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Resumo—Neste artigo sao analisadas diferentes contribuicoes
para analise de perdas em MOSFETs de poténcia. O objetivo
é definir a precisiao dos modelos de perdas em frequéncias e
tensoes mais elevadas, englobando as tecnologias SiC, CoolMOS
e GaN. As perdas em diferentes pontos de operacio (frequéncias)
foram obtidas experimentalmente. Os modelos analiticos foram
simulados na faixa de frequéncia de até 500 kHz. Identificou-se
que cada modelo é projetado para pontos de operacio especificos
e, para o caso de transistores que operam tensdes maiores
que 40 V, nao linearidades associadas a capacitancia de Miller
sdo maiores, resultando em erro com relacdo aos resultados
experimentais (principalmente acima de 50 kHz). Como resul-
tado, propée-se a utilizacdo de um modelo melhorado para o
calculo de perdas em maiores tensoes de bloqueio, utilizando de
forma conjunta conceitos de diferentes modelos apresentados. Os
resultados obtidos foram satisfatérios, apresentando boa precisio
com relacio aos resultados experimentais.

Palavras-chave — Capacitancia Miller, Frequéncia, Mo-
delo, MOSFETSs, Perdas.

I. INTRODUCAO

O avango no desenvolvimento de tecnologias de semicondu-
tores wide bandgap e nas tecnologias de superjun¢do aplicados
a transistores MOSFET, torna crescente a operacdo de con-
versores de alta densidade de poténcia em frequéncias mais
elevadas [1] e [2]. Nestas situagdes a poténcia dissipada no
transistor deve ser calculada de forma precisa, caso contrario
o rendimento do conversor pode ser mal interpretado e pro-
jetos de sistemas de transferéncia de calor subdimensionados,
podendo ocasionar a fusdo da juncgdo, ou superdimensionados
tornando-os volumosos e com custos adicionais indesejados.

Comumente, existem trés métodos computacionais capazes
de estimar a poténcia dissipada durante a operag@o dos tran-
sistores do tipo FET: O multifisico, o SPICE e o analitico
[3] e [4]. As grandes diferencas entre eles estdo relacionadas
a precisdo nos resultados, a complexidade na implementacio
e ao tempo computacional exigido (Fig. 1). Por apresen-
tar menor complexidade e menor tempo computacional o
método analitico torna-se atrativo e preferido em projetos de
otimiza¢do, onde existe a necessidade de executar varreduras
[11,[5] e [6].

Neste sentido, nas ultimas décadas uma grande quantidade
de autores abordou e sugeriu diferentes modelos analiticos
[71.[81,[91,[10] e [11]. A Fig. 2 mostra um comparativo entre
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Figura 1. Método Multifisico x SPICE x Analitico.

estes modelos e a poténcia dissipada obtida experimental-
mente, juntamente ao circuito de teste utilizado, considerando
os pardmetros apresentados na Tabela I. Como a indutancia e a
carga sdo mantidas constantes, o ripple de corrente, a corrente
eficaz e a temperatura de jungao do transistor foram redefinidas
de acordo com a variacdo de frequéncia de comutacio.

Experimental
T
350 = = [8]

30 — 0]
- — [10]

Perdas [W]

5 50 500
Frequéncia [kHz]

Figura 2. Modelos analiticos x Experimental.



Tabela I
PARAMETROS DO CIRCUITO.

Parametro Simbolo Valor
Tensdo de bloqueio Vps 300 V
Indutincia L 1,7 mH
Carga Load 70 Ohm
Tensdo de gate Vo 15V
Resisténcia de gate Ra 15 Ohm
Corrente Média
no indutor InmEeD 214 A
Duty cycle D 0,5
Frequéncia Fsw 5 - 500 kHz
Partnumber # IPW60R040C7

Os modelos analiticos apresentam certa precisio em
frequéncias menores que 50 kHz, entretanto, com o aumento
da frequéncia de comuta¢do hid também um aumento no erro
relativo. Isso ndo significa que os modelos analisados estejam
necessariamente incorretos, pois geralmente quando um mo-
delo analitico € desenvolvido ele leva em consideracdo pontos
de operagdo especificos. Para obter um modelo analitico pre-
ciso sob diferentes pontos de operacdo, os fendmenos fisicos
relacionados a temperatura de jung@o, niveis de tensdo e
frequéncia de comutacdo aplicados ao transistor devem ser
modelados de forma adequada.

Neste artigo estes fendmenos foram investigados. Um mo-
delo para auxiliar na estimativa das perdas dissipadas em
transistores MOSFET em diferentes pontos de operacdo é
apresentado. Identificando a equacdio que melhor representa
o comportamento fisico da resisténcia drain-to-source em
relacdo a temperatura de jungdo através no trabalho publicado
por [11] e das consideragdes fisicas em [12],[13] e [14]. A
andlise para identificar a forma de utilizacdo da capacitincia de
Miller em transistores com diferentes tensdes de bloqueio, uti-
lizando informagdes fornecidas no datasheet dos transistores
também ¢é fornecida. O layout de PCB foi projetado de modo a
minimizar as indutancias parasitas, reduzindo a complexidade
do modelo. Resultados experimentais sdo apresentados para
validar o modelo proposto.

II. MODELO DAS PERDAS POR CONDUCAO

O modelo para obter a poténcia dissipada durante o periodo
de conducio dos transistores do tipo MOSFET € mostrado em
uma grande quantidade de artigos académicos [7],[8] e [10],
notas de aplicag@o [9] e [11] e livros [15] e [16], em ambos
os casos estd relacionada ao produto do quadrado da correte
eficaz com a resisténcia drain—to—source on—state (Rpson)

Pconp_mos = RpsIpus® (1

porém a obtencdo de Rpgs,, estd associada aos mecanismos
que determinam as mobilidades de portadores [13], [14] e [17].
Em um cristal puro os portadores sdo espalhados principal-
mente pela interacdo com as vibragdes geradas termicamente
dos dtomos do substrato em funcdo da temperatura, sendo que
a saturacdo da velocidade de drift de portadores quentes reduz
significativamente sua mobilidade [12] e [17]. Uma revisdo
sobre esse assunto também pode ser encontrada em [18].

Para fins de simulagdo, devido a grande complexidade e a
dificuldade de modelar com precisdo este fendmeno e suas
interacdes, normalmente € necessdria uma lei de poténcia
simples cujos coeficientes sdo obtidos pela adequagdo dos
valores da mobilidade experimental em fungdo da tempera-
tura, representado pelas curvas Rpson, X Ty fornecidas pelos
fabricantes.

Dentre os modelos supracitados, [11] apresenta o modelo
que melhor representa o comportamento da curva Rpge, X
T; na forma matematica

RDSon(TJ) = RDSonMAX(25OC)'(1 + %)TJ?QSOC (2)
onde T; € a temperatura de juncdo durante a operacdo e
Rpsonmax 25°C é o valor maximo de Rpgon a (25°C)
mostrado na folha de dados. Rearranjando 2 o coeficiente
de temperatura o pode ser calculado com dois conjuntos de
valores (T'r1, Rpson1) € (T's2, Rpson2) (Fig. 3)
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RDSonl ) ( )
sendo que Rpson1 € a resisténcia de conducdo méixima a
25°C', Tjo é um segundo ponto de temperatura da curva
Rpson que deve ser retirado préoximo a temperatura de fusio
do transistor e Rpgon2 € a resisténcia equivalente em 7o,
neste exemplo 125°C' e 0.066 €2 respectivamente.

III. MODELO DAS PERDAS POR COMUTACAO

Para calcular a poténcia dissipada durante os periodos
de comutagdo com precisdo, as capacitincias parasitas do
transistor (gate-to-source (Cggs), gate-to-drain (Cap) € drain-
to-source(Cpg)) precisam ser modeladas de forma adequada.
Sendo que Cgs ¢ Cgp compdem as perdas por sobreposicio
entre tensdo e corrente (overlap) e a Cpg compde as perdas
capacitivas, como as perdas por overlap compdem a maior par-
celas da poténcia dissipada durante o periodo de comutagdo,
as perdas capacitivas sdo desconsideradas neste artigo.
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Figura 3. Rpson X 1.



A. Modelagem dos tempos de Overlap

A modelagem dos comportamentos de carga e descarga de
Cgs sdo obtidas durante o periodo em que a tensdo de gate
estd entre a tensdo de Limiar (Vrp) e a tensdo de Plateau
do transistor (Vpy,) (tempo em que ocorrem as transi¢des
de corrente). Como Cgg é relativamente maior que Cgp
e altamente linear, € usual aproxima-la pela capacitancia de
entrada (Crss) [8]. Assim a carga pode ser definida como o
produto de Cjgg pela diferenga entre Vpy e Vg

Qcs = Crss(Vpr — V). 4

Ja a modelagem da carga e descarga de Czp ocorrem nas
transicdes de tensdo do transistor. A Cgp € relativamente
menor que Cgg e altamente ndo linear em funcéo da variacdo
de tensdo, o que torna a andlise complexa, principalmente em
transistores cuja tensdo de bloqueio é maior do que 40 V [19].
A Fig. 4 mostra um comparativo do comportamento de Cap
(Crss) entre MOSFETSs com diferente tensdo de bloqueio.

Embora com amplitudes diferentes, o comportamento das
capacitancias para os MOSFETs IRF100P218, IRF250P224,
IPW60R040C7 (CoolMOS), NTP8G206N (GaN cascode) e
SCT2120AF (SiC) sdo similares, apresentando um estigio
com maior variagdo em tensdes abaixo de 40 V e outro com
menor variacdo entre 40 V e a tensdo de ruptura do transistor,
enquanto o MOSFET IRL40B212 (Vps < 40 V) apresenta
apenas um estdgio de varia¢do da capacitincia.

O comportamento e a maneira de utilizar Cgp no calculo
das perdas por comutagdo foi abordado em diferentes modelos
analiticos [7], [8], [9], [10], [11], entre outros. Grande parte
destes modelos foram projetados e validados para calcular
perdas de poténcia em MOSFETs que geralmente operam
tensoes de bloqueio inferiores a 40 V como sdo os casos de
[7] e [11]. No entanto, com o avanco no desenvolvimento
das tecnologias SiC, CoolMOS e GaN e a crescente aplicacio
destes transistores em projetos de otimizacdo em frequéncias
acima de 100 kH z, a utiliza¢do destes modelos onde maiores
tensdes de operacdo sdo empregadas é recorrente [20], [21],
[22] e [23].
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Figura 4. Comportamento de Cgp.

Na Fig. 5 € mostrado o modelo para extracdo da Cgp em
tensdes menores que 40 V proposto por [11]. Embora nao seja
a aplicacdo de projeto, este modelo ¢ utilizado em artigos para
calcular as perdas por comuta¢do em transistores que operam
tensdes de bloqueio na faixa de 400 V [22], [23], entre outros.
Neste modelo a Cgp € obtida pela média entre dois pontos
da curva da capacitincia versus tensdo, o primeiro ponto ou
Ceap1, € retirado na tensdo de bloqueio aplicada ao transistor
(Vbs) e o segundo ponto na tensdo equivalente a queda de
tensdo do canal (RpsonXIon), apontada como Cgps na fi-
gura. A diferenga no comportamento da capacitincia de Miller
em diferentes tensdes de bloqueio mostrada na Fig. 4, pode
se tornar um agravante nesta situagdo, pois a Cop extraida
pode apresentar divergéncia com relagdo a realidade, fazendo
com que as perdas por comutagdo sejam superestimadas em
func¢do do aumento da frequéncia.

Ja [24] aborda de forma multifisica o comportamento de
carga e descarga de C'gp em transistores MOSFET. Como
resultado o autor propde analisar a carga entre gate e dreno
(Qep) como duas parcelas distintas chamadas de Q5 e Q4
(Fig. 6), durante Q3 Vpg cai rapidamente até a tensdo de
transicdo Vx, e depois diminui muito lentamente para Vpgon,
que € a queda de tensdo no transistor durante o periodo de
conducdo. Ainda conforme o autor, Vx representa o Vpg
no qual a camada n-epitaxial sob o 6xido de porta muda
de deplecdo para acumulacdo. Entdo ()3 € definido como o
incremento de carga de gate necessdrio para a tensio de dreno
Vps cair para a tensdo de transi¢cdo Vx e representa a parcela
mais significativa de perdas, enquanto (), representa uma
parcela insignificante nas perdas por comutacdo e, portanto,
€ desprezado.

Esta aborgadem resultou em um modelo analitico validado
no software DESSIS, obtendo boa precisdo. Porém, como os
fabricantes fornecem apenas a carga total entre gate e dreno
(Qap) no datasheet do transistor, ndo é possivel identificar
qual parcela corresponde a Q3 e a (4, inviabilizando a
utilizacdo do modelo analitico proposto.

Embora com contribui¢des importantes, estes modelos ([11]
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Figura 5. Capacitancia x Tensdo. Adaptado de [11].
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Figura 6. Caracteristicas da carga de gate. Adaptado de [24].

e [24]) ndo representam com precisdo o comportamento da
(Qep) em transistores com tensdo de bloqueio acima de 40
V na forma matemadtica. Porém se os pontos para extragdo da
capacitancia sugeridos por [11] forem utilizados considerando
as contribuicdes sobre andlise da carga de gate fornecida por
[24], a média da capacitincia responsdvel pela maior parte
das perdas (Fig. 7) pode ser modelada. Deste modo, os pontos
devem ser extraidos na tensdo de bloqueio sobre o transistor
(Ponto B) e no equivalente ao ponto Vx mostrado em [24]
(Ponto A), sendo que a média desta associacdo € representada
pelo Ponto 1, destacado em vermelho sobre o ponto central
da linha tracejada entre os pontos A e B. Neste artigo Vx
esta relacionado com a constante de tempo de circuitos RC
(1) representando a queda de tensdo de Vpg em 2 7, onde a
tensdo atinge 13.5 % de Vpg.

O Ponto 2 na Fig. 7 representa o valor médio que sera
extraido caso o modelo de [11] seja utilizado de forma isolada.
Representando um valor significativamente maior que a média
proposta.

Com a utilizagdo dos pontos A e B da Fig. 7, a carga média
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Figura 7. Pontos de extragdo da Capacitincia Miller (Datasheet).

associada a capacitincia de Miller em funcdo da tensdo sobre
o transistor pode ser calculada
Cepwvps)Vps+Cap3.5%vps)0.135Vps
Qcp= 5
onde Cop(vps) € a capacitincia gate-to-drain na tensdo de
bloqueio aplicada € Cop(13.5%v ps) € a Capacitancia gate-to-
drain em 13.5 % de Vpgs (Ponto A da Fig. 7). Assim, a carga
responsavel pelas perdas no MOSFET pode ser obtida pela
soma da Qgp com a Qgs (calculada no inicio dessa se¢do)

Q = Qas+Qap (6)

e através da razdo entre a carga e a corrente fornecida pelo
circuito de acionamento, é possivel determinar o tempo de
overlap

S

_Q
t= T (7N
sendo que
Ia= (Vbr—VpL)/(Rg+Rgint) 8

onde Vpr € a tensdo de driver e Rg;n: € a resisténcia
de gate intrinseca ao transistor. Assim o comportamento da
poténcia dissipada por sobreposicdes entre tensdo e corrente
no transistor é definido como
PL =2 (2 Voslon+- L Voslopr) Fsw  ©)
2 IGon IGon
IV. RESULTADOS

Para validar os resultados o circuito de teste mostrado na
Fig. 8 foi projetado, este circuito € utilizado como teste de
pulso duplo em artigos académicos [4], [19] e [24], no objetivo
de obter as formas de onda de tensdo e corrente e integradas
em funcdo do periodo. Neste artigo, o circuito opera em regime
permanente, de modo a obter a dindmica térmica do transistor,
e as perdas sdo validadas através da temperatura de case
obtida. Para medir a temperatura no transistor, o medidor de
temperatura Fluke Ti20 foi utilizado, este equipamento possui
precisao de + 2° C.

Na Fig. 9 o circuito pratico é mostrado, este circuito foi
projetado de modo a reduzir a indutincia parasita principal-
mente no sinal de gate, mantendo a distincia entre o circuito
de driver e o transistor em 3 mm. Para minimizar os efeitos
de recuperagdo reversa, foi escolhido o diodo de roda livre
C3D10060A (tecnologia SiC).

Para o célculo das temperaturas através das perdas calcula-
das pelos modelos analiticos, o modelo utilizado em [1], [20]
e [21] foi utilizado. Os resultados obtidos sdo apresentados
na Tabela II, os parametros utilizados nesta validacdo sdo os
mostrados na Tabela I, e na Fig. 10 sdo mostrados os resultados
térmicos obtidos para as frequéncias de operacdo de 20, 50
90 e 110 kHz. A validacdo foi obtida sem a inclusdo do
sistema de transferéncia de calor, pois a dindmica de cada
perfil de dissipador apresenta ndo linearidades em fungdo
do comprimento, podendo acrescentar erros nos modelos de
célculo da temperatura. E na Fig. 11 s3o apresentados de
forma gréifica os dados térmicos mostrados na Tabela II. Os



Tabela II
TEMPERATURAS.

Temperatura °C

Frequéncia Experimental Calculada [7]1 [8] [9] [10] [11]
20 kHz 55,7 52,3 136,22 131,94 104,7 41,45 88,31
50 kHz 81,3 78,35 298,44 283,21 215,1 58,08 169,5
90 kHz 1159 112,42 514,68 484,82 362,23 80,2 277,69
110 kHz 136,1 132,7 623,16 58598 436,15 91,61 332,12
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Figura 8. Circuito de teste.

Figura 9. Setup experimental.

pontos em vermelho, representam os as temperatura obtidos
experimentalmente, a curva preta a que estdo sobrepostos,
representa um Firting desses resultados.

V. DISCUSSOES

Na Tabela II sdo mostradas as temperaturas obtidas ex-
perimentalmente, juntamente com as temperaturas calcula-
das utilizando as perdas resultantes dos respectivos modelos
analiticos de cada coluna. Estes resultados contemplam a faixa

115,9°C 136,1°C

Figura 10. Imagens Térmicas Fluke Ti20.
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Figura 11. Resultados.

de frequéncia de até 110 kHz (temperatura de jungdo em 136
° C), este limite foi estabelecido para evitar a fusdo da juncdo
do transistor (ocorre em 150 °C). Esses dados estdo mostrados
na Fig. 11 na forma de fitting, onde ao exceder a temperatura
de 150 ° C, sdo mostrados na cor cinza e em formato de tragos
longos.

Através de uma andlise comparativa entre as curvas da
Fig. 11, é perceptivel que o modelo proposto pelos autores
apresenta resultados mais proximos a validagdo experimental.
Isso acontece devido a melhor representacio da capacitincia
de Miller em funcdo da tensdo de bloqueio, o que reduz
significativamente o erro em maiores frequéncia de comutagao.



Isso ndo significa necessariamente que os demais modelos
estdo incorretos, mas sim que cada modelo foi projetado para
condicdes de operacdo especificas, devendo serem utilizados
nas condi¢des a que foram projetados.

VI. CONCLUSAO

A escolha do modelo ideal a ser utilizado em uma de-
terminada aplicagdo ndo € tarefa simples. Pardmetros como
frequéncia de operacdo, niveis de tensdo e temperatura de
juncdo devem ser avaliados. Os resultados obtidos neste
artigo apontam as diferencas no comportamento da Rpgon
em fungdo da temperatura de jun¢do e a ndo linearidade da
Cgep em MOSFETs com diferentes capacidade de tensdo
de bloqueio, sendo em nos transistores com capacidade de
tens@o de bloqueio acima de 40 V essa ndo linearidade € mais
acentuada.

Como resultado, um modelo que utiliza diferentes conceitos
apresentados na literatura de forma conjunta é proposto, pos-
sibilitando o cdlculo de perda em transistores com capacidade
de bloqueio de tensdo acima de 40 V, de forma simples e
com resultados satisfatérios. Os resultados obtidos por esse
modelo foram comparados com os resultados experimentais
e com a estimativa obtida por alguns modelos comumente
utilizados (Fig.11). Por fim, conclui-se que o modelo proposto
apresenta resultados satisfatérios para o calculo de perdas em
frequéncias de até 110 kHz, operando maiores tensdes de
bloqueio. Como continuidade do projeto, pretende-se utilizar
técnicas que possibilitem a obteng@o de resultados praticos em
maiores faixas de frequéncia (até 500 kHz).
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