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Resumo - Este artigo apresenta um modelo analitico
simples e acurado para calculo de perdas em MOSFETs
de poténcia. Uma analise comparativa entre o modelo
proposto e modelos comumente utilizados na literatura é
mostrado. O modelo proposto utiliza uma simplificacio
na modelagem das cargas das capacitancias parasitas.
Variacoes da temperatura de juncdo com a variacao da
frequéncia sao consideradas. Resultados térmicos obtidos
experimentalmente sio usados para validar o modelo em
frequéncias de até 300 kHz. Os resultados demonstram
acuracia do modelo proposto usando dois part numbers de
MOSFETs diferentes, com as tecnologias de superjuncao
e Silicio convencional. Devido a acuracia e simplicidade
de implementacdo, este modelo é recomendado para
utilizacdo em analises onde sdo verificados extensivos
pontos de operacdo (tensdo, frequéncia e poténcia),
algoritimos genéticos e aplicacoes com banco de dados.
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ANALYTICAL MODEL FOR THE
CALCULATION OF LOSSES IN POWER
MOSFETS FOR DATABASE APPLICATIONS

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. INTRODUCAO

O avango no desenvolvimento de tecnologias de
semicondutores wide bandgap e de superjungdo aplicados
a transistores MOSFET, torna crescente a operacdo de
conversores em hard-switching com alta densidade de
poténcia em frequéncias na ordem de dezenas e centenas
de kHz [1]-[3]. Nestas situacdes a poténcia dissipada
no transistor deve ser calculada de forma correta. Caso
contrdrio o rendimento do conversor pode ser mal
interpretado e projetos de sistemas de transferéncia de
calor subdimensionados, podendo ocasionar a fusdo da
junc¢do, ou superdimensionados tornando-os volumosos e com
custos adicionais indesejados.

Comumente existem trés métodos computacionais capazes
de estimar a poténcia dissipada durante a operacdo dos
transistores do tipo FET: A andlise por elementos finitos
(Finite Element Analysis, FEA), o SPICE e o analitico [4],
[5]. As principais diferencas entre eles estdo relacionadas a
exatiddo nos resultados, a complexidade na implementacdo
e ao tempo computacional exigido. Embora com menor
acurdacia, o modelo analitico apresenta maior simplicidade na
modelagem e a maior velocidade de processamento em relacio
ao modelo SPICE e o FEA, por essa razdo torna-se atrativo
e preferido em projetos de otimizac¢do que utilizam banco de
dados, buscando solug¢des por varreduras [3],[6],[7].

Nas dltimas décadas diferentes autores abordaram e
sugeriram modelos analiticos [8]-[12]. A Figura 1 mostra um
comparativo entre estes modelos e a poténcia dissipada obtida
experimentalmente. Os pardmetros do circuito de testes sdo
mostrados na Tabela I. Maiores detalhes do circuito de teste
utilizado s@o mostrados na Secdo I'V.

Nos pontos de operacdo mostrados na Figura 1, os
modelos analiticos apresentaram resultados préximos aos
experimentais em frequéncias de comutagdo abaixo de 50 kHz.
Entretanto, com o aumento da frequéncia de comutagdo ha
também um aumento no erro relativo. Este comportamento
estd diretamente relacionado ao balango entre as perdas por
condugdo e comutacdo. De modo geral, em baixa frequéncia
as perdas por conducdo sdo dominantes sobre as perdas por
comutacdo, correspondendo ao maior percentual de perdas.
Com o aumento da frequéncia, o percentual de perdas por
comutacdo aumenta gradativamente, resultando no aumento
do erro relativo.

Isso nao significa que os modelos analisados sdo
necessariamente incorretos, pois geralmente quando um
modelo analitico € desenvolvido ele leva em consideracio
pontos de operacdo especificos. Para obter um modelo
analitico acurado sob diferentes pontos de operacdo, os
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Fig. 1. Comparativo entre a simulagdo de modelos analiticos e
resultados experimentais na faixa de 5 - 500 kHz.

TABELA 1
Parametros do circuito
Parametro Simbolo Valor
Tensdo de ruptura Vosp 600V
Tensdo de bloqueio Vbs 300 V
Indutancia L 1,7 mH
Carga R 70 Ohm
Tensdo de gate Ve 15V
Resisténcia de gate R¢ 15 Ohm
Corrente Média
no indutor Imep 214 A
Duty cycle D 0,5
Frequéncia Fow 5-500kHz
Transistor # IPW60R040C7

fendmenos fisicos relacionados a temperatura de jungdo,
niveis de tensdo e frequéncia de comutacdio aplicados ao
transistor devem ser modelados de forma adequada.

