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Resumo – Este artigo apresenta um modelo analítico
simples e acurado para cálculo de perdas em MOSFETs
de potência. Uma análise comparativa entre o modelo
proposto e modelos comumente utilizados na literatura é
mostrado. O modelo proposto utiliza uma simplificação
na modelagem das cargas das capacitâncias parasitas.
Variações da temperatura de junção com a variação da
frequência são consideradas. Resultados térmicos obtidos
experimentalmente são usados para validar o modelo em
frequências de até 300 kHz. Os resultados demonstram
acurácia do modelo proposto usando dois part numbers de
MOSFETs diferentes, com as tecnologias de superjunção
e Silício convencional. Devido à acurácia e simplicidade
de implementação, este modelo é recomendado para
utilização em análises onde são verificados extensivos
pontos de operação (tensão, frequência e potência),
algorítimos genéticos e aplicações com banco de dados.
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Abstract – This work presents a simple and accurate
analytical model for power MOSFET loss calculation. A
comparative analysis among commonly used methods in
the literature and the proposed approach is presented.
The proposed model uses a simplification of the charge
behavior of MOSFET parasitic capacitances. Junction
temperature variation with frequency is considered.
Thermal measurements are used to validate the model
up to 300 kHz. Results demonstrate the accuracy
of the proposed model using two different MOSFET
part numbers, of superjunction and conventional silicon
technology. Due to the accuracy and simplicity of the
model, it is recommended for use in analyses where many
operating points are tested (voltage, frequency, power),
genetic algorithms, and database applications.
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I. INTRODUÇÃO

O avanço no desenvolvimento de tecnologias de
semicondutores wide bandgap e de superjunção aplicados
a transistores MOSFET, torna crescente a operação de
conversores em hard-switching com alta densidade de
potência em frequências na ordem de dezenas e centenas
de kHz [1]–[3]. Nestas situações a potência dissipada
no transistor deve ser calculada de forma correta. Caso
contrário o rendimento do conversor pode ser mal
interpretado e projetos de sistemas de transferência de
calor subdimensionados, podendo ocasionar a fusão da
junção, ou superdimensionados tornando-os volumosos e com
custos adicionais indesejados.

Comumente existem três métodos computacionais capazes
de estimar a potência dissipada durante a operação dos
transistores do tipo FET: A análise por elementos finitos
(Finite Element Analysis, FEA), o SPICE e o analítico [4],
[5]. As principais diferenças entre eles estão relacionadas à
exatidão nos resultados, a complexidade na implementação
e ao tempo computacional exigido. Embora com menor
acurácia, o modelo analítico apresenta maior simplicidade na
modelagem e a maior velocidade de processamento em relação
ao modelo SPICE e o FEA, por essa razão torna-se atrativo
e preferido em projetos de otimização que utilizam banco de
dados, buscando soluções por varreduras [3], [6], [7].

Nas últimas décadas diferentes autores abordaram e
sugeriram modelos analíticos [8]–[12]. A Figura 1 mostra um
comparativo entre estes modelos e a potência dissipada obtida
experimentalmente. Os parâmetros do circuito de testes são
mostrados na Tabela I. Maiores detalhes do circuito de teste
utilizado são mostrados na Seção IV.

Nos pontos de operação mostrados na Figura 1, os
modelos analíticos apresentaram resultados próximos aos
experimentais em frequências de comutação abaixo de 50 kHz.
Entretanto, com o aumento da frequência de comutação há
também um aumento no erro relativo. Este comportamento
está diretamente relacionado ao balanço entre as perdas por
condução e comutação. De modo geral, em baixa frequência
as perdas por condução são dominantes sobre as perdas por
comutação, correspondendo ao maior percentual de perdas.
Com o aumento da frequência, o percentual de perdas por
comutação aumenta gradativamente, resultando no aumento
do erro relativo.

Isso não significa que os modelos analisados são
necessariamente incorretos, pois geralmente quando um
modelo analítico é desenvolvido ele leva em consideração
pontos de operação específicos. Para obter um modelo
analítico acurado sob diferentes pontos de operação, os
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Fig. 1. Comparativo entre a simulação de modelos analíticos e
resultados experimentais na faixa de 5 - 500 kHz.

TABELA I
Parâmetros do circuito

Parâmetro Símbolo Valor
Tensão de ruptura VDSb 600V

Tensão de bloqueio VDS 300 V
Indutância L 1,7 mH

Carga R 70 Ohm
Tensão de gate VG 15 V

Resistência de gate RG 15 Ohm
Corrente Média

no indutor IMED 2,14 A

Duty cycle D 0,5
Frequência FSW 5 - 500 kHz
Transistor # IPW60R040C7

fenômenos físicos relacionados a temperatura de junção,
níveis de tensão e frequência de comutação aplicados ao
transistor devem ser modelados de forma adequada.

Com base nestas considerações, este artigo propõe um
modelo analítico acurado para auxiliar na estimativa de perdas
em MOSFETs de potência. A análise comparativa entre
o modelo proposto, os modelos analíticos de [8]–[12] e
resultados obtidos experimentalmente também é apresentada.
Na Seção II são fornecidas equações para cálculo de perdas
por condução, considerando o comportamento físico da
resistência drain-to-source em relação a temperatura de
junção. Na Seção III é mostrada a modelagem das não
linearidades da capacitância Miller em função da variação das
tensões de bloqueio. Na Seção IV o somatório da potência
dissipada no transistor é utilizado em validações térmicas do
modelo proposto em relação a resultados experimentais, nesta
seção também são apresentadas as discussões dos resultados
obtidos. A Seção V é dedicada às conclusões.

II. MODELO DE PERDAS POR CONDUÇÃO

O modelo analítico para obter a potência dissipada durante
o período de condução dos transistores do tipo MOSFET foi
amplamente difundido em artigos acadêmicos [8], [9], [11],
notas de aplicação [10], [12] e livros [13], [14], em todos os
casos está relacionada ao produto do quadrado da corrente
eficaz com a resistência drain−to−source on−state (RDSon).

A obtenção de RDSon está associada aos mecanismos que
determinam as mobilidades de portadores [15]–[17]. Em
um cristal puro os portadores são espalhados principalmente
pela interação com as vibrações geradas termicamente
dos átomos do substrato em função da temperatura. A
saturação da velocidade de drift de portadores quentes reduz
significativamente sua mobilidade [17]. Uma revisão sobre
esse assunto também pode ser encontrada em [18].

Para fins de simulação, devido à grande complexidade
e a dificuldade de modelar com acurácia este fenômeno
e suas interações, normalmente é necessária uma lei de
potência simples. Os coeficientes são obtidos pela adequação
dos valores da mobilidade experimental em função da
temperatura, representado pelas curvas RDSon x TJ fornecidas
pelos fabricantes.

