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RESUMO

Este trabalho propoe um estudo tedrico e experimental relacionado com as perdas de
comutagao em transistores de efeito de campo de metal-6xido-semicondutor (MOSFET) de
poténcia. O trabalho aborda uma revisao das principais técnicas publicadas, aprimoramento
dos métodos analiticos em relacao as perdas de comutagao, bem como analises experimentais
e teodricas envolvendo MOSFETs Si e SiC convencionais. Inicialmente, é apresentada uma
revisao abrangente da literatura técnica sobre os principais e diferentes tipos de perdas
observadas em transistores. Trés métodos selecionados, focados na previsdo analitica de
perdas de comutagao, sao revisados e um estudo experimental de comparacao é apresentado.
Uma nova metodologia é proposta com o objetivo de estimar as perdas de comutagao
do MOSFET, considerando indutancias parasitas e alguns parametros nao lineares do
dispositivo, como capacitancias de juncao dependentes da tensao entre dreno e fonte. Para
validar experimentalmente as perdas tedricas estimadas de comutagao, um protétipo de
circuito de pulso duplo foi projetado e avaliado. As perdas de comutacao do dispositivo sob
teste foram medidas por meio de sondas de osciloscopio especialmente ajustadas. Para esse
fim, foi desenvolvida uma abordagem de deteccao de inclinagao, visando mitigar atrasos
assincronos, que geralmente ocorrem nesses experimentos e podem fornecer medi¢oes
erraticas. O estudo revela uma concordancia entre as perdas estimadas pelo método
experimental e as simulagoes tedricas obtidas pelo método proposto. Além disso, foi
adotado um método probabilistico, baseado em simulagoes nao sequenciais de Monte
Carlo. A eficacia do modelo foi avaliada pelo comportamento de varias unidades de duas
marcas comerciais diferentes de MOSFETs operando sob diferentes niveis de tensao e
corrente. O método analitico melhorado resultou em erros de estimativas nas perdas
inferiores a 20%. J4 empregando o método de Monte Carlo, se alcancou erros menores
que 12,5% para o estudo resumido que foi realizado, mostrando ser uma ferramenta eficaz
para a determinacgao da estimativa de perdas com base em processos estocasticos. Por fim,
sao discutidas as principais contribuicoes deste trabalho e apresentadas as propostas de

trabalhos futuros.

Palavras-chave: Estimativa das perdas por comutagao. Circuito de duplo pulso. MOSFET
de poténcia. Dispositivo sob teste. Ferramentas computacionais. Simulacdo de Monte

Carlo Nao-sequencial






ABSTRACT

This work proposes a theoretical and experimental study related to switching losses
in field-effect transistor metal-oxide semiconductor (MOSFET) power devices. The work
addresses a review of the main published techniques, improvement of analytical methods
regarding commutation losses as well as experimental and theoretical analysis involving
conventional Si and SiC MOSFETs. Initially, a comprehensive review of the technical
literature concerning the main different kind of transistor losses, are shown. Three selected
methods, which are focused on analytical prediction of switching losses, are revised and
an experimental comparison study is presented. A new methodology is proposed aiming
the estimation of MOSFETSs switching losses, while considering parasitic inductances and
some device nonlinear parameters, such as voltage-dependent junction capacitances. To
experimentally validate the theoretical estimated switching losses, a double-pulse circuit
prototype has been designed and evaluated. The device under test switching losses have
been measured by means of especially adjusted oscilloscope probes. For this purpose,
a de-skew probe approach has been developed seeking to mitigate asynchronous delays,
which commonly arises in those experiments and could provide wrong measurements. The
study reveals an agreement between the experimental estimated losses and the theoretical
simulations obtained by using the proposed method. Moreover, a probabilistic method
has been adopted, which is based on non-sequential Monte Carlo simulations. The model
effectiveness has been evaluated by the behavior of several units of two different commercial
MOSFETs brands at different voltage and current levels. The improved analytical method
has resulted in errors of losses estimation below 20%. On the other hand, by using the
Monte Carlo method, the errors remained 12.5%, attesting the effectiveness of losses
estimation based on stochastic processes. Finally, the main contributions of this work are

discussed and the proposals for future works are presented.

Keywords: Switching losses estimation. Double-pulse circuit. Power MOSFET. Computa-

tional tools. Non-sequencial Monte Carlo method.
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1 INTRODUCAO

Assuntos relacionados a eficiéncia energética sdo temas cada vez mais recorrentes
no cenario mundial, de forma que a busca por processos e tecnologias mais eficientes em
termos de utilizacdo da energia tem sido incentivada por questoes econdmicas e ambientais.
Além disso, as pesquisas cientificas estao sempre visando ao aperfeicoamento de eficiéncia

no processamento da energia.

Em sistemas de eletronica de poténcia modernos, ha uma tendéncia crescente para
substituir os dispositivos discretos por médulos integrados de poténcia (IPEMs, do inglés,
integrated electronics modules) (WYK; LEE, 1999). Neste contexto, a alta densidade
de poténcia transformou-se em um dos topicos fundamentais no desenvolvimento dos
conversores estaticos de poténcia. Consequentemente, os conversores sao projetados nao sé
para atender aos requisitos de qualidade de energia, como também para alcangar reduzido
peso e volume. A demanda por conversores com reduzido volume é, geralmente, conduzida
para aplicagoes especificas nas quais existe restricao de dimenséo fisica, como por exemplo,
veiculos elétricos (KOLAR et al., 2007), (JAIN, 2004) e (LOPEZ; ALARCON, 2012),
enquanto a reducao de peso é adequada para aplicagoes aeronauticas, espaciais, em fontes
de alimentagao distribuidas (POL, do inglés, point of load power supplies), etc., sendo que
esse pardmetro tem papel fundamental nos custos operacionais finais (HOMEYER et al.,
1997) (BARRUEL; SCHANEN; RETIERE, 2004), (LEE; LI, 2013) e (QU; SHU; CHANG,
2020).

Quando as primeiras topologias de conversores foram propostas, a densidade de
poténcia era relativamente baixa por causa da limitada velocidade de comutacao dos
dispositivos semicondutores disponiveis (e.g. SCR, retificador controlado de silicio), que
sao comumente operados com frequéncias inferiores a 100 Hz. Com o grande avanco
dos interruptores controlados de alta frequéncia de comutacao, mais especificamente o
transistor bipolar de porta isolada (IGBT) e o transistor de efeito de campo metal-6xido-
semicondutor (MOSFET), muitos esforgos tém sido investidos no estudo da caracterizagao
destes dispositivos. Além disso, as potencialidades de utilizacdo em sistemas de conversao
eletronica de poténcia tém sido amplamente exploradas na literatura técnica por muitos

pesquisadores.

Em circuitos eletronicos de poténcia, o dispositivo semicondutor usualmente opera
como interruptor controlado, ou seja, entrada em conducgao e desligamento o que difere
dos amplificadores e reguladores lineares que operam no modo linear (RASHID, 2010)
(MOHAN; UNDELAND; ROBBINS, 2011). A eficiéncia é considerada uma figura de
mérito importante e tem implicacoes significativas sobre o desempenho geral do sistema.
Sistemas de energia de baixa eficiéncia significam grandes quantidades de energia sendo

desperdicadas em forma de calor, resultando em uma ou mais das seguintes implicagoes
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(RASHID, 2010):

a) O custo da energia aumenta devido ao aumento do consumo;

b) Podem ser impostas complicagoes adicionais de projeto, especialmente em relagao

ao projeto de dissipadores de calor do dispositivo;

¢) Componentes adicionais, como dissipadores de calor, aumentam o custo, o tamanho,

e o peso do sistema, resultando em baixa densidade de poténcia;

d) A dissipacao de alta poténcia forca o interruptor a operar em baixa frequéncia de
comutacao, resultando em largura de banda limitada, resposta lenta, e o mais impor-
tante, o tamanho e peso dos componentes magnéticos (indutores e transformadores),

e capacitores permanecem grandes;

e) Redugao da confiabilidade dos componentes e do dispositivo.

O MOSFET de poténcia é, atualmente, um dos dispositivos semicondutores con-
trolados mais usados em eletronica de poténcia em baixos niveis de poténcia (LIDOW et
al., 2014). Mais recentemente, novos dispositivos semicondutores de poténcia com elevada
energia de banda proibida (WBG, do inglés, wide bandgap) como os diodos e MOSFETs
de carbeto de silicio (SiC) e os FETs de poténcia de nitreto de Gélio (GaN FET), se
apresentam como uma solu¢gao moderna para muitas aplicacoes de eletronica de poténcia
(SHAHABI et al., 2018),(QI; WANG; XU, 2018) (RAMACHANDRAN; NYMAND, 2015)

O céalculo ou estimativa de perdas de conducao com exatidao e, especialmente, as
perdas por comutagao, tem sido extensivamente investigado na literatura técnica, mas ainda
nao esta consolidado na area de eletronica de poténcia, sendo necessario realizar pesquisas
neste ambito, principalmente, no que tange a imprecisao dos métodos de calculo. Assim, a
obtencao de um modelo confiavel e mais preciso para avaliar as perdas por comutacao e
condugao em tais componentes, torna-se indispensavel para a concep¢ao, dimensionamento

e implementagao dos principais tipos de aplicagdo de conversores estaticos (BROWN, 2006)
(AHMED; TODD; FORSYTH, 2017) (GUO et al., 2015) (RODRiGUEZ et al., 2010).

A avaliagdo mais rigorosa dessas perdas, pode reduzir o tempo de projeto de um
conversor estatico, por dispensar a necessidade de construcao de varios prototipos para
fins de comparacao experimental de cada alternativa. Em especial, o calculo preciso da
poténcia dissipada nos conversores nao so orienta a classificacao de varias abordagens quanto
ao rendimento, como também permite a especificacdo dos dispositivos semicondutores
e o dimensionamento apropriado dos sistemas de dissipacao de calor, que costumam
exigir estruturas metalicas que contribuem para o aumento do peso, volume e custo dos
conversores. Além disso, o calculo de perdas subsidia ainda as analises de confiabilidade
do conversor (MOROZUMI et al., 2003), em razao da correlacao entre a probabilidade de
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falha e a variacdo na temperatura de jungdo dos semicondutores (que resulta das perdas e

dos modelos térmicos).

Além de um modelo de perdas confiavel, busca-se conceber conversores estaticos
com o minimo volume de elementos passivos armazenadores de energia, isto é, indutores,
capacitores, transformadores, o que pode resultar em conversores com alta densidade de
poténcia (RAGGL et al., 2009) (ZHANG; NGO, 2017) (JONES; WANG; COSTINETT,
2016) (XIE et al., 2017). Como resultado, o custo, o volume e o peso do conversor também
poderiam se tornar menores. Neste contexto, a frequéncia tem sido continuamente elevada
até a ordem de dezenas de megahertz, em especial pelo emprego de modernos dispositivos
semicondutores de poténcia, como os FETs de nitreto de galio (GaN). Entretanto, as perdas
por comutacao sao dominantes nas perdas totais em condi¢oes de aplicagao dissipativas
em frequéncias mais elevadas, o que limita a possibilidade de se aumentar indefinidamente
a frequéncia de comutagao. Adicionalmente, em frequéncias superiores a algumas centenas
de quilohertz, alguns aspectos referentes ao aparecimento de efeitos parasitas tendem a

influenciar diretamente a eficiéncia e o desempenho de um conversor.

Na literatura técnica, os modelos de perdas previamente propostos buscam obter
uma relacao entre melhor precisao e um menor tempo de simulagao. Basicamente, os

modelos de perdas podem ser classificados em trés tipos, a saber:

a) modelo baseado em pardmetros fisicos, tal como geometria, densidade de dopagem,
etc., sendo que esses parametros, geralmente, sao usados como entradas em programas
de simulacao como, MEDICE e ISE, e, sao baseados em analises de elementos finitos
(FEA, do inglés, finite elements analysis). A descri¢ao elétrica e o comportamento
térmico sao alcancados pela resolucao de equacoes relacionadas ao comportamento

fisico do dispositivo.

b) A segunda abordagem é o modelo comportamental do dispositivo. Esse método é
largamente utilizado na anélise de perdas por ter um bom compromisso entre precisao
e tempo de simulacdo. Cabe acrescentar que o modelo para quase todo dispositivo
pode ser obtido no site do fabricante para plataformas SPICE (do inglés, Simulation
Program with Integrated Circuit Emphasis). Nessa abordagem, normalmente, o
dispositivo ¢ descrito apenas por alguns parametros principais. Entretanto, os
modelos e parametros disponibilizados pelos fabricantes nao estao direcionados a
todos os utilitarios de simulagao computacional atualmente acessiveis, o que limita o
emprego dessa abordagem. Por outro lado, quando disponivel, o emprego do modelo
assinado pelo fabricante costuma resultar em maior velocidade de processamento,
se comparado com a abordagem que considera parametros fisicos e geométricos
rigorosos (AHMED; TODD; FORSYTH, 2017). Cabe acrescentar que os modelos de
dispositivos de baixa tensao usualmente sdo adaptados para representar os MOSFETSs

de alta tensao, o que resulta na nao caracterizacao de alguns parametros e equagoes.
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c)

Por fim, ha o método analitico (também chamado de modelo matemético). Com esse
método, que é baseado em circuitos elétricos equivalentes, sao obtidas expressoes
analiticas que descrevem o comportamento eletro-eletronico dos componentes. Com-
parado com os métodos anteriores, esse método é mais rapido e pode ser adaptado a
maioria dos aplicativos e utilitarios numérico-computacionais. Porém, o maior desafio
desse modelo é como melhorar a sua acuracia devido a nao linearidade presente nos

elementos do circuito.

Neste contexto, este trabalho se dedica principalmente ao estudo minucioso sobre

a modelagem das perdas de comutagao nos componentes semicondutores de poténcia. Em

particular, pretende-se:

a)

b)

Revisar a teoria e desenvolver ferramentas para estimar as perdas em transistores

MOSFET, com base em dados dos catalogos dos fabricantes;

Comparar a precisao de métodos propostos na literatura técnica para estimativa
de perdas por comutacdo em MOSFETs de poténcia de diferentes tecnologias, i.e,

Silicio e Carbeto de Silicio;

Analisar condic¢oes e alternativas tecnoldgicas que propiciem maior exatidao dos

resultados;

Propor um circuito de ajuste e de baixo custo para minimizacao de niveis de offset e

de atrasos decorrentes das sondas de medicao;

Propor um método de perdas analitico, de boa exatidao, para estimativa das perdas

por comutagao em MOSFETs de poténcia;

Realizar uma anédlise de sensibilidade de modo a verificar como a variagao dos

parametros de entrada influenciam na estimativa das perdas por comutacao;

Aplicar um método probabilistico na analise de perdas baseado no método de Monte

Carlo Nao-Sequencial;

Validar experimentalmente a nova metodologia proposta usando um circuito de

duplo pulso em diferentes condi¢oes de tensao e corrente.

Para tanto, procede-se a revisao bibliografica sobre as técnicas reportadas na

literatura para calculo e medicao de perdas. As ferramentas desenvolvidas para quantificar

as perdas nos conversores, sao implementadas no software MATLAB/Simulink. Os

resultados tedricos de perdas, estimados por estas ferramentas, sdo validados via medicao

elétrica em um protétipo de um circuito de duplo pulso.
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O texto desta tese foi estruturado em seis capitulos, os quais sao descritos detalha-

damente a seguir.

No capitulo 2, procede-se ao estudo detalhado do MOSFET com foco em suas
perdas, para fundamentacao e conceituacao do trabalho. Inicialmente, discute-se o principio
de funcionamento e as principais caracteristicas do MOSFET. Em seguida, apresentam-se
os principais métodos de estimativa de perdas por comutacao em MOSFETSs de poténcia
reportados na literatura técnica. Ainda neste capitulo, sdo abordados alguns métodos de

medicao de perdas tanto por medigao elétrica quanto por meio de calorimetros.

No capitulo 3, é realizado um estudo comparativo envolvendo diferentes métodos
de estimativa de perdas por comutagao em dispositivos MOSFETs. Inicialmente, os
métodos sdao apresentados resumidamente. Detalham-se as abordagens de concepgao
da placa do circuito de duplo pulso adotada no estudo. Posteriormente, é apresentada,
sucintamente, uma breve discussao sobre a escolha dos componentes que compoem o circuito
de caracterizagdo. Além disso, é proposto um circuito de ajuste e a metodologia adotada
para a reducdo dos atrasos das sondas de tensdo e corrente é demostrada. Posteriormente,
uma nova metodologia iterativa para o computo das perdas experimentais é proposta.
Por fim, resultados experimentais e tedricos em diferentes condig¢oes de teste usando
dispositivos de diferentes tecnologias sao apresentados para uma extensa comparacao dos

métodos analisados.

No capitulo 4, é analisado um método de estimativa das perdas usando equacao de
estados. Em um primeiro momento, é apresentada a modelagem completa do processo de
comutacao de um dispositivo MOSFET operando em comutacao dissipativa. Na sequéncia,
¢é feita a analise de sensibilidade dos parametros de entrada do método e, em seguida, é
proposta uma nova metodologia para calcular os parametros usando curvas obtidas no
datasheet. Finalmente, é realizada a analise experimental em diversas condigoes de teste

com o intuito de validar o método aprimorado de determinacao das perdas por comutacao
em MOSFETs.

No capitulo 5, sao discutidas as formulagoes dos principais conceitos de estatistica.
Na sequéncia é proposta uma nova abordagem para calculo das perdas por comutacao ba-
seado no método probabilistico de Monte Carlo Nao-Sequencial. Ademais, sao enderegadas
as principais vantagens e desvantagens do método proposto. Por fim, a nova metodologia é
validada em dispositivos de Silicio e a base de Carbeto de Silicio para diferentes condi¢oes
de teste.

As conclusdes sdo discutidas no capitulo 6 e trazem uma andlise geral do trabalho,
bem como sao apresentadas algumas propostas de continuidade, destacando-se as principais

contribuigoes e possiveis desdobramentos futuros do estudo realizado.
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2 MOSFETs - CARACTERIZACAO E PERDAS ELETRICAS

2.1 CONSIDERACOES INICIAIS

Este capitulo destina-se a apresentar uma revisao bibliografica da literatura técnica
basica que fundamenta este trabalho. Inicialmente, discute-se a caracterizagao e o principio
de funcionamento do dispostivo MOSFET. Posteriormente, apresenta-se o conceito de
perdas em conversores estaticos de poténcia. Neste sentido, serdo discutidas as perdas nos
dispositivos semicondutores como MOSFETs. Na sequéncia, detalham-se os procedimentos

usuais para medicao de perdas, bem como aqueles empregados na presente pesquisa.

2.2 TRANSISTOR DE EFEITO DE CAMPO METAL-OXIDO SEMICONDUTOR

Ao contrario do transistor de jungao bipolar (BJT, do inglés, bipolar junction
transistor), o dispositivo MOSFET pertence a familia de dispositivos unipolares (RASHID,
2010). O principio béasico envolvido nesse tipo de dispositivo é o uso de uma tensao entre
dois terminais para controlar o fluxo de corrente no terceiro terminal. Desse modo, o
MOSFET pode ser empregado como fonte controlada, que é a base para o projeto de
amplificadores. Além disso, no caso extremo, o sinal de controle pode ser usado para
fazer a corrente no terceiro terminal variar de zero até um valor significativo, permitindo,

portanto, que o dispositivo funcione como um interruptor eletronico.

A Figura 1 mostra a se¢ao transversal de um MOSFET de poténcia lateral. O
transistor é fabricado em um substrato do tipo p, que é uma lamina de silicio cristalino
que serve de suporte fisico para o dispositivo. Duas regioes fortemente dopadas do tipo n,
indicadas na Figura 1 como regioes da fonte e do dreno n+, sdo difundidas no substrato.
Uma camada fina de diéxido de silicio (SiO3) de espessura t,,, que é excelente isolante, é
crescida sobre a superficie do substrato, cobrindo a drea entre as regides da fonte e do
dreno. Um metal é depositado por cima da camada de 6xido para formar o eletrodo da
porta ou gate (G) do dispositivo. Sao feitos contatos de metal para as regides da fonte ou
source (), do dreno ou drain (D) e do substrato ou body, esse tltimo também conhecido
como corpo (B) (SEDRA et al., 2016)(PERRET, 2013).

A inexisténcia de uma tensao de polarizagao de porta faz com que dois diodos
estejam face a face em série entre o dreno e a fonte. Um diodo é formado pela juncao pn
entre a regiao n+ do dreno e o substrato tipo p e o outro diodo é constituido pela juncao
pn entre o substrato tipo p e a regiao n+ da fonte. Esses diodos impedem a circulagdo de
corrente do dreno para a fonte quando for aplicada uma tensao entre dreno e fonte vpg.
Na verdade, o caminho entre a fonte e o dreno possui alta resisténcia. Isso considerando
que o corpo estd conectado a fonte e, portanto, o terminal corpo nao tera influéncia no

funcionamento do dispositivo nessa andlise.
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Figura 1 — Estrutura fisica do NMOS tipo enriquecimento: sec¢ao
transversal.
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Fonte: Adaptado de Sedra et al. (2016).

A Figura 2 mostra uma tensao positiva vgg aplicada a porta com os demais
terminais do MOSFET aterrados. A tensao positiva na porta faz com que as lacunas
livres em um primeiro instante, as quais estao positivamente carregadas, sejam repelidas
da regiao do substrato, deixando para tras uma regiao depletada de portadores. A regiao
de deplecao esta repleta de ligagoes covalentes de cargas negativas associadas aos atomos

aceitadores.

Além disso, a tensao positiva na porta atrai elétrons das regides n+ da fonte e
do dreno, onde eles sao abundantes, para a regiao do canal. Quando for acumulado um
numero suficiente de elétrons préximo a superficie do substrato sob a porta, uma regiao n
é criada, conectando as regioes da fonte e do dreno, conforme indicado pela Figura 2. Caso
uma tensao entre o dreno e a fonte seja aplicada, uma corrente circulara por essa regiao n
induzida, ocorrendo transporte de elétrons moéveis. A regiao n induzida, portanto, forma
um canal para a circulagdo da corrente do dreno para a fonte. O valor de vgg para o qual
um numero suficiente de elétrons méveis se acumulam na regiao do canal para formar um

canal de condugao é chamado de tensao de limiar Vy, (do inglés, threshold voltage).

Ao contrério dos dispositivos MOSFET do canal lateral usados em circuitos inte-
grados, em que os terminais de porta, fonte e dreno estao localizados na mesma superficie

da camada de silicio, os MOSFET de poténcia usam uma estrutura vertical para aumentar
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Figura 2 — O transistor NMOS tipo enriquecimento com uma
tensao aplicada a porta. Um canal n é induzido na superficie
do substrato, embaixo da porta.
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Fonte: Adaptado de Sedra et al. (2016).

o nivel de poténcia (RASHID, 2010) (MOHAN; UNDELAND; ROBBINS, 2011). A
Figura 3 mostra a secao transversal de um MOSFET de poténcia vertical. Atualmente,
existem diversos tipos discretos de MOSFET de poténcia verticais comerciais, tais como:
V-MOSFET, U-MOSFET, D-MOSFET e S-MOSFET (RASHID, 2010). E importante
salientar que diferentemente da estrutura lateral, a estrutura vertical contém uma camada
a mais de semicondutor, do tipo n~, que proporciona ao MOSFET a capacidade de
suportar tensoes mais elevadas entre os canais de dreno e de fonte. A notacgao n~, significa
que esse semicondutor estd fracamente dopado de cargas negativas, diferente de n™, que é
fortemente dopado de cargas negativas (BALIGA, 2006).

2.2.1 Regioes de operacao do MOSFET

Para o MOSFET conduzir uma corrente de dreno é necessario criar um canal entre
dreno-fonte. Esse canal é criado quando a tensao de porta se torna maior que a tensao
de limiar do dispositivo. Para vgs > Vi, o dispositivo pode estar na regiao de triodo
que também é chamado de regidao de "resisténcia constante", ou na regiao de saturacao,
dependendo do valor da tensdo dreno-fonte, vpg. Para um dado valor vgg, com um
pequeno valor de vps(vps < vgs — Vi), o dispositivo opera na regiao de triodo (regiao
de saturacdo no BJT), e para vpg maior (vps > vgs — Vin), o dispositivo entra na regiao

de saturacao (regido ativa no BJT). Para vgs < Vi, o dispositivo desliga. Em ambas as
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Figura 3 — Segao transversal de um MOSFET de estrutura
vertical.
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Fonte: Adaptado de Rashid (2010).

regioes de operagao a corrente sobre a porta é praticamente zero (RASHID, 2010).

As curvas caracteristicas ilustradas na Figura 4 mostram as trés regioes de operacao,
i.e, regiao de triodo, saturacao e de corte. Quando o dispositivo é usado como interruptor
estatico apenas as regides de corte e triodo sao utilizadas, por outro lado, quando atua

como amplificador, o MOSFET opera na regiao de saturagao (regiao ativa do BJT).

O dispositivo opera na regiao de corte quando vgg < Vi, nessa regiao nao existe
formacao do canal. Para operar o MOSFET na regiao triodo ou saturagao, deve-se induzir
um canal pela aplicagao de uma tensao porta-fonte superior a tensao de limiar, ou seja,
vas > Vin. Uma vez que o canal é induzido, o MOSFET pode operar na regiao triodo
resultando na corrente de dreno proporcional a resisténcia do canal) ou na regiao de

saturacao (ip constante).

Em termos da tensao dreno-fonte, as trés regides de operagao podem ser definidas
pelas equagoes (2.1), (2.2) e (2.3):

a) Regido de triodo:
vps <vgs — Vi € vas > Vin (2.1)

b) Regiao de Saturagao:

Ups > vVgs — Vin e vas > Vi (2.2)

c¢) Regiao de corte:
vas < Vi (23)
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Figura 4 — Caracteristica ip X vpg para um MOSFET enri-
quecimento do canal N.
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Fonte: Adaptado de Rashid (2010).