Com base nestas consideracdes, este artigo propde um
modelo analitico acurado para auxiliar na estimativa de perdas
em MOSFETs de poténcia. A andlise comparativa entre
o modelo proposto, os modelos analiticos de [8]-[12] e
resultados obtidos experimentalmente também € apresentada.
Na Secao II sdo fornecidas equagdes para cdlculo de perdas
por condugdo, considerando o comportamento fisico da
resisténcia drain-to-source em relacdo a temperatura de
juncdo. Na Secdo III é mostrada a modelagem das nao
linearidades da capacitancia Miller em fun¢@o da variagdo das
tensdes de bloqueio. Na Secdo IV o somatdrio da poténcia
dissipada no transistor € utilizado em validagdes térmicas do
modelo proposto em relagdo a resultados experimentais, nesta
secdo também sdo apresentadas as discussdes dos resultados
obtidos. A Se¢do V ¢é dedicada as conclusdes.

II. MODELO DE PERDAS POR CONDUCAO

O modelo analitico para obter a poténcia dissipada durante
o periodo de condugdo dos transistores do tipo MOSFET foi
amplamente difundido em artigos académicos [8], [9], [11],
notas de aplicacdo [10], [12] e livros [13], [14], em todos os
casos estd relacionada ao produto do quadrado da corrente
eficaz com a resisténcia drain—to—source on—state (Rpson)-
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A obtengdo de Rpg,, estd associada aos mecanismos que
determinam as mobilidades de portadores [15]-[17]. Em
um cristal puro os portadores sdo espalhados principalmente
pela interacdo com as vibracdes geradas termicamente
dos dtomos do substrato em funcdo da temperatura. A
saturacdo da velocidade de drift de portadores quentes reduz
significativamente sua mobilidade [17]. Uma revisdao sobre
esse assunto também pode ser encontrada em [18].

Para fins de simulacdo, devido a grande complexidade
e a dificuldade de modelar com acurdcia este fendmeno
e suas interagdes, normalmente € necessaria uma lei de
poténcia simples. Os coeficientes sdo obtidos pela adequacao
dos valores da mobilidade experimental em fungdo da
temperatura, representado pelas curvas Rps,, x T; fornecidas
pelos fabricantes.

Dentre os modelos supracitados, [12] apresenta um modelo
que representa o comportamento da curva Rpgs,, X 77 na forma
matematica,

o )T1725°C

Rpson(r;) = Rpsonmax (25°C). (1 +—

100 W

onde 7; € a temperatura de juncdo durante a operagdo e
Rpsonmax 25 °C é o valor mdximo de Rps,, a (25°C) mostrado
no datasheet. Rearranjando (1) o coeficiente de temperatura o
pode ser calculado com dois conjuntos de valores (771, Rpson1)

€ (Ty2, Rpson2),

(7tm7)
Tip—T,
o =100 (RDS2> | )

Rpsoni

sendo Rpson1 € a resisténcia de condugdo maxima a 25 °C,
Ty € um segundo ponto de temperatura da curva Rps,, (deve
ser extraido préximo a temperatura de fusdo do transistor) e
Rpson € a resisténcia equivalente em 7).

Assim as perdas por conducdo podem ser calculadas

FPc= RDSnn(Tj)IRMSz- 3)

Desta forma para validar a andlise comparativa, (3) foi
utilizada em todos os modelos mostrado na Figura 1, de modo
a considerar a mesma dependéncia térmica na corre¢do de
Rpson. Além da temperatura de juncdo, a tensdo de gate tem
impacto direto na resisténcia de conducao, neste sentido, este
artigo faz uma avaliacdo de transistores trabalhando na regido
de saturacio.