Dentre os modelos supracitados, [12] apresenta um modelo
que representa o comportamento da curva RDSon x TJ na forma
matemática,

RDSon(TJ) = RDSonMAX (25◦C).
(

1+
α

100

)TJ−25◦C
(1)

onde TJ é a temperatura de junção durante a operação e
RDSonMAX 25 ◦C é o valor máximo de RDSon a (25◦C) mostrado
no datasheet. Rearranjando (1) o coeficiente de temperatura α
pode ser calculado com dois conjuntos de valores (TJ1, RDSon1)
e (TJ2, RDSon2),

α = 100



(

RDSon2

RDSon1

)(
1

TJ2−TJ1

)

−1


 (2)

sendo RDSon1 é a resistência de condução máxima a 25 ◦C,
TJ2 é um segundo ponto de temperatura da curva RDSon (deve
ser extraído próximo a temperatura de fusão do transistor) e
RDSon2 é a resistência equivalente em TJ2.

Assim as perdas por condução podem ser calculadas

PC = RDSon(T j)IRMS
2. (3)

Desta forma para validar a análise comparativa, (3) foi
utilizada em todos os modelos mostrado na Figura 1, de modo
a considerar a mesma dependência térmica na correção de
RDSon. Além da temperatura de junção, a tensão de gate tem
impacto direto na resistência de condução, neste sentido, este
artigo faz uma avaliação de transistores trabalhando na região
de saturação.

III. MODELO DE PERDAS POR COMUTAÇÃO

As perdas por comutação possuem maior complexidade
na elaboração do modelo quando comparadas com as perdas
por condução. Diferentes autores apresentaram metodologias
para o cálculo das perdas por comutação em MOSFETs de
potência. A diferença entre os modelos está relacionada à
estratégia de determinação dos tempos de carga e descarga
das capacitâncias parasitas entre gate e source (QGS) e entre
gate e drain (QGD). Nestes períodos ocorrem as sobreposições
entre tensão e corrente nos transistores, também chamados de
tempos de overlap. Em [8]–[12], os tempos de overlap são
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utilizados em (4) para determinar as perdas por comutação,

PSW =
1
2
(tonVDSIon + to f fVDSIo f f )FSW (4)

onde VDS é a tensão de bloqueio, Ion e Io f f as correntes de
comutação na entrada e saída de condução respectivamente
e ton e to f f os tempos de overlap. Em alguns casos ( [9],
[11], [12]) são acrescidas a (4) perdas capacitivas referentes a
capacitância de saída do transistor (COSS). De acordo com [19]
as contribuições de perda de energia da descarga e carga de
COSS ao acionar e bloquear se cancelam quase completamente.
A energia armazenada em COSS já está contabilizada no
cálculo da energia de bloqueio do MOSFET. Considerar o
termo implicaria redundância no cálculo, portanto não será
considerado neste artigo.

Com o aumento da frequência, as indutâncias parasita
internas aos transistores e de PCB tem impacto nos transitórios
de tensão e corrente [5], [19], [20]. Devido à complexidade e
incertezas ao determinar o valor dessas indutâncias (dependem
do layout utilizado), a análise comparativa desenvolvida neste
artigo não considera o impacto das indutância parasitas.

A. Modelagem de QGS

A modelagem dos comportamentos de carga e descarga
da capacitância gate − source (CGS) são obtidas durante o
período em que a tensão de gate do transistor está entre
a tensão de Limiar (VT H) e a tensão de Plateau (VPL)
(tempo em que ocorrem as transições de corrente). Como
CGS é relativamente maior que a capacitância gate − drain
(CGD, também chamada de capacitância Miller ou capacitância
de transferência reversa CRSS) e altamente linear, é usual
aproxima-la pela capacitância de entrada (CISS) [5]. Assim a
carga pode ser definida como o produto de CISS pela diferença
entre VPL e VT H ,

QGS =CISS(VPL −VT H). (5)

B. Revisão da Modelagem de QGD

A modelagem da carga e descarga de CGD ocorrem nas
transições de tensão do transistor. A capacitância CGD
é relativamente menor que CGS e altamente não linear
em função da variação de tensão, o que torna a análise
complexa. De acordo com [21] este fenômeno é perceptível
principalmente em transistores cuja capacidade de bloqueio
de tensão é maior do que 40 V. Os part numbers IRL40B212
(Si), IRF100P218 (Si), IRF250P224 (Si), IPW60R040C7
(CoolMOS), NTP8G206N (GaN cascode) e SCT2120AF
(SiC) utilizados na Figura 2 foram selecionados considerando
diferentes tecnologias e tensões de bloqueio, de modo a tornar
a analise representativa.

Embora com amplitudes diferentes, o comportamento
de CGD para os MOSFETs IRF100P218, IRF250P224,
IPW60R040C7, NTP8G206N e SCT2120AF são similares,
apresentando um estágio com maior variação em tensões
abaixo de 40 V e outro com menor variação entre 40 V e
a tensão de ruptura do transistor. O MOSFET IRL40B212
(VDS < 40 V) apresenta apenas um estágio de variação da
capacitância.

Como mencionado, o comportamento e a maneira de
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Fig. 2. Comparativo do comportamento de CGD entre MOSFETs com
diferentes tensões de bloqueio e tecnologias.

utilizar CGD no cálculo das perdas por comutação foi abordado
em diferentes modelos analíticos [8]–[12]. Parte destes
modelos foram projetados e validados para calcular a potência
dissipada em MOSFETs que geralmente operam tensões de
bloqueio inferiores a 40 V como são os casos de [8] e
[12]. Com o avanço no desenvolvimento das tecnologias SiC,
CoolMOS e GaN a aplicação destes transistores em projetos
de otimização em frequências acima de 100 kHz é crescente.
Da mesma forma, a utilização destes modelos onde maiores
tensões de operação são empregadas é recorrente [22], [23].

Na Figura 3 é mostrado o modelo para utilização da CGD
em tensões menores que 40 V proposto por [12]. Embora não
seja a aplicação de projeto, este modelo é utilizado de forma
equivocada em artigos para calcular as perdas por comutação
em transistores que operam em tensões de bloqueio na faixa
de 400 V [23], [24]. Neste modelo a CGD é obtida por dois
pontos da curva da capacitância versus tensão. O primeiro
ponto ou CGD1 é extraído na tensão de bloqueio aplicada ao
transistor (VDS) e o segundo ponto na tensão equivalente a
queda de tensão do canal (RDSonION), apontada como CGD2.
A diferença no comportamento da capacitância Miller em
diferentes tensões de bloqueio mostrada na Figura 2, pode
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Fig. 3. Modelo para extração da CGD utilizando dois pontos da curva
capacitância Miller x tensão drain-to-source proposto por [12].
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utilizar CGD no cálculo das perdas por comutação foi abordado
em diferentes modelos analíticos [8]–[12]. Parte destes
modelos foram projetados e validados para calcular a potência
dissipada em MOSFETs que geralmente operam tensões de
bloqueio inferiores a 40 V como são os casos de [8] e
[12]. Com o avanço no desenvolvimento das tecnologias SiC,
CoolMOS e GaN a aplicação destes transistores em projetos
de otimização em frequências acima de 100 kHz é crescente.
Da mesma forma, a utilização destes modelos onde maiores
tensões de operação são empregadas é recorrente [22], [23].

