|5
_ 15 3
5 =

Figura 4.14: Expansoes em fragao continua de Z(s)

Foster 1
3
gﬂ
|/ |/
SH &!\
EF EF

Cauer 1 ©

e

O

Figura 4.15: Realizacoes da impedancia RC Z(s)

Cauer 2 ©

L
5—2s 1
Be |[Tga g2
54+ 53 37 +5
— g 10
i s
78+ s 149
7 49
25 g
i5 2
5| s
14°  T14s
0
= 23052 nas duas formas de Cauer
= [s+1)(s+5) A
Foster 2 ©

Ay

C'IN"'I
Fr
AAA"

o

| L
Y

O

L
! T
EF uF

)
&
=

_ 2.5(s42)
= T(s+1)(s+5)

nas formas de Foster e Cauer.
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* Sintese de Circuitos Passivos

v Realizacdo de func¢des de transferéncias simples

Exemplo: A sintese de imitancias RC e RL, pode ser aplicada em sintese de funcoes de transferéncia
de redes em escada "nao terminadas” realizando filtros simples bastante tteis, desde que todos os polos
da funcao de transferéncia sejam reais. E simples obter zeros de transmissao em zero e no infinito. Seja
realizar a funcao de transferencia normalizada:

V, ks

Vin(s)  (s+1)(s+2)
Uma rede que pode realizar a funcao é mostrada abaixo. Ela realiza dois polos, reais pois é uma rede
RC, um zero em zero e um zero no infinito.
Analisando a rede como uma rede de 2 portas por parametros 7, considerando que a porta de saida
esta sem carga, vem:

Vin = 211Lin + 212 0
Vo = 291135 + 292 0
E. considerando que os parametros 7 tem o mesmo denominador, a menos de cancelamentos:

<) — z21 4-'\"721/D . Arzl
Iv; n 11 ﬁ"TH / D ;\’Tl 1
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* Sintese de Circuitos Passivos

v Realizacdo de func¢des de transferéncias simples

O numerador de z1; ¢ entao conhecido. Resta determinar um denominador adequado, sabendo que
os polos e zeros de 211 devem se alternar no semieixo real negativo, e que a singularidade de mais baixa
frequencia é um polo, que pode estar na origem. A estrutura ja indica que z11 tem polo na origem, devido
ao bloqueio de corrente continua pelos capacitores. O outro polo deve ficar em alguma posicao entre —1
e —2. Seja em —1.5.

(s+1)(s+2) __32+33+‘2

z11(8) = « =
nls. s(s+1.5) 52 +1.5s

O fator a define o nivel de impedancia do circuito, que pode ser ajustado como conveniente apos a
sintese. Seja « = 1 por enquanto. A estrutura da rede é a da segunda forma de Cauer, com a saida
tomada sobre o segundo capacitor, para a realizacao correta dos zeros.

3
i 109
o € AAYAY o
+
Vi 2a aF =< v,
O O
Vo ()= 5 3°
Vin 24+ 35+ 2
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