2.2.2 Caracteristicas que afetam a comutacao

Tendo em vista que o foco do trabalho é a analise do MOSFET como interruptor
estatico, analisa-se os principais parametros internos que afetam o processo de comutagao.
Os principais aspectos impactantes na comutacao de um MOSFET de poténcia sao: a
resisténcia de conducao, Rys(on), 0 diodo de corpo e as capacitancias de juncao. Quando
o MOSFET se encontra na regiao de triodo, o canal do dispositivo comporta-se como
uma resisténcia que varia linearmente em funcao de vpg e ip, conforme foi reportado
anteriormente. Esse parametro definido na folha de dados do fabricante determina a queda
de tensao direta sobre o dispositivo e a suas perdas totais. Além disso, os MOSFETs de
poténcia modernos apresentam um diodo de corpo conectado entre a fonte e o dreno. Esse
diodo fornece um caminho inverso para a corrente de dreno, permitindo a bidirecionalidade
de corrente do MOSFET. Para aplicagbes que requerem uma alta velocidade de comutacao,
recomenda-se a utilizacao de diodos ultrarapidos em anti-paralelo (RASHID, 2010). Outro
parametro importante que influencia o comportamento de comutagdo do MOSFET sao as
capacitancias parasitas entre os terminais do dispositivo, ou seja, capacitancia porta-fonte,
Cgqs, capacitancia porta-dreno, C'gp e capacitancia dreno-fonte, Cpg. A Figura 5 mostra
a representacao fisica dessas capacitancias de juncao. Essas capacitancias sao nao lineares
e dependem da estrutura do dispositivo, geometria e de tensoes de polarizagao (RASHID,
2010) (PERRET, 2013). Durante a entrada em conducdo, as capacitdncias Cgg e Cop

devem ser carregadas pela porta, portanto, o projeto do circuito de acionamento deve levar
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em consideracao a variacao nas capacitancias. As capacitancias parasitas sao encontradas

na folha de dados do dispositivo como: Cig,, Cpss € Crgs € sao definidas por:

CGD = Crss (24)
CGS = Ciss - Crss (25)
C’DS - C’oss - Crss (26)

Figura 5 — Representacao do MOS-
FET incluindo as capacitancias de
juncao.
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Fonte: Adaptado de Rashid (2010).

em que (s é a capacitancia de entrada do MOSFET, C,,, é a capacitancia de saida e

C,ss é a capacitancia de transferéncia reversa.

2.2.3 MOSFET a base de carbeto de silicio (SiC)

Atualmente, além da tecnologia de silicio, tem-se utilizado dispositivos a base
de carbeto de silicio, 7.e., SiC MOSFETSs, que funcionam de maneira semelhante aos

MOSFETs Si e aos IGBTs. No entanto, existem algumas diferengas que precisam ser

destacadas (SEMICONDUCTOR, 2013):

a) os valores da tensdo de acionamento normalmente variam de 0 V — 18 V. Esse valor
é maior que os 15 V exigido pelos IGBTs e MOSFETs Si. Essa alta tensdo de

acionamento é para “compensar” a maior mobilidade de portadores na tecnologia
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SiC. Cabe ainda enfatizar que caso o dispositivo seja acionado com uma tensao

inferior a -6 V ocorrerda uma mudanca significativa no valor da tensao de limiar.

b) os interruptores SiC apresentam diodo de corpo robustos, o que proporciona utiliza-
los como interruptores bidirecionais. Quando é usado dessa forma, apresentam uma

queda de tensao direta no diodo menor que a tecnologia de silicio.

Devido a sua gap de energia larga, um dispositivo SiC pode operar em temperaturas
mais elevadas que os dispositivos tradicionais de silicio, o que faz com que sejam vantajosos
quando a caracteristica desejada é alta poténcia (OZPINECIL; TOLBERT; ISLAM, 2002).
Atualmente, os MOSFETSs e diodos SiC discretos estao operando em niveis de temperatura
que variam 150 °C a 175 °C, devido a limitagoes de encapsulamento. Por outro lado,
os modulos que utilizam uma tecnologia especial tém sido capazes de trabalhar em até
250 °C. Mais recentemente, tem sido desenvolvidos novos dispositivos SiC que podem
operar em até 650 °C (SEMICONDUCTOR, 2013). Esses limites sao superiores aos 300
°C alcancados pelos dispositivos de silicio. Adicionalmente, a condutividade térmica é trés
vezes maior que a do silicio. Essas propriedades contribuem para uma menor necessidade
de resfriamento, tornando assim, os sistemas menores, mais leves e de menor custo. Cabe
ainda ressaltar que as caracteristicas elétricas dos MOSFETs SiC nao variam tanto como
em suas contrapartes de silicio. Por exemplo, considerando o MOSFET SCT2080KE da
fabricante ROHM, a sua resisténcia de conducao é de 80 m¢2 na temperatura de juncao,
T; =25 °C e 125 mQ em T; = 125°C, ou seja, tem-se um aumento de 56 %. Enquanto
em um MOSFET Si o aumento é maior que 200 % (SEMICONDUCTOR, 2013). Em
comparagao com o Si, um aumento de dez vezes na capacidade de bloquear tensoes reversas
é possivel utilizando a mesma espessura da camada menos dopada (camada intrinseca)
(MILLAN et al., 2013). De forma geral, um dispositivo SiC pode reduzir a resisténcia por
unidade de drea para 1/300 para bloquear a mesma tensao reversa (SEMICONDUCTOR,
2013).

2.3 PERDAS EM SEMICONDUTORES

A estimativa das perdas nos semicondutores é essencial no projeto de qualquer
conversor estatico de poténcia. Assim, ainda que as agoes para “otimizacao” do projeto
quanto ao rendimento representem um rigorismo questionavel, o calculo das perdas em
cada dispositivo se torna importante para o dimensionamento do sistema de dissipagao
do conversor. Este sistema deve ser projetado para garantir, em ultima andalise, que em
nenhuma das provaveis condig¢oes de operacgao o limite térmico na jun¢ao dos semicondutores
seja violado. Em razao da correlacao entre a temperatura de juncao e a confiabilidade de
funcionamento e vida ttil do dispositivo, o projeto deste sistema pode ainda proporcionar

a operacao em faixas de temperaturas de juncao que atendam a um critério de tempo de
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vida 1til, por exemplo. Independentemente do objetivo do sistema de dissipa¢do térmica,
a avaliagdo da poténcia dissipada nos semicondutores, bem como a modelagem térmica do

sistema completo, sao fases essenciais no projeto.

Na literatura técnica, classificam-se as perdas em semicondutores de poténcia em
dois tipos principais: as perdas por conducao e comutacao. Estas perdas sao revisadas nas

subsecoes conseguintes.

2.3.1 Perdas por condugao

Os interruptores controlados que constituem um conversor estiatico nao sao ideais,
e, assim, apresentam uma queda de tensao nao nula entre seus terminais quando conduzem.
Como resultado, ha dissipagao de poténcia do dispositivo quando os interruptores estao
em estado de condugao. Particularmente nos transistores, essa caracteristica varia ainda
com a tensao de disparo do componente, isto é, da tensdo entre porta e emissor, em um
IGBT ou entre porta e fonte, em um MOSFET.

E importante destacar que as perdas principais que afetam as fontes de alimentacao
ocorrem quando o interruptor controlado (por exemplo, um MOSFET) esta em condugao,
exceto em condig¢oes de frequéncias de comutacao muito elevadas, ocasiao em que as perdas
por comutacao podem ser muito significativas também. Alternativas para aplicagoes de
altas correntes sao o paralelismo de MOSFETs (XUE et al., 2013). Nestas situagoes, o
objetivo principal ¢ distribuir igualmente a corrente total pelo nimero de interruptores
controlados advindos da associagao paralela. Assim, em termos de circuito equivalente,
h& um interruptor com maior capacidade de corrente. Outra situagao, mas nao menos
importante, diz respeito a diminuicao da resisténcia ohmica equivalente de conducgao dos
MOSFETs. A reducao dessa resisténcia implica em uma reducao nas perdas por conducao
dos semicondutores. Apesar dessa técnica apresentar vantagens consideraveis deve-se
atentar para aplicacoes da mesma sob frequéncias superiores a 200 kHz. Devido aos para-
metros parasitas (capacitancias intrinsecas ao MOSFET e induténcias de trilha), é comum
o surgimento de fortes oscilagoes que podem levar o componente a destruicdo. Em muitos
casos, um layout adequado da placa de circuito impresso pode mitigar substancialmente

os problemas gerados pelos elementos parasitas.

Em geral, a poténcia dissipada no MOSFET em condugao é definida por:

Peona = Rds(on) ’ Irm827 (27)

sendo que Rgs(on) € a resisténcia de conducao do MOSFET, geralmente fornecida na folha
de dados do fabricante e I,,,, é o valor eficaz da corrente que percorre o dispositivo. A
resisténcia de condugao é a soma de trés resisténcias principais: (resisténcia do canal, R,
do inglés, channel resistance), a resisténcia de acesso (R, do inglés, acess resistance)

e a resisténcia de deriva (R, do inglés, drift zone resistance). Para MOSFETs de baixa
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poténcia (< 100 V), a resisténcia de canal é a mais importante. Em contrapartida, a
resisténcia R, tem maior impacto em tensoes mais elevadas (acima de 400 V) (PERRET,

2013).

Considerando a variacao da resisténcia de conduc¢ao em funcao da temperatura

tem-se (PERRET, 2013):

o T3\
Rds(on)(n) = Rds(on)(25 ) : <,I,J]> ) (28)

em que a temperatura é dada em Kelvin, e a = 1,5 para MOSFET de baixa poténcia
com tensoes menores que 100 V e a = 2,5 para MOSFET de média a alta poténcia com

tensoes dreno-fonte superiores a 400 V.

A equagao (2.8), ainda pode ser rescrita como:

oz-AT), 29)

sonT‘: sonzo' 1 Tonn
fM)M)RuK5)<+3m

em que AT representa o aumento de temperatura em 25 °C.

Segundo Hart (2011), a resisténcia Rgg(on) aumenta consideravelmente com o
aumento da temperatura de jungao, ou seja, ela possui coeficiente de temperatura positivo,

o que reduz a mobilidade de lacunas e dos elétrons que, por sua vez, é€ expressa por:

De _Dp_y KT (2.10)

He Hp q
em que D, ¢ o coeficiente de difusao para os elétrons, D, é o coeficiente de difusao para os
protons, 1. ¢ a mobilidade dos elétrons, p, ¢ a mobilidade das lacunas, V7 ¢ tensao térmica,
k é a constante de Boltzmann, T" é a temperatura e ¢ é a carga do elétron. Cabe enfatizar
que o coeficiente de temperatura positivo dos MOSFETs é benéfico para o paralelismo,
pois promove um equilibrio natural de corrente entre os elementos em paralelo (quando
a temperatura de um deles aumenta, sua resisténcia de conducao aumenta também, o
que contribui para reduzir a corrente em contrapartida). Isso ndo ocorre no BJT que,
com coeficiente negativo, tende a sofrer uma avalanche térmica (thermal runaway) com
a tendéncia de o elemento com menor impedancia assumir a maior parte da corrente

injetada.

Usando a equagao (2.8) e o valor da resisténcia de condugao obtida pela relac¢ao
caracteristica entre a temperatura de juncao 7} e a resisténcia de condugao, €é possivel
computar o valor das perdas por conducao em funcao da temperatura. A Figura 6 mostra
uma curva tipica do dispositivo IRF840 relacionando T} e Rys(on) na temperatura de 25 °C.
Para a curva, percebe-se que o valor da resisténcia de condug¢ao aumenta com o aumento

da temperatura.
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Figura 6 — Variacao do parametro Rgson) para ip =
8A em funcdo da temperatura para o MOSFET
IRF840.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

2.3.2 Perdas por comutagao

A transicao entre os estados de conducao e bloqueio dos interruptores controlados
de um conversor leva, invariavelmente, a dissipagao de energia. Especialmente no que
tange ao processo de comutacao do tipo dissipativo (hard-switching), os interruptores
comutam de estado em intervalos de tempo finitos com tensdo e corrente nao nulas.
A energia dissipada na comutacao, calculada pela integral do produto entre tensao e
corrente instantaneas ao longo do intervalo em que ocorre a transicao de estado, nao é
desprezivel. Neste contexto, as perdas associadas a comutagao podem superar as perdas
por conducao em casos de elevada frequéncia contribuindo para a reducgao da eficiéncia
dos conversores. Assim, as poténcias dissipadas nos processos de entrada em conducao
(turn-on) e de bloqueio (turn-off) dos transistores e de recuperagao reversa nos diodos
devem ser avaliadas. Apenas a energia despendida no processo de turn-on dos diodos
parasitas em anti-paralelo pode ser desprezada por representar uma parcela infima nas
perdas totais desse dispositivo (VOLKE; WENDT; HORNKAMP, 2012).
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2.3.2.1  Circuito de duplo pulso

Antes da andlise do processo de comutacao dos MOSFETSs, é muito importante
entender as formas de onda que ocorrem mais frequentemente em conversores estaticos
de poténcia. Existem diferentes tipos de circuitos de aplicagao, tais como: acionamento
de motores, balastros, fontes ininterruptas de energia, entre outros exemplos. A Figura 7
mostra quatro tipos de circuitos que sao amplamente usados em eletronica de poténcia.
Todos os circuitos apresentados na Figura 7 sao formados por uma tensao CC ideal, um
transistor do tipo MOSFET, M, um diodo de roda livre, D, um indutor ideal, um resistor
equivalente representando a carga e um capacitor de filtro de tensao CC. Pela andlise
do circuitos equivalentes supoe-se uma operagado PWM (Modulagao por largura de pulso,
do inglés, pulse width modulation) do par M — D, com comutac¢ao complementar entre
o transistor e o diodo: quando um conduz o outro bloqueia e vice-versa. Em todos os

circuitos, o comportamento das variaveis elétricas é similar.

Figura 7 — Configuraggio MOSFET-diodo-indutor em diferentes to-

pologias. (a) Conversor abaixador de tensao; (b) Conversor elevador

de tensao; (c) Conversor abaixador-elevador de tensao e (d) Inversor
Meia ponte.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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De um modo geral, as analises dos processos de comutagao supdoem a operacao
do conversor com carga do tipo RL, com constante de tempo L/R muito maior do que o
inverso da frequéncia de comutacao f, (RASHID, 2010). Deste modo, a corrente de carga
pode ser assumida constante em cada ciclo de comutacao e os diodos de roda livre passam

a prover a continuidade desta corrente quando ocorre o bloqueio dos transistores.

A Figura 8 ilustra a metodologia comumente empregada para avaliacao e inter-
pretagao das perdas em um MOSFET de poténcia, envolvendo um circuito teste (a) e as
formas de ondas elétricas tipicas no dispositivo (b), representando a tensdo dreno-fonte e

corrente de dreno.

Figura 8 — Circuito de avaliacdo de perdas no transistor M, elementos parasitas

tipicos e sinais elétricos associados a operagao de um dispositivo MOSFET. (a)

Circuito de teste duplo pulso (DPT, do inglés, double pulse test); (b) Formas de

onda tensao-corrente simplificadas durante as transi¢coes de entrada em conducao
(turn-on) e desligamento (turn-off).
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Fonte: Adaptado de Xiong et al. (2009a).

O circuito de duplo pulso (DPT, do inglés, double pulse tester) possibilita analisar
os transitérios de comutagao durante a borda de subida (turn-on) e a borda de descida
(turn-off) em transitérios dissipativos. Esse circuito é o método preferido para medir
os parametros de comutacao de MOSFETs ou IGBTs sendo adotado pela maioria dos
fabricantes de interruptores semicondutores. A célula de comutagdo empregada no circuito
DPT, que envolve M e D, conforme se infere pela discussao anterior, representa mini-
mamente um conversor estatico de poténcia tipico operando em comutacao dissipativa.
Ao analisar as transi¢oes durante a entrada em conducao e desligamento, os projetistas
podem avaliar minuciosamente o comportamento dinamico sob uma série de condigoes.

Além disso, é possivel avaliar o dispositivo em diferentes niveis de tensao e corrente sem
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ocorrer uma vari¢ao significativa na temperatura de juncdo do dispositivo. O circuito
considerado ¢é bastante simplificado e exclui outros elementos parasitas que porventura
seriam relevantes em frequéncias de comutac¢ao muito elevadas (e.g. acima de 500 kHz).
Neste circuito, a fonte que representa o sinal de comando, vgg, a resisténcia total de porta,
R,, a fonte de tensao CC, V4 e o ramo paralelo formado pelo indutor, Ly, e o diodo, Dy,
constituem elementos auxiliares no processo de andlise e medi¢ao. A resisténcia total de
porta, R, é dada pela equacao (2.11). As formas de onda da Figura 8b sao representadas
de forma simplificada, nao traduzindo fenémenos secundarios advindos da inclusao de
elementos parasitas. Além disso, tais transi¢oes lineares condizem mais em condigoes de

carga resistiva.

Rg = Rg('m) + Rg(ezt) (211)

em que gy ¢ a resisténcia equivalente de porta interna do MOSFET e Ry € a
resisténcia externa aplicada entre a saida do circuito de driver e o terminal de porta do
MOSFET.

2.3.2.2 Ftapa I do funcionamento do Clircuito DPT

A Figura 9 mostra as formas de ondas idealizadas do circuito de duplo pulso,
destacando as principais etapas de funcionamento, enquanto a Figura 10 mostra o circuito
funcional que representa a etapa 1 de funcionamento, circuito semelhante ao que foi
apresentado na Figura 8, porém com a inclusao da resisténcia equivalente formada pelo
enrolamento do indutor, R;. Na Etapa I, ou seja, no intervalo de tempo At;, o transistor
MOSFET ¢ acionado pelo circuito de acionamento com tensao pulsada de acionamento, vy,
carregando o indutor com a corrente de carga desejada e o diodo D, permanece bloqueado.
Além disso, a corrente do indutor, i7,, equivale a corrente de dreno do MOSFET, ip.
Pode-se observar que a corrente de dreno cresce linearmente, por aproximagao. Mas, uma

analise mais rigorosa é apresentada a seguir.
Aplicando-se as leis de Kirchhoff, na etapa correspondente, obtém-se:
d;

Vg = Lbd—f + Ry~ ip + Rason) - i (2.12)

Resolvendo (2.12), para a corrente de dreno, em funcao do tempo, tem-se:

— R+ Rds(on) .
‘/dd 1—¢ Lb

_ 2.13
Rl + Rds(on) ( )

ip(t)
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Figura 9 — Principais formas de onda ideali-
zadas do circuito de duplo pulso.
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Fonte: Adaptado de Pathak (2001).

Figura 10 — Primeira etapa de funcionamento do circuito
de duplo pulso.
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Rearranjando (2.13) é possivel determinar o intervalo de tempo At; em funcao da

corrente de carga, I;4, conforme

Aty = —

1— ]ddeJerS(‘m)> ‘ (2.14)

L
L (
Rl + Rds(on) ‘/dd

Por fim, a duragao da etapa I ird depender do intervalo de tempo At; necessario
para se obter a corrente de carga a ser avaliada, desde que se conheca os valores de L;, R;

e 0 Rgson) estimado para uma dada temperatura.

2.3.2.3 FEtapa II do funcionamento do circuito DPT

A Figura 9 e 11 ilustram o circuito relacionado a etapa II. Nessa etapa, o MOSFET
¢é desligado e a corrente no indutor, 77, permanece com o valor aproximado Iz. Com
isso, o diodo de roda livre D, passa a conduzir e a corrente 7p sera a corrente do indutor.
Assim, a energia armazenada no indutor serd dissipada em forma de perdas por efeito
Joule (HART, 2011), na resisténcia de condugao do diodo, Rgs(on) € R

Figura 11 — Segunda etapa de funcionamento do circuito de
duplo pulso.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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Aplicando-se as leis de Kirchhoff, de maneira similar a etapa I, obtém-se

di . .
0= Lbdiib + (Rds(on) + Rl) iy + Vf}Lb(O—F) = ly4q, (2.15)

em que Vy representa a queda de tensao no sentido direto do diodo de roda livre. Neste
ponto, cabe enfatizar que o diodo foi representado por um modelo simplificado, com queda

de tensao constante.

A solugdo da equagao (2.15), para a corrente iy, em fungao do tempo, é mostrada

na equacgao (2.16).

_ RZ+R’ds(on) t

e o Vaa + (Ri + Ras(on)) - Laa] — Vy
Rl + Rds(on) '

in(t) = (2.16)

A equagao (2.16) é valida para a condigao estabelecida em (2.17), ou seja, quando

a tensao do indutor, vy, for maior ou igual a tensao de conducao do diodo, V7, ou quando

a corrente 17, for maior ou igual a zero. Caso contrario, a corrente no indutor sera nula.

t

L V
< L) [ ! ] . (2.17)
Rds(on) + Rl Vf + (Rds(on) + Rl) : Idd
O intervalo de tempo da etapa II, Aty, deve ser o menor possivel, de tal modo que
a corrente 17, decresca de acordo com um valor de tolerancia TOL1 de I;4. Dessa forma,

O intervalo de tempo Aty em fungao da tolerancia é dado por

Ly
Aty = — 1
? Rds(on) + Rl ! [

V} + TOLy (Ras(on) + Rzﬂdd] (2.18)

Vf + (Rds(on) + Rl) : ]dd

2.3.2.4  FEtapa III do funcionamento do circuito DPT

A etapa III possui o mesmo principio de funcionamento da etapa I, de tal modo que
a corrente inicial no indutor seja igual a I;;. Com a entrada em conducao do MOSFET,
o diodo é bloqueado e a corrente de dreno do MOSFET, ip passa a ser igual a corrente
do indutor, i7,. Nessa etapa, desconsiderando-se as perdas durante a etapa II, espera-se
que a corrente média durante o intervalo de tempo Ats seja o mais proximo possivel da
corrente I 5. Além disso, é durante essa etapa que é feita a analise do periodo turn-on e
do periodo turn-off de comutacao do MOSFET.

Considerando-se que a corrente no instante inicial ip(0) seja igual a I44, a equagao

(2.19) ¢ solucionada, resultando em

d; . . .
Vdd = LbditD + Rl 35} + Rds(on) 1D, ZD(0+) = ]dd (219)
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Rl+Rds(on) t

Via — [Vaa — (Ri + Ras(on) - laale %o
Ry + Rds(on)

(2.20)

iD(t) =

Sendo assim, com um valor de tolerancia T'OLs, define-se o intervalo de tempo
maximo da etapa III, Ats, o qual corresponde ao valor maximo que a corrente 7p pode

atingir nessa etapa, expressa em

. Lb ln Vdd - (Rds(on) + Rl)(l + TOLQ)]dd
Rison) + Iy Via — (Ras(on) + Ri)1aa ’

Aty = (2.21)

em que TOLy é um valor adimensional maior que zero e indica o quanto a corrente de
carga I;; pode aumentar em relacao ao seu valor original. Apds o término da etapa III, o

MOSFET ¢é desligado e as etapas do circuito de duplo pulso sao concluidas.

Ao serem consideradas as etapas descritas anteriormente, o circuito de duplo pulso
pode ser acionado uma tnica vez, com um sinal de disparo ou, dependendo da analise, os
sinais de comando podem ser ativados com uma determinada frequéncia. Porém ao acionar
o circuito de modo periddico, é importante que seja respeitado o tempo de dissipagao
da energia armazenada no indutor L, no final da etapa III. Assim, ao se considerar uma
hipotética etapa IV, complementar ao periodo, existe um intervalo de tempo Aty(yin), 0
qual acontece entre o final da etapa IIl e o comec¢o de uma nova etapa I. Esse intervalo
deve garantir a dissipacao da energia total armazenada no indutor L;, de modo que essa

energia excedente nao interfira na execugao do ciclos subsequentes.

A Figura 11 representa o circuito DPT em funcionamento durante a etapa IV, no
qual o diagrama esquematico ¢ similar ao utilizado na anélise da etapa II. Deste modo, ao
considerar-se i) equivalente a corrente I44, as equagoes (2.15) a (2.18), que regem o
funcionamento da etapa II, podem ser usadas para a obtencao de parametros na etapa IV.

Assim, o intervalo de tempo minimo Aty (min), quando a corrente ir; é zero, ¢ expressa por

- Ly In Vi
Ragon) + RBi | Vi + (Ras(on) + Ri)laa

At y(min) = (2.22)

A frequéncia maxima de operacao do circuito teste de duplo pulso fpprimas);

garantindo o funcionamento adequado do sistema ¢é definida por

FoPTmax) = (At + Aty + Aty + Atyimin) " (2.23)

E importante enfatizar que ao realizar o disparo do circuito teste de duplo pulso
com determinada frequéncia, o MOSFET ird dissipar maior quantidade de energia em
forma de calor alterando de forma mais significativa a temperatura de juncao, 7}, do
dispositivo. Isso pode influenciar e, consequentemente, invalidar os resultados coletados

de determinada andlise experimental.
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2.3.2.5 Revisao de métodos analiticos para estimativa das perdas por comutacao em
MOSFETs de poténcia

As abordagens de andlise das perdas se apresentam como uma interessante alterna-
tiva para investigagdo do desempenho dos MOSFETs de poténcia, conforme foi reportado
no capitulo 1, os métodos de perdas, modelo baseado em fisica dos semicondutores, modelo

baseado em SPICE e modelos analiticos.

Os modelos fisicos, conforme reportado anteriormente, adotam normalmente um
simulador de dispositivo multidimensional, como SENTAURUS, TCAD (Tecnologia de
projeto auxiliado por computador, do inglés, Tecnology computer aided design), entre
outros. Nos trabalhos apresentados em Gladish e Semiconductor (2008) e Kocon, Gladish
e Challa (2006) sao propostas uma simulagao fisica do MOSFET empregando o TCAD,
combinado com um circuito externo desenvolvido em SPICE para modelar os transitérios de
comutacao. Esses modelos podem fornecer resultados muito acurados, mas eles sdo muito
complexos; exigem um grande esforco computacional e requerem informagoes detalhadas
sobre as propriedades fisicas do dispositivo. Além disso, ndo sdo muito adequados para a
simulacao de um conversor estatico de poténcia, conforme foi reportado em Rodriguez et al.
(2010), pois para simular dois ciclos de comutagao pode levar alguns dias para a obtengao
dos resultados. Assim, esse método é mais adequado para ser usado por engenheiros para

otimizacao e desenvolvimento de dispositivos.