Na Figura 3 é mostrado o modelo para utilização da CGD
em tensões menores que 40 V proposto por [12]. Embora não
seja a aplicação de projeto, este modelo é utilizado de forma
equivocada em artigos para calcular as perdas por comutação
em transistores que operam em tensões de bloqueio na faixa
de 400 V [23], [24]. Neste modelo a CGD é obtida por dois
pontos da curva da capacitância versus tensão. O primeiro
ponto ou CGD1 é extraído na tensão de bloqueio aplicada ao
transistor (VDS) e o segundo ponto na tensão equivalente a
queda de tensão do canal (RDSonION), apontada como CGD2.
A diferença no comportamento da capacitância Miller em
diferentes tensões de bloqueio mostrada na Figura 2, pode
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Fig. 3. Modelo para extração da CGD utilizando dois pontos da curva
capacitância Miller x tensão drain-to-source proposto por [12].

ocasionar erros na utilização do modelo analítico de [12].
A incorreta escolha de CGD resultará em erro no cálculo da
potência dissipada. Este erro se acentua com o aumento da
frequência de comutação.

Em [25] é proposto um modelo para calcular com maior
acurácia os tempos dos transitórios de tensão. Neste
modelo são extraídos 300 pontos da curva CGD × VDS
(1 ponto por Volt). A acurácia no cálculo de perdas nos
transitórios de tensão é melhorada, porém surgem problemas
de complexidade na implementação e tempo computacional.
Quando se trabalha com banco de dados, podem ser
utilizadas dezenas ou centenas de part numbers de transistores
de diferentes tecnologias, inviabilizando a utilização do
modelo. Outra dificuldade para a utilização deste modelo está
relacionada à resolução das curvas de CGD ja que na maioria
dos datasheets as escalas são logarítmicas, necessitando da
utilização de um software computacional para correta extração
dos pontos [26].

Já [19] aborda de forma multifísica o comportamento de
carga e descarga de CGD em transistores MOSFET. Como
resultado o autor propõe analisar a carga entre gate e drain
(QGD) como duas parcelas distintas chamadas de Q3 e Q4
(Figura 4). Durante Q3 VDS cai rapidamente até a tensão
de transição VX e depois diminui lentamente até a queda de
tensão no transistor durante o período de condução (VDSon).
Ainda, conforme o autor, VX representa o VDS no qual a
camada n-epitaxial sob o óxido de porta muda de depleção
para acumulação. Q3 é definido como o incremento de
carga de gate necessário para a tensão VDS cair para a tensão
de transição VX e representa a parcela mais significativa de
perdas. Q4 tem pouca influência nas perdas de comutação e
pode ser desconsiderada.

Esta abordagem resultou em um modelo analítico validado
no software DESSIS, obtendo boa exatidão. Porém, como os
fabricantes fornecem apenas a carga total entre gate e drain
(QGD), não é possível identificar qual parcela corresponde a
Q3 e a Q4, prejudicando a utilização deste modelo analítico.

C. Modelo Proposto Para Determinar QGD

Embora com contribuições importantes, os modelos
analíticos de [12] e [19] não são adequados para estimar o
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Fig. 4. Características da carga de gate em função da tensão drain-to-
source (adaptado de [19]).

comportamento de QGD em transistores fabricados para operar
em tensões acima de 100 V. Enquanto o modelo de [25] não
é indicado para aplicações que utilizam varreduras e banco de
dados.

Sendo assim, este trabalho propõem a utilização destes
conceitos e metodologias de forma conjunta. No modelo
proposto, os pontos para extração de CGD sugeridos por [12]
devem ser escolhidos considerando as contribuições sobre
análise da carga de gate fornecida por [19]. Com isso busca-
se modelar analiticamente a parcela de QGD responsável pela
maior parte das perdas durante os transitórios de tensão,
chamada de Q3 em [19].

Na Figura 5 o modelo proposto é representado pelos pontos
destacados como A e B. Estes pontos devem ser extraídos na
tensão de bloqueio sobre o transistor (ponto B, 300 V) e no
ponto A equivalente à VX em [19]. A determinação do ponto
VX foi associada com a constante de tempo de circuitos RC (τ)
representando a queda de tensão de VDS em 2τ , onde a tensão
atinge 13.5 % de VDS (40,5 V). Esta tensão sempre será 13,5%
em 2 τ , independente dos atuais valores de RG e CGD.

A base do método proposto é uma linearização: traçando
uma linha entre as tensões VDS e VX da Figura 4, um
triângulo é formado; dentro dele está a maior parte da área
de sobreposição de tensão e corrente. Esta área aumentaria
se mais constantes de tempo fossem utilizadas, resultando em
perdas de comutação estimadas mais altas. Por outro lado,
constantes de tempo menores resultariam em uma área de
sobreposição estimada menor.

Por exemplo, escolher uma constante de tempo maior que
4τ resultaria em um VX próximo à queda de tensão no estado
de condução (VDSon). Isso resultaria em alocar VX conforme
pretendido por [12], no CGD2 da Figura 3. Por outro lado,
escolher um valor abaixo de 1τ resultaria em VX sendo muito
perto de VDS, e o tempo de carga de CGD tenderia a zero.

Com base nestas discussões, a tensão de transição VX é
colocado na curva CGD ×VDS a 13,5% do VDS. A Figura 5
ilustra esta localização para o part number do MOSFET usado
na validação experimental.
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Fig. 6. Modelagem da capacitância Miller do transistor SCT2120AF
(tecnologia SiC) utilizando os pontos de extração sugeridos pelo
autor (pontos A e B) em comparativo com os sugeridos por [12]
(pontos B e C).

A Figura 6 mostra a modelagem de CGD para o transistor
SCT2120AF seguindo a mesma metodologia aplicada na
Figura 5. Para o modelo proposto são utilizados os pontos B
(tensão de bloqueio, 300 V) e A (equivalente de VX , 40,5 V).