I11. MODELO DE PERDAS POR COMUTACAO

As perdas por comutagdo possuem maior complexidade
na elaboracdo do modelo quando comparadas com as perdas
por condug¢do. Diferentes autores apresentaram metodologias
para o cédlculo das perdas por comutacio em MOSFETs de
poténcia. A diferenca entre os modelos estd relacionada a
estratégia de determinag¢do dos tempos de carga e descarga
das capacitancias parasitas entre gate e source (Qgs) € entre
gate e drain (Qgp). Nestes periodos ocorrem as sobreposi¢des
entre tensdo e corrente nos transistores, também chamados de
tempos de overlap. Em [8]-[12], os tempos de overlap sdo

389



utilizados em (4) para determinar as perdas por comutagio,

1
Py = E(tonVDSI(m +torfVoslorr)Fsw 4

onde Vps € a tensdo de bloqueio, I,, € I,ps as correntes de
comutacdo na entrada e saida de conducdo respectivamente
€ ton € fopy 0S tempos de overlap. Em alguns casos ( [9],
[11],[12]) s@o acrescidas a (4) perdas capacitivas referentes a
capacitancia de saida do transistor (Cpgss). De acordo com [19]
as contribuicdes de perda de energia da descarga e carga de
Coss ao acionar e bloquear se cancelam quase completamente.
A energia armazenada em Cpgs ja estd contabilizada no
célculo da energia de bloqueio do MOSFET. Considerar o
termo implicaria redundancia no cédlculo, portanto ndo serd
considerado neste artigo.

Com o aumento da frequéncia, as indutincias parasita
internas aos transistores e de PCB tem impacto nos transitorios
de tensdo e corrente [5], [19], [20]. Devido a complexidade e
incertezas ao determinar o valor dessas indutancias (dependem
do layout utilizado), a andlise comparativa desenvolvida neste
artigo ndo considera o impacto das indutancia parasitas.

A. Modelagem de Qgs

A modelagem dos comportamentos de carga e descarga
da capacitincia gate — source (Cgs) sdo obtidas durante o
periodo em que a tensdo de gate do transistor estd entre
a tensdo de Limiar (Vry) e a tensdo de Plateau (Vpr)
(tempo em que ocorrem as transi¢des de corrente). Como
Cgs € relativamente maior que a capacitncia gate — drain
(Cgp, também chamada de capacitancia Miller ou capacitincia
de transferéncia reversa Cgss) € altamente linear, é usual
aproxima-la pela capacitincia de entrada (Cgs) [5]. Assim a
carga pode ser definida como o produto de Cjss pela diferenga
entre Vpr e Vry,

Qs = Ciss(VeL — VrH). )

B. Revisdo da Modelagem de Qgp

A modelagem da carga e descarga de Cgp ocorrem nas
transicoes de tensdo do transistor. A capacitancia Cgp
€ relativamente menor que Cgs e altamente ndo linear
em funcdo da variacdo de tensdo, o que torna a andlise
complexa. De acordo com [21] este fendmeno é perceptivel
principalmente em transistores cuja capacidade de bloqueio
de tensdo é maior do que 40 V. Os part numbers IRL4A0B212
(Si), IRF100P218 (Si), IRF250P224 (Si), IPW60R040C7
(CoolMOS), NTP8G206N (GaN cascode) ¢ SCT2120AF
(SiC) utilizados na Figura 2 foram selecionados considerando
diferentes tecnologias e tensdes de bloqueio, de modo a tornar
a analise representativa.

Embora com amplitudes diferentes, o comportamento
de Cgp para os MOSFETs IRF100P218, IRF250P224,
IPW60R040C7, NTP8G206N e SCT2120AF sao similares,
apresentando um estdgio com maior variacio em tensdes
abaixo de 40 V e outro com menor variacdo entre 40 V e
a tensdo de ruptura do transistor. O MOSFET IRL40B212
(Vps < 40 V) apresenta apenas um estdgio de variacdo da
capacitancia.

Como mencionado, o comportamento e a maneira de
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Fig. 2. Comparativo do comportamento de Cgp entre MOSFETSs com
diferentes tensdes de bloqueio e tecnologias.