Em contrapartida, o modelo SPICE normalmente envolve a representacao ou
modelagem (ou modelamento elétrico) do dispositivo por meio de uma caracterizacao
experimental junto com simulagoes numéricas associadas a um dispositivo genérico. A
maioria dos modelos sao complexos ou nao incorporam todos os elementos necessarios
para a modelagem do dispositivo produzindo, assim, formas de ondas de corrente e tensao
imprecisas. Em McNutt et al. (2007), um modelo destinado a MOSFET de poténcia de Si
e SiC foi proposto, incluindo uma ferramenta para extrair os parametros usando apenas
a folha de dados do dispositivo. Em Wang et al. (2008), um modelo é apresentado, em
que varios parametros, tais como: transcondutancia do MOSFET, tensao de limiar sao
avaliados. Ademais, o modelo considera a nao linearidade da capacitancia porta-dreno, mas
a analise desconsiderou as influéncias das indutancias parasitas de dreno e de fonte. Em
Sun et al. (2013), é mostrado um método aprimorado considerando o efeito da tensao de
porta no desligamento. Outras melhorias sdo propostas em Chen et al. (2014), assumindo
todas as nao linearidades das capacitancias. Contudo, esses modelos baseados em SPICE
sdo extremamente complexos devido ao comportamento exponencial da tensao porta-fonte
proximo a condi¢ao de limiar, tornando-se um método lento para avaliagdo de conversores
estaticos. Embora os métodos baseados em SPICE sejam mais rapidos que os métodos
fisicos, eles também exigem grandes tempos de simulagdo quando pequenos passos de

simulacao sao adotados. Adicionalmente, nesse tipo de simulagao, a caracterizacao erronea
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dos elementos parasitas pode levar a resultados imprecisos das perdas (WANG et al., 2008;
MCNUTT et al., 2007).

Por outro lado, o célculo analitico das perdas de comutag¢ao é um mecanismo com
uma abordagem mais simplificada em relagdo aos outros previamente citados visando uma
primeira andlise quanto as perdas de comutacao, permitindo assim uma comparagao rapida
entre os diferentes dispositivos e condig¢oes de funcionamento. Intimeros trabalhos usam
um método simplificado analitico simples para descrever o processo transitorio. Em Balogh
(2001), Brown (2004), Brown (2006), Graovac, Purschel e Kiep (2006), Baliga (2006),
Sodhi, Brown e Kinzer (1999) sao propostas equagoes diretas para calcular os tempos oy,
e tor5. Os modelos citados anteriormente permitem uma estimativa direta e rapida das
perdas por comutacao. No entanto, a principal desvantagem reside na desconsideracao dos
elementos parasitas. Portanto, os resultados geralmente nao coincidem com os resultados
experimentais de forma satisfatéria, especialmente em conversores operando com elevada

frequéncia de comutacao.

Uma equagao comumente usada para estimar as perdas por comutagao em MOS-
FETSs é definida pela expressao (2.24).

Py, = ;iD ~Ups - (ton +toff) - fs + ; - Coss * Ups” * [ (2.24)

Na expressao (2.24), fs é o inverso do periodo de comutagao, Ts; vpg é a tensao entre
dreno-fonte, 1p € a corrente de dreno que circula pelo MOSFET, considerada constante,
durante o intervalo de condugao do dispositivo. Os tempos t,, e t,¢s sao os intervalos de
entrada em conducao e desligamento, nesta ordem. Nota-se que a equacao das perdas
por comutagao inclui um termo que representa as perdas devidas a capacitancia de saida
(Coss), cuja energia é dissipada no canal do dispositivo, em um mecanismo de perdas Joule,

durante a entrada em conducao. Sendo a capacitancia de saida definida por:

Coss = CVDS’ + CGD (225)

em que C'pg representa a capacitancia entre dreno-fonte e Cqp representa a capacitancia

entre porta-dreno.

Em grande variedade de documentos encontrados na literatura técnica (livros-texto,
artigos e notas de aplicagdo), os tempos de entrada em conducao e desligamento sao

considerados idénticos, sendo normalmente definidos por:

_Wa

(2.26)
el

ton - toff

em que ig ¢ a corrente de porta do circuito de acionamento e Qg é a quantidade de
carga armazenada na capacitancia intrinseca fornecida em todas as folhas de dados dos
MOSFETs de poténcia.
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O método de estimativa sugere computar as perdas de comutagao pela expressao
(2.24), adotando os tempos de comutagao citados anteriormente. Contudo, isso pode
se revelar incorreto e muito impreciso, principalmente devido a controversa inclusao do
segundo termo em (2.24), associado a capacitancia de saida, e por causa da nao linearidade
da tensao dreno-fonte. Além disso, a obtencao do parametro de carga de comutacao nao
costuma ser um procedimento trivial ou padronizado quando se considera a variedade
de componentes comerciais disponiveis, bem como a pratica de documentacao adotada
e pela significativa quantidade de fabricantes atualmente existentes. Em resumo, uma
avaliacao mais cautelosa pode levar a consideracao de particularidades e a determinacao
de parametros muito mais especificos, que inclui a influéncia das indutancias parasitas,
bem como a variagao de tensao aplicada a porta. Neste contexto, inimeros métodos sao

propostos como o objetivo de definir esses parametros de forma mais acurada.

Ao longo das tltimas décadas, muitos estudos foram apresentados nas mais presti-
giadas conferéncias cientificas e revistas, destacando a importancia de uma modelagem
adequada da caracteristica nao linear das capacitancias parasitas do MOSFET. Essas
investigagoes tem o intuito de obter uma previsibilidade das perdas por computacao
com mais acuracia, especialmente em conversores operando em comutagao dissipativa.
Diversas abordagens para uma modelagem mais completa do MOSFET e extragao de
parametros também foram propostas (SHAH; SHENAI, 2012),(CONSENTINO; ARDITA,
2008) (AUBARD et al., 2002), (KARVONEN; THIRINGER, 2009). Particularmente, em
(AUBARD et al., 2002) e (KARVONEN; THIRINGER, 2009), os autores discutem um
teste experimental que permite a identificacdo de parametros adicionais, com modelos
que descrevem o comportamento nao-linear das capacitancias parasitas de maneira mais
real do que as que sdo usualmente apresentadas na folha de dados do componente. Tais
parametros descrevem o efeito de modulacao da area de porta-fonte e de variagoes da
tensao dreno-fonte em funcao das nao linearidades das capacitancias parasitas. Esses
aspectos podem ser identificados por meios de avaliagoes empiricas a partir de medigoes

experimentais durante os transitérios de comutacao.

Os modelos supracitados permitem uma estimativa rapida e direta das perdas de
comutacao, simplificando o calculo dos intervalos t,, e t,fr. No entanto, sua principal
desvantagem é que eles negligenciam o efeito das indutancias parasitas. Usualmente, esses
modelos consideram as energias despendidas na entrada e conducao e desligamento iguais.
Em um conversor real, que opera com altas frequéncias, esses modelos se revelam ser
altamente imprecisos devido a perda durante o desligamento que é significativamente

afetada pelas indutancias parasitas.

Em Graovac, Purschel e Kiep (2006) adiciona-se os efeitos nao lineares da capaci-
tancia de transferéncia reversa, C,s no calculo dos tempos de subida e descida de tensao.
Este método de estimativa considera o pior caso na andlise de estimativa das perdas.

Conforme relatado em Graovac, Purschel e Kiep (2006), durante a entrada em condugao
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do MOSFET existe uma perda devido ao tempo de recuperacao reversa do diodo de roda
livre, essa energia normalmente é somada a energia nesse estagio, fazendo com que o valor

experimental seja maior.

Em (GUO et al., 2015), é desenvolvida uma metodologia de célculo aprimorado de
(BROWN, 2006) (GRAOVAC; PURSCHEL; KIEP, 2006), em que aspectos relacionados
a variacao das capacitancias de juncao em funcao da tensao, usando a curva fornecida
na folha de dados do componente, sao consideradas. O método melhora as estimativas
dos tempos de subida e descida de tensao e corrente. Porém, ainda desconsidera outros
elementos parasitas, como indutancias de dreno e de fonte, na determinagao dos valores

finais.

Para contornar a limitacao dos métodos anteriores, alguns autores enderecam a dina-
mica comportamental dos interruptores de poténcia em divisdes segmentadas descrevendo
as etapas de funcionamento (REN et al., 2006), (EBERLE et al., 2008), (RODRIGUEZ et
al., 2010), (WANG; CHUNG; LI, 2013), (LI et al., 2017), (AHMED; TODD; FORSYTH,
2017). Todos esses modelos tém em comum a segmentac¢ao de um ciclo de operagao em
diversos intervalos de tempo. Neste sentido, os periodos turn-on e turn-off sao constitui-
dos por multiplos intervalos. Cada um desses intervalos estao associados a um circuito

equivalente comutando uma carga com caracteristica indutiva.

Em (REN et al., 2006) é proposto um método analitico melhorado, com a inclusao de
dois importantes parametros. A indutancia de fonte e as nao linearidades das capacitancias
do dispositivos que impactam de maneira consideravel o processo de comutagao sao
consideradas neste caso. A indutancia citada anteriormente é responsavel por aumentar os
transitorios de comutacao. A validacao do método proposto é realizada em um conversor
buck sincrono (variagdo que emprega um interruptor controlado no lugar do diodo de roda
livre).

Pode-se afirmar pela analise da Figura 12 que o método apresenta uma boa acuracia.
Em termos percentuais, o erro fica inferior a 30% na condicao de teste adotada. Além
disso, é importante destacar que os tempos de simulagoes sao bem inferiores ao método
de simulacao fisica do dispositivo MOSFET. Segundo Ren et al. (2006), para simular as
mesmas condigdes de teste, o modelo fisico normalmente leva em média um més, enquanto

o método proposto cerca de um minuto.

Na Figura 12, empregou-se a sigla HS (high switch) para designar o interruptor
nao conectado a referéncia da fonte CC, a sigla LS (Low switch) representa o interruptor

inferior, BD(Body diode) o diodo de corpo e Cond. (Conduction losses).
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Figura 12 — Comparacao das perdas em um conversor buck sincrono.
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Fonte: Adaptado de Ren et al. (2006).

Com o intuito de melhorar a acuraria do método analitico de estimativa de perdas,
é proposta a inclusao das indutancias de dreno e de porta no circuito, que sao elementos
parasitas originados pelo método de fabricacao, encapsulamento e fixacao de terminais
(RODRIGUEZ et al., 2010). A Figura 13 mostra a estrutura fisica do dispositivo, enquanto
a Figura 14 exibe os principais parasitas associados ao encapsulamento do dispositivo.
A andlise é valida para sistemas de baixas tensao inferiores a 40 V. Neste método, sao
levantadas as equagoes do circuito para cada etapa de funcionamento. Rodriguez et al.
(2010) também analisam a influéncia das capacitancias e indutancias de dreno e de fonte no
processo de comutacao. Os resultados experimentais também mostraram que é muito dificil
prever a eficiéncia considerando o modelo que esta sendo usado, principalmente devido
as incertezas que existem quando se determinam a maioria dos parametros, incluindo os
parasitas. O método proposto é muito sensivel a tensao de limiar e a transcondutancia
do MOSFET. Pode-se inferir que uma parcela significativa de erros pode ser atribuida ao
fato dos parametros utilizados ndo possuirem plena representatividade de comportamento
do sistema para todas as regides de operacao analisadas. Os valores das capacitancias

parasitas mudam com a tensao aplicada sobre elas, enquanto as indutancias mudam com
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a frequéncia de operagao.

Figura 13 — (a) Estrutura fisica simplificada de um MOSFET
de difusao vertical (VDMOS); (b) Modelo tridimensional sim-

plificado com parasitas resultantes do encapsulamento de um
MOSFET.
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Fonte: Adaptado de Rodriguez et al. (2010).

Figura 14 — Circuito equivalente de um MOSFET com a inclusao
de varios parasitas.
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Fonte: Adaptado de Rodriguez et al. (2010).

Mais recentemente, no ano de 2017, alguns trabalhos retratando a estimativa das
perdas por comutacao em MOSFETs de poténcia foram divulgados. No trabalho realizado
por Li et al. (2017), é proposto um método de estimativa baseado na aproximacao de

segunda ordem para andlise transitéria de MOSFET SiC de poténcia com inclusao de
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elementos parasitas. A modelagem se baseia na consideragdo das perdas na capacitancia
de saida C,,. Além disso, o modelo proposto analisa o impacto das indutancia L, e
L, (indutancia de porta) no processo de comutacao dos MOSFETs de poténcia. Es-
pecificamente, maiores valores de indutancia L, reduzirdo a velocidade de comutacao,
aumentando o tempo de subida de corrente. Por outro lado, a indutancia L, afeta o
processo de comutacao de forma menos expressiva, e estd intimamente relacionada com a
tensao aplicada ao terminal de porta do MOSFET. Os estudos foram validados usando a

simulagao fisica do componente.

Em Ahmed, Todd e Forsyth (2017) é mostrado um modelo analitico com a in-
clusao dos parasitas de alta frequéncia, permitindo uma simulagao rapida e precisa do
comportamento de comutacao usando apenas parametros extraidos da folha de dados do
dispositivo semicondutor. Para aumentar a exatidao dos modelos, as nao linearidades das
capacitancias de juncao dos dispositivos sao calculadas usando uma equacao linear. A
analise é realizada em dispositivos SiC operando com altos niveis de tensao. De acordo
com os autores, o erro médio de estimativa foi inferior a 50% em toda a faixa analisada.
A principal desvantagem do método reside na necessidade de medi¢ao experimental das
indutancias parasitas de dreno e de fonte do circuito de poténcia, deixando de ser um

método estritamente caixa branca.

Frente a revisao realizada, pode-se notar a capacidade de desenvolvimento e a
fertilidade de pesquisas a serem realizadas de modo a melhorar a acuracia dos métodos
de estimativa das perdas por comutacdo em MOSFETs de poténcia, mesmo tendo sido
um tema amplamente explorado nao existe consenso sobre qual o melhor para estimativa
das perdas. Além disso, cabe acrescentar que os parametros de datasheet sao dados para
condigbes especificas de tensao e corrente sendo necessario avalid-los em outras condigoes
de teste.

Com base nos métodos analiticos de estimativa de perdas apresentados, nessa
se¢do, é proposta uma classificacao conforme ¢ ilustrada na Figura 15. Os pontos a seguir
descrevem como os parametros e as consideragoes convencionais afetam a acuracia do
método de previsao de perdas analitico, definindo assim as categorias basicas tendo em

vista a precisao da proposta.

A1) Emprego de componentes parasitas do MOSFET (tais como, a induténcia de fonte,

a induténcia de dreno e as capacitancias de saida do MOSFET): esses parametros para-
sitas devem ser inclusos no calculo das perdas, pois eles impactam significativamente a

sobreposicao dos sinais da corrente de dreno e da tensao dreno-fonte;

A2) Distribuigoes de perdas: as perdas durante o processo de carga e descarga das capaci-

tancias intrinsecas do MOSFET nao podem ser separadas. O efeito da capacitancia de
saida afeta indiretamente os tempos de subida e descida. Assim, essa impossibilidade de

separacao das perdas originadas pela capacitancia de saida tende a contribuir para um
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Figura 15 — Classificacdo dos métodos de estimativa das perdas por comutacao
em MOSFETs de poténcia.

Estimagéo das perdas

por comutagdo em
MOSFETs
A l A 4
. Modelo baseado o,
Modelo fisico (1) em SPICE (2) Modelo analitico (3)
Y A A 4 y
Compor}entes Distribuig¢@o de perdas Desvio de corrente Parametros do circuito
parasitas (A2) (A3) Ad)
MOSFET (Al) (

A 4 A

Célculo das perdas

Célculo dos tempos de subida
usandos ip € vps (A4.2)

e descida (to, € torr) (A4.1)

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

erro de estimativa.

A3) Desvio de corrente: a utilizagao da curva, )¢, obtida na folha de dados do componente

tende a trazer um erro de estimativa devido a desconsideragao da corrente da capacitancia
de saida do MOSFET, C,,,. Nessa abordagem, usualmente, considera-se a corrente de
canal do MOSFET igual a corrente de dreno. Portanto, essas simplifica¢des introduzem
erros quando comparado ao comportamento real do dispositivo. Além disso, deve ser
ressaltado que os periodos de comutagao sao obtidos a partir dos valores das capacitancias

parasitas.

A4) Anélise dos circuitos: nessa abordagem ¢é considerada a solugao de circuitos elétricos

equivalentes que descrevem o processo de comutacgao, incluindo as indutancias parasitas,
capacitancias parasitas e outros elementos que influenciam no processo transitorio. A
solugdo dos subcircuitos é resolvida considerando a tensao de acionamento, frequéncia
de comutagao, transcondutancia do MOSFET, tensao de limiar, indutancia de fonte,
indutancia de dreno, etc. Cabe ressaltar que os parametros mencionados anteriormente
impactam significativamente nos tempos de subida e descida do dispositivo MOSFET.
Assim, os efeitos da variacdo dos parametros do circuito pode ser dividido em duas

alternativas:

A4.1) Adiciona os elementos parasitas para calcular os tempos de comutagao (to, € tofs)-
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A4.2) Adiciona os parametros para calcular as perdas por meio da sobreposigao da corrente

de dreno e da tensido dreno-fonte.

A Tabela 1 compara os modelos de estimativa de perdas destacando os aspectos

que sao considerados e desconsiderados no computo das perdas.



Tabela 1 — Comparacgao dos métodos analiticos de previsao das perdas por comutagao

Modelos analiticos de previsio de perdas por comutagio

Caracterfstica -
aractenistica (BROWN, 2006) (RODRIGUEZ et al., 2010) (KLEIN, 2006) (BALIGA, 2006) (GRAOVAC; PURSCHEL; KIEP, 2006) (GUO et al., 2015) (REN et al., 2006) (LI et al., 2017) (AHMED; TODD; FORSYTH, 2017) (PAM; SHEEHAN; MUKHOPADHYAY, 2012) (WANG: CHUNG: LI, 2013) (MEADE et al., 2008) (EBERLE et al., 2009)

(A1) Sim' Sim Sim! Sim' Sim! Sim' Sim Sim Sim Sim' Sim Sim Sim
(A2) Nao Nao Nao Nao Nao Nao Nao Nao Nao Nao Nao Nao Nao
(A3) Nao Nao Nao Nao Nao Nio Nao Sim Nao Sim 2 Sim Sim Sim
(A4.1) Nao Nao Nao Sim Nao Nao Sim Nao Nao Nao Nao Nao Nao
(A4.2) Sim Sim Nao Nao Sim Sim Nao Sim Sim Sim Sim Sim Sim

Fonte: Elaborado pelo autor (2020.)

1. O método considera apenas as capacitancias parasitas.
2: O método considera a resisténcia Ry(ext) variavel.

A Tabela 2 mostra uma ampla comparac¢ao dos métodos para estimativa de perdas em MOSFETs de poténcia envolvendo acuracia,

esforco computacional e complexidade de implementacao. Nesta tabela, a seguinte convencao foi adotada:

A grandeza acuracia é classificada de acordo com os seguintes critérios de desempenho: Alto (H) significa um erro de estimativa
menor que 20%, Médio (A) é considerado um erro entre 20% e 50% e baixo (L), a qual considera erro maior que 50%. Nota-se que o esforgo
computacional e complexidade de implementacao sao classificadas de acordo com uma percepcao empirica, considerando a relagdo entre o

nimero de equacoes e iteragoes, bem como o tempo de convergéncia.

Tabela 2 — Comparacao entre varios métodos de estimativa de perda de comutacao em MOSFETSs

Modelo de previsao de perdas

Caracteristica

(BROWN, 2006) (RODRIGUEZ et al., 2010) (KLEIN, 2006) (BALIGA, 2006) (GRAOVAC; PURSCHEL; KIEP, 2006) (GUO ef al., 2015) (REN ef al, 2006) (LI et al,, 2017) (AHMED; TODD; FORSYTH, 2017) (PAM; SHEEHAN; MUKHOPADHYAY, 2012) (WANG: CHUNG: LI 2013) (MEADE ef al., 2008) (EBERLE ef al., 2009)
Acurécia L A L L L A A A H L A A A
Esforco Computacional L H I L L A H H H L H L I
Complexidade de implementagio L H L L L A H H H L H L L

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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2.4 METODO DE MEDICAO DE PERDAS

Nos tltimos anos, novas tecnologias de dispositivos semicondutores e de topologias
de circuito acenaram para o aumento do rendimento de conversores estaticos de poténcia e,
como resultado, para a reducao de volume e de peso. No entanto, estes ganhos em eficiéncia,
somados a redugao dos tempos de comutagao dos interruptores controlados, tornaram ainda
mais complexa a caracterizacao destes conversores no que tange a eficiéncia via ensaios
experimentais. De fato, procedimentos tradicionalmente adotados para medicao elétrica
de perdas passaram a impor restrigoes, em funcao da limitacao de exatidao, resolucao e
faixa de passagem. Esta secao revisa estas duas técnicas de medicao de perdas, isto é, a

medicao elétrica e via calorimetro.

2.4.1 Medicgao elétrica
2.4.1.1 Medicao via wattimetro

A medicao elétrica usa o produto de tensao e corrente, o qual fornece a quantidade
elétrica equivalente a poténcia. A medicao de poténcia pode ser obtida pela medi¢ao da
queda de tensao sob o dispositivo e a corrente que flui através dele usando instrumentos
elétricos. Normalmente, em circuitos CC e de baixa frequéncia CA, é comum medir a
poténcia diretamente usando equipamentos analégicos: voltimetros para medicao de tensao
e amperimetro para a medicao de corrente, ou a combinagao destes usando um wattimetro.
No entanto, para sinais de alta frequéncia ou sinais nao senoidais, tal como pulsos de
comando obtidos a partir de modulagao PWM, os medidores convencionais ficam limitados

devido a largura de banda e a resposta dindmica de frequéncia (COTA, 2016).

A medicao elétrica das perdas de um conversor (Fj,) se baseia, na subtragao das

leituras de wattimetros na entrada (P;,) e na saida (P,,) do sistema:

Ploss = P’L - Pout- (227)

A eficiéncia do conversor estatico de poténcia 7, é definido por:

-Z out
= . 2.28

Assim, a incerteza méxima na medi¢ao das perdas pode ser expressa em (2.29),
(FOREST et al., 2006):

n
L—n

‘ 2 Plose . (2.29)

PlOSS

_|anp,
Bz

1 ‘A-Pout
+
1_77 Pout

Cabe acrescentar, todavia, que a exatidao do wattimetro deve ser avaliada na

frequéncia e na faixa de valores das tensoes e correntes do conversor. Em geral, o aumento
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da amplitude e de frequéncia das tensoes e correntes tende a aumentar a incerteza na
leitura do equipamento, em razao de restrigcoes de resolugao e frequéncia de amostragem.
A Tabela 3 apresenta, como exemplo, parte das especifica¢gbes do wattimetro do modelo
WT3000, com menor erro de medicao de poténcia dentre os comercializados pelo fabricante
YOKOGAWA. A exatidao do equipamento para cada faixa e frequéncia é apresentada

supondo o uso de sensor de corrente do préprio equipamento.

Tabela 3 — Especificagoes de exatidao do wattimetro WT3000 comercializados pelo fabri-
cante Yokogawa (YOKOGAWA, 2016)

Faixas de frequéncias (f) Exatidao

DC 0,005% da leitura + 0,1% da faixa

0,1 Hz < f < 30 Hz 0,008% da leitura + 0,1% da faixa
30 Hz < f < 45 Hz 0,005% da leitura + 0,05% da faixa
45 Hz < f < 66 Hz 0,001% da leitura + 0,03% da faixa
45 Hz < f < 66 Hz 0,008% da leitura + 0,1% da faixa
66 Hz < f < 1 kHz 0,005% da leitura + 0,05% da faixa

1 kHz < f < 10 kHz 0,15% da leitura + 0,1% da faixa

10 kHz < f < 50 kHz 0,3% da leitura + 0,2% da faixa

50 kHz < f < 100 kHz 0,014 x f% da leitura + 0,3% da faixa

100 kHz < f < 500 kHz 0,15% da leitura + 0,1% da faixa

500 kHz < f < 1 MHz 0,048 x f —19% da leitura + 0,1% da faixa

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

2.4.1.2 Medigao via osciloscopio

Outra técnica para a medicao elétrica das perdas se baseia ainda no uso de
osciloscopios ou de sistemas de aquisicao de dados, em alternativa aos wattimetros. Em
geral, as perdas nos interruptores, isoladamente, sdo estimadas por esta técnica. Assim,
basta que os interruptores principais de um conversor, isto ¢, aqueles que por argumento
de simetria ja sao suficientes para as andalises de rendimento, sejam avaliadas (COTA,
2016). Particularmente para conversores CC/CA (ou CA/CC), esta medigao depende da

aquisicao das tensoes e correntes ao longo de pelo menos meio ciclo em 60 Hz.

A estimativa digital das perdas é baseada em amostras de altas frequéncias de
tensao e corrente. Para sinais de poténcia periddicos com tensdo v(t) e i(t), com um

periodo de tempo T, a poténcia média de saida P, é expressa por

P=_ /OTv(t)-i(t)dt. (2.30)
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As formas de ondas de tensao e corrente sao simultaneamente amostradas em uma
taxa fs = 1/T; e sdo convertidas em valores digitais. A poténcia instantdnea é o produto
dos valores digitais. Se v(t;) e i(t;) sdo amostras instantdneas de tensao e corrente no

tempo t; = (iTs/N), assim a poténcia média de saida P, pode ser aproximada por

~ o(ty) - i), (2.31)

n=0

1
P,=—-
N

em que N é o nimero de amostras usadas para o computo da média.