Com a utilização dos pontos A e B, a carga média associada
a capacitância de Miller em função da tensão sobre o transistor
pode ser calculada,

QGD =

(
CGD(B)VDS +CGD(A)0.135VDS

2

)
(6)

onde CGD(B) é a capacitância gate-to-drain na tensão de
bloqueio aplicada e CGD(A) é a capacitância gate-to-drain em
13.5 % de VDS (ponto A). Assim, a carga responsável pelas
perdas de comutação no MOSFET (7) pode ser obtida pela
soma da QGS com a QGD obtidas por (5) e (6) respectivamente,

Q = QGS +QGD (7)

e pela razão entre a carga e a corrente fornecida pelo circuito
de acionamento, é possível determinar os tempos de overlap
para a entrada (8) e sáida de condução (9),

ton =
Q

IGon
(8)

to f f =
Q

IGo f f
(9)

sendo as corrente de gate determinadas por (10) e (11),

IGon = (VDR −VPL)/(RG +RGint) (10)

IGo f f =VPL/(RG +RGint) (11)

onde VDR é a tensão de gate e RGint é a resistência de gate
intrínseca ao transistor (também utilizada em [8]). Definidos
estes fatores, a potência dissipada por overlap no transistor
pode ser encontrada por (4) como uma função da frequência
de comutação. Então, A potência total dissipada é obtida pelo

somatório de (3) e (4), como mostra (12),

PTOT = PC +PSW . (12)

IV. VALIDAÇÃO DO MODELO E ANÁLISE
COMPARATIVA

Para validar os resultados o circuito de teste mostrado
na Figura 7 foi projetado. Este circuito é utilizado como
teste de pulso duplo em [5], [19], e [21], com o objetivo de
obter as formas de onda de tensão e corrente e integrá-las
em função do período. Nesta validação o circuito opera em
regime permanente e equilíbrio térmico. Este fator elimina
os transitórios térmicos no MOSFET, e a temperatura no
transistor pode ser considerada uniforme [27].

Pela temperatura, as perdas totais são obtidas, utilizando a
resistência térmica de cada MOSFET. Os MOSFETs testados
foram os part numbers IPW60R040C7(SJ) e o IRFP260N(Si),
operando com 50 % da tensão de bloqueio máxima (VDSb) do
respectivo MOSFET. Para minimizar os efeitos de recuperação
reversa, o diodo de roda livre C3D10060A tecnologia SiC foi
utilizado.

Para as medidas térmicas, a câmera térmica Fluke Ti20 foi
utilizada. Este equipamento tem precisão de ± 2 ◦C ou 2%,
o que for maior [28]. A emissividade da câmera for ajustada
para 0.9. A temperatura ambiente é constante para cada teste,
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Fig. 7. Circuito de teste: (a) diagrama e (b) setup experimental. 1)
Gate driver; 2) dispositivo sob teste; 3) diodo com dissipador; 4)
Indutor; 5) Carga resistiva (bottom side); 6) Fonte de tensão ajustável
VD utilizado para manter VDS constante; 7) Air cooler.
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Fig. 6. Modelagem da capacitância Miller do transistor SCT2120AF
(tecnologia SiC) utilizando os pontos de extração sugeridos pelo
autor (pontos A e B) em comparativo com os sugeridos por [12]
(pontos B e C).

A Figura 6 mostra a modelagem de CGD para o transistor
SCT2120AF seguindo a mesma metodologia aplicada na
Figura 5. Para o modelo proposto são utilizados os pontos B
(tensão de bloqueio, 300 V) e A (equivalente de VX , 40,5 V).

Com a utilização dos pontos A e B, a carga média associada
a capacitância de Miller em função da tensão sobre o transistor
pode ser calculada,

QGD =

(
CGD(B)VDS +CGD(A)0.135VDS

2

)
(6)

onde CGD(B) é a capacitância gate-to-drain na tensão de
bloqueio aplicada e CGD(A) é a capacitância gate-to-drain em
13.5 % de VDS (ponto A). Assim, a carga responsável pelas
perdas de comutação no MOSFET (7) pode ser obtida pela
soma da QGS com a QGD obtidas por (5) e (6) respectivamente,

Q = QGS +QGD (7)

e pela razão entre a carga e a corrente fornecida pelo circuito
de acionamento, é possível determinar os tempos de overlap
para a entrada (8) e sáida de condução (9),

ton =
Q

IGon
(8)

to f f =
Q

IGo f f
(9)

sendo as corrente de gate determinadas por (10) e (11),

IGon = (VDR −VPL)/(RG +RGint) (10)

IGo f f =VPL/(RG +RGint) (11)

onde VDR é a tensão de gate e RGint é a resistência de gate
intrínseca ao transistor (também utilizada em [8]). Definidos
estes fatores, a potência dissipada por overlap no transistor
pode ser encontrada por (4) como uma função da frequência
de comutação. Então, A potência total dissipada é obtida pelo

somatório de (3) e (4), como mostra (12),

PTOT = PC +PSW . (12)

IV. VALIDAÇÃO DO MODELO E ANÁLISE
COMPARATIVA

Para validar os resultados o circuito de teste mostrado
na Figura 7 foi projetado. Este circuito é utilizado como
teste de pulso duplo em [5], [19], e [21], com o objetivo de
obter as formas de onda de tensão e corrente e integrá-las
em função do período. Nesta validação o circuito opera em
regime permanente e equilíbrio térmico. Este fator elimina
os transitórios térmicos no MOSFET, e a temperatura no
transistor pode ser considerada uniforme [27].

Pela temperatura, as perdas totais são obtidas, utilizando a
resistência térmica de cada MOSFET. Os MOSFETs testados
foram os part numbers IPW60R040C7(SJ) e o IRFP260N(Si),
operando com 50 % da tensão de bloqueio máxima (VDSb) do
respectivo MOSFET. Para minimizar os efeitos de recuperação
reversa, o diodo de roda livre C3D10060A tecnologia SiC foi
utilizado.

Para as medidas térmicas, a câmera térmica Fluke Ti20 foi
utilizada. Este equipamento tem precisão de ± 2 ◦C ou 2%,
o que for maior [28]. A emissividade da câmera for ajustada
para 0.9. A temperatura ambiente é constante para cada teste,
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Fig. 7. Circuito de teste: (a) diagrama e (b) setup experimental. 1)
Gate driver; 2) dispositivo sob teste; 3) diodo com dissipador; 4)
Indutor; 5) Carga resistiva (bottom side); 6) Fonte de tensão ajustável
VD utilizado para manter VDS constante; 7) Air cooler.

e o ambiente laboratorial foi mantido isolado de interferências
externas na temperatura, como ventos, brisas, e fontes de calor
próximas ao setup.

As temperaturas de junção, case e dissipador são modeladas
em função da potência dissipada no semicondutor (12) [27],
[29]. A temperatura de junção pode ser encontrada por,

TJ = PTOT RθJA +TA (13)

onde TA é a temperatura ambiente e RθJA é a resistência
térmica entre junção e ambiente.

Como as resistências térmicas de dissipadores são não
lineares em função do comprimento, número de aletas, fluxo
de ar, altitude, entre outros [27],[29],[30], optou-se por utilizar
o transistor sem dissipador de modo a aumentar a exatidão dos
resultados térmicos. As perdas totais são obtidas utilizando
a temperatura de case (TC), temperatura ambiente (TA) e a
resistência térmica case-ambient RθCA de cada MOSFET.

TC = RθCAPTOT +TA. (14)

Os valores de cada RθCA é calculado pelas resistências
térmicas fornecidas pelo fabricante: junction-ambient RθJA e
junction-case RθJC.

A. IPW60R040C7
O MOSFET de superjunção IPW60R040C7 é utilizado

como exemplo do processo de obtenção do modelo térmico.
As resistências térmicas fornecidas pelo fabricante são
RθJA = 62 ◦C/W e RθJC = 0.55 ◦C/W, resultando em
RθCA = 61.45 ◦C/W. A curva de CGD × VDS para este
part number foi mostrado na Figura 5. Neste estudo de
caso os parâmetros utilizados são os mostrados na Tabela I.
Para assegurar o nível de tensão e frequências de comutação
corretas, as formas de onda de tensão de gate, tensão de sobre
o MOSFET, e corrente RMS no transistor foram medidas com
o auxilio de um osciloscópio. Para exemplificação, na Figura 8
são mostradas as formas de onda com o circuito operando a
50 kHz.

As temperaturas medidas experimentalmente para as
frequências de comutação de 20, 50, 90 e 110 kHz, com o
air cooler desligado são mostradas na Figura 9. Na Tabela II
são comparadas às temperaturas obtidas matematicamente,
juntamente aos erros relativos para cada ponto de operação nos
modelos analisados. Os parâmetros utilizados nesta validação

Fig. 8. Formas de onda de tensão de gate, tensão de sobre o MOSFET,
e corrente RMS no transistor com FSW =50 kHz

foram os mostrados na Tabela I.
A Figura 10 apresenta na forma gráfica os dados térmicos

mostrados na Tabela II. Os pontos em vermelho representam
as temperaturas obtidas experimentalmente. A curva preta a
que estão sobrepostos representa um fitting desses resultados.
Ao exceder a temperatura de 150 ◦C (limitação térmica do
transistor) são mostrados na cor cinza e em formato de traços
longos. A partir deste ponto, sistemas de transferência de calor
devem se utilizados para evitar a fusão das junções.

Os resultados da Figura 10 mostram que o modelo
proposto reproduz com acurácia o comportamento de perdas
e temperatura (validação experimental). Isso acontece devido
a melhor representação da capacitância Miller em função da
tensão de bloqueio, reduzindo significativamente o erro em
maiores frequência de comutação. Em menores frequências
de comutação (5 kHz, por exemplo) a tendência é que ambos
os modelos se aproximem dos resultados experimentais, pois
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115,9°C 136,1°C

(a) (b)

(c) (d)

Fig. 9. Imagens térmicas obtidas com o Fluke Ti20 utilizando
o transistor IPW60R040C7 (RθCA = 61.45 ◦C/W), air cooler
desligado. (a) 20 kHz. (b) 50 kHz. (c) 90 kHz. (d) 110 kHz.
TA = 25 ◦C.
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TABELA II
Temperaturas (IPW60R040C7)

Frequência Experimental Modelo proposto [8] [9] [10] [11] [12]
20 kHz 55,8◦C 52,3◦C −6,3% 136,2◦C +144,1% 131,9◦C +136,4% 104,7◦C +87,6% 41,4◦C −25,8% 88,3◦C +58,2%
50 kHz 81,3◦C 78,3◦C −3,7% 298,4◦C +267,0% 283,2◦C +248,3% 215,1◦C +164,6% 58,0◦C −28,6% 169,5◦C +108,5%
90 kHz 115,9◦C 112,4◦C −3,0% 514,7◦C +344,1% 484,8◦C +318,3% 362,2◦C +212,5% 80,2◦C −30,4% 277,7◦C +139,6%

110 kHz 136,1◦C 132,7◦C −2,5% 623,1◦C +357,9% 585,9◦C +330,6% 436,1◦C +220,5% 91,6◦C −32,7% 332,1◦C +144,0%

nessas condições a potência dissipada é majoritariamente
resultante das perdas por condução. Como o aumento da
frequência de comutação a curva de aumento da temperatura
pode ser identificada com proveniente do aumento das perdas
por comutação.

Nesta condição os modelos de [8]–[10] sobrestimaram
as perdas em toda a faixa de FSW . Estes modelos utilizam
valores de QGS e QGD diretamente retirados das tabelas do
datasheet, com exceção de [8], que utiliza a transcondutância
para calcular os tempos de overlap. De modo geral, estas
aproximações são não acuradas pelo fato de as tabelas do
datasheet representarem um único ponto de operação, para
valores específicos de VDS,RG,VGS, não sendo validos para
qualquer aplicação.

Além disto, o valor de QGD fornecido pelo fabricante,
normalmente representa a carga total entre gate-drain,
representado por Q4 na Figura 4. Utilizar Q4 vai contribuir
para sobrestimar os tempos de subida e queda da tensão, como
ocorre nos modelos de [8]–[10]. O valor apropriado de QGD
deve ser Q3, como exemplificado na Seção III B.

O modelo de [11] utiliza os tempos dos transitórios de
corrente trise e t f all das tabelas do datasheet. Similar a QGD
para os modelos [8]–[10], trise e t f all são fornecidos para
um único ponto de operação, resultando na não acurácia do
modelo de perdas. A diferença é que, nestas condições,
[11] subestima as perdas por comutação. A não acurácia
dos modelos de [8]–[11] mostram que os tempos de overlap
devem ser estimados utilizando os diagramas de características
elétricas do datasheet, possibilitando o ajuste dos parâmetros
para o ponto de operação desejado.

Utilizar a curva CGD ×VDS permite ajustar QGD para a
aplicação de interesse. Isto é feito em [12], mas o processo
de linearização de QGD pode ser não acurado, dependendo
do shape da curva CGD ×VDS. Como é o caso do MOSFET
IPW60R040C7.

B. IPW60R040C7 Air Cooler Ligado
Como mencionado, os resultados apresentados nas

Figuras 9 e 10 foram obtidos com o air cooler desligado. De
modo a operar o transistor IPW60R040C7 acima de 110 kHz
sem danificar a junção por excesso de temperatura, a (RθJA)
e desta forma a temperatura de junção, devem ser reduzidas.
Isto é possível com o aumento da superfície de dissipador ou
pelo aumento do coeficiente de convecção (hc), alterando a
convecção natural por convecção forçada [29].

Como não foram incluídos dissipadores no MOSFET sob
teste, o air cooler mostrado na Figura 7 é utilizado. O air
cooler foi posicionado perpendicular a superfície do MOSFET
com 105 mm de distância. Na Figura 11 é mostrado um
comparativo térmico do transistor comutando a 90 kHz, air
cooler desligado (a) e com air cooler ligado (b).

 51 °C115,9°C

(a) (b)

Fig. 11. Comparativo térmico do transistor comutando a 90 kHz: (a)
air cooler desligado e (b) com air cooler ligado.

Com o air cooler ligado, a temperatura de case em regime
permanente diminui de 115,9 ◦C para 51 ◦C (Figura 11.a
e .b). A utilização de convecção forçada também altera RθCA
e RDSon. Para obter as perdas totais utilizando a temperatura, a
resistência térmica resultante da utilização do air cooler deve
ser determinada.

Aplicando a temperatura da Figura 11.a e rearranjando
os termos de (13) e (14), a potência dissipada pode ser
determinada,

PTOT =
TC −TA

RθCA
=

115,9−25
61,45

= 1,479W. (15)

Como a resistência RθCA é muito maior que RθJC a
temperatura de junção pode ser aproximada pela temperatura
de case. Assim, aplicando a temperatura de 115,9 ◦C em
(3), obtém-se a parcela de perdas por condução de 148 mW.
Corrigindo a temperatura de 115,9 ◦C para 51 ◦C tem-se o
equivalente de 105,3 mW de perdas por condução ou 1,436 W
de perdas totais. Rearranjando os termos de (15), aplicando a
potência dissipada e a temperatura de 51 ◦C obtém-se o valor
RθCA para o experimento com o air cooler ligado,

RθCA =
TC −TA

PTOT
=

51−25
1,436

= 18,1◦C/W. (16)

Conhecido o RθCA para o circuito utilizando air cooler,
novos ensaios térmicos foram realizados, considerando as
frequências de comutação de 20, 50, 90, 110, 150, 200, 250
e 300 kHz. As imagens térmicas obtidas são mostradas na
Figura 12, as temperaturas na Tabela III e o comparativo
gráfico na Figura 13.

Comparativamente, o comportamento dos modelos
analíticos na Figura 13 são similares a Figura 10. O
modelo proposto estimou a temperatura próximo aos
resultados experimentais. Enquanto os modelos de [8]–[12]
apresentaram erros significativos com o aumento da
frequência, pelas razões discutidas na Seção IV-A.
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TABELA II
Temperaturas (IPW60R040C7)

Frequência Experimental Modelo proposto [8] [9] [10] [11] [12]
20 kHz 55,8◦C 52,3◦C −6,3% 136,2◦C +144,1% 131,9◦C +136,4% 104,7◦C +87,6% 41,4◦C −25,8% 88,3◦C +58,2%
50 kHz 81,3◦C 78,3◦C −3,7% 298,4◦C +267,0% 283,2◦C +248,3% 215,1◦C +164,6% 58,0◦C −28,6% 169,5◦C +108,5%
90 kHz 115,9◦C 112,4◦C −3,0% 514,7◦C +344,1% 484,8◦C +318,3% 362,2◦C +212,5% 80,2◦C −30,4% 277,7◦C +139,6%
110 kHz 136,1◦C 132,7◦C −2,5% 623,1◦C +357,9% 585,9◦C +330,6% 436,1◦C +220,5% 91,6◦C −32,7% 332,1◦C +144,0%

nessas condições a potência dissipada é majoritariamente
resultante das perdas por condução. Como o aumento da
frequência de comutação a curva de aumento da temperatura
pode ser identificada com proveniente do aumento das perdas
por comutação.

Nesta condição os modelos de [8]–[10] sobrestimaram
as perdas em toda a faixa de FSW . Estes modelos utilizam
valores de QGS e QGD diretamente retirados das tabelas do
datasheet, com exceção de [8], que utiliza a transcondutância
para calcular os tempos de overlap. De modo geral, estas
aproximações são não acuradas pelo fato de as tabelas do
datasheet representarem um único ponto de operação, para
valores específicos de VDS,RG,VGS, não sendo validos para
qualquer aplicação.

Além disto, o valor de QGD fornecido pelo fabricante,
normalmente representa a carga total entre gate-drain,
representado por Q4 na Figura 4. Utilizar Q4 vai contribuir
para sobrestimar os tempos de subida e queda da tensão, como
ocorre nos modelos de [8]–[10]. O valor apropriado de QGD
deve ser Q3, como exemplificado na Seção III B.

O modelo de [11] utiliza os tempos dos transitórios de
corrente trise e t f all das tabelas do datasheet. Similar a QGD
para os modelos [8]–[10], trise e t f all são fornecidos para
um único ponto de operação, resultando na não acurácia do
modelo de perdas. A diferença é que, nestas condições,
[11] subestima as perdas por comutação. A não acurácia
dos modelos de [8]–[11] mostram que os tempos de overlap
devem ser estimados utilizando os diagramas de características
elétricas do datasheet, possibilitando o ajuste dos parâmetros
para o ponto de operação desejado.

Utilizar a curva CGD ×VDS permite ajustar QGD para a
aplicação de interesse. Isto é feito em [12], mas o processo
de linearização de QGD pode ser não acurado, dependendo
do shape da curva CGD ×VDS. Como é o caso do MOSFET
IPW60R040C7.

B. IPW60R040C7 Air Cooler Ligado
Como mencionado, os resultados apresentados nas

Figuras 9 e 10 foram obtidos com o air cooler desligado. De
modo a operar o transistor IPW60R040C7 acima de 110 kHz
sem danificar a junção por excesso de temperatura, a (RθJA)
e desta forma a temperatura de junção, devem ser reduzidas.
Isto é possível com o aumento da superfície de dissipador ou
pelo aumento do coeficiente de convecção (hc), alterando a
convecção natural por convecção forçada [29].

Como não foram incluídos dissipadores no MOSFET sob
teste, o air cooler mostrado na Figura 7 é utilizado. O air
cooler foi posicionado perpendicular a superfície do MOSFET
com 105 mm de distância. Na Figura 11 é mostrado um
comparativo térmico do transistor comutando a 90 kHz, air
cooler desligado (a) e com air cooler ligado (b).

 51 °C115,9°C

(a) (b)

Fig. 11. Comparativo térmico do transistor comutando a 90 kHz: (a)
air cooler desligado e (b) com air cooler ligado.

Com o air cooler ligado, a temperatura de case em regime
permanente diminui de 115,9 ◦C para 51 ◦C (Figura 11.a
e .b). A utilização de convecção forçada também altera RθCA
e RDSon. Para obter as perdas totais utilizando a temperatura, a
resistência térmica resultante da utilização do air cooler deve
ser determinada.