utilizar Cgp no cdlculo das perdas por comutagao foi abordado
em diferentes modelos analiticos [8]-[12]. Parte destes
modelos foram projetados e validados para calcular a poténcia
dissipada em MOSFETs que geralmente operam tensdes de
bloqueio inferiores a 40 V como sdo os casos de [8] e
[12]. Com o avanco no desenvolvimento das tecnologias SiC,
CoolMOS e GaN a aplicagdo destes transistores em projetos
de otimizag@o em frequéncias acima de 100 kHz é crescente.
Da mesma forma, a utilizacdo destes modelos onde maiores
tensdes de operagdo sdo empregadas é recorrente [22], [23].
Na Figura 3 é mostrado o modelo para utilizacdo da Cgp
em tensdes menores que 40 V proposto por [12]. Embora nao
seja a aplicacdo de projeto, este modelo € utilizado de forma
equivocada em artigos para calcular as perdas por comutagao
em transistores que operam em tensdes de bloqueio na faixa
de 400 V [23],[24]. Neste modelo a Cgp € obtida por dois
pontos da curva da capacitincia versus tensdo. O primeiro
ponto ou Cgp; € extraido na tensdo de bloqueio aplicada ao
transistor (Vps) e o segundo ponto na tensdo equivalente a
queda de tensdo do canal (Rpsenlon), apontada como Cgpy.
A diferenca no comportamento da capacitancia Miller em
diferentes tensdes de bloqueio mostrada na Figura 2, pode
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Fig. 3. Modelo para extra¢do da Cgp utilizando dois pontos da curva
capacitancia Miller x tenso drain-to-source proposto por [12].
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ocasionar erros na utilizacdo do modelo analitico de [12].
A incorreta escolha de Cgp resultard em erro no calculo da
poténcia dissipada. Este erro se acentua com o aumento da
frequéncia de comutagao.

Em [25] é proposto um modelo para calcular com maior
acurdcia os tempos dos transitérios de tensdo.  Neste
modelo sdo extraidos 300 pontos da curva Cgp X Vpg
(1 ponto por Volt). A acurdcia no cdlculo de perdas nos
transitorios de tensdao € melhorada, porém surgem problemas
de complexidade na implementacdo 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 utilizacdo do
modelo. Outra dificuldade para a utilizagdo deste modelo esta
relacionada a resolugdo das curvas de Cgp ja que na maioria
dos datasheets as escalas sdo logaritmicas, necessitando da
utilizagdo de um software computacional para correta extragdo
dos pontos [26].

Ja [19] aborda de forma multiffsica o comportamento de
carga e descarga de Cgp em transistores MOSFET. Como
resultado o autor propde analisar a carga entre gate e drain
(Qcp) como duas parcelas distintas chamadas de Q3 e Q4
(Figura 4). Durante Q3 Vpg cai rapidamente até a tensio
de transicdo Vy e depois diminui lentamente até a queda de
tensdo no transistor durante o periodo de condugdo (Vpgon)-
Ainda, conforme o autor, Vx representa o Vps no qual a
camada n-epitaxial sob o 6xido de porta muda de deplecdo
para acumulagdo. (3 ¢é definido como o incremento de
carga de gate necessdrio para a tensdo Vpg cair para a tensio
de transi¢do Vx e representa a parcela mais significativa de
perdas. Q4 tem pouca influéncia nas perdas de comutacio e
pode ser desconsiderada.

Esta abordagem resultou em um modelo analitico validado
no software DESSIS, obtendo boa exatiddo. Porém, como os
fabricantes fornecem apenas a carga total entre gate e drain
(Qcp), ndo é possivel identificar qual parcela corresponde a
Q3 e a Qq4, prejudicando a utilizacdo deste modelo analitico.

C. Modelo Proposto Para Determinar Qgp
Embora com contribui¢gdes importantes, os modelos
analiticos de [12] e [19] ndo sdo adequados para estimar o
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Fig. 4. Caracteristicas da carga de gate em funcao da tensdo drain-to-
source (adaptado de [19]).
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comportamento de Qsp em transistores fabricados para operar
em tensdes acima de 100 V. Enquanto o modelo de [25] ndo
¢ indicado para aplicacdes que utilizam varreduras e banco de
dados.

Sendo assim, este trabalho propdem a utilizacdo destes
conceitos e metodologias de forma conjunta. No modelo
proposto, os pontos para extracdo de Cgp sugeridos por [12]
devem ser escolhidos considerando as contribuicdes sobre
andlise da carga de gate fornecida por [19]. Com isso busca-
se modelar analiticamente a parcela de Q¢p responsavel pela
maior parte das perdas durante os transitérios de tensdo,
chamada de Q3 em [19].

Na Figura 5 o modelo proposto € representado pelos pontos
destacados como A e B. Estes pontos devem ser extraidos na
tensdo de bloqueio sobre o transistor (ponto B, 300 V) e no
ponto A equivalente a Vx em [19]. A determinacdo do ponto
Vx foi associada com a constante de tempo de circuitos RC (7)
representando a queda de tens@o de Vpg em 27, onde a tensdo
atinge 13.5 % de Vps (40,5 V). Esta tensdo sempre serd 13,5%
em 2 7, independente dos atuais valores de Rg e Cgp.

A base do método proposto € uma linearizacdo: tragando
uma linha entre as tensdes Vps e Vx da Figura 4, um
tridngulo é formado; dentro dele estd a maior parte da drea
de sobreposi¢cdo de tens@o e corrente. Esta drea aumentaria
se mais constantes de tempo fossem utilizadas, resultando em
perdas de comutacdo estimadas mais altas. Por outro lado,
constantes de tempo menores resultariam em uma drea de
sobreposi¢@o estimada menor.

Por exemplo, escolher uma constante de tempo maior que
47 resultaria em um Vx préximo a queda de tensdo no estado
de condugdo (Vpg,,). Isso resultaria em alocar Vx conforme
pretendido por [12], no Cspy da Figura 3. Por outro lado,
escolher um valor abaixo de 17 resultaria em Vy sendo muito
perto de Vpg, e o tempo de carga de Cgp tenderia a zero.

Com base nestas discussdes, a tensdo de transicdo Vy é
colocado na curva Cgp X Vps a 13,5% do Vpg. A Figura 5
ilustra esta localizagao para o part number do MOSFET usado
na validagdo experimental.
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Fig. 5. Modelagem da capacitincia Miller do transistor

IPW60R040C7 (tecnologia superjuncdo) utilizando os pontos de
extragdo sugeridos pelo autor (pontos A e B) em comparativo com
os sugeridos por [12] (pontos B e C).
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Fig. 6. Modelagem da capacitincia Miller do transistor SCT2120AF
(tecnologia SiC) utilizando os pontos de extra¢do 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 Cgp para o transistor
SCT2120AF seguindo a mesma metodologia aplicada na
Figura 5. Para o modelo proposto sdo utilizados os pontos B
(tensdo de bloqueio, 300 V) e A (equivalente de Vy, 40,5 V).

Com a utilizacdo dos pontos A e B, a carga média associada
a capacitancia de Miller em funcdo da tensao sobre o transistor
pode ser calculada,

(CGD(B)VDS + CGD(A)O- 135VDS)
O6p = 5

(6)

onde Cgpp) € a capacitancia gate-to-drain na tensdo de
bloqueio aplicada e Cgp(4) € a capacitancia gate-to-drain em
13.5 % de Vps (ponto A). Assim, a carga responsdvel pelas
perdas de comutacio no MOSFET (7) pode ser obtida pela
soma da Qgs com a Qgp obtidas por (5) e (6) respectivamente,

0= Qgs+0cp @)

e pela razdo entre a carga e a corrente fornecida pelo circuito
de acionamento, é possivel determinar os tempos de overlap
para a entrada (8) e sdida de condug@o (9),

Q

ton = 8
on= 3
tos = - ©)
Goff
sendo as corrente de gate determinadas por (10) e (11),
I6on = (Vbr — VrL) / (RG + Raint) (10)
Ioff = Vpr/(RG + RGint) €8))

onde Vpg € a tens@o de gate e Rgin; € a resisténcia de gate
intrinseca ao transistor (também utilizada em [8]). Definidos
estes fatores, a poténcia dissipada por overlap no transistor
pode ser encontrada por (4) como uma fung@o da frequéncia
de comutacdo. Entdo, A poténcia total dissipada € obtida pelo
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somatorio de (3) e (4), como mostra (12),
Pror = Pc+ Psw. (12)

IV. VALIDACAO DO MODELO E ANALISE
COMPARATIVA

Para validar os resultados o circuito de teste mostrado
na Figura 7 foi projetado. Este circuito € utilizado como
teste de pulso duplo em [5], [19], e [21], com o objetivo de
obter as formas de onda de tensdo e corrente e integri-las
em fungdo do periodo. Nesta validacio o circuito opera em
regime permanente e equilibrio térmico. Este fator elimina
os transitérios térmicos no MOSFET, e a temperatura no
transistor pode ser considerada uniforme [27].

Pela temperatura, as perdas totais sdo obtidas, utilizando a
resisténcia térmica de cada MOSFET. Os MOSFETs testados
foram os part numbers IPW60R040C7(SJ) e o IRFP260N(Si),
operando com 50 % da tensdo de bloqueio maxima (Vpg;) do
respectivo MOSFET. Para minimizar os efeitos de recuperagao
reversa, o diodo de roda livre C3D10060A tecnologia SiC foi
utilizado.

Para as medidas térmicas, a camera térmica Fluke Ti20 foi
utilizada. Este equipamento tem precisdo de + 2 °C ou 2%,
o que for maior [28]. A emissividade da camera 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 tensdo ajustdvel
Vp utilizado para manter Vpg constante; 7) Air cooler.
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e o ambiente laboratorial foi mantido isolado de interferéncias
externas na temperatura, como ventos, brisas, e fontes de calor
préximas ao sefup.

As temperaturas de jun¢do, case e dissipador sdo modeladas
em funcdo da poténcia dissipada no semicondutor (12) [27],
[29]. A temperatura de jungdo pode ser encontrada por,

Ty = ProrReja + Ty (13)

z

onde Ty é a temperatura ambiente e Rgjq € a resisténcia
térmica entre juncdo e ambiente.

Como as resisténcias térmicas de dissipadores sdo nao
lineares em fun¢do do comprimento, nimero de aletas, fluxo
de ar, altitude, entre outros [27],[29],[30], optou-se por utilizar
o transistor sem dissipador de modo a aumentar a exatidao dos
resultados térmicos. As perdas totais sdo obtidas utilizando
a temperatura de case (T¢), temperatura ambiente (74) e a
resisténcia térmica case-ambient Rgcy de cada MOSFET.

Tc = RocaPror +Tx. (14)

Os valores de cada Rycy € calculado pelas resisténcias
térmicas fornecidas pelo fabricante: junction-ambient Rgjs €
junction-case Ryjc.

A. IPW60R040C7

O MOSEFET de superjuncdo IPW60R040C7 ¢ utilizado
como exemplo do processo de obten¢do do modelo térmico.
As resisténcias térmicas fornecidas pelo fabricante sdo
Rgja = 62 °C/W e Ryyc = 0.55 °C/W, resultando em
Rgca = 61.45 °C/W. A curva de Cgp x Vpg para este
part number foi mostrado na Figura 5. Neste estudo de
caso os parametros utilizados sdo os mostrados na Tabela I.
Para assegurar o nivel de tensdo e frequéncias de comutagdo
corretas, as formas de onda de tensdo de gate, tensdo de sobre
0 MOSFET, e corrente RMS no transistor foram medidas com
o auxilio de um osciloscépio. Para exemplifica¢do, na Figura 8
sdo mostradas as formas de onda com o circuito operando a
50 kHz.

As temperaturas medidas experimentalmente para as
frequéncias de comutac¢do de 20, 50, 90 e 110 kHz, com o
air cooler desligado sdo mostradas na Figura 9. Na Tabela II
sdo comparadas as temperaturas obtidas matematicamente,
juntamente aos erros relativos para cada ponto de operagao nos
modelos analisados. Os parametros utilizados nesta validacio
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Fig. 8. Formas de onda de tensdo de gate, tensdo de sobre o MOSFET,
e corrente RMS no transistor com Fgy =50 kHz
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foram os mostrados na Tabela I.

A Figura 10 apresenta na forma grafica os dados térmicos
mostrados na Tabela II. Os pontos em vermelho representam
as temperaturas obtidas experimentalmente. A curva preta a
que estdo sobrepostos representa um fitting desses resultados.
Ao exceder a temperatura de 150 °C (limitagdo térmica do
transistor) sdo mostrados na cor cinza e em formato de tragos
longos. A partir deste ponto, sistemas de transferéncia de calor
devem se utilizados para evitar a fusdo das jungdes.

Os resultados da Figura 10 mostram que o modelo
proposto reproduz com acurdcia o comportamento de perdas
e temperatura (valida¢do experimental). Isso acontece devido
a melhor representacdo da capacitincia Miller em funcdo da
tensdo de bloqueio, reduzindo significativamente o erro em
maiores frequéncia de comutacdo. Em menores frequéncias
de comutagdo (5 kHz, por exemplo) a tendéncia € que ambos
os modelos se aproximem dos resultados experimentais, pois

@ (b)

115,9°C 136,1°C
(©) (d)
Fig. 9. Imagens térmicas obtidas com o Fluke Ti20 utilizando
o transistor IPW60R040C7 (Rgca = 61.45 °C/W), air cooler
desligado. (a) 20 kHz. (b) 50 kHz. (c) 90 kHz. (d) 110 kHz.
Ty =25 °C.
300
—®— Experimental
250} === Proposto
& 200}
5
= 150
5,
=%
E 100
50
0 1 I
5 50 500

Frequéncia (kHz)

Fig. 10. Temperatura de case estimada pelos modelos analiticos de
[8]-[12], [25], em caparag¢@o com as medidas experimentais e com o
modelo proposto. Transistor IPW60R040C7, Rgca = 61.45 °C/W.
Ty =25 °C.
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TABELA II
Temperaturas (IPW60R040C7)

Frequéncia 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%  514,77°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 4357,9% 585,9°C +330,6% 436,1°C +220,5% 91,6°C —32,7% 332,1°C +144,0%

2

nessas condicdes a poténcia dissipada é majoritariamente
resultante das perdas por conducdo. Como o aumento da
frequéncia de comutacio a curva de aumento da temperatura
pode ser identificada com proveniente do aumento das perdas
por comutacao.

Nesta condicdo os modelos de [8]-[10] sobrestimaram
as perdas em toda a faixa de Fgy. Estes modelos utilizam
valores de Qgs € Qgp diretamente retirados das tabelas do
datasheet, com excecdo de [8], que utiliza a transcondutincia
para calcular os tempos de overlap. De modo geral, estas
aproximacdes sdo ndo acuradas pelo fato de as tabelas do
datasheet representarem um tnico ponto de operagdo, para
valores especificos de Vps,Rg,Viss, ndo sendo validos para
qualquer aplicacdo.

Além disto, o valor de Qgp 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 tensdo, como
ocorre nos modelos de [8]-[10]. O valor apropriado de Qgp
deve ser 03, como exemplificado na Secdo III B.

O modelo de [11] utiliza os tempos dos transitérios de
corrente # € 174 das tabelas do datasheet. Similar a Qgp
para os modelos [8]-[10], f. € 74 sdo fornecidos para
um Udnico ponto de operagdo, resultando na nao acurdcia do
modelo de perdas. A diferenca é que, nestas condicdes,
[11] subestima as perdas por comutacdo. A ndo acuricia
dos modelos de [8]-[11] mostram que os tempos de overlap
devem ser estimados utilizando os diagramas de caracteristicas
elétricas do datasheet, possibilitando o ajuste dos pardmetros
para o ponto de operagdo desejado.

Utilizar a curva Cgp X Vpg permite ajustar Qgp para a
aplicacdo de interesse. Isto € feito em [12], mas o processo
de linearizacdo de Qgp pode ser ndo acurado, dependendo
do shape da curva Cgp x Vps. 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 jungdio por excesso de temperatura, a (Rg )
e desta forma a temperatura de juncdo, devem ser reduzidas.
Isto € possivel com o aumento da superficie de dissipador ou
pelo aumento do coeficiente de conveccdo (h.), alterando a
conveccao natural por conveccao forcada [29].

Como ndo foram incluidos dissipadores no MOSFET sob
teste, o air cooler mostrado na Figura 7 € utilizado. O air
cooler foi posicionado perpendicular a superficie do MOSFET
com 105 mm de distdncia. Na Figura 11 é mostrado um
comparativo térmico do transistor comutando a 90 kHz, air
cooler desligado (a) e com air cooler ligado (b).
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115,9°C

() (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 utilizacdo de conveccao forcada também altera Rgca
e Rpson. Para obter as perdas totais utilizando a temperatura, a
resisténcia térmica resultante da utilizacdo do air cooler deve
ser determinada.

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

Tc—Ty 115,9-25
- 61,45

Pror = = 1,479W.  (15)

Roca
Como a resisténcia Rgcy € muito maior que Rgjc a
temperatura de jun¢do pode ser aproximada pela temperatura
de case. Assim, aplicando a temperatura de 1159 °C em
(3), obtém-se a parcela de perdas por conducao de 148 mW.
Corrigindo a temperatura de 115,9 °C para 51 °C tem-se o
equivalente de 105,3 mW de perdas por condugdo ou 1,436 W
de perdas totais. Rearranjando os termos de (15), aplicando a
poténcia dissipada e a temperatura de 51 °C obtém-se o valor
Ryca para o experimento com o air cooler ligado,
51-25

WL =18,1°C/W.  (16)

Te—Ty
Pror

Roca =

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

Comparativamente, o comportamento dos modelos
analiticos na Figura 13 sdo similares a Figura 10. O
modelo proposto estimou a temperatura proximo aos
resultados experimentais. Enquanto os modelos de [8]-[12]
apresentaram erros significativos com o aumento da
frequéncia, pelas razdes discutidas na Se¢do IV-A.
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TABELA III
Temperaturas utilizando air cooler

Frequéncia 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 436,0%
50 kHz 39,5°C 40,9°C 4+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 499,4%
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 4293,3%  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 4301,4% 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 4+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%

(b)

© (d)

112,6 °C

(€3] (h)
Fig. 12. Imagens térmicas obtidas com o equipamento Fluke Ti20,
transistor IPW60R040C7 e protétipo de teste utilizando air cooler
(Rgca = 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 parametros utilizados neste estudo de caso sdo
mostrados na Tabela IV e a modelagem de Cgp € mostrada na
Figura 14.

A resisténcia térmica Rgjy do MOSFET IRFP260N ¢ de
40 °C/W e Rg ¢ 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 relag@o aos resultados experimentais e ao modelo proposto
utilizando o transistor IPW60R040C7 (circuito com air cooler) cujo
Rgca = 18,1°C/W.

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

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

TABELA IV
Parametros do circuito (IRFP260N)

Parametro Simbolo Valor
Tensdo de ruptura Vbsb 200V
Tensdo de bloqueio Vs 100 V
Indutéancia L 1,7 mH
Carga R 35 Ohm
Tensdo de gate Ve 15V
Resisténcia de gate R 15 Ohm
Corrente Média
no indutor ImeD 142 A
Duty cycle D 0,5
Frequéncia Fsw 5-500 kHz
Transistor # IRFP260N
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TABELA V

Temperaturas IRFP260N
Frequéncia Experimental Modelo proposto [8] [9] [10] [11] [12]
50 kHz 39,1 40°C +2,3% 109,3°C +179,5% 130,4°C 4233,5% 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 +419%  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%
10°
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Fig. 14. Modelagem da capacitancia Miller do transistor IRFP260N
(tecnologia Si) utilizando os pontos de extragdo 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 relagdo aos resultados experimentais e ao modelo proposto
utilizando o transistor IRFP260N cujo Rgcs = 39,5°C/W.

Como discutido no exemplo da Figura 10, os modelos de [8]-
[11] estimaram perdas maiores por utilizarem os parametros
diretamente das tabelas fornecidas na folhas de dados do
fabricante. O modelo de [12] superestima Qgp, resultando
em perdas maiores que as medidas experimentalmente. O
modelo proposto novamente foi o que apresentou resultados
mais préximos as validagdes térmicas.
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(2

Fig. 16. Imagens térmicas obtidas com o equipamento Fluke Ti20 e
o transistor IRFP260N (Rgca = 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. CONCLUSAO

Este artigo fornece um modelo analitico para o cdlculo
de perdas em MOSFETs de poténcia. O comportamento
da resisténcia drain-to-sourse on-state (Rps,,) em funcio da
temperatura de juncdo (modelo de [12]) e a ndo linearidade
da capacitancia Miller (Cgp) em diferentes capacidades de
bloqueio de tensdo foram considerados. A acurdcia do
modelo proposto foi validada por resultados térmicos obtidos
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experimentalmente.

Na Tabela II e na Figura 10 os resultados foram
validados para o MOSFET de superjuncdo IPW60R040C7 em
frequéncias de até 110 kHz, onde atingiu-se o limite térmico
de operacdo. Na Tabela III e na Figura 13 um air cooler
foi inserido de modo a reduzir a resisténcia térmica juncdo
ambiente (Rgy4). A inser¢do de dissipadores pode trazer
erros para o modelo devido as ndo linearidades em fun¢do de
comprimento, altitude, fluxo de ar e variagdo de temperatura.
Com a redugdo da Rgj4 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 Silicio) os
resultados foram validados até 300 kHz, estendendo o fir até
500 kHz.

O modelo proposto demonstrou resultados acurados do
em relacdo aos dados experimentais em todas as verificagdes
realizadas. Devido a relativa facilidade de implementacdo e
acurécia, sua utilizacdo é recomendada em aplicagdes onde
banco de dados sdo necessarios, bem como em avaliacdes que
utilizam solucdes por varreduras de pontos de operagao.
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