Sendo assim, segundo Viswanathan e Oruganti (2007), ha varias restrigoes desta

técnica, como, por exemplo:

a) limitacdo em banda de passagem introduzida pelas pontas de prova de tensao e de

corrente;
b) tensoes de offset somadas por estas pontas;

c¢) erros de quantizagao associados a conversao A/D; nao despreziveis considerando a

larga excursao dos sinais medidos;

d) dificuldades de aquisicdo de uma janela de meio ciclo em 60 Hz com taxa de
amostragem suficiente, em razao das limitagoes de pontos no display e de memoria,

principalmente quando ocorrem rapidas variagoes dv/dt ou de di/dt;

e) Estes erros de quantizagdo e a resolugao limitada dos conversores A/D tornam
complexa nao s6 a captura exata das transicoes na comutacao, como também a
medicao da tensao direta dos dispositivos no estado “ligado” dos interruptores. Além
disso, a susceptibilidade aos efeitos ocasionados por RFI/EMI tende a ser outra

importante causa de incertezas.

2.4.2 Medicao via calorimetro

Outro método de medicao de perdas deriva do uso de calorimetros. Os calorimetros
sdo equipamentos que convertem o calor Q liberado por uma amostra em variagao da
temperatura AT, a partir da transferéncia integral Q para um fluido via processos de
convecgao, radiacdo e conducao. Contrariamente aos métodos da secao anterior, a exatidao
do calorimetro independe da eficiéncia do conversor estatico, da distor¢cao harmonica
das formas de onda ou do angulo de fase entre corrente e tensao (COTA, 2016). Como
resultado, calorimetros apresentam substancial melhora de exatidao como reportados, nos
trabalhos de Kosonen et al. (2013) Sverko e Krishnamurthy (2013). Neste trabalhos, as
incertezas relativa a medicao das perdas sao de £0,40%, +1% e, nesta ordem, na faixa de

poténcias avaliadas, para qualquer rendimento.



65

2.4.3 Classes de calorimetros

Esta subsecao descreve as classes de calorimetros definidas na literatura técnica
(CAO et al., 2010). A classificacdo pode ser baseada na medigao, que pode ser direta,
a partir da interagdo com o préprio conversor em teste (CUT, do inglés, Converter
Under Test) ou indireta, por meio da reproducao das perdas no CUT com um aquecedor.
Considerando os calorimetros com medi¢ao direta podem, ainda, ser subdivididos em
duas categorias, de acordo com o tipo de refrigeracao e de estrutura: a dos calorimetros
abertos refrigerados a ar e a dos calorimetros fechados, com refrigeracao a agua. Por fim,
os calorimetros indiretos podem ser arranjados quanto a simultaneidade ou nao dos testes:
nos calorimetros do tipo série, um aquecedor reproduz as perdas no conversor ao mesmo
tempo em que o CUT opera; ja nos calorimetros balanceados, este aquecedor analogo
s6 simula o conversor depois que os ensaios com o CUT ja foram conduzidos (COTA,
2016). O diagrama da Figura 16 ilustra estas categorias de calorimetro, a serem descritas

brevemente nas subsegoes a seguir.

Figura 16 — Classificagdo dos calorimetros.

Calorimetros

. -

‘ Diretos ‘ ‘ Indiretos ‘

A 4 A A 4 A 4

Abertos refrigerados a Fechados ’refrlgeradosa Balanceados Série
ar < agua < > < >

Fonte: Adaptado de Cao et al. (2010).

2.4.3.1 Calorimetros diretos abertos e refrigerados a ar

A Figura 17 mostra um diagrama tipico de um calorimetro aberto refrigerado a ar
(ou a qualquer gas).

Segundo Cao et al. (2010), como vantagens deste calorimetro, enumeram-se:

a) facilidade de resfriamento do fluido, usando sistemas de ar condicionado.

b) baixo custo de instalacao e simplicidade de construgdo da estrutura;
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Figura 17 — Esquemaético de um calorimetro direto, fechado
refrigerado a ar.

Ar frio Ar quente

—--

Fonte: Adaptado de Cao et al. (2010).

Nao obstante, varias desvantagens podem ser elucidadas desta classe de calorimetro,

destacando-se:

a) suscetibilidade a variagoes das condigbes ambientais, como pressao, umidade,

temperatura e densidade do ar;

b) aumento de volume em comparacao aos calorimetros refrigerados a agua, resul-
tado do menor calor especifico dos gases e da pior transferéncia de calor com a
amostra (CAO et al., 2010);

c¢) Sistema de controle mais complexo quando comparado ao refrigerado a liquido.

2.4.3.2  Calorimetros diretos fechados refrigerados a dgua

Os calorimetros diretos podem ser ainda fechados e refrigerados a dgua, como no

diagrama da Figura 18.

Neste caso, o fluido refrigerante circula por um circuito fechado e transfere calor
para o ar da camara, hermeticamente fechada. Para que esta transferéncia seja combinada
a processos de conveccao forcada, ventiladores sdo instalados no interior da cimara. A
agua entra por um duto a temperatura T}, passa por um trocador de calor e retorna ao
circuito externo a temperatura T, para refrigeracdo. Apesar deste tipo usar um meio
indireto de transferéncia de calor, o calorimetro apresenta uma eficiéncia maior do que o
tipo aberto, isso se deve em especial porque o liquido refrigerante apresenta uma maior

densidade, maior capacidade térmica e melhor condutividade térmica (CAO et al., 2010).



Figura 18 — Esquematico de um calorimetro direto, fechado refri-
gerado a agua do tipo parede simples.
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Fonte: Adaptado de Cao et al. (2010).

2.4.3.3 Calorimetros indiretos balanceados

Diferentemente das classes de calorimetros descritas nas subsegoes anteriores, os
calorimetros indiretos se valem de um aquecedor “réplica”, que reproduz as perdas na

amostra. A Figura 19 esquematiza a estrutura tipica de um calorimetro indireto do tipo

balanceado. Como vantagens, deste tipo de classe, tém-se:

Figura 19 — Esquematico de um calorimetro indireto balan-
ceado

T = T+Tteste Ar quente

Fonte: Adaptado de Cao et al. (2010).
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a)

nao é necessario a caracterizacdo acurada do fluido refrigerante, uma vez que a
medicao das perdas na amostra depende da hipotese de que as propriedades do fluido

se conservam nos experimentos consecutivos (CAO et al., 2010);

facilidade de construc¢ao semelhante a construcao do calorimetro aberto refrigerado

a ar, exceto pela dificuldade adicional introduzida pelo uso de aquecedores.

Como exemplos de desvantagens dos calorimetros indiretos balanceados, tém-se:

aumento substancial do tempo de medigao que excede o dobro do tempo demandado

em outras variagoes do calorimetro (CAO et al., 2010).

erros que advem da hipotese de que as condi¢oes se mantem nos dois experimentos:
como o gradiente de temperatura interna se altera como o resultado das diferencas
fisicas entre amostra e aquecedor, a interacao do sistema com o meio varia e, assim,
as perdas para o ambiente (CAO et al., 2010).

sensibilidade a variagoes das condi¢oes ambientais, que podem, inclusive, diferir nos
dois experimentos. Portanto, ¢ importante ressaltar que o efeito do meio externo sobre
a medicao pode ser minimizado se paredes com camadas de metal separadas por um
isolante (em arranjo sanduiche) forem adotadas. Como consequéncia, uma superficie
aproximadamente isotérmica passa a interagir com o meio nos dois experimentos

(CAO et al., 2010).

2.4.4 Calorimetros indiretos do tipo série

A Figura 20 apresenta outra variagao do calorimetro indireto, denotada na literatura

técnica como indireta e do tipo série. Neste calorimetro, em oposi¢ao ao método balanceado,

os ensaios com o aquecedor réplica e a amostra sao realizados simultaneamente. A camara

de teste, com estrutura similar a das montagens de calorimetro aberto e indireto balanceado,

é, neste caso, subdividida em dois setores intercomunicantes. O uso deste calorimetro leva

as seguintes vantagens:

a)

a independéncia entre a definicdo acurada dos parametros do fluido refrigerante e a
exatidao do método, ja que a medicao se embasa apenas no pressuposto de estes

parametros serem iguais nas duas se¢oes da camera;

a reducao do tempo de medicao pela metade comparado a sua contraparte do
calorimetro balanceado.

Embora apresentem esses ganhos, os calorimetros indiretos do tipo série apresentam

algumas desvantagens, como por exemplo:

a) a dificuldade de manter as perdas para o ambiente constantes nas duas segoes,

uma vez que a temperatura interna da se¢ao com o duto de saida é maior;
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Figura 20 — Esquematico de um calorimetro indireto série.

Entrada
—_—

Fonte: Adaptado de Cao et al. (2010).

b) os erros que resultam da suposigao de que as propriedades do fluido sdo iguais

nas duas seg¢oes, enquanto, na pratica, estas variam com a temperatura;

¢) o aumento dos custos relativamente ao método balanceado.

Finalmente, a Tabela 4 discorre um resumo detalhado do desempenho geral para

quatro tipos de calorimetros.

Tabela 4 — Resumo de desempenho dos calorimetros diretos e indiretos

Tipos de calorimetros Aberto Fechado Balanceado Série

Liquido refrigerante Gés Liquido Gés ou Liquido Gas ou Liquido
Necessidade radiador Nao Nao Sim Sim
Necessidade de trocador de calor Nao Sim Ambos Ambos
Necessidade de medicao do refrigerante Sim Nao Nao Nao

Dimensao Grande Pequena  Moderada Grande
Eficiéncia de transferéncia de calor Baixa Alta Moderada Moderada
Duragéo do teste Moderado Curto Demorado Moderado
Custo do sistema Baixo Moderado Moderado Alto

Exatidao Moderado Alto Moderado Baixo

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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2.5 CONSIDERACOES PARCIAIS

Neste capitulo, foram revisadas os principios relacionados ao MOSFET de poténcia
e suas perdas elétricas. Além disso, verificou-se que métodos analiticos de estimativa
das perdas por comutacao ainda precisam ser analisados devido a imprecisao quando ha
comparacao com os resultados experimentais. Apesar do grande niimero de métodos,
ainda nao ha um consenso sobre qual deles é o mais preciso na previsao das perdas em
MOSFETs. Assim, torna-se fundamental o desenvolvimento de um método preciso para
avaliar as perdas nesses elementos. Neste contexto, inimeros métodos analiticos tém sido
propostos considerando a influéncia das indutancias e capacitancias parasitas no valor
final das perdas. Além disso, cabe ressaltar que alguns parametros usados para prever as
perdas sao fornecidos para condigoes especificas na folha de dados do componente e isso
tende a nao representar de forma fidedigna o comportamento do respectivo dispositivo,

sendo portanto indispensavel a avaliagdo na condi¢ao de operacao.

Por fim, foram descritos os métodos elétricos e calorimétricos de medicao de perdas
em conversores estaticos, que serao avaliados experimentalmente no préximo capitulo por
meio de um estudo comparativo dos resultados teéricos e experimentais baseados em trés

métodos de estimativa das perdas por comutagcao.

O capitulo a seguir apresenta um estudo comparativo envolvendo diferentes métodos

de estimativas de perdas por comutacao.
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3 ESTUDO COMPARATIVO DE METODOS DE ESTIMACAO DE PER-
DAS POR COMUTACAO EM MOSFETS DE POTENCIA

3.1 CONSIDERACOES INICIAIS

Este capitulo apresenta o estudo detalhado de métodos analiticos selecionados de
estimativa de perdas por comutacao em MOSFETSs de poténcia. A anélise é justificada
em termos da grande quantidade de métodos existentes na literatura técnica, em que
é complexa a escolha entre os diferentes métodos de calculo, que normalmente, nao
apresentam boa acuracia quando comparados ao valor experimental. Especificamente neste
capitulo, pretende-se apresentar algumas contribuigoes, isto é, revisar diferentes publicagoes
presentes na literatura técnica relacionadas a estimativa das perdas por comutagao em
MOSFETs de poténcia usando parametros da folha de dados do dispositivo. Para essa
proposta, foram escolhidos trés métodos para serem investigados e avaliados. O primeiro
utiliza equagoes diretas para descrever o processo transitorio de comutagao. Ja o segundo
é uma técnica melhorada que calcula a variacdo da capacitancia de transferéncia reversa,
C.ss em funcao da tensao dreno-fonte. Por fim, o terceiro método considera a insercao de
elementos parasitas no circuito de poténcia. Os métodos denominados BROWN, GUO e
AHMED séao revisados brevemente e analisados experimentalmente utilizando um circuito
de duplo pulso, em que aspectos tais como complexidade de implementacao e erro relativo
sao investigados para diferentes dispositivos e niveis de tensdo e corrente. A andlise
numérica do conjunto de resultados reunidos foi realizada usando o software MATLAB®

da empresa Mathworks.
3.2 METODO BROWN

Brown (2006) propde um conjunto de equagoes genéricas para modelar o processo

de comutacao de um dispositivo MOSFET.

Com base nas formas de onda da Figura 21, obtém-se as equagoes que descrevem o
processo completo de comutacao do MOSFET. Pela Figura 21, observa-se que o processo
de comutacao do MOSFET pode ser definido em seis intervalos. O equacionamento nao
serd descrito em detalhes, mas pode ser encontrado em Brown (2006). E importante

destacar que essas equagoes sao baseadas nas equagoes desenvolvidas por Baliga (2006).

Assim, obtém-se os tempos durante a entrada em conducao e para o desligamento
do dispositivo MOSFET. Os tempos durante o transitério turn-on sdo definidos por (3.1),
(3.3) e (3.4), para ty, ts e t3, respectivamente.

(3.1)
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Figura 21 — Formas de onda de turn-on e turn-off.

Ip, .
1
VGS, D
Vps
Vdr(on) * - ———— N
VL
Vin 4
Vds(on) —F——f———
— «—
7 f
—
tZ «—> —>
L b

Fonte: Adaptado de Brown (2006).

sendo:

Ry = Ry(int) + Ry(cat), (3.2)

em que Ry, € a resisténcia equivalente de porta interna do MOSFET, Ryc.:) representa
a resisténcia externa aplicada entre a saida do circuito de driver e o terminal de porta do
MOSFET, Cgs € a capacitancia entre porta-fonte, C'op é a capacitancia entre dreno-porta,
Vin € a tensao de limiar e V. (on) € a tensdao de nivel alto aplicada a resisténcia externa de

porta.

1

ta=R,  (Cas+ Cqp) - In —v | (3.3)
| [—L
Vdr(on)
em que Vy; ¢ a tensao de Plateau de Miller.
Viaa — Vs on
tgztfu:Rg-CGD-dd—d() (3'4)

Vdr(on) - ‘/pl ’
em que Vggon) € a tensao entre dreno-fonte quando o dispositivo estd em condugao.

Cabe acrescentar, neste ponto, que os tempos t; e ty sdo calculados com uma boa

precisao. Ja o intervalo t3 é dificil de ser obtido, pois vpg varia em funcao de Cgg. Pela
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analise do grafico da Figura 21, observa-se que t3 equivale ao tempo de descida da tensao
vps (tu) € que a diferenca entre os intervalos ¢, e t; equivale ao tempo de subida da

corrente ip (t;) durante a entrada em condugao.

Usando os mesmos principios descritos anteriormente, pode-se obter os instantes
no processo de desligamento do dispositivo, t4, t5 e tg, conforme as equagoes (3.5), (3.6) e
(3.7):

Vr(on
ty= Ry (Cas + Cap) - In <dv()> , (3.5)
pl
V _VS on
ts =ty = Ry - Cap (ddd()> 7 (3.6)
Vi
Vv
te = tif = Rg . (CGS + CGD) In (V P ) , (37)
dr(on)

sendo que t,, representa o tempo de subida de tensao e t;5 representa o tempo de descida

de corrente.

Nota-se que o intervalo t4 é definido a partir do momento em que o MOSFET é
estimulado a desligar até o momento em que vgg atinge o nivel da tensao de Plateau. O
intervalo t5 é calculado durante o periodo em que vgs permanece no Plateau de Miller.
Por fim, o intervalo tg é definido a partir do momento em que vgs deixa o nivel de tensao

de Plateau até o momento que a corrente ip tem seu valor zerado.

E importante ressaltar que o modelo foi obtido assumindo-se que a tensdo para
o desligamento aplicada na porta do MOSFET é nula. Adicionalmente, sabe-se que a
capacitancia Cgp intrinseca ao MOSFET varia com vpg, 0 que nao é levado em consideracao
nas equagoes pré-definidas. Porém, é possivel substituir C'op pela razao de carga necessaria
e da tensao aplicada durante os intervalos ¢y, e t,,. Demais componentes parasitas do

circuito pratico sao ignorados na analise.

As grandezas Eorown), Fofftrown) € Frotai(brown) empregadas no calculo da quan-
tidade de energia dissipada no transitério de comutagao sao definidas em (3.8), (3.9) e
(3.10):

1 .

Eon(broum) - Etir + Etfu = §UDS 7)) (tzr + tfu) ) (38)
1 )

Eoff(broum) = Etm + Etfi = §UDS 2] (tru + tzf) ) (39)

1 .
Etotal(brown) - Eon + Eoff - ivDS 1D (tzr + tfu + t’ru + tzf) . (310)
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3.3 METODO GUO

Guo et al. (2015) propdéem um aprimoramento na obtencao dos intervalos de tempo
tfu € tpy, obtidos por Brown (2006), bem como por Graovac, Purschel e Kiep (2006). O
motivo de aprimorar a forma em que esses parametros sao obtidos deve-se ao fato que a
acentuada variacao da capacitancia de transferéncia reversa C,.,s do MOSFET em funcao
da tensao vpg nao é levada em consideracao. Por outro lado, um valor tipico dessa mesma
capacitancia fornecido pela folha de dados do componente é adotado. Essa caracteristica
de variagao de Cgp nao ocorre na obtencao dos intervalos de tempo ;¢ e ;, j4 que a
tensao vpg é constante durante esses intervalos. Desse modo, o propésito do método
proposto por Guo et al. (2015) é representar a variagdo de C,4 e inclui-la no calculo de

tfu (§ tru.

O fundamento do método consiste em dividir ¢4, e ¢,, em subintervalos de tempo
distintos, sendo que um valor de capacitancia Cgp é selecionado para cada um desses
subintervalos. Se os subintervalos de tempo possuem duracao curta o suficiente, a capaci-
tancia Cgp do MOSFET correspondente a um certo periodo de tempo pode, entao, ser
considerada constante. Logo, cada pequeno subintervalo de tempo pode ser calculado
por meio de uma capacitancia constante. Por fim, os intervalos ty, e t,, sao obtidos

somando-se os conjuntos dos pequenos subintervalos correspondentes.

A Figura 22 mostra o circuito equivalente do MOSFET durante o periodo de
entrada em condugao e desligamento. Para acionar o MOSFET, o circuito de acionamento
fornece uma tensao ao circuito porta-fonte, que conta com uma resisténcia de porta, R,.
Além disso, as capacitancias parasitas C,s € Cgp do MOSFET sao carregadas durante
o periodo de entrada em conducao e descarregadas durante o periodo de desligamento.
Pela Figura 23, ¢ evidente que durante os intervalos ty, e t,,, a tensao vgg se mantém no
Plateau de Miller. Na regiao de Plateau a carga do gate coincide com a corrente de pico.
Portanto, no circuito equivalente da Figura 22a, vgs é constante e nao ha corrente fluindo
por Cgs. Consequentemente, a quantidade de corrente que flui por Cqp € igual a corrente
de porta, ig. Nesse momento, o comportamento do MOSFET pode ser considerado similar
ao circuito de um amplificador operacional na configuragao integradora (GUO et al., 2015).
Desse modo, outro circuito equivalente pode ser obtido, Figura 22b, vilido durante os

intervalos ty, € t,,.

Considerando-se o periodo de entrada em conducao do MOSFET, as capacitancias
Cap e Cgs estao descarregadas. De acordo com o circuito equivalente da Figura 22b, a

corrente i¢ pode ser expressa por

Vr on)
o= %UGS’ (3.11)
g

ou ainda,
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Figura 22 — Circuito equivalente. (a) carga e descarga da porta do MOSFET; (b)
durante o ty, € t,,.

7%
A dd

. C/‘,,\‘s — VGD Crss‘ = CGD

TN T Lo AN +T
o, n ] MA——> |
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I/d~ + l_‘ - Vd,, (t) +|

— Cop |5

VGs :l_ Cq VGS_T CQ Resion) Vps
® . JT_ S
(a) (b)
Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

d _
i = OGDM' (3.12)

dt

Igualando i em (3.11) e (3.12), obtém-se
Viar(on) — vas d(vas — vps)

———=Cgp————+= 3.13
R, T at (3.13)

Assim, o intervalo de tempo de descida de tensao, ¢, no método Guo, pode ser
calculado solucionando (3.13). No entanto, para resolver (3.13), deve-se analisar o estado
inicial e final do circuito. Primeiramente, durante ¢4, vgs se mantém contante no Plateau
de Miller. Assim, a derivada de vgg é nula. Por outro lado, considerando-se que vgs varia
de Vg a Vison), 0 valor inicial e final de vpg podem ser obtidos a partir dos parametros
de projeto de circuito e da folha de dados do dispositivo em questao. Além disso, com
um driver projetado, os valores da resisténcia R, e a tensao de acionamento, Vi(on) sao
conhecidos. Resolvendo as equagoes (3.14) e (3.15), obtém-se o intervalo de tempo de
descida de tensao do método GUO, ty(gue) em (3.16):

1 1
dt

= d — 3.14
Rg : C(GD ‘/dr(on) — Ugs (UGS UDS)’ ( )

dt = —

tfu 1 /Vds<on) 1
0 Rg . CGD N

 d(vps), 3.15
Vae  Var(on) — VGS (vps) (3.15)

‘/dd - Vds(on)

3.16
Vdr(on) - ‘/pl ( )

tru(guo) = Ry - Cap
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Similarmente, o mesmo principio aplicado ao periodo de entrada em conducao
do MOSFET para determinar ¢,(4u0) pode ser aplicado para calcular o periodo de des-
ligamento, de modo a definir o intervalo de subida de tensao do método GUO, t,(gu0)-

Finalmente, o intervalo de tempo ¢,,(4u0) pode ser obtido de acordo com (3.17):

(3.17)

V - Vs on
rtony — Ry - o - (ddd()) ,

Vit = Varcor )

O ponto principal do método GUO esta na abordagem para a determinacao de Cgp
a ser utilizado no cédlculo dessas equagoes. A Figura 23 mostra uma curva genérica das
capacitancias parasitas Cjg, Cres € Cpgs inerentes ao MOSFET e comumente encontrada
na folha de dados do dispositivo. Percebe-se uma significativa variagao da capacitancia

C,ss durante toda a faixa de vpg.

Para exemplificar a metodologia, considera-se, inicialmente, o calculo do tempo
de descida de tensao tf,(gu0)- A aplicagdo do método consiste em dividir a curva C,.ss em
funcao de vpg em n divisdes, como pode ser visto na Figura 23. Assim, é adicionado um
conjunto com vdrios niveis de tensao vpg compreendido entre Vo) € Vag € um grupo de
valores de capacitancia relacionado ao grupo de vpg escolhido. Por sua vez, cada divisao
da curva esta relacionada a um subintervalo ¢ do tempo de descida de tensao Aty,.
Finalmente, todos os subintervalos Aty,(;) sao somados para a obtencao do tempo ¢y (guo)

de forma mais precisa.

Sendo assim, para um ntimero n de subintervalos Aty (gu0), 7 + 1 niveis de tensao
vps € n+1 valores relacionados da capacitancia C,., ¢ obtido. Além disso, vpg1) = Vis(on)
€ Ups(nt1) = Vid-

n

UpsS(i+1) — UDS(i .
trutguo) = > Ry Cras(it) V( L ” @ i =123..n (3.18)
i=1 dr(on) pl

De modo andlogo calcula-se o tempo de subida de tensao do método GUO, t,.4(gue),

por meio da equacao (3.19):

n

tru( uo) — R, - Crss(i+1)
o = 2 M Vot = Vartor )

UDS(i+1) — UDS(i)

L i=123,...n (3.19)

Uma preocupacao que se deve ter ao utilizar esse método é na selecao dos niveis de
tensao a serem utilizados para definir os subintervalos de tempo. Por um lado, a selecao
de niveis de tensao pode ser igualmente distribuida entre vgs(on) € Vga. Além disso, se
o numero de niveis de tensao for grande o suficiente, cada subintervalo de tempo sera
pequeno, de tal modo que o valor da capacitancia C,s; pode ser assumido constante em
cada um desses subintervalos de tempo. Sendo assim, a capacitancia C,¢, apresenta uma
melhor representatividade em todo o intervalo de comutagao e, portanto, menores erros

podem ser obtidos nos resultados finais. Por outro lado, é possivel realizar uma distribuicao
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Figura 23 — Capacitancias parasitas do MOSFET (APTC60BBM24T3G) durante a
entrada em condugao explicitando o processo de variacao em funcao de vpg.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

de niveis de tensao de forma desigual entre vgson) € Vaq. Desta maneira, niveis de tensao
podem ser selecionados baseados na nao linearidade da curva de C,,. Nas partes de

acentuada nao linearidade da curva, recomenda-se a selecao de mais niveis de tensao.

Por fim, com os intervalos de tempos de comutacao do método GUO £y (gu0) €
tru(guo) definidos, é possivel, a partir das equagoes (3.20), (3.21) e (3.22), estimar a energia
despendida durante os perfodos de comutaciao do MOSFET. E importante ressaltar que
os intervalos de tempo de subida e de descida de corrente podem ser, respectivamente, os

intervalos correspondentes obtidos pelo método BROWN, ¢;, e t;;.