Aplicando a temperatura da Figura 11.a e rearranjando
os termos de (13) e (14), a potência dissipada pode ser
determinada,

PTOT =
TC −TA

RθCA
=

115,9−25
61,45

= 1,479W. (15)

Como a resistência RθCA é muito maior que RθJC a
temperatura de junção pode ser aproximada pela temperatura
de case. Assim, aplicando a temperatura de 115,9 ◦C em
(3), obtém-se a parcela de perdas por condução de 148 mW.
Corrigindo a temperatura de 115,9 ◦C para 51 ◦C tem-se o
equivalente de 105,3 mW de perdas por condução ou 1,436 W
de perdas totais. Rearranjando os termos de (15), aplicando a
potência dissipada e a temperatura de 51 ◦C obtém-se o valor
RθCA para o experimento com o air cooler ligado,

RθCA =
TC −TA

PTOT
=

51−25
1,436

= 18,1◦C/W. (16)

Conhecido o RθCA para o circuito utilizando air cooler,
novos ensaios térmicos foram realizados, considerando as
frequências de comutação de 20, 50, 90, 110, 150, 200, 250
e 300 kHz. As imagens térmicas obtidas são mostradas na
Figura 12, as temperaturas na Tabela III e o comparativo
gráfico na Figura 13.

Comparativamente, o comportamento dos modelos
analíticos na Figura 13 são similares a Figura 10. O
modelo proposto estimou a temperatura próximo aos
resultados experimentais. Enquanto os modelos de [8]–[12]
apresentaram erros significativos com o aumento da
frequência, pelas razões discutidas na Seção IV-A.

TABELA III
Temperaturas utilizando air cooler

Frequência Experimental Modelo proposto [8] [9] [10] [11] [12]
20 kHz 32,5◦C 32,4◦C −0,3% 58,9◦C +81,1% 57,5◦C +77,1% 49,2◦C +52,0% 29,8◦C −8,3% 44,2◦C +36,0%
50 kHz 39,5◦C 40,9◦C +3,5% 108,3◦C +174,3% 103,7◦C +162,4% 82,8◦C +109,6% 34,7◦C −12,1% 68,8◦C +74,2%
90 kHz 51◦C 51,9◦C +1,8% 174,7◦C +242,6% 165,1◦C +223,8% 127,5◦C +150,2% 41,2◦C −19,3% 101,7◦C +99,4%

110 kHz 58,3◦C 57,4◦C −1,5% 207,3◦C +255,6% 195,9◦C +236,1% 150◦C +157,3% 44,4◦C −23,7% 118,1◦C +102,6%
150 kHz 69,5◦C 68,2◦C −1,8% 273,3◦C +293,3% 257,4◦C +270,4% 194,8◦C +180,3% 50,9◦C −26,7% 151◦C +117,3%
200 kHz 83,3◦C 81,5◦C −2.1% 355,8◦C +327,2% 334,4◦C +301,4% 250,8◦C +201,2% 59,1◦C −29,1% 192,2◦C +130.7%
250 kHz 97,8◦C 94,8◦C −3,1% 438,3◦C +348,2% 411,3◦C +320,5% 306,9◦C +213,8% 67,3◦C −31,2% 233,3◦C +138,54%
300 kHz 112,6◦C 107,9◦C −4,7% 520,9◦C +362,6% 488,3 ◦C +333,6% 363,0◦C +222,4% 75,5◦C −33% 274,4◦C +143,7%

32,5 °C 39,5 °C

58,3 °C 51 °C

69,5 °C 83,3 °C

97,8 °C 112,6 °C

(g) (h)

(e) (f)

(c) (d)

(a) (b)

Fig. 12. Imagens térmicas obtidas com o equipamento Fluke Ti20,
transistor IPW60R040C7 e protótipo de teste utilizando air cooler
(RθCA = 18,1◦C/W): (a) 20 kHz,(b) 50 kHz, (c) 90 kHz, (d) 110
kHz, (e) 150 kHz, (f) 200 kHz, (g) 250 kHz e (h) 300 kHz.

C. IRFP260N Air Cooler Desligado
O modelo também foi validado para a tecnologia de Si

IRFP260N, utilizando o circuito da Figura 7 com o air cooler
desligado. Os parâmetros utilizados neste estudo de caso são
mostrados na Tabela IV e a modelagem de CGD é mostrada na
Figura 14.

A resistência térmica RθJA do MOSFET IRFP260N é de
40 ◦C/W e RθJC de 0,5 ◦C/W resultando no RCA de 39,5 ◦C/W.
Os resultados térmicos obtidos utilizam a mesma metodologia
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Fig. 13. Comparativo térmico entre os modelos de [8], [9], [10], [11]
e [12] em relação aos resultados experimentais e ao modelo proposto
utilizando o transistor IPW60R040C7 (circuito com air cooler) cujo
RθCA = 18,1◦C/W.

dos ensaios anteriores, portanto o mesmo equacionamento
pode ser aplicado. Assim, as temperaturas calculados
para cada ponto de frequência de comutação analisada são
mostrados na Tabela V, bem como o comparativo na forma
gráfica na Figura 15. As imagens térmicas provenientes dos
ensaios experimentais são mostradas na Figura 16. A Os
pontos de frequências de comutação validados foram: 20, 50,
100, 150, 200, 250 e 300 kHz.

O comportamento dos modelos analíticos mostrados na
Figura 15 coincidem com os resultados apresentados nas
Figuras 10 e 13. Com o aumento da frequência observa-se
o aumento na divergência entre as temperaturas calculadas
por cada modelo em relação aos resultados experimentais.

TABELA IV
Parâmetros do circuito (IRFP260N)

Parâmetro Símbolo Valor
Tensão de ruptura VDSb 200V

Tensão de bloqueio VDS 100 V
Indutância L 1,7 mH

Carga R 35 Ohm
Tensão de gate VG 15 V

Resistência de gate RG 15 Ohm
Corrente Média

no indutor IMED 1,42 A

Duty cycle D 0,5
Frequência FSW 5 - 500 kHz
Transistor # IRFP260N
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TABELA V
Temperaturas IRFP260N

Frequência Experimental Modelo proposto [8] [9] [10] [11] [12]
50 kHz 39,1 40◦C +2,3% 109,3◦C +179,5% 130,4◦C +233,5% 91,5◦C +134% 46,2◦C +18% 109,9◦C +181,2%
90 kHz 50,5 50,9◦C +0,8% 177,6◦C +251,7% 215,2◦C +326,1% 145◦C +187,2% 63,5◦C +25,7% 173,4◦C +243,4%
110 kHz 55,2 56,3◦C +2,0% 211,8◦C +283,7% 257,5◦C +366,5% 171,8◦C +211,2% 72,1◦C +30,7% 266,1◦C +382,1%
150 kHz 63 67,1◦C +6,5% 280,1◦C +344,6% 342,2◦C +443,1% 225,2◦C +257,5% 89,4◦C +41,9% 271,6◦C +331,1%
200 kHz 75,6 80,6◦C +6,7% 365,5◦C +383,5% 448,1◦C +492,6% 292,1◦C +286,4% 111,1◦C +47% 353,4◦C +367,5%
250 kHz 87,4 94,2◦C +7,8% 451◦C +416% 553,9◦C +533,8% 359,1◦C +310,8% 132,8◦C +51,9% 435,3◦C +398%
300 kHz 102 108◦C +5,8% 536,5◦C +425% 659,9◦C +546,9% 426,1◦C +317,7% 154,6◦C +51,5% 517,2◦C +407%
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Fig. 14. Modelagem da capacitância Miller do transistor IRFP260N
(tecnologia Si) utilizando os pontos de extração sugeridos pelo autor
(pontos A e B).
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Fig. 15. Comparativo térmico entre os modelos de [8], [9], [10], [11]
e [12] em relação aos resultados experimentais e ao modelo proposto
utilizando o transistor IRFP260N cujo RθCA = 39,5◦C/W.

Como discutido no exemplo da Figura 10, os modelos de [8]–
[11] estimaram perdas maiores por utilizarem os parâmetros
diretamente das tabelas fornecidas na folhas de dados do
fabricante. O modelo de [12] superestima QGD, resultando
em perdas maiores que as medidas experimentalmente. O
modelo proposto novamente foi o que apresentou resultados
mais próximos às validações térmicas.

39,1°C 50,5°C

55,2°C 63°C

75,6°C 87,4°C

102°C
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(c) (d)
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Fig. 16. Imagens térmicas obtidas com o equipamento Fluke Ti20 e
o transistor IRFP260N (RθCA = 39,5◦C/W): (a) 50 kHz,(b) 90 kHz,
(c) 110 kHz, (d) 150 kHz, (e) 200 kHz, (f) 250 kHz e (g) 300 kHz.

V. CONCLUSÃO

Este artigo fornece um modelo analítico para o cálculo
de perdas em MOSFETs de potência. O comportamento
da resistência drain-to-sourse on-state (RDSon) em função da
temperatura de junção (modelo de [12]) e a não linearidade
da capacitância Miller (CGD) em diferentes capacidades de
bloqueio de tensão foram considerados. A acurácia do
modelo proposto foi validada por resultados térmicos obtidos
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TABELA V
Temperaturas IRFP260N

Frequência Experimental Modelo proposto [8] [9] [10] [11] [12]
50 kHz 39,1 40◦C +2,3% 109,3◦C +179,5% 130,4◦C +233,5% 91,5◦C +134% 46,2◦C +18% 109,9◦C +181,2%
90 kHz 50,5 50,9◦C +0,8% 177,6◦C +251,7% 215,2◦C +326,1% 145◦C +187,2% 63,5◦C +25,7% 173,4◦C +243,4%
110 kHz 55,2 56,3◦C +2,0% 211,8◦C +283,7% 257,5◦C +366,5% 171,8◦C +211,2% 72,1◦C +30,7% 266,1◦C +382,1%
150 kHz 63 67,1◦C +6,5% 280,1◦C +344,6% 342,2◦C +443,1% 225,2◦C +257,5% 89,4◦C +41,9% 271,6◦C +331,1%
200 kHz 75,6 80,6◦C +6,7% 365,5◦C +383,5% 448,1◦C +492,6% 292,1◦C +286,4% 111,1◦C +47% 353,4◦C +367,5%
250 kHz 87,4 94,2◦C +7,8% 451◦C +416% 553,9◦C +533,8% 359,1◦C +310,8% 132,8◦C +51,9% 435,3◦C +398%
300 kHz 102 108◦C +5,8% 536,5◦C +425% 659,9◦C +546,9% 426,1◦C +317,7% 154,6◦C +51,5% 517,2◦C +407%
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Fig. 14. Modelagem da capacitância Miller do transistor IRFP260N
(tecnologia Si) utilizando os pontos de extração sugeridos pelo autor
(pontos A e B).
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Fig. 15. Comparativo térmico entre os modelos de [8], [9], [10], [11]
e [12] em relação aos resultados experimentais e ao modelo proposto
utilizando o transistor IRFP260N cujo RθCA = 39,5◦C/W.

Como discutido no exemplo da Figura 10, os modelos de [8]–
[11] estimaram perdas maiores por utilizarem os parâmetros
diretamente das tabelas fornecidas na folhas de dados do
fabricante. O modelo de [12] superestima QGD, resultando
em perdas maiores que as medidas experimentalmente. O
modelo proposto novamente foi o que apresentou resultados
mais próximos às validações térmicas.
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Fig. 16. Imagens térmicas obtidas com o equipamento Fluke Ti20 e
o transistor IRFP260N (RθCA = 39,5◦C/W): (a) 50 kHz,(b) 90 kHz,
(c) 110 kHz, (d) 150 kHz, (e) 200 kHz, (f) 250 kHz e (g) 300 kHz.

V. CONCLUSÃO

Este artigo fornece um modelo analítico para o cálculo
de perdas em MOSFETs de potência. O comportamento
da resistência drain-to-sourse on-state (RDSon) em função da
temperatura de junção (modelo de [12]) e a não linearidade
da capacitância Miller (CGD) em diferentes capacidades de
bloqueio de tensão foram considerados. A acurácia do
modelo proposto foi validada por resultados térmicos obtidos

experimentalmente.
Na Tabela II e na Figura 10 os resultados foram

validados para o MOSFET de superjunção IPW60R040C7 em
frequências de até 110 kHz, onde atingiu-se o limite térmico
de operação. Na Tabela III e na Figura 13 um air cooler
foi inserido de modo a reduzir a resistência térmica junção
ambiente (RθJA). A inserção de dissipadores pode trazer
erros para o modelo devido às não linearidades em função de
comprimento, altitude, fluxo de ar e variação de temperatura.
Com a redução da RθJA os resultados utilizando o MOSFET
IPW60R040C7 foram validados até 300 kHz, estendendo o fit
até 500 kHz. Na Tabela V e na Figura 15 os resultados para o
MOSFET IRFP260N (tecnologia convencional de Silício) os
resultados foram validados até 300 kHz, estendendo o fit até
500 kHz.

O modelo proposto demonstrou resultados acurados do
em relação aos dados experimentais em todas as verificações
realizadas. Devido à relativa facilidade de implementação e
acurácia, sua utilização é recomendada em aplicações onde
banco de dados são necessários, bem como em avaliações que
utilizam soluções por varreduras de pontos de operação.
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