1 .
Eon(guo) = Et“, + Etfu(guo) = QUDS 5 (tm- + tfu) y (320)
1 :
Eoff(guo) = Et'ru(guo) + Etfz = ivDS “iD (tT"lL(g’lLO) + tlf) ? (321)
1 .
Etotal(guo) = Eon(guo) + Eoff(guo) = ivDS 2] (tzr + tfu(guo) + t'ru(guo) + tzf) . (322)

3.4 METODO AHMED

Os métodos descritos anteriormente usam os tempos de subida e descida de tensao

e corrente para o calculo das perdas por comutagao. Diferentemente das outras técnicas,
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esse método nao é trivial pois resolve um conjunto de equagoes de estado de forma iterativa.
O método proposto por Ahmed, Todd e Forsyth (2017) considera a méxima influéncia
das capacitancias e indutancias parasitas. Cabe acrescentar, nesse ponto, que o indutor
deve ser grande o suficiente para ser considerado uma fonte de corrente "ideal'como ja
foi ressaltado anteriormente. Nessa abordagem, é realizada a analise de todas as etapas
de funcionamento e levantadas as equacoes de estado para cada subperiodo. A Figura 24
mostra o circuito de duplo pulso considerado para a andlise das perdas. A resolucao das
equacoes sao realizadas de maneira iterativa usando o software MATLAB®, mais detalhes

do equacionamento dessa abordagem serao descritos no capitulo 4.

Figura 24 — Circuito de duplo pulso.

Fonte: Adaptado de Ahmed, Todd e Forsyth (2017).

3.5 PROJETO DO CIRCUITO DE DUPLO PULSO

Nesta secao, discutem-se consideragoes praticas gerais para implementacao do
prototipo experimental do circuito de duplo pulso usado para estimativa das perdas no
MOSFET. As consideracoes abordadas nesta se¢do contemplam o indutor de carga, o
circuito de driver, o diodo Shottky e os capacitores de desacoplamento. Todos esses
componentes desempenham influéncia significativa na determina¢ao do comportamento de
comutacao do interruptor principal. Portanto, é indispensavel avaliar e discutir o impacto

de cada um deles no projeto adequado do sistema de caracterizacao. Por fim, discute-se o
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projeto da placa de circuito impresso (PCB, do inglés, printed circuit board) e o projeto
do driver de acionamento. Para efeito didatico, o circuito DPT sera repetido aqui na

Figura 25.

Figura 25 — Circuito de duplo pulso desta-
cando os principais componentes.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

3.5.1 Barramento CC

A tens@o no barramento deve apresentar o minimo de oscila¢ao possivel, nesse caso,
deve-se utilizar uma capacitancia de entrada para fornecer um desacoplamento entre a
fonte de alimentacao e o circuito de duplo pulso. Na placa de duplo pulso, foram usados

quatro capacitores cerdmicos em paralelo de 480 nF/ 600 V.

3.5.2 Escolha do indutor de carga

Em um circuito de duplo pulso, a carga é puramente indutiva, como foi mostrado
na subsecao 2.3.2.1. Isso se deve ao fato que o indutor deve se comportar como uma fonte
de corrente por um curto periodo de tempo. Deste modo, a indutancia de carga determina
o tempo que € necessario para carregar o indutor e como ele é capaz de operar como fonte
de corrente. Em um circuito teste de duplo pulso, é interessante comutar o MOSFET com

corrente indutiva para reproduzir a comutagao dissipativa. Assim, o transitério durante
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a entrada em conducgao e desligamento, em uma dada corrente, pode ser analisado em
detalhes para uma corrente de dreno definida. Além disso, a escolha do indutor deve

considerar aspectos referentes a saturacao de corrente e com o menor sobressinal possivel.

E importante ressaltar que os indutores que possuem indutancias elevadas possuem
constante de tempo mais lentas, e podem armazenar grandes quantidades de energia. Isso
implica que o primeiro pulso do DPT devera ser longo para carregar a corrente do indutor
ao nivel desejado (Veja Subsegao 2.3.2.2). Em contrapartida, um indutor com elevada
indutancia tende a apresentar elevada resisténcia série devido ao longo comprimento do
fio. Isso pode acarretar em degradacao substancial das condigoes de teste. Em todas as
analises, foi usado um indutor do tipo toroidal, do fabricante MAGMATTEC. O projeto
desse tipo de indutor nao sera mostrado em detalhes, mas pode ser reproduzido a partir
das informagoes contidas em (BARBI; FONT; ALVES, 2002). A Tabela 5 sumariza os

principais parametros do indutor do circuito de duplo pulso.

Tabela 5 — Parametros fisicos do indutor de carga usado
no prototipo circuito de duplo pulso

Parametro Descricao
Indutancia 4,67 mH
Resisténcia série do indutor 2,08 Q
Ntcleo Toroidal (MAGMATTEC) MMT052T2711
Numero de espiras 130
Fio AWG 21
Numero de condutores em paralelo 1

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

3.5.3 Diodo de roda livre

Segundo Arribas, Krishnamurthy e Shenai (2015), o transitério turn-on para carga
indutiva é geralmente influenciado pelo fenémeno da recuperacao reversa do diodo de
roda livre. Neste caso, diodos lentos podem fornecer altos picos de corrente, basicamente
durante a saida de conducao do diodo e entrada em condugdo do MOSFET. Assim, é
necessario utilizar dispositivos de portadores minoritarios, como os diodos Shottky, pelo

fato de apresentar baixo tempo de recuperacao reversa.

3.5.4 Escolha do circuito de acionamento

O circuito de acionamento deve ser capaz de, a partir de um sinal de controle
fornecer um sinal de saida de tensao com niveis de 0 e 18 V (valor de indicado para os

MOSFETs SiC). Além disso, o circuito de acionamento deve possuir como caracteristica
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tempos de subida e descida rapidos o suficiente, de tal modo a influenciar minimamente
nos tempos de resposta do MOSFET. Cabe acrescentar que a resisténcia de porta, impacta
diretamente o processo de comutagao. A resisténcia R, ¢ responsavel pela duragao do
Plateau de Miller e define, portanto, a varigdo de dv/dt em vpg. Por fim, o esquematico e

o layout da PCB sao apresentados nos Apéndices A.1 e A.2.

3.6 AJUSTES DOS ATRASOS DAS SONDAS DE TENSAO E CORRENTE

Para medigoes como maior exatidao, é muito importante que os atrasos das sondas
de tensao e corrente sejam os mesmos. Desta forma, é proposto um circuito de calibracao
das ponteiras de medi¢ao. O esquematico completo do sistema de calibracao das sondas
¢ mostrado na Figura 26. Neste diagrama, os sinais de corrente e tensao defasados sao
representados de forma genérica para mostrar o deslocamento no canal horizontal (tempo)
que ocorre entre os sinais das sondas de medi¢ao. A principal funcao do circuito de
calibracao ¢ remover essas incorrecoes ou distor¢oes empregando um processo de correcao
(deskew ou de-skew) associado a cada canal. Para tal propésito, um circuito 555 é usado
na configuragao de multivibrador astavel fornecendo um trem de pulsos retangulares de
valores Voo e 0 V. O circuito opera com razao ciclica aproximadamente de 50 %. Os
tempos ton(ca), loff(ca) € tea Podem ser encontrados empregando, (3.23), (3.24) e (3.25).
Em seguida, o sinal de saida (pino 3) do circuito 555 é conectado a porta de um transistor

MOSFET de canal N.

ton(ca) = 0,693 - (Rl + Rg) -4 (323)
toff(ca) = 0,693 - Ry - Cy (3.24)
tea = 0,693 - (R1 -2+ RQ) -Ch (3.25)

Os principais parametros dos dispositivos usados na implementacao do circuito de

ajuste sao sumarizados na Tabela 6.

A Figura 27 ilustra a vista superior do circuito de ajuste evidenciando os pontos

de medi¢ao das sondas de tensao e de corrente.

3.6.1 Metodologia de ajuste dos sinais das sondas de medicao

As sondas de tensdao e corrente usadas neste trabalho foram a sonda passiva
Tektronix P639B e a Tektronix TCP300A. As principais especificacoes das sondas de
tensao e corrente sao mostradas na Tabela 7. Inicialmente, obtém-se os sinais de tensao e

corrente, conforme a Figura 28. Em uma primeira analise, constata-se que o sistema de
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Tabela 6 — Parametros do circuito de cali-

bragao
Parametro Descricao Valor
C 2,2 nF
Cy 480 nF
Cs 100 nF
Ry 1 k2
Ry 12 kQ
Ry 20 Q
Rs 20 Q
My MOSFET IRF48ZN —

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Figura 26 — (a) Esquemadtico do sistema de ajuste proposto (b) Sinais de tensao e

corrente destacando os atrasos.
e
T 2R
Ci-555
R,
C

T

vcC

Sinal da sonda
de tensdo

Atraso

(@ (b)

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

processamento interno do osciloscépio definido na funcao deskew, ndo consegue eliminar

completamente o atraso entre as sondas. Caso esse erro nao seja mitigado, as medidas

experimentais apresentarao incorre¢oes devido a nao sincronizagao dos sinais de tensao e

corrente durante os transitorios. Sendo assim, torna-se indispensavel a utilizacao de um

circuito especifico para garantir ao maximo, o alinhamento dos sinais amostrados pelas

sondas.
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Figura 27 — Vista superior do circuito de calibracao
evidenciando os pontos de medigao de corrente e tensao
das sondas.

Medicao
de tensdo

Medicao de

corrente

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Tabela 7 — Especificacoes das sondas de medicao de tensao e
de corrente

Especificacoes Sondas
P6139B TCP305A
Largura de banda 500 MHz 50 MHz
Impedancia de entrada | 10 M2, 8 pF. | 0,35 em 50 MHz

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Por meio da aquisicao dos sinais de corrente e tensao no resistor Rj, Figura 26,
realiza-se o processo de retirada de offset das sondas mencionadas anteriormente. A
sonda de corrente é calibrada por meio de um sistema de pré-processamento externo,
enquanto a sonda de tensao diferencial é calibrada aplicando-se um valor de offset no
canal correspondente. Logo apds a calibragao do offset, é realizada a correcao dos desvios
horizontais entre as sondas. Primeiramente, posicionam-se os sinais de modo que a metade
da amplitude fique na divisdo de referéncia do osciloscépio. E interessante que os sinais
analisados estejam compreendidos em diferentes divisdes para uma analise mais precisa. A
Figura 29 e 30 exibem os sinais durante a entrada de condugao e bloqueio do transistor

MOSFET, nesta ordem. Apés a realizacao dos procedimentos supracitados, as sondas
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tornam-se confidveis para a realizacao das medidas de forma mais fidedigna.

Figura 28 — Formas de onda de tensdo (rosa) e corrente (azul) usados na
calibracao.

"i(:2;2defiv)"'fl""f"""ﬁ“ﬁ"'"' R
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Figura 29 — Formas de onda de tensao (V) e corrente (i) (a) durante a entrada
em conducao e (b) durante o desligamento.
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P . . . .

i (22 mV/div) ' /
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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Figura 30 — Formas de onda de tensao (V') e corrente (7) (a) durante a entrada
em conducao e (b) durante o desligamento.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

3.7 RESULTADOS EXPERIMENTAIS E DISCUSSAO

Para realizar uma comparacao entre os diferentes métodos de estimativa das perdas
por comutagao, um circuito de duplo pulso foi adotado. Detalhes relacionados a escolha
dos componentes, que foram fundamentais no processo de comutacao, sao descritos na
secao 3.5. O projeto de um circuito de duplo é essencial para realizar as analises dos
periodos de comutagao de forma correta conforme foi citado na subsegao 2.3.2.1. Neste
sentido, torna-se indispensavel a ado¢ao de praticas que visam mitigar problemas associados
com a compatibilidade eletromagnética (EMC, do inglés, Eletromagnetic compatibility),
interferéncia eletromagnética (EMI, do inglés, Electromagnetic Interference), malhas de
terra, acoplamentos, entre outros problemas comuns que sao inerentes em uma elaboracao
de uma PCB. Na construcao do circuito de duplo pulso a conexao do pino de dreno do
MOSFET e o catodo do diodo devem ser bem proximos. Além disso, os capacitores
de desacoplamento devem estar juntos ao MOSFET de poténcia e também do diodo,
além de apresentar baixo ESR (do inglés, equivalent series resistance). O prototipo do
circuito de duplo pulso usado no estudo comparativo é mostrado na Figura 31. A placa de
circuito impresso deste circuito apresenta um orificio para acomodar a sonda de corrente,
o que elimina a necessidade de insercao de cabos externos para a realizagao da medida
de corrente do DUT. Além disso, o diodo SiC, Dy, com pequeno tempo de recuperacao
reversa € usado para evitar afetar as perdas de comutacao dos MOSFETs. Adicionalmente,

quatro capacitores de ceramica de (480 nF, 600 V), C,, sao colocados em paralelo para
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reduzir a indutancia parasita equivalente associada ao cabeamento de alimentacao da
fonte V4. Sondas passivas de largura de banda (500 MHz) foram usadas para medir vpg e
vgs. Para a aquisicao de corrente, ip foi usado o conjunto de sonda de corrente TCP305 e
amplificador TPC300A da Tektronix. Ainda neste experimento, um deskew foi realizado
no osciloscopio (DP0O3014) para compensar os diferentes atrasos entre vpg e ip no tempo,
usando o circuito de ajuste descrito na segao 3.6. Cabe acrescentar que a auséncia da
calibragao nas sondas leva a obtencao de resultados experimentais com menor exatidao

devido a insercao de atrasos nos eixos de tempo.

Figura 31 — Arranjo experimental de um circuito de pulso duplo. a) esquematico e
(b) imagem PCB.

Vi

(a) (b)

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Outra questao relevante ¢ garantir a temperatura de juncao, 7, do MOSFET.
Para esse experimento, essa temperatura deve estar em torno de 25 °C. Nesta montagem,
o circuito em andlise é mantido na temperatura de 25 °C usando a camara climatica
WEISS WKL100 (WEISS, 2016) para mitigar a interferéncia da temperatura na analise
dos parametros, conforme ¢ ilustrado na Figura 32. Cabe acrescentar esse arranjo nao
consegue garantir a temperatura de juncao em 25 °C, de todo modo consegue-se controlar
a temperatura ambiente. Assim, os parametros elétricos do MOSFET permanecem nas
mesmas condigoes de temperatura definidas na folha de dados. Cabe acrescentar que o
DPT foi conduzido experimentalmente para medir as formas de ondas (ip, vps e vgs)

para diferentes tipos de MOSFET de poténcia.
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Figura 32 — Esquematico experimental desenvolvido para a medicao das perdas.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

3.8 SISTEMA DE CONTROLE PARA O ACIONAMENTO DO CIRCUITO DE DUPLO
PULSO

A plataforma escolhida para o desenvolvimento foi a DEO-Nano (Terasic) que
contém o chip FPGA EP4CE22F17C6 Cyclone R IV com 22.320 elementos légicos. Como
software de desenvolvimento foi utilizado o Quartus II 13 Web Edition (Altera R) com
assisténcia da linguagem de descrigdo de hardware HDL (do inglés, hardware description

language) Verilog e recursos inclusos no préprio software.

O sistema de controle foi desenvolvido para permitir ao usuario escolher dois modos
diferentes de disparo: disparo periddico (DP) e disparo tnico (DU), sendo implementado
usando a chave seletora da placa de desenvolvimento. Portanto, o modo de operagao
de controle do DPT ira depender da posicao dessa chave, de acordo com a funcao pré-
programada. No modo de disparo tinico é necessario que seja disparado um mecanismo
manual de trigger para iniciar as etapas do circuito DPT por meio de botao push-button
incluso na placa. Por outro lado, o modo de disparo periédico nao exige ferramentas
auxiliares externas e, portanto, funciona ao disparar o circuito de modo automatico por
meio de contadores baseados em um sinal de clock interno. Para controlar os estados do
sistema e acionar os contadores implementados, torna-se necessario produzir um sinal de
clock. Desse modo, por meio de circuitos PLL (do inglés, phase-locked loop) inclusos no
proprio FPGA e do oscilador externo de 50 MHz.

O sistema permite a selecao dos intervalos de tempo de cada etapa do circuito
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DPT, Aty, Aty e Ats. Dessa forma, deve-se configurar os parametros relacionados a esses

intervalos antes de carregar o sistema no FPGA. Esses parametros dependem da relagao:

At~ fun—1 (3.26)

A maquina de estado da Figura 33 descreve o funcionamento do controlador do
circuito DPT. Os estados representados em verde indicam saida de nivel alto e os estados

representados em azul indicam saida nivel baixo.

Figura 33 — Representacao da Maquina de estados do circuito de duplo pulso.
AT3DP
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Os simbolos indicados nas transi¢oes da maquina de estado representam os even-
tos necessarios para que ocorra a respectiva transicdo. A Tabela 8 ilustra os eventos

correspondentes.

O estado Set representa o estado inicial do sistema quando é ligado. Nesse
estado, sao firmados quaisquer registradores e parametros de tempo relativos as etapas de
funcionamento do circuito DPT para os temporizadores definidos em programacao. Além
disso, o unico contador ciclico do sistema, denominado temporizador ciclico, é acionado.
Esse contador serve de auxilio para o modo de disparo peridédico. Portanto, assim que for
detectado um evento de borda de subida do sinal de clock, sera realizado uma transicao de

acordo com o modo de operagao do controlador.

Caso a forma de disparo esteja selecionada de modo que o sistema opere em
disparo unico, o estado ativo serd o AB delay. Esse estado tem como objetivo fazer com
que o sistema aguarde um espaco de tempo adequado para impedir qualquer trepidacao
mecanica proveniente do trigger. Isso porque o cumprimento dos estados do circuito DPT
podem durar poucos microssegundos, enquanto o acionamento de um botao mecanico
pode durar dezenas ou centenas de microssegundos (TOCCI; WIDMER; MOSS, 2011), o

que acarretaria no acionamento indesejado do circuito.
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Tabela 8 — Eventos e simbologia da maquina de estados do controlador
do circuito de duplo pulso.

Evento Simbolo
Deteccao de borda de subida do sinal de clock A

Modo de disparo tnico selecionado DU
Modo de disparo periddico selecionado DP
Final de contagem - temporizador delay T1
Final de contagem - temporizador ciclico T2
Final de contagem - temporizador de etapas T3
Trigger J!L

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Cabe ressaltar, ainda, que apés todas as etapas de funcionamento do circuito DPT
serem concluidas é necessario esperar um tempo minimo para a desmagnetizagao total
do indutor de carga que ocorre por meio da resisténcia do condugao do diodo de roda
livre e da resisténcia equivalente do indutor do circuito, como foi discutido no capitulo
2 (subsegao 2.3.2.1). Neste trabalho, esse tempo foi configurado para o tempo de um

segundo, o qual é suficiente para a desmagnetizagdo completa do indutor.

A temporizagao do estado AB delay é controlada pelo acionamento do temporizador
delay de disparo Unico, que, por sua vez, é controlado pelo sinal de clock. Quando o
temporizador delay atinge a contagem preestabelecida, o mesmo é reiniciado e, consequen-
temente, desligado. Por outro lado, caso o estado da chave seletora indique o modo de
disparo perioddico, serd realizada uma transicao do estado Set para o estado Idle de forma

direta. Isso apds a ocorréncia de deteccao da préxima borda de subida do sinal de clock.

Apés a ocorréncia de alguma das transigoes que levam o sistema ao estado Idle,
o mesmo ¢ ativado. Esse estado tem apenas como func¢ao aguardar o acontecimento de
um dos dois eventos: o evento de trigger no modo de disparo tnico, que corresponde ao
acionamento do botao push-button, o qual, por sua vez, gera a leitura de um sinal de nivel
baixo, ou o evento que corresponde ao fim de contagem do temporizador ciclico no modo
de disparo periédico. A ocorréncia de algum desses dois eventos, portanto, permite que

ocorra a transi¢ao para o estado DPT1.

Nesse momento sao acionadas as etapas referentes ao funcionamento do circuito
DPT. A sequéncia de estados denominados DPT1, DPT2 e DPT3 acontece independen-
temente do modo de operacao do controlador. Cada estado tem como funcao iniciar a
contagem do temporizador de etapas de disparo tinico. Sendo assim, de acordo com os
parametros temporais pré-programados para cada um desses estados, quando a contagem
desse temporizador atinge o seu fim, ocorre a respectiva transicdo ao estado junto a

detecgao de borda de subida do sinal de clock.
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Os estados DPT1, DPT2 e DPT3 correspondem, respectivamente, as etapas I, Il e
IIT de funcionamento do circuito DPT, mostrado no Capitulo 2 (subsegao 2.3.2.1). Sendo
assim, a saida programada do controlador estard em nivel l6gico alto durante os estados
DPT1 e DPT3 de modo a acionar o driver de controle do MOSFET. Por outro lado, para
qualquer outro estado desse sistema controlador, a saida do controlador estard em nivel

logico baixo.

Por fim, apds ser identificado o evento de término de contagem do temporizador
de estado durante o estado DPT3 o controlador transita ou para o estado AB delay, caso
o modo de disparo tinico esteja selecionado, ou para o estado Idle, caso o modo de disparo
periodico esteja ativo. Por fim, os estados serdao executados indefinidamente, orientados
pela ocorréncia de eventos que levam as transicoes respectivas, até que a plataforma de

funcionamento do sistema controlador seja desligada.

3.9 FUNCAO DE PROCESSAMENTO DOS DADOS EXPERIMENTAIS AMOSTRA-
DOS

Para analisar os dados coletados experimentalmente foi criada uma func¢ao no
MATLAB®, para carregar os dados provenientes de uma amostra experimental especifica e
retornar as perdas por comutagdo do MOSFET, em forma de energia, durante os periodos
de entrada em conducao e de desligamento. Além disso, a funcao retorna Vg, 144 € vgs de
acordo com o modo selecionado de definigdo desses pardmetros. A seguir serao detalhados

os processos da func¢ao de acordo com o fluxograma mostrado na Figura 34.

Figura 34 — Fluxograma para calculo automatico das perdas experimentais durante a
entrada em condugao e desligamento do MOSFET.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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Primeiramente, as amostras experimentais coletadas de ¢, vpg, tp e vgs pelo
osciloscopio, em formato ".CSV", sao enviados ao computador para analise e cdlculo das
perdas. Posteriormente, calcula-se a poténcia instantanea p ao se multiplicar ponto-a-ponto
as amostras de vpg e ip, 0 que é denominado método candnico para calculo das perdas
por comutagao (BALIGA, 2006; XIONG et al., 2009b; ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2007;
KIMOTO; COOPER, 2014). Para maior compreensao das etapas dos processos envolvidos
serao utilizados, como exemplo, os dados obtidos experimentalmente para o MOSFET
SiC SCT3120AL operando 150V /2A. A Figura 35 mostra os valores de vpg e ip obtidos,
enquanto a Figura 36 exibe o vetor de poténcia p de forma grafica, adquirido a partir das
amostras de vpg e ip. Nessa Figura, verifica-se uma influéncia do tempo de recuperacao
do diodo, que contribui para o aumento no valor de pico da corrente de dreno, além disso
pode-se verificar as oscilagoes na tensao dreno-fonte. Como serd explicado nas secoes
subsequentes, varios niveis de tensao e corrente tém sido usados durante os testes, a fim
de verificar o desempenho do método de estimativa de perdas sobre uma ampla faixa

operacional do dispositivo.

Figura 35 — Formas de onda de vpg e ip obtidas experimentalmente para o MOSFET
SiC na condigao de 150V/2 A.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Com o intuito de implementar o programa de forma de modo que os resultados

produzidos sejam consistentes e padronizados, o mesmo deve ser capaz de determinar
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os periodos de entrada de conducgao e desligamento automaticamente de acordo com
as amostras coletadas. Sendo assim, é necessario identificar os intervalos das amostras
correspondente a esses periodos. Portanto, foi desenvolvido uma técnica numérica, descrita

a seguir, para a realizagao desse procedimento.

Figura 36 — Céalculo da poténcia (p) para o MOSFET SiC na condigao de 150V /2
A.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

O vetor de amostras relacionado com a poténcia instantanea, p é filtrado por meio

de um filtro média mével descrito pela equagao de diferencas (3.27).

1

m(p[n] +pln — 1] + ... + p[n — windowSize — 1)]), (3.27)

pyln] =
em que windowSize representa o tamanho da janela do filtro. O vetor de amostras filtrado
¢ definido como py e, de forma empirica, windowSize foi definido equivalente a 11 amostras.
A justificativa da implementacao desse filtro se deve ao ruido presente nas amostras
provenientes das medidas do osciloscopio, o que interfere na identificagao de patamares
especificos das medidas. A Figura 37 ilustra a poténcia instantanea real das amostra de p

e a poténcia apos o processo de filtragem, py.

A partir de py encontra-se os dois maximos de poténcia, MAazimon) € MAzimoyy),
além da amostra central como ¢é ilustrado na Figura 38. De posse desses valores, determina-
se a média inicial, a média central e a média final, parametros essenciais no computo dos

periodos de entrada em conducao e desligamento do MOSFET.



Figura 37 — Poténcia (p) e Poténcia filtrada (p;) S para o MOSFET SiC na
condi¢ao de 150V /2 A com énfase no periodo de desligamento.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Figura 38 — Valores Maximo(,,) e Maximo(yy da Poténcia filtrada (ps) para o

500

MOSFET SiC na condigao de 150V/2 A.

T T T T T
Vs MAaximo
B MéXimO(Oﬁ)\A B
| Amostra |
centralx

| | | | | | | 1 |

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800
t (ns)

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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A média inicial (relacionada a entrada em conducao, turn-on) é definida por partes
considerando, inicialmente, a realizacao da média da amostra inicial até 50% do primeiro
maximo, Maximo(y,), do vetor de a mostras py. Em seguida, calcula-se um valor de
referéncia igual a 5% do valor do primeiro maximo subtraido do valor da média até 50%.
Assim, a partir da primeira amostra, se identifica a primeira vez em que essa referéncia é
atingida. Por fim, é realizado um tultimo calculo de média a partir da primeira amostra até
75% do ntmero de amostras do valor de 5% da referéncia encontrada, sendo esse processo

demonstrado na Figura 39.

Figura 39 — Metodologia de célculo da média inicial turn-on a partir da
poténcia filtrada (ps) para o MOSFET SiC na condicao de 150V /2 A.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

A Figura 40 mostra a metodologia para determinacdo da média final (relacionada
ao desligamento,turn-off). A estrutura de célculo ocorre de maneira aniloga ao da média
inicial, porém ¢ feita de modo inverso, a partir do segundo maximo, Mdximoyy, de py.
Neste contexto, a média central é calculada em um raio de 15% da quantidade de amostras
entre o Maximo(e,) € 0 Maximoyy, centralizado na amostra central entre os dois picos

previamente calculados.

A Figura 41 demonstra a concepcao do método para definicdo dos maximos
mencionados anteriormente. Apds a definicdo das médias referenciais, sao definidos os
periodos de entrada em conducao e desligamento. O periodo de desligamento é determinado

entre a amostra 1 e a amostra 2 que definem os extremos do intervalo. A amostra 1 é
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Figura 40 — Metodologia de calculo da média final turn-off a partir da
poténcia filtrada (py) para o MOSFET SiC na condicao de 150V /2 A.

200 F T T T T T T =
150 - /— Méximo(oﬁ) B
100 - T
2 o
o Média final 75 %
50+ K
/— Referéncia 5 % Média final 50 %
0r V\A/W,NWMWW\"
50 I I I I I I
1400 1500 1600 1700 1800 1900

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

definida pela primeira vez que p; atinge a média inicial, a partir do primeiro maximo,
M aximo o), ao analisar inversamente as amostras. Do mesmo modo, a amostra 2 ¢ definida
pela primeira vez que py atinge a média central, a partir do primeiro maximo, Maximo o),
ao analisar diretamente as amostras. Por outro lado, o periodo de desligamento é definido
entre a amostra 3 e a amostra 4 que definem os extremos do intervalo. A amostra 3 é
definida pela primeira vez em que py atinge a média central, a partir do segundo maximo,
Mazimog,yy), ao analisar inversamente as amostras. Da mesma maneira, a amostra 4
¢ definida pela primeira vez que py atinge a média final, a partir do segundo maximo,

Maximo.yy), ao analisar diretamente as amostras.

Apos serem definidas as amostras um, dois, trés e quatro aplica-se o filtro definido
anteriormente. Essa correcao ¢ feita ao se descontar o atraso de grupo Ggeqy provocado
pelo filtro em questdao, que, nesse caso, é dado por (3.28) (LATHI; DING, 2012). A
Figura 42 explicita em destaque os intervalos de amostras que correspondem a poténcia
instantanea durante o periodo de entrada em conducao, p.,, € & poténcia instantanea
durante o periodo de desligamento, p,ss, definidas a partir das amostras um, dois, trés e

quatro corrigidas.

Gaelay = (windowSize — 1) /2 (3.28)
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Figura 41 — Metodologia de calculo da média central a partir da poténcia
filtrada (py) para o MOSFET SiC na condigao de 150V /2 A.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Percebe-se que a metodologia aplicada de definicao dos periodos de comutacao
ignora as etapas de oscilacao amortecidas. Geralmente as areas dos picos e vales dessa
etapa anulam-se entre si de modo que o célculo final de perdas nao sofre uma alteracao
significativa. Portanto, desprezar as oscilagoes de baixa amplitude nao invalida o célculo.
Por fim, realiza-se o computo da energia correspondente a cada periodo, E,, e Eyss, sendo
esses parametros de referéncia para a comparacao entre os métodos de estimativa de perdas

por comutagdo em dispositivos MOSFET analisados neste capitulo.

3.10 CALCULO NUMERICO DAS ENERGIAS DE COMUTACAO

Uma das ferramentas desenvolvidas neste trabalho visa, a partir de um vetor
de amostra no tempo t e de um vetor de amostras de p, calcular os valores da energia
instantanea acumulada a cada instante de tempo, F;,s e o valor final da energia total ao
longo desse periodo correspondente, Fi.q. As etapas deste método sao sintetizadas no

diagrama da Figura 43.

O calculo da energia a cada instante, Ej,« (1), é realizado ao aproximar a area entre

cada amostra de p a um trapézio, como pode ser ilustrado na Figura 44.

Sendo assim, a cada amostra de tempo ¢ calcula-se a area entre a amostra atual
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Figura 42 — Valores das poténcias p, po, € poss para o MOSFET SiC na condicao
de 150V/2 A.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

e a amostra do instante anterior do vetor p, como mostrado na primeira parcela da
equagao (3.29). O intervalo de tempo entre as amostras é definido a partir do vetor de
amostras de tempo t relacionado a p. Por fim, essa area é adicionada ao resultado de
Einst(i — 1), obtido na tultima iteracdo (i — 1), para se obter a energia acumulada Fj,s(7)
do instante atual i. Apds obter o vetor Ej, de todas as amostras temporais, é definida a

energia total do periodo Ey,, como sendo o valor da amostra final de Fj,.

(p(i) +p(i = 1))At
2

Einsi (i) = + Eipst(i — 1) (3.29)

Como exemplo, a Figura 45 mostra, para um vetor genérico de amostras no tempo
de poténcia p, o vetor Fj, correspondente de forma grafica, assim como o valor de energia
total do periodo Ey,. Cabe enfatizar que o valor final da energia instantanea é equivalente

ao valor da energia total.

3.10.1 Escolha dos MOSFETs

Para uma avaliagdo e investigacao dos métodos foram escolhidos diferentes MOS-
FETs englobando dispositivos de silicio e SiC. Os principais parametros do DPT sao

sumarizados na Tabela 9.

Considerando os métodos estudados nessa se¢ao, os parametros intrinsecos do
interruptor controlado sao de grande releviancia ao realizar uma andlise de eficiéncia.

Assim, para este estudo, foram escolhidos componentes de diferentes fabricantes com niveis



Figura 43 — Fluxograma para calculo iterativo da energia instantanea acumulada.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Tabela 9 — Parametros do protétipo do circuito de duplo pulso

Parametro Descricao Valor
Ly Indutor DPT 4,67 mH MAGMATTEC (MMT052T2711); N=130; AWG21)
Chp Capacitor de desacoplamento 4 x 480 nF/600 V
DUT MOSFETs -
D, Diodo Schottky C3D16065A
Viar Tensao do driver 18V
Rg Resisténcia de porta 10 Q
Vi Tensao de alimentacao 50 - 300 V

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

de tensao e corrente variados. A Tabela 10 mostra os principais parametros dos MOSFETs
de poténcia que foram considerados nas analises numérica e experimental dessa secao, isto
é: IRF840 (VISHAY, 2016), FQH8N100C (FAIRCHILD SEMICONDUCTOR, 2008) e



Figura 44 — Célculo iterativo da energia instantanea acumulada
FEinsi(s) usando o tradicional método de integragao trapezoidal.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Figura 45 — Poténcia e energia instantanea obtida pelo método.
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SCT3120AL (ROHM SEMICONDUCTOR, 2016).

Tabela 10 — Principais parametros dos MOSFETs de poténcia
usados nas analises comparativas

Parametro IRF840 FQH8N100C SCT3120AL
Tensdo dreno-fonte (vpg) 500 V 1000 V 650 V
Corrente de dreno (ip) 8 A 8 A 21 A
Resisténcia de condugao (Rigon)) 850 mf2 1200 m$2 120 mQ2
Tensdo entre porta-fonte (vgs) 20V 20V 18V
Tensao de limiar (V) 2—4V 3—-5V 27—-56V
Transcondutancia (g, ) 498 8 S 2,78

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

A Figura 46 apresenta uma comparacao entre os valores experimental e tedrica
baseada nas perdas por comutacao para os trés dispositivos sob diferentes niveis de tensao
e corrente fixa em 1 A. Nesta andlise, o quociente FE,/E.,, relaciona as perdas totais
teodricas, calculadas por um determinado método, com relacao ao valor correspondente
experimental. Como pode ser visto na Figura 46, os métodos Guo e Brown superestimam

a perda de energia por comutagao em todos os casos analisados.

Esses métodos apresentam grandes erros, principalmente em altos niveis de corrente
e tensao. Em alguns casos, eles sobrestimam perdas mais de seis vezes, como exemplo, em
condigao de (300 V - 1 A), quando comparado com os resultados experimentais. O método
Ahmed é o que mais se aproxima dos resultados experimentais. Além disso, os melhores
resultados foram encontrados com o SiC MOSFET, que apresenta informacgoes mais
detalhadas e bem definidas da folha de dados entre os dispositivos testados. O erro minimo
foi de 2,38% (100 V — 1 A), enquanto o método Guo e o método Brown apresentaram
28,5% e 41,2% na mesma condicao de teste. O erro méximo foi de 28,38% (na condicao
de 300 V — 1 A), respectivamente, para as perdas totais relativas ao dispositivo SiC. Em
geral, os resultados sugerem que a consideracao de elementos parasitas é extremamente
importante e pode fornecer uma representacao mais real do comportamento do dispositivo

no calculo das perdas.

A Figura 47 compara resultados experimentais e tedricos para os trés dispositivos
em diferentes condi¢oes de corrente e tensao fixa, ou seja, 250 V. Os erros associados aos

trés métodos se comportam da mesma forma que os encontrados na Figura 46.

Entre as diferencas encontradas pelo método Ahmed e os valores experimentais,
contata-se que os testes experimentais durante o desligamento incluem a energia armaze-
nada na capacitancia de saida e em outras capacitancias parasitas, que eventualmente é
dissipada durante a entrada em condug¢ao no transitério do MOSFET, devido a limitacgoes
préticas para a medi¢do da corrente de canal do MOSFET (AHMED; TODD; FORSYTH,
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Figura 46 — Comparagao entre os métodos Brown, Guo e Ahmed para as
perdas por comutagao em diferentes niveis de tenséo e corrente fixa (1 A).
(a) SiC (SCTALG650), (b) FQH8N100C, and (c) IRF840.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

2017). Além disso, os transitérios durante a entrada em conducao e desligamento nao
reproduzem todas as oscilagoes pela consideracao simplificada de todos os elementos
parasitas, além da influéncia das sondas de medicao. Por outro lado, pode haver erros
associados com a aquisi¢ao da corrente e sinais de tensao devido a largura de banda das
sondas limitadas, quantizacao de erros associados & conversao de A/D considerando a
ampla excursao de sinais medidos e a impossibilidade de mitigar completamente os sinais
de offset CC. Como uma possivel solugdo para melhorar o método Ahmed, pode-se adotar
algumas caracteristicas adequadas a simulagao fisica do dispositivo, que emprega métodos
de elementos finitos. De qualquer forma, essa abordagem dependerd de parametros de
construcao, como a espessura da camada de éxido, concentracoes de dopagem de substrato,

geometria do dispositivo, etc. que nao sao acessiveis para a maioria dos projetistas.
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Figura 47 — Comparacao entre os métodos Brown, Guo e Ahmed para as
perdas por comutagao em diferentes niveis de corrente e tensao fixa (250
V). (a) SiC (SCTAL650), (b) FQH8N100C, and (c¢) IRF840.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Finalmente, os trés métodos estudados apresentaram, um tempo de processamento
reduzido que foi menor que 1 minuto para todos os casos. Embora o método proposto por
Ahmed (AHMED; TODD; FORSYTH, 2017) apresente um procedimento de implementacao
mais complexo, obteve uma convergéncia aceitdvel (menos de 1 min!) e erros menores em

comparacgao com os demais métodos avaliados.

Estes resultados corroboram com as conclusdes apontadas da se¢ao precedente de

que o método 3 ¢é aquele que mais se aproxima dos resultados experimentais em todos os

L * Computador Intel Core i5 (5% geracao) 2.3 GHz, 4 GB RAM
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cenarios de andlise. Isso pode ser explicado sobretudo pela inclusao de diversos elementos
parasitas que impactam diretamente o processo de comutagao do MOSFET. Por outro
lado, existe uma maior complexidade de implementagao, pois resolve um conjunto de
equagoes de espagos de estados de forma iterativa. Os erros dessa metodologia ficam entre
15% a 50% em toda a faixa analisada. No entanto, os métodos 1 e 2 apresentam erros
maiores que 100% em algumas condicoes de teste, os quais podem ser apontados pela nao

inclusao de elementos parasitas e, também, devido a desconsideracao da variacao de C,.;.

Embora os métodos 1 e 2 apresentem erros elevados quando se analisam os resultados
experimentais, eles ainda podem colaborar para uma avaliacao rapida e, também para
a automatizacao de tarefas, sobretudo quando se necessita de analises sucessivas que
sao indispensaveis em qualquer projeto de um conversor estatico. Por fim, é importante
ressaltar que os resultados desta secao podem ser estendidos para outros dispositivos
MOSFETs de poténcia de silicio e de carbeto de silicio.

3.11 CONSIDERACOES PARCIAIS

Neste capitulo, foram detalhados o circuito de duplo pulso e a escolha dos com-
ponentes do prototipo desenvolvido que é comumente empregado para caracterizacao de

dispositivos semicondutores de poténcia.

Foi demonstrado que embora alguns osciloscopios fornecam fungoes internas para
retirada de sinais de offset e deslocamentos no tempo, eles nao conseguem eliminar
completamente essas questoes. Assim, torna-se imprescindivel a calibragao das sondas
de medicao antes de realizar as medidas das perdas por comutacdo. Em seguida, foi
desenvolvido um circuito de ajustes dos atrasos de tempo nas sondas de tensao e corrente
e a metodologia de calibragao para as sondas de tensao e corrente que frequentemente
sao desprezadas e/ou omitidas na maioria dos estudos envolvendo perdas em conversores

estaticos.

Ainda neste capitulo foi realizado um estudo comparativo envolvendo trés tipos de
métodos para estimativa das perdas por comutacao em MOSFET de poténcia empregando
parametros de datasheet. Os métodos classicos se mostram convenientes para uma anélise
rapida do processo de comutacao envolvendo diferentes dispositivos semicondutores. Porém,
esses métodos apresentaram resultados mais inexatos na maioria do espectro de tensao e
corrente analisado, quando comparado ao protétipo experimental. Erros inerentes ocorrem
especialmente quando se despreza as indutancias parasitas presentes no circuito de poténcia,

tal como a indutancia de dreno e de fonte.

Foi constatado que é muito dificil prever com precisao as perdas por comutac¢ao com
os modelos que tém sido usados, principalmente devidos as incertezas ao se determinar os
parametros de entrada dos métodos. Além disso, os parametros dos MOSFETs sao dados

para condigoes de teste especificas, nao correspondendo necessariamente a condigao real
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de anélise. E importante ressaltar que a andlise desenvolvida pode ser estendida de forma
qualitativa e quantitativa a qualquer MOSFET de poténcia. Com rela¢ao aos parametros
de entrada, torna-se indispensavel uma analise detalhada e minuciosa para inferir quais
sao aqueles mais determinantes pela baixa acuracia dos métodos de estimativa presentes

na literatura técnica.

No capitulo a seguir serd apresentado um método analitico de estimativa de perdas
por comutagao melhorado que considera as indutancias e capacitancias parasitas presentes

no circuito de duplo pulso.
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4 METODOLOGIA MELHORADA PARA CARACTERIZACAO DOS
TRANSITORIOS DE COMUTACAO EM MOSFETS de Si e SiC

4.1 CONSIDERACOES INICIAIS

Compreender as caracteristicas de comutagao dos MOSFETSs é essencial para usa-los
corretamente e eficientemente no projeto de um circuito. Neste capitulo, o mecanismo de
perda de comutagao ¢ inicialmente explicado. Em seguida, o impacto no desempenho de
comutacao do dispositivo MOSFET sera ilustrado em detalhes com a andlise de sensibi-
lidade. Além disso, serd proposta uma nova metodologia para definir os pardmetros de
entrada usando as curvas fornecidas pelos fabricantes. Finalmente, a metodologia proposta

é validada usando um circuito de duplo pulso em diferentes condig¢oes e dispositivos.

4.2 ANALISE DO MECANISMO DE PERDAS POR COMUTACAO EM DISPOSITI-
VOS MOSFETs

Como foi constatado nas analises no capitulo 3, para estimar as perdas por comu-
tacdo com maior exatidao é necessario a consideracao das indutancias parasitas presentes
no circuito. O método desenvolvido, neste trabalho, é baseado no método proposto por
(AHMED; TODD; FORSYTH, 2017) em que se considera o efeito das capacitancias
parasitas presentes no MOSFET, no diodo e também no circuito de poténcia do circuito
de duplo pulso. Nesta abordagem, o indutor de carga deve ser grande o suficiente para ser
considerado uma fonte de corrente ideal. Cabe acrescentar ainda que o circuito do driver
¢ modelado como uma fonte de tensao com niveis superiores definidos por Vy,(on) € inferior
por Vir(orf), ambos em série com uma resisténcia de porta. A Figura 48 mostra o circuito
de duplo pulso analisado e as principais formas de ondas durante a entrada em conducao.
Os principais subperiodos das etapas transitérias do MOSFET e todo equacionamento sao

elucidados na sequéncia.

4.2.1 Modelagem do transitério de entrada em condugao turn-on

a) Subperiodo 1 (t4 - turn-on delay) (Figura 48b e Figura 49). Depois do pulso de porta

ser aplicado, a corrente de porta carrega as capacitancias de entrada Cgs e Cgp do
MOSFET. Neste momento, o dispositivo semicondutor permanece desligado até vgg
atingir Vj;, e a corrente de carga 44, circula através do diodo Shottky. A corrente de dreno
é zero e a tensao vpg € igual a tensao do barramento CC, V. Usando as leis de Kirchhoff

de tensao e corrente, obtém-se as equagdes de circuito nessa etapa, definidas em (4.1),
(4.2) e (4.3):

d d
ves + Cap i<l =g (41)

Cas—g dt
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Figura 48 — (a) Circuito de duplo pulso do MOSFET; (b) Formas de onda do circuito
de duplo pulso durante a entrada em conducéao.
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Fonte: Adaptado de Ahmed, Todd e Forsyth (2017).

vGs = vgp + Ups (4.2)
) di di
Rg‘ZG‘i'UGS‘i‘Ls'dif‘f’Ls'ditG:Vg(m) (4.3)

Substituindo-se a expressao (4.2) em (4.1), tem-se:

dvgs  ic iG
dt — Cis Cas+Cap

(4.4)

Combinando as equagoes (4.3) e (4.4), obtém-se as equagbes em espago de estados

COIMNo:

.’13.0 = AofBO + ug (45)

em que Ty = [vgs ig]T. As equagdes de estado (4.5) sdo encontradas fazendo ip = 0
e Ciss = Cgs + Cap. A solugao das equagoes de estado (4.6) podem ser realizadas em
programa de simulacdo numérica. Nesse trabalho, optou-se pelo software MATLAB®,
devido a vasta disponibilidade de recursos que permitem realizar analises de naturezas

diversas. As informacoes detalhadas sobre A, e ug sdo apresentadas na sequéncia.

i

Depois de resolver as equagoes (4.3) e (4.4) no MATLAB® fazendo Vi (on) = Viar(on)

e as condigoes iniciais vg5(0) = Varors) € 1¢(0) = 0, os pardmetros vgg e ig para esse

0 1/Ciss
—1/Ls —R,/Lj,

VGs

0
Vag(on) ] <46)

el i
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subperiodo podem ser encontrados. A Figura 49 exibe o circuito equivalente para este

subperiodo.

dlj _ _UGS . Rg G 4 Vdr(on)
dt LS Ls LS

(4.7)

A
Vak Cak D
iDl R;
____3Li _ Vaa
. | | Vps

Ry | |Cgp Cps :

| T

Var . |

-1 |

VG| : CGS |

| — __J

Ly

Fonte: Adaptado de Ahmed, Todd e Forsyth (2017).

b) Subperiodo 2 (tempo de subida de corrente — ¢;,.) (Figura 48b e Figura 50). O superiodo

2 ¢ representado pelo circuito equivalente da Figura 50. E o tempo necessario para ves
atingir V,,(tensdo de plato) a partir de Vi, Sendo Vy = g/ gm + Vin. Como o MOSFET
estd na regiao de saturacao, a sua corrente de canal serd diretamente proporcional a
diferenga de tensao (vgs — Vip). Além disso, a tensdo vpg diminui nesse estagio em razao
da taxa de variagao de corrente di/dt nas indutancias Ly e Ls. A tensao dreno-fonte nesse

subperiodo pode ser definida matematicamente em (4.8) como:

di )
Ups = Vaag — Lsa - ch —Rs-ip (4.8)

em que Ly = Ly + Ly. A corrente de dreno pode ser encontrada pela combinacgao da
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corrente do canal e da corrente na capacitancia de saida, resultando em (4.9):

dvps
dt

De modo a simplificar o modelo, o impacto da corrente i na indutancia L, pode

Z‘D =0m - (UG’S - V;fh) + Coss : (49)

ser desprezado assumindo que i¢ ¢ muito menor que a corrente de dreno ip, resultando

em:

Figura 50 — Circuito equivalente do subperiodo 2.

Fonte: Adaptado de Ahmed, Todd e Forsyth (2017).

. di
Rg g = Vd’/‘(on) —Vgs — LsditD (410)

Finalmente, o conjunto de equacoes de estado que forma o sistema correspondente
a esse subperiodo é derivado das equagoes. Além disso, esse subperiodo tera duragao do
momento em que a tensao vgs atingiu o valor da tensao Vj;, até o momento em que a
tensao vgg atinge o Plateau de Miller, V,;. Com isso, espera-se que a corrente de dreno ip

tenha atingido o valor da corrente de carga, I44, ao fim desse subperiodo.

Nesse subperiodo a corrente de recuperacao reversa no diodo pode ser desprezada
pelas caracteristicas de recuperacgao reversa do diodo Shottky. Portanto, assume-se que a

corrente de dreno atinja a corrente de carga ao fim desse estagio.
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Considerando as equagoes (4.1), (4.2) e (4.8) —(4.10), o conjunto de equagdes de

estado para (Ap) pode ser expresso por:

.’.B.l = Alwl + Uy (411)

em que 1 = [vgs, Ups, ip, i D}T. A representacao completa da matriz é definida em
(4.12):

vGs —(a1+a2) as a4 0 VGs Uy + ug + us
vz —b 0 b 0 v
. ! 2 Py v (4.12)
ip 0 0 0 1 D 0
Z..; —d1 0 —dQ —dg iD — W1

emque a1 = 1/(RyCiss); a2 = gmCap/(CissCoss); a3 = Ls/(RgCissLsa); as = Cap/(CissCoss);
b1 = gm/Coss; by = 1/Coss; di = gm/(CossLsa); d2 = 1/(CossLsq); d3 = Rg/Lsa; ug =
Vg(m)/RgOiss; uy = gmVinCap/(CissCoss); us = (RsLs — VddLs)/(RgCissLsd); v =
ImVin/ Coss; W1 = gmVin/(CossLisa)

¢) Subperiodo 3 (tempo de descida de tensdo — tf,) (Figura 48b e Figura 51): E o tempo

necessario para vpg atingir Vyyon). Neste estdgio, a tensao dreno-fonte cai abruptamente.
Ademais, as capacitancias de jungao (Cpg e Cgs) do MOSFET sao descarregadas, enquanto
a capacitancia de juncao C,; é carregada conforme o circuito equivalente ilustrado na

Figura 51.

As equagdes que regem esse subperiodo sao representadas em (4.13) e (4.14):

dvak 1

dt Cuak

(ip + 14a) (4.13)

g
‘/;ld_Lsd% — Vg — Rs +ip = vpg (4.14)

Analogamente, as equagdes de estado (Az) para esse estagio sdo obtidas usando
(4.1), (4.2) e (4.9) a (4.14).

vGs —(a1+a2) 0 as —as vGs Uy + us
vz —b 0 b 0 v
PO - ! 2 Sl N (4.15)
D 0 0 0 1 D 0
i.,; dy 0 —dy —ds ip Wo — Wy

€Im que as = Ls/RgCiss; d4 = (Oak + Coss)/cakcossLsd; Wo = [dd/(CakLsd)



110

Figura 51 — Circuito equivalente do subperiodo 3.

A

Fonte: Adaptado de Ahmed, Todd e Forsyth (2017).

d) Subperiodo 4 (periodo de oscila¢ao — t,4,,) (Figura 48b e Figura 52): E aproximadamente

o tempo para vgg atingir Vge(on) & partir de vgg(t3). Como o MOSFET estéd na regiao

ohmica, a corrente de dreno pode ser expressa por (4.16):

Ups dvps .
Coss—— = 4.16
Rds(on) * dt ' ( )

Novamente, as equagdes de estado (Ag) para esse subperiodo sdo encontradas
empregando (4.1), (4.2), e (4.10) a (4.16).

vGs —ay —ay/ Ras(on) Qy —as vGs Uy
Uz:)s _ —b2/ Ras(on) 0 by 0 Ups n 0
ip 0 0 0 1 ip

in 0 d2/Rason) —(d2+d5) —ds i Wy

em que ds = Cyx/Lsg.
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Figura 52 — Circuito equivalente do subperiodo 4.

_ e
Vak Coi TD
R,

Fonte: Adaptado de Ahmed, Todd e Forsyth (2017).

4.2.2 Modelagem do transitério de saida em conducao turn-off

De forma anéloga, é obtida a modelagem para o periodo turn-off, porém ocorre de
ordem inversa da entrada em conducao. Desse modo, as equacoes de estado, relativas a esse
periodo, podem ser derivadas de maneira similar. Esse periodo inicia-se com a transicao
da tensao do circuito de acionamento de Vi(on) para Vg,.ory), essa mudanga faz com que
as capacitancias de entrada Cggs e Cgp se descarreguem. As seguintes consideragdes sao

feitas: Vi = Vir(ory) € as condigoes iniciais vgso+) = Var(on) € ia(0+) = 0.

Finalmente, superiodo 4 de turn-off (periodo de ressonancia) sao adotadas conside-
racoes diferentes do periodo de turn-on. Nesse subperiodo, o MOSFET opera na regiao de
corte e sua capacitancia de saida, C,ss entra em ressonancia com as indutancias parasitas

do circuito. Desta forma, a corrente de dreno pode expressa por

d"UDS

ip = Cgs - (4.17)
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4.3 IMPLEMENTACAO NUMERICA DO MODELO NO SOFTWARE MATLAB

Nesta secao, detalham-se as ferramentas de software implementadas para solucao
numerica das perdas por comutacao usando as equagoes de estados desenvolvidas na sec¢ao

anterior.

Em suma, as ferramentas implementadas para estimar as perdas por comutagao

objetivam:

a) permitir a caracterizagao téorica simples e "exata'de qualquer dispositivo MOSFET,

a partir da aquisi¢ao direta dos dados disponibilizados nos catalogos dos fabricantes;
b) generalizar a metodologia implementada para qualquer dispositivo semicondutor;

¢) automatizar as simulagdes do conversor em varias condi¢oes de operacdo e, com base
nos resultados destas simulagoes, gerar graficos de perdas em fungao da frequéncia

de comutagao;

d) executar todas as rotinas de perdas nos semicondutores em ambiente MATLAB®,

dispensando assim a necessidade do uso de outros programas de simulacao para esse

fim.

E Importante ressaltar que ferramentas com funcoes similares estao disponiveis no
mercado em outros ambientes de simulagdo. Por exemplo, os programas PSIM ( Powersim
Inc.) e PLECS (Plexim) ja permitem em pacotes com bibliotecas suplementares a inclusao
das curvas e dados dos dispositivos simulados. Com base nesses dados, as perdas e as

temperaturas sao calculadas.

A Figura 53 mostra um fluxograma explicitando o processo de solug¢ao no software
MATLAB®. Inicialmente, as equacdes diferenciais obtidas anteriormente sdo dispostas
em forma de equacao de estado. Em seguida, o conjunto de equagoes ¢ resolvido usando
uma funcao no MATLAB® via funcdo o "ode45". Essa funcdo retorna um vetor de tempo
e vetores da solucao das varidveis obtidas pelas equagoes de estado. Esses vetores sao
limitados a cada etapa de acordo com as condigdes impostas. Ao atingir os limites
prestabelecidos para cada subperiodo, os valores finais sao, entao, usados no calculo da
préxima etapa. A Tabela 11 mostra os subperiodos e as principais condigoes de parada.
Além disso, o algoritmo prevé a inclusao das nao linearidades das capacitancias parasitas
tanto do MOSFET como do diodo, ambos em fun¢ao da tensao aplicado ao dispositivo.
Além disso, é importante enfatizar que durante os subintervalos em que a tensao dreno-
fonte apresenta variagdo abrupta (altas ocorréncias de d, = d;), ou seja, o subperiodo 3, é
necessario discretizar as capacitancias parasitas, Cjgs, Coss € Crgs. Essas rapidas variagoes
ocorrem devido a caracteristica nao linear das capacitancias parasitas do dispositivo.

Finalmente, apds o calculo de todas as etapas de transi¢do, o comportamento da corrente
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de dreno e da tensao de dreno-fonte podem ser obtidas pela juncao de todas as solugoes
dos respectivos intervalos. Assim, as energias relacionadas as perdas por comutacao F,, e

E,fr, podem ser computadas pela integracao dos sinais de ip(t) e vpg(t).

Tabela 11 — Etapas processuais do método de computo de perdas

Etapa Subperiodo Condicao de parada
Etapa 1 Atraso turn-on vas = Vin
Etapa 2 Subida de corrente ip vas > Vi
Etapa 3 Descida de tensao vpg vps < Vis(on)
Etapa 4 Atraso de turn-off vas < Vi
Etapa 5 Subida de tensao vpg vps > Vg
Etapa 6 Descida de corrente ip vas < Vi,
Etapa 7 Ressonancia vas < Varory)

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

4.4 CARACTERIZACAO TEORICA DAS CAPACITANCIAS PARASITAS

Nessa secao ¢ descrito o processo de digitalizacao das capacitancias parasitas dos
MOSFETs de poténcia. Neste ponto, cabe salientar que o método proposto por (AHMED;
TODD; FORSYTH, 2017) sugere aproximar as curvas de capacitancia usando uma funcao
linear, mas essa relagdo nao representa a corrente de canal em baixos niveis de corrente.
Deste modo, o método proposto por Ahmed, Todd e Forsyth (2017) nao é adequado para
descrever o comportamento de transitérios turn-on e turn-off em baixas correntes de
carga. Sendo assim, neste trabalho, sugere-se importar as curvas de capacitancia e usar

um processo de digitalizacao.

Os fabricantes dos MOSFETs de poténcia, via de regra, apresentam as curvas
caracteristicas das capacitancias C,,,, Ciss € C,ss em funcao da tensdao dreno-fonte em

“pdf”. Para fins de caracterizagao tedrica destes

figuras, em um catalogo em formato
dispositivos, portanto, estes dados devem ser extraidos destas figuras. Para tanto, uma
ferramenta em MATLAB®, aqui referida como "digitize.m", foi utilizada.

Com esta ferramenta, o usudrio importa a figura com cada curva em imagem no
formato “bmp”, “jpg” ou “.png”, entra com as coordenadas minimas (quadrado azul) e
méximas (cruz verde) e inicia a aquisigdo “ponto a ponto” da curva (circulos vermelhos),
conforme ¢ ilustrado na Figura 54. Ao fim da aquisigao, o programa converte as coordenadas
em pixels para numéricas. Graficos com eixos em escala linear e logaritmica nas abscissas

e/ou nas ordenadas sdo interpretados.

Algumas corregoes nas curvas podem ser aplicadas, como, por exemplo, a adi¢ao do

ponto com coordenada (0; 0) as curvas de capacitancias em fungio da tensao dreno-fonte.
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Figura 53 — Fluxograma de céalculo de turn-on.

Selecao do dispostivo & Especificagdo/Extra¢do de parametros
Dispositivo semicondutor (extraido do datasheet)

e Importacdo das curvas : Cyy, Cos, Cisss Cot Vs VS. ip

o Especificagdes do driver: Vion), Varop), Re

e Estimagao das indutancias parasitas: Ly, Ly

[ Iniciar o célculo para o subperiodo 1 |
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J Contador 1
t =t + t; (Periodo de simulagdo)

| Iniciar o célculo para o subperiodo 2 |

contador 2
t =t + t; (periodo de simulagao)
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| Resolver Al |

[ TIniciar o calculo para o subperiodo 3 |
T

Contador 3
t =t + t, (Periodo de simulag@o)

N
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N
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VGs, VDS, ID
Sim

| Adicionar os valores armazenados em 1-4 |

Plot (ip vs. vps)
Calcular
EO,, (& E,,/]

RN
(Fim )

Fonte: Elaborado pelo préprio autor (2020).
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Figura 54 — Exemplo de digitalizacao da capacitancia C., a
partir do grafico capacitancia tipica vs. tensao entre dreno e
fonte - MOSFET SiC SCT3120AL (ROHM SEMICONDUC-

TION, 2018).
10000 ™ :
~— 1000 ¥ Plettoos
= T Ciss
U c—
o \ T Cos TTTTTT
Q 100 Ll 4
g . t :fC 4 \ HH
5 TT T T rss T B "
(4v]
o,
S
@ 10 |odddldllll
T,=25°C
f=1MHz
Vgs =0V
1 5 - -
0.1 1 10 100 1000

Tensao entre dreno e fonte: vpg [V]

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Além disso, é possivel extrapolar os dados da curva em regides indefinidas nas folhas de
dados — como se nota, por exemplo, nos graficos da Figura 54. Para tanto, a funcao de
interpolacdo numérica com o método smoothspline, disponivel na biblioteca do MATLAB®,
é adotada para estimar a trajetéria dos pontos no intervalo entre (0; 0) e o primeiro ponto
dado na curva. A opcao por este método foi baseada na analise do padrao tipico das
curvas de capacitancia e na inspec¢ao dos resultados da interpolacao por outros métodos
pré-definidos na biblioteca do MATLAB®. De fato, como o método smoothspline torna
continuas as derivadas primeiras e segundas dos pontos interpolados, os pontos seguem

uma trajetéria “suave”, mais proxima do padrao mais provavel.

Por fim, o usudrio pode salvar os dados da aquisi¢ao (j4 com a corre¢do) em um
arquivo “txt”, com vetores de abscissas e ordenadas dispostos em linhas. Este formato
de arquivo é legivel nos programas implementados para calculos de perdas. Ao salvar o
arquivo, o programa exibe, no workspace do MATLAB®, uma sugestdao de cédigo para

que o usuario acesse o arquivo “txt”, importe os dados, efetue a interpolagao entre os
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pontos e gere um grafico com os pontos originais da aquisi¢ao e com os calculados pela
rotina de interpolacgao sugerida. A Figura 55 mostra aplicagdo do recurso de digitalizacao
supracitado nas capacitancias parasitas do MOSFET, isto é, C,.., Cjss € Clgs, juntamente

com o processo de interpolacao smoothspline.

Figura 55 — Capacitancias parasitas do MOSFET SiC (SCT3120AL) (a) Cis,
(b) Ciss € (¢) Coss-

4>§ 10'10 ‘ , o Crss , , -
'LT_-<| _‘-\ === Datasheet
(a) S 2 C——_ . SI‘Iloothspline H
0 i i i i i i i i 1 1 1 1 i 1 1 I L1 . hd
10° 10" 107
VDs [V]
] X 10'10 Ciss
e L
® O ~—~—___
4l ————
10° 10" 107
Vps [V]
12 10”7 . o Coss
E .
(c) = R :
O 0.5 —
ol _
10° 10! 107
Vps [V]

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

4.5 ANALISE DE SENSIBILIDADE DO METODO DE ESTIMATIVA DAS PERDAS

Diante da imprecisao e incerteza dos parametros obtidos na folha de dados do
componente, torna-se necessario avaliar a influéncia destes parametros na determinacao
das perdas por comutacao nos dispositivos MOSFETs. Assim, essa secdo demonstra a
sensibilidade relativa do método de estimativa das perdas por comutacao em MOSFET, com
relacao as diferentes fontes de incertezas variando-as de acordo com intervalos especificos.
A analise utiliza dois MOSFETS, a saber: IRF840 e SCT3120AL(SiC), conforme ¢ ilustrado
na Tabela 12. De acordo com a Tabela 12, constata-se que os parametros resisténcia de

porta, a tensao de limiar e a transcondutancia foram extraidos diretamente da folha de
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dados dos dispositivos, enquanto os valores de indutancia de dreno e indutancia de fonte

foram considerados duas vezes o valor medido como maior valor.

As indutancias parasitas Lg e Ly sao fortemente dependentes do layout da PCB
e do arranjo fisico dos componentes, bem como da ligagao dos terminais. Normalmente,
as indutancias parasitas sao criadas por lagos no caminho de comutagao, bem como na
conexao entre o driver e o dispositivo. Neste trabalho, os valores das indutancias parasitas
foram medidas usando o medidor LCR Agilent E4980A e os valores se mostraram proximos
aos adotados nas referéncias (AHMED; TODD; FORSYTH, 2017) e (STUECKLER,;
VECINO, 2013).

Tabela 12 — Faixa de valores dos parametros avaliados

MOSFET
Ld [HH] Ls [HH] gfs [S] V;fh [V] Rg(eact) [Q]

SCT3120AL 0 40 0-10 05-56 27-56 1015

Valor base 20 5 2.7 4.15 10
TRF&840 0-40 0-10 4-9 2 -4 10 - 15
Valor base 20 5 4.5 3 10

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Cada parametro da Tabela 12 é entao normalizado de acordo com seu respectivo

valor base como se segue:

Xoorm = — 4.18
= (4.13)
sendo que X representa o valor variado, X, é o valor base do pardmetro e X ,,orm ¢ 0 valor
normalizado. A sensibilidade relaciona a influéncia que as incertezas dos parametros de
entrada do MOSFETs causam no calculo das perdas por comutacao. Assim, o calculo da

sensibilidade relativa (Xe,s) pode ser expresso como:

Ernax - Ernin E ase
Xsens = 7< —)/ b 5 (419)

Xnorm(max) - Xnorm(min)

sendo que F4. € i, sao os valores maximos e minimos das caracteristica de comutacao,
respectivamente; Yno,,m(max) e Ymrm(mm) sao os valores maximos e minimos dos parametros
normalizados e Fyqse € 0 valor da caracteristica de comutacao em Xjp. B importante destacar
que Ejpqse ¢ usado para normalizar os valores das caracteristicas de comutagao (Xge,s deve

ser adimensional).

As Figuras 56, 57 e 58 explicitam as curvas de sensibilidade relativa para o MOSFET
SiC (SCT3120AL) em condicoes diferentes de operagao, 150 V/2A; 150V /10A e 300V/1A,
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respectivamente, com intuito de analisar a influéncia dos parametros de entrada. E
importante destacar que, para a avaliacao das perdas de um determinado parametro, os

demais sao mantidos contantes e equivalentes ao seu valor tipico.

Figura 56 — Analise de sensibilidade das energias de comutagao relagao a
variagao dos pardmetros de entrada na condicdo 150 V/2A para T; = 25°C
T'j = 25°C. (a) Eon, (b) Eoff e (C) Esw-

14 = 15 . 23 T ‘
fs 2 '
\ NI
\\ N
ZHT i ‘ 1 1 F 19 —
A
B A

: P M

(a) (b ©
Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Os resultados da Tabela 13 e das Figuras 56, 57 e 58 evidenciam quais parametros

apresentam maior efeito nas caracteristicas de comutacgao do dispositivo MOSFET.

Tabela 13 — Sensibilidade normalizada das energias de comutagao para o
MOSFET SCT3120AL para T = 25°C.

Parametros variados

Condigoes Caracteristica
g,sens  Gm,sens Ld,sens Ls,sens V;fh,sens

E,, 0,35 0,18 0,05 0,22 0,21

150 V-2A Eorr 1,15 0,11 0,01 0,18 1,19

E, 0,75 0,03 0,02 0,2 0,49

E,, 0,3 0,56 0,21 0,73 0,83

150 V-10A Eors 0,6 0,68 004 057 111
E., 0,46 0,17 0,07 0,65 0,26

E,, 0,23 0,04 0,01 0,09 0,11

300 V-1A Eors 2,01 0,03 0,01 0,1 2,22

E., 0,7 0,02 0,01 0,09 0,5

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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Figura 57 — Anélise de sensibilidade das energias de comutagao relacgao a variacao
dos parametros de entrada na condicao 150 V/10A para T; = 25°C. (a) E,p,
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Igsw(exﬁ)
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= Lgsens
350 = m,sens.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Figura 58 — Anélise de sensibilidade das energias de comutacao relacao a variacao
dos pardametros de entrada na condicao 300 V/1 A para T; = 25°C. (a) Eop, (b) Eoyy
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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Os valores de energia sao afetadas, principalmente pela tensao de limiar, transcon-
dutancia e indutancia de fonte. Nesta perspectiva, torna-se indispensavel a determinacao
desses parametros de forma mais acurada. E importante elucidar que os pardmetros
supracitados sdo normalmente dados para condi¢oes de teste especificas. O valor da tensao
de limiar, tem seus valores dados para condi¢ao minima, tipica e maxima definidos na
folha de dados dos fabricantes. Pode-se afirmar pela Figura 57 que a sensibilidade relativa
na condigao de 150 V/2A apresenta maior sensibilidade para os pardmetros L sens = 0,22
e Vinsens = 0,21, respectivamente. Por outro lado, durante o turn-off a sensibilidade de
Vin.sens € bem superior assumindo o valor de 1,19. A sensibilidade relativa é menos evidente
na transcondutancia e da indutancia de dreno, sendo cerca de 16 vezes menor. Novamente,
a maior sensibilidade de L, e V};, ocorre para as outras condi¢oes de teste realizadas.
Com o intuito de generalizar a andlise de sensibilidade foi escolhido um MOSFET com
caracteristicas fisicas diferentes para realizar o estudo. As Figuras 59, 61 e 60 mostram
a sensibilidade para o MOSFET de poténcia IRF840 para diferentes niveis de tensao e
corrente. Novamente, os parametros analisados sao a transcondutancia, a resisténcia total
de porta, as indutancias de dreno e de fonte e a tensao de limiar, com maior influéncia
dos dois ultimos parametros. Os valores de sensibilidade para o MOSFET IRF840 sao

sumarizados na Tabela 14.

Figura 59 — Analise de sensibilidade das energias de comutagao em relagao
a variagdo dos pardmetros de entrada na condi¢ao 150 V/1A do MOSFET
IRF840 para T; = 25°C. E,,, (b) E,rr € (¢) Esp.

8 6 T 11
Esw(ex )
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)?norm Xnnrm Xnorm
(a) (b) (c)

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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Figura 60 — Analise de sensibilidade das energias de comutacao em relagao a variagao
dos parametros de entrada na condigao 150 V/4A do MOSFET IRF840 para T; =
25°C. E(m, (b) Eoff (S (C) Esw-
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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Figura 61 — Analise de sensibilidade das energias de comutacao em relagao a variagao
dos parametros de entrada na condicao 300 V/1A do MOSFET IRF840 para T; =
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Tabela 14 — Sensibilidade normalizada das energias de comutacao para o
MOSFET IRF840 para Tj = 25°C. .

Parametros variados

Condigoes Caracteristica
g,sens  Gm,sens Ld,sens Ls,sens Wh,sens

Eon 019 01 003 022 0,08
150 V-1A E.pf 1,52 0,06 002 0,19 2,68
ol 059 0,09 003 021 0,75
Eon 027 0,62 009 047 021
150 V-4A E.py 067 009 017 0,7 1,03
E.w 054 0,14 0,13 0,63 0,66
Eon 0,16 008 001 014 0,06
300 V-1A E.py 387 0,04 001 009 3,36
ol 1,07 007 00l 0,13 0,79

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

4.6  METODOLOGIA ALTERNATIVA PARA CALCULAR A TENSAO DE LIMIAR
USANDO APENAS A FOLHA DE DADOS DO DISPOSITIVO

Como demonstrado anteriormente pela analise da sensibilidade relativa, o parametro
da tensao limiar tem papel substancial na determinacao das perdas por comutagao em
transistores MOSFETs. Assim, a escolha de valores maiores ou menores para a tensao de
limiar resultara no cruzamento dos sinais de corrente de dreno e tensdao dreno-fonte em um
ponto incorreto, o que prejudicara substancialmente o computo das perdas por comutagao.

Durante as transi¢coes de comutacao, o dispositivo MOSFET passa pelas regioes
de corte e pela regiao de triodo e, finalmente, pela saturacao. Nesta regiao de operacao,
a tensao de limiar é uma func¢ao da corrente de dreno do MOSFET (PERRET, 2013), e

pode ser expressa por

ip=K-(vgs — Vin)? (4.20)
sendo,
1%
= fy + Cog + ——— 4.21
Gm = It T (4.21)

em que C,, ¢ a capacitancia de éxido do gate por unidade de area, W ¢é a largura do canal
e Ly.s € o comprimento do canal, que esta diretamente relacionado com a mobilidade

dos portadores majoritarios (un). Essas informagoes construtivas usualmente nao sao
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disponibilizadas pelos fabricantes. Dessa forma, deve-se recorrer a uma outra metodologia
para calculo analitico da tensao de limiar. Assim, uma metodologia alternativa deve ser

usada para estimar V;;, de maneira mais acurada usando a curva de transferéncia vgg X ip.

Para exemplificar essa metodologia, a curva, vgs X ip. obtida a partir da folha
de dados do MOSFET SCT3120AL, a 25 °C, é ilustrado na Figura 62 (BALOGH, 2001).
Neste ponto é importante destacar que normalmente é usado o valor tipico para estimativa
das perdas por comutacao (AHMED; TODD; FORSYTH, 2017). No entanto, de acordo
com a folha de dados, o valor da tensao de limiar varia conforme ¢ ilustrado na Figura 62.
O grafico mostra que a suposicao simplificada realizada em (AHMED; TODD; FORSYTH,
2017) pode levar a niveis significativos de erro uma vez que o valor tipico fornecido pela
folha de dados do dispositivo corresponde a uma condi¢ao operacional especifica, que nao
necessariamente representa a condicao de teste em que o dispositivo esta sendo empregado.
Portanto, considerando a grande influéncia de V};, no calculo das perdas, é necessario
determinar este parametro com um procedimento mais adequado e que leva em conta a
aplicacao de suas especificidades. A metodologia alternativa utilizada para a extracao do
a tensdo do limiar é baseada em (BALOGH, 2001).

Figura 62 — Curva de vgg X ip extraida do datasheet IRF840.

g —————

18 i O Pontos parainterpolagdo / |
—— Curva de Transferéncia tipica

16

14 /

12 /

10F——

Corrente de dreno (ip) [A]

0 2 4 6 8 o 12 14 16 18 20
VGSsi Vas2
Tensao porta-fonte (vgs) [V]

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

As etapas a seguir resumem o processo de obtencao da tensao de limiar:

a) Importar a curva de transferéncia usando um programa de curve-fitting (nesse

trabalho foi usado a funcio "digitize.m"do programa MATLAB®);
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Figura 63 — Cédigo para obtencao de Vy, usando a curva fornecida no datasheet.

Function [V, Vi, 9m] = getparam(MOSFET, 1, )

idzgreater = find(trfs(:,2)> I44);

idzless = find(trfs(:,2) < Iyq);

14 = trfs(idxless(end),2);

Vys1 = trfs(idxless(end),1);

14 = trfs(idxgreater(1),2);

Vys2 = trfs(idxgreater(1),1);

Vin = (Vg1 *sqrt(Ia) - Vs *sqrt(la1))/ (sqrt(La) - sqre(far)); =0
Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

b) Definir a corrente de projeto, i.e, a corrente de dreno, ip;

c¢) Escolher dois pontos entre a corrente nominal e a corrente de dreno bem como as

tensao de porta-fonte relacionadas as respectivas correntes;

d) Selecionar as correntes de dreno correspondentes localizadas no eixo vertical do

gréfico;

e) Usar (4.22) e os valores das correntes (ip1,ip2) correspondentes a vgsy € Vgso, nesta

ordem, para estimar o valor médio da tensao de limiar.

Portanto, a tensao de limiar média pode ser calculada por

v :U051'viD2—UGS2'V’iD1
" Vios —Vipl

Para estimar o valor de V};, de maneira automatica foi desenvolvido o pseudocédigo,

(4.22)

conforme ¢ ilustrado na Figura 63.

E comum os fabricantes fornecerem duas curvas ip X vgg relacionado duas ou mais
temperaturas diferentes. Portanto, a partir dessas curvas, é possivel calcular o coeficiente
de temperatura, kr, que correlaciona a variagao da tensao limiar em funcao da temperatura

de acordo com

AVip
= k. 4.23
AT, T (4.23)
Usando a equagao eletrotérmica apresentada em (4.23), os efeitos de temperatura
também podem ser levados em conta e incorporados no modelo, se desejado. Além disso,
é possivel notar que a tensao de limiar apresenta coeficiente negativo, pois seu valor reduz

a medida que a temperatura aumenta.
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4.7 RESULTADOS EXPERIMENTAIS E DISCUSSAO

Para validacao da metodologia proposta, foi desenvolvido um arranjo experimental

conforme é mostrado na Figura 64.

Figura 64 — Arranjo experimental para caracterizagao do DUT em
diferentes temperaturas.

Fonte de alimentagdo 3 kVA
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020.)

Este experimento é composto pelo DUT e uma placa de temperatura Peltier
(TEC1-12706 by HB Corporation) (HEBEI, 2010) que mantém os parametros elétricos
do MOSFET nas mesmas condi¢oes de temperaturas definidas na folha de dados do
componente. A medicao de temperatura da placa Peltier foi realizada externamente com
o monitoramento de um termémetro. Neste contexto, diversos valores de temperatura
podem ser obtidos respeitando o limite térmico da placa Peltier. Cabe ainda salientar que
o comportamento térmico médio em regime permanente é adotado em cada medi¢ao, o

que garante que 1 ~ T;,. A Tabela 15 apresenta as especificagoes adotadas na validacao
experimental.
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Tabela 15 — Parametros e valores parasitas do circuito de poténcia

Secao Parametro Valor
Via 100 — 300V
Lyq 1-6A
Circuito de poténcia
Ld 20 nH
LS 5 nH
Chp 1920 nF
Ly 4,67 mH
Vir 18V
Circuito do driver
Rg (10 —+ Tg(m)) Q
Rds(on) 120 m¢?
DUT - MOSFET SiC (SCT3120AL)
Im 2,75
Diodo Shottky (C3D16065A) Td 60 m2
Ve 1,5V

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

As Figuras 65, 66 e 67 mostram uma comparacao das formas de ondas experimentais
e tedricas da metodologia proposta e do método apresentado em (AHMED; TODD;
FORSYTH, 2017) para o MOSFET SiC operando com comutagao dissipativa em diversos
niveis de tensdao e de corrente. Ao se analisar os resultados, pode-se observar que a
metodologia proposta produz uma previsao teérica mais proxima das formas de onda
experimentais, alcancando maior precisdo para diversas condicoes de teste. E importante
mencionar que a melhoria na definicdo de Vj;, foi essencial para prever os tempos de
comutacao de maneira mais acurada, o que permitiu uma melhor estimativa das perdas
totais. Além disso, quando se compara com o método proposto (AHMED; TODD;
FORSYTH, 2017), obtém-se uma melhoria significativa no computo das energias de

comutagao, como pode ser comprovado na Tabela 16.

Pode inferir pela Tabela 16, para as condigoes avaliadas, o erro da metodologia
proposta ¢é inferior a 15%, sendo no maximo 22,8% para as perdas individuais e cerca
de 18% para as perdas totais de comutagao. Nessa tabela, a quarta e quinta colunas
representam o erro em relagao ao valor da amostra experimental. Cabe ainda ressaltar
que a ultima coluna da Tabela 16 elucida a melhora obtida ao utilizar o refinamento de

Vin sendo definido pela diferenca percentual entre a metodologia proposta e o método



Figura 65 — Formas de onda experimental e tedrica durante o turn-
on de vgs, vps, ip, P e E, para diferentes valores de V;, para o
MOSFET SiC na condigao de 100V /2 A. (a) turn-on (b) turn-off.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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Figura 66 — Formas de onda experimental e tedrica durante o turn-
on de vgs, vps, ip, P e E;, para diferentes valores de V;, para o
MOSFET SiC na condigao de 100 V/5 A. (a) turn-on (b) turn-off.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).



Figura 67 — Formas de onda experimental e tedrica durante

o turn-on de vgs, Ups, ip, P e F;,q para diferentes valores

de Vi, para o MOSFET SiC na condicao de 300 V/6 A. (a)
turn-on (b) turn-off.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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concebido em (AHMED; TODD; FORSYTH, 2017).

Tabela 16 — Comparacgao das perdas por comutacao dos métodos analitico e experimental
com t; = 25 °C para o MOSFET SCT3120AL

Perdas (1J)

Condigcoes Estados

Exp. Ahmed Método Melhoria
(Yoerro) proposto de exatidao
(%oerro) (%)
Turn-on 579 569 (—1,73%) 574 (=0,86%)  0,87%
(100 V-2A)  Turn-off 4,00 4,27 (6,75%) 4,12 (+3,00%) 3.75%

Total 9,79 9,96 (+1.74%) 9,86 (+0,72%) 1,02%

Turn-on 32,41 22,38 (—30,95%) 27,42
(100 V-5A)  Turn-off 1312 18,60 (+41,77%) 1547 (+17,91%)  23,85%

(— 15,39%)  15,55%
(

Total 4553 40,98 (—9,99%) 42,89 (—4,7%) 4,19%
(-
(
(

(—

(

(—
Turn-on 36,90 26,39 (—28.48%) 35,34 (—4,24%)  24,26%
(150 V-5A)  Turn-off 20,14 3580 (+77,75%) 22,15 (9,98%) 67,78%
Total 57,04 62,19 (49,02%) 57,49 (+0,79%)  8,24%
(—
(

Turn-on 83,72 69,20 (—17.34%) 72,42 (—13,50%)  3,84%
(300 V-6A) Turn-off 59,97 106,87 (+78,20%) 96.39 (+60,73% ) 17.47%
Total 143,69 176,07 (+22,53%) 168,81 (+17,48%) 5,05%

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

De modo a generalizar a metodologia proposta foram realizados outros testes
envolvendo uma tecnologia diferente, i.e, MOSFET IR840, considerando uma ampla faixa
de variacao dos niveis de tensao e corrente, conforme é ilustrado na Tabela 17. Novamente,
considerando os casos analisados, verifica-se que a metodologia proposta é aquela que mais

se aproxima dos resultados experimentais em todas as condigoes analisadas.

Para uma avaliacdo térmica do método proposto, alguns testes foram realizados

em uma temperatura, i.e, 50 °C para diversos niveis de corrente empregando o MOSFET

SiC (SCT3120AL).

Os principais pardametros sensiveis a temperatura sao a resisténcia de conducao e a
transcondutancia do MOSFET, ambas com um coeficiente de temperatura positivo, por
outro lado, a tensao de limiar apresenta coeficiente negativo (AHMED; TODD; FORSYTH,
2017). O comportamento dos pardmetros supracitados em fun¢ao da temperatura encontra-
se disponivel em algumas folhas de dados do fabricante, no entanto, alguns fabricantes
nao fornecem esses dados, sendo necessario a obtencao desses pardmetros por meio de

testes experimentais. Uma vez que as expressoes de g, (T}.),Vin(Tje) € Ras(on)(Tj.) sao
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Tabela 17 — Comparacgao das perdas por comutacao dos métodos analitico e experimental
com T}, = 25°C para o MOSFET IRF840.

Perdas (uJ)

Condigoes Estados i .
Exp. Ahmed Método Melhoria
(Yoerro) proposto de exatidao
(%erro) (%)
Turn-on 1,83 1,77 (2,88%) 1,89 (3,88%) 1,00 %
(100 V-0,5A) Turn-off 150 085 (~43,33%) 0,93 (38,00%) 5,33%
Total 3,33 2,62(—21,32%) 2,82 (~15,31) 6,01%
Turn-on 2,69 2,50 (—=7,06%) 2,59 (—3,72%)  3,34%
(100 V-1A)  Turn-off 2,35 1,42 (=39,57%) 1,57 (—=32,90%)  6,67%
total 504 3,92 (—22,22%)  4,16(—17,46%)  4,76%
Turn-on 11,64 10,58 (—9,17%) 10,69 (+8,20%) 0,97%
(150 V-4A)  Turn-off 1483 1413(-495%) 14,20 (~358%)  137%
Total 26,47 24,71 (—6,64%) 24,98 (—5,63%) 1,01%
Turn-on 50,78 65,13 (+28,26%) 68,87 (+35,62%) 7,36%
(300 V-6A)  Turn-off 5483 74,66 (+36,16%) 69,15 (+26,11% ) 10,05%
Total 105,61 139,79(+32,36%) 138,02(+30,68%) 1,68%

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

conhecidas, elas podem ser usadas para estimar seus respectivos valores na temperatura

de anélise.

A Figura 68 apresenta o célculo das perdas por comutagao (entrada em condugao e
desligamento) e as perdas totais experimentais para dois diferentes niveis de temperatura,
de 25 °C e 50 °C com Vy; fixo em 250 V. Nota-se que as perdas durante a entrada em
condugao reduzem (Fig.68a) e as perdas durante o desligamento aumentam (Fig.68b) com
o aumento da temperatura de juncao. Como esperado, as perdas durante a entrada em
conducao reduziram e as perdas durante o desligamento aumentaram com o aumento
da temperatura de jungao (consistente com a folha de dados do MOSFET) (ROHM
SEMICONDUCTOR, 2016). E importante enfatizar que o modelo proposto fornece uma
boa estimativa das perdas por comutacao nas faixas de temperatura de 25 °C e 50 °C. O
modelo apresentou um bom comportamento considerando a variacao de temperatura e
pode ser estendido para outras faixas de temperaturas realizando a mudanca dos principais

parametros em funcao da temperatura.
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Figura 68 — (a) Perdas durante a entrada em condugao calculadas (b) Perdas durante
o desligamento calculadas e (c¢) Perdas por comutagao experimentais totais para
diferentes corrente e T; = 25°C e T; = 50°C @ Vg = 250V,
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Ainda em relacgao, a metodologia proposta quando comparada aos programas de
simulacao fisica ou em software SPICE reside na velocidade de execucgao. A titulo de
exemplo, o tempo de simulagao médio em programas de simulagao fisica do dispositivo
chega a superar dias, enquanto o método analitico resolve uma rotina em MATLAB® em
apenas alguns minutos. Para efeito de comparacao, a simulagao no programa de simulagao
fisica demanda aproximadamente 1 semana, mas a mesma tarefa realizada no MATLAB®
usando a funcao B.2, descrita no apéndice, ¢ menor que 1 minuto. Essas medidas foram
realizadas em um notebook com as seguintes configuragoes: Intel Core i5-2410M CPUQ
2,30 GHz, 4GB RAM

4.8 CONSIDERACOES PARCIAIS

O modelo analitico apresentado neste capitulo foi validado experimentalmente e
pode ser usado para uma avaliacao rapida e acurada das formas de onda do circuito e
das perdas por comutagao do dispositivo MOSFET. Cabe salientar, ainda, que o modelo
melhorado proposto usa somente parametros de datasheet que impactam na operagao do

circuito e nas perdas por comutacao dos MOSFETs (modelo caixa branca).

Em comparacao com os modelos ja tradicionalmente adotados na literatura técnica,

esse trabalho decorre da facilidade de caracterizacao tedrica dos dispositivos MOSFETS,
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além das funcoes de ajuste sobre as curvas de capacitancias. Essas fungoes apresentam

uma melhor caracterizacdo das capacitancias de juncao do MOSFET.

Embora o esforco de importar as curvas de transferéncia onere em um maior tempo
ao usuario, a abordagem de determinagao da tensao de limiar traz ganhos significativos no

computo das perdas por comutacao.

Foi demonstrado que para prever o transitorio de comutacao de MOSFET de
poténcia com precisao, é importante considerar as nao linearidades das capacitancias do

dispositivo e as indutancias parasitas presentes no circuito de poténcia.

Finalmente, o método melhorado proposto para estimativa das perdas por comu-
tacdo em MOSFETs de poténcia foi validado em varias condigoes de tensoes e correntes.
Constata-se que o método fornece maior acuracia em relacao aos métodos de estimativa que
tem sido mostrados na literatura técnica, além disso, o modelo traz informagoes valiosas
no estudo de questoes relacionadas a interferéncia eletromagnética impostas pelas rapidas
caracteristicas de comutacao do MOSFET de poténcia, especialmente para componentes a

base de carbeto de silicio.

O capitulo a seguir apresenta uma nova abordagem para computo de perdas baseado

no método probabilistico de Monte Carlo.
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5 APLICACAO DA SIMULACAO DE MONTE CARLO NA ESTIMACAO
DAS PERDAS POR COMUTACAO

5.1 CONSIDERACOES INICIAIS

O objetivo deste capitulo é introduzir conceitos e apresentar formulagoes referentes
aos principios estatisticos que sao diretamente aplicadas no modelo proposto neste trabalho,
ou ainda que sirvam de base para a analise posterior do desempenho do modelo. Além
disso, é apresentada a formulagao basica da simulacao de Monte Carlo Sequencial e Nao
Sequencial. Uma descricao detalhada das técnicas de simulagao sao discutidas, bem como
os principios para estimacao das perdas por comutacao em MOSFETSs de poténcia usando

o método probabilistico.

5.2 VISAO GERAL DO METODO DO METODO DE MONTE CARLO

O Método de Monte Carlo (MMC) fornece solugoes aproximadas para uma série de
problemas matematicos através de amostragens estatisticas realizadas pelo computador a
partir de geradores de nimeros aleatérios, cerne do método (KOZAK, 2010). Este método
pode ser aplicado tanto a problemas sem cunho probabilistico, como em problemas que
sao essencialmente de natureza estocastica, como os que envolvem a caracterizagao das

perdas por comutacao em MOSFETSs de poténcia, assunto tratado nesta tese.

Na aplicacao do MMC torna-se desnecessario a obtengao das equagoes diferenciais
que descrevem comportamentos de sistemas extremamente complexos. A tnica condic¢ao
que deve ser atendida consiste no fato de que o sistema envolvido seja descrito ou modelado
por meio de fungdes densidade de distribuigdo de probabilidade (FDP), ou, do inglés,
Probability Density Function (PDF). Por meio dessa condi¢gao, o MMC pode proceder
fazendo amostragens aleatorias que se baseiam nas referidas FDPs. Este processo se
repete inimeras vezes e o resultado desejado é obtido mediante a utilizagdo de ferramentas
estatisticas, tais como: o desvio padrao e a média das amostras obtidas. Dentre os
varios métodos mateméaticos que fazem uso do céalculo de valores em N pontos no espaco
M-dimensional em busca de uma solucao aproximada, o método de Monte Carlo apresenta

1/2 a0 passo que métodos tradicionais, sem o uso

um erro que decresce em funcao de N~
de algum recurso ou estrutura especial, conseguem, na melhor hipétese, um erro que
decresce proporcionalmente a N~%™ (g é uma constate do método) (FISHMAN, 2013).
Isso implica que, se um problema é resolvido em espaco de véarias dimensoes, como M = 10
e em NN pontos, ou seja, se este nimero ¢ aumentado para 2N, o erro absoluto no método
tradicional diminui da ordem de [1 — (4)~/1%] ~ 13%, enquanto que no método de Monte
Carlo a diminuicdo do erro é da ordem de [1 — (4)7'/?] ~ 50%. Assim, para obter a
mesma reducao no método tradicional, seria necessario cerca de 1000N pontos, que o

torna computacionalmente ineficiente.
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O método de Monte Carlo consiste basicamente em: especificagdo da distribuicao das
variaveis de entrada (incluindo sequéncias temporais de distribuigoes, ou seja, processos
estocdsticos) e suas correlagoes, operagdes matematicas com as amostras dos inputs
(entradas) para calcular o resultado output (saida) gerado por essa amostra, repeticao N
vezes dos passos acima, gerando N outputs; e calculo da média, da varidncia, do intervalo
de confianca e outras probabilidades estatisticas da distribuicao de output que foi gerada.

Esses passos podem ser ilustrados na Figura 69, da seguinte forma:

Figura 69 — Passos genéricos de implementacao do método de Monte

Carlo.
Operacoes
\/N/ matematicas
(4 = exp 1)
Input 1 Input 2 Inputn Output de uma iteracio

Apds muitas (N)-=b' Distribuicao

Fonte: Adaptado de Lobo (2007).

De modo geral, para a implementacao do método de Monte Carlo, considera-se que
o sistema em analise possa ser modelado por apenas uma fun¢ao densidade de probabilidade

conforme é mostrada na Figura 70.

Neste contexto, a caracterizagao do método supracitado consiste em aplicar cinco
etapas para aproximar a solucao de problemas que envolvem incertezas. A sequéncia de

etapas é descrita a seguir:

a) Modelar cada incerteza usando uma func¢ao densidade de probabilidade;

b) Gerar valores pseudo-aleatorios referentes as fungoes densidade de probabilidade da

variavel que apresenta incerteza;

¢) Calcular o resultado deterministico com a realizacao da substitui¢ao das incertezas

pelos valores gerados;

d) Repetir os passos 2 e 3 até se atingir uma quantidade pretendida de amostras. Cabe
ressaltar que quanto maior a quantidade de amostras melhor sera a aproximagao do

método;
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Figura 70 — Func¢ao de distribuicao normal reduzida.

0,4 T T T T T T T T

P(z)

021

z=(X-|)/o

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

e) Utilizar os resultados das amostras para se obter uma estimativa consistente a

respeito da solugao do problema.

5.3 TIPOS DE ABORDAGENS DO METODO DE MONTE CARLO

As abordagens do Método de Monte Carlo, normalmente, divide-se em Simulacao de
Monte Carlo Sequencial (SMC-S) e Simulacdo de Monte Carlo Nao-Sequencial (SMC-NS).
A grande diferenca entre elas consiste no tratamento dos dados em anélise e os aspectos
cronolégicos abordados na simulagao. Neste ponto é importante salientar que ambas as
simulacoes podem ser aplicadas em anélise de perdas de conversores estaticos, uma vez
que, ambas as abordagens buscam uma solu¢ao suficientemente proxima da considerada

solucao "6tima'"para estimar as possiveis perdas referentes ao processo de comutacdo em

MOSFETs.

Para aplicacao de ambos os métodos, torna-se obrigatério a concepcao das funcoes
de densidade de probabilidade das variaveis de entrada do problema analisado. Entre os
dois principais métodos para obtencao dessa fun¢ao destacam-se: o método nao paramétrico
de estimagao de densidade de Kernel (do inglés, Kernel Density Estimation) (SCOTT;
TAPIA; THOMPSON, 1977) (DIAS, 2014), a qual é possivel construir uma estimativa de

uma FDP de uma determinada variavel aleatoria diretamente a partir das suas observagoes
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e a criagdo de uma curva de distribuigdo normal (curva de Gauss) para representar a

respectiva variavel aleatéria por meio de métodos estatisticos.

5.3.1 Estimacao da funcao densidade de probabilidade usando Kernel density

Segundo (DIAS, 2014) e (SCOTT; TAPIA; THOMPSON, 1977), para uma dada
varidvel aleatéria X, em que a FDP é representada por f(z), tem-se a seguinte aproximacao

valida:

z+h
Polz—h<X <a+h)= / F(6)dt ~ 2hf(x) (5.1)

r—

ou ainda,

f(z) = 21hPmc(x —h<X<az+h) (5.2)

Logo, essa funcao pode ser estimada pela seguinte expressao:

sy oL il ghan (i)
f([E) ~ 2.h n

(5.3)

Sendo que z; consiste na i-ésima observagao de X, n é o nimero de observagoes e 14(x) é

a funcao indicadora, expressa por:

1, se z€ A
Lu(z) = (5.4)
0, se v A
ou ainda,
~ 1 2
flx) = - -Zw(z—xi,h) (5.5)
i=1
Sendo:

1
se |z —xz| <h
w(w — x;,h) = 2 | |l
0, se |z—uxz|>h

De modo geral, a fungdo anterior pode ser representada por:

K(x;w> (5.7)

1
T Ly h =T
w(x — z;, h) h
em que K é a funcao de kernel e h é o parametro de alisamento. A funcao de kernel define
a forma da funcao de densidade de probabilidade, enquanto o pardmetro de alisamento

caracteriza a suavizagdo de sua forma.
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Dentre as possiveis fungoes obtidas a partir da funcao de kernel a mais importante

para este trabalho é a chamada kernel gaussiana, expressa por (5.8).

K(t) = ()2 (5.8)

sendo que t =z — x;.

A Figura 71, adaptada de Ferreira (2009), apresenta um exemplo de estimagao
de funcio densidade de probabilidade empregando funcdes Kernel gaussianas. E possivel
visualizar a FDP como uma combinacao de Gaussianas com o mesmo desvio padrao, mas

com valores de médias distintas.

Figura 71 — Exemplo de estimacgao de Kernel Gaussiano.

0.4
|

0.3

0.2

0.1

0.0
|

Fonte: Adaptado de Ferreira (2009).

Para um conjunto de observacoes para o qual se deseja obter uma FDP, usando a
fungdo Kernel, o problema passa a ser determinar o fator de alisamento, h (DIAS, 2014).
Cabe ressaltar que a determinacao do parametro é critica, podendo a escolha errada levar
a estimagao subsuavizada ou supersuavizada. Em (BOTEV; GROTOWSKI; KROESE,
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2010), é apresentado um algoritmo para determinagao da fungdo Kernel density, a partir

de variaveis aleatdrias.

5.3.2 Funcao densidade de probabilidade de distribuicao normal

A distribui¢do normal é uma das formas de descrever o comportamento de fenémenos
aleatérios por meio de probabilidade. A principal importancia dessa abordagem consiste
no fato de que muitos fenémenos naturais se comportam da mesma forma caracteristica

de tal distribuicdo. Logo, esses fendmenos podem ser modelados pela referida equacao.

A funcao densidade de probabilidade é definida por:

fz) = ;-67(%)22, z = <$_M> (5.9)

2ro o

em que z ¢ a adimensionalizacao da variavel aleatoria x em torno da sua média u, e o é o
desvio padrao da varidvel (medida da dispersao dos dados). Usando uma média, =0 e
desvio padrao, o = 1 é possivel ilustrar o comportamento da funcdo de Gauss, conforme é

ilustrado na Figura 72.

Figura 72 — Curva de Gauss destacando as diferentes regioes

de probabilidades.(a) drea correspondente ao intervalo [ —

o, |t + o]; area correspondente ao intervalo [ — 20, + 20] e
(¢) [ — 3o, 1+ 3.

Area de 68,27% - (de -o até o)
T T

T
L pw=0 ||
o=1
w
E - dl
I I i 1 i I L
=50 u-do u-3c p=20 p=o I pto u+2o p+30 ptda u+so
X
Area de 95,45% - (de -2¢ até 2¢)
T T T
L n=0 1]
w a=1
E - 4
I I
=50 nu-do 1=3a j=20 p=o I uro u+r2o p+30 ptda u+5o
X
T
L =0 ||
o=1
|8
E - -
I I
j1-50 j-do 1-3a j-20 p-o i jito pt2o 430 ptdo ji+50

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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Assim, o valor mais provavel da variavel x é a sua média pu, e quanto mais afastado
for o valor escolhido do valor da média, menor a probabilidade desse valor ocorrer. Essa

caracteristica pode ser expressa matematicamente por

Plp—o <z <p+o0)=6826%
P(p—20 <x<p+20)~9545%
P(u—30 <z < p+30)=~99,73%
P(u—50 <x < p+50)~100%,

(5.10)

A grande vantagem da distribui¢do normal é que independente da distribuicao da
variavel de interesse para um tamanho amostral suficientemente grande torna-se possivel
descrevé-la por uma FDP Gaussiana, seguindo as premissas do Teorema do Limite Central
(ALVES, 2016). Esse teorema, pode ser aplicado independente da forma de distribuigao
relacionado a variavel aleatéria e garante uma tendéncia para as demais distribuigoes
em se aproximarem no formato da distribuicao normal para uma grande quantidade de

amostras avaliadas.

5.4 SIMULACAO DE MONTE CARLO NAO SEQUENCIAL

A Simulac¢ao de Monte Carlo nao sequencial (SMC-NC), conforme foi reportada
anteriormente, nao leva em consideragao a cronologia dos eventos associados ao sistema
em analise, sendo os estados selecionados por amostragem do espago de estados. Neste
contexto, os valores de entrada do modelo proposto na andlise de perdas por comutagao
de MOSFETSs possuem caracteristicas estocasticas que descrevem seus respectivos estados

o que permite a aplicagdo do método.

A SMC-NS ¢ realizada mediante aos sorteios das varidveis aleatérias juntamente
com a analise dos seguintes parametros: funcao teste, estimador da funcao teste, variancia
da funcao teste, variancia do estimador e o coeficiente de convergéncia do método, ou
coeficiente 5. A funcao teste é o parametro que descreve o comportamento do sistema em
que se quer aplicar o Método de Monte Carlo Nao Sequencial, o estimador, por sua vez,
define a média dos valores obtidos pela funcao teste, o coeficiente [ é o responsavel por
controlar a convergéncia do método e as varidncias, tanto a da funcao teste quanto a do
estimador sdo utilizadas para o calculo do coeficiente 3. As equagoes que descrevem o
comportamento dos referidos pardmetros citados anteriormente sao expressas por (5.11),
(5.12), (5.13), (5.14) e (5.15), respectivamente.

friR>R (5.11)
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E(fr) = Nl -chfT (5.12)
V(fr) = Sl f ]_Vﬂ‘:\:m_c 1(E(fT)) ] (5.13)
_V(fr)
VIE(fr) =~ (5.14)
V(E(fr
p= E((fg» (5.15)

em que fr representa a fungao teste, E(fr) é o seu estimador, V(fr) é a varidncia da

funcao teste, V(E(fr)) é a varidncia do estimador, N,,. é o nimero de sorteios e  é o

coeficiente de convergéncia do método.

Um modelo de algoritimo conceitual de SMC-NC, usado na avaliagdo da confia-

bilidade de sistemas elétricos foi proposto em Dias (2014). Cabe ressaltar que o modelo

foi adaptado para ser aplicado no computo das perdas por comutacao em MOSFETs de

poténcia, sendo os seus respectivos passos de implementacao discutidos na sequéncia:

a)

A principio, deve-se selecionar uma faixa de variacao para cada uma das variaveis
aleatérias envolvidas no processo (pardmetros do MOSFET), isto é, tensao de
limiar, transcondutancia do MOSFET, tensao de Plateau, entre outros, seguido
pela representacao de tais variaveis por FDPs de distribui¢ao normal, conforme é
ilustrado em (4.22);

Em seguida, define-se a tolerancia do coeficiente [ simultaneamente com a escolha

do niimero maximo de sorteios das variaveis aleatorias;
Inicializacao do ntimero de sorteios igual a zero;

Criacao de um vetor u,,. que contenha os valores sorteados das variaveis aleatérias

de distribui¢ao normal;
Obtengao de fr(U,,.) e atualizagdo do nimero de sorteios Ny,e = Ny + 1;
Célculo da estimativa E(Fr)) e das varidncias, seguido pelo calculo do coeficiente (3;

Analise do coeficiente S e do niimero de sorteios. Caso 3 seja menor que a tolerancia
ou se o numero de sorteios é maior que o nimero maximo estabelecido, o método

atingiu a convergéncia, caso contrario, retorna-se ao Passo 4.



143

Finalmente, a obtencao das FDPs, reportadas no Passo 1, baseia-se no método
de Gauss, no qual é possivel converter uma variavel de qualquer distribuicdo em uma
distribuicao normal. Assim, torna-se possivel a utilizagdo conjunta dos métodos de Monte

Carlo Nao Sequencial e do Método analitico usado para computo das perdas por comutagao
(ROSS, 2008).

5.5 IMPLEMENTACAO DOS METODO PROBABILISTICO PARA ESTIMATIVA
DE PERDAS POR COMUTACAO

A implementacao dos método, neste trabalho, ocorre por simulacoes associadas
aos métodos Guo (GUO et al., 2015) e a simula¢ao de Monte Carlo nao sequencial (DIAS,
2014). A Figura 73 mostra o fluxograma que descreve, de forma sucinta, a implementagao

do método analitico para computo das perdas:

Figura 73 — Estrutura de implementagao do algoritmo do Método Guo.

Entrada:
Dados
do caso

Inicio

Definir vetor vps de Vg até
Via com passo Ve,

A 4
Il
—_

i-1> (n° de niveis
do vetor vpg)

YAl € YAl

v

Resolver tiproum) €

¢ ir(brown)

S "d Calcular C,,, em funcido Resolver # )
alda:
E de Vds(on) © tru(guo)
on(guo) €
Eopguo)

Fim

Y

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

a) Carregar os parametros de entrada do MOSFET a ser analisado;

b) Criar um vetor de vpg de Vigon) até Vyg com passo Viep:
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f)

Para cada nivel do vetor vpg calcula-se os intervalos Ay f,zy € Ay() correspondentes,

sendo que ¢ é a variavel de controle do processo iterativo.
Calcular o valor de (., de acordo com o valor da tensao de entrada;

Calculo dos tempos envolvidos no processo de comutagao, dados por (3.18) e (3.19),

respectivamente (Veja se¢ao 3.3 );

Célculo das energias Fon(guo), Foff(guo) € & de comutagao obtidas a partir de (3.20),
(3.21) e (3.22).

A partir da descrigdo acerca do funcionamento da SMC Nao Sequencial (abordada

na subsegao 5.4), é possivel desenvolver uma estrutura de cédigo que executa, de forma

adequada, todas as etapas que compoem este método probabilistico em conjunto com

o método analitico para estimacao das perdas. A Figura 74 detalha os passos para

implementagao do método:

a)

Defini¢ao do niimero maximo de sorteios (Ng, . ) e da tolerancia maxima para o

coeficiente de convergéncia (tol);
Inicializacao do nimero de sorteios igual a zero (Ng = 0);

, continue para o passo 4;

mc’Lz.)

Estrutura principal: enquanto (5 < tol) e (Ng > Ng

Obtencao das FDPs de distribui¢ao normal para cada uma das variaveis aleatorias
(parametros do MOSFET), seguida pelo sorteio de valores retirados das Gaussianas

geradas;

Geragao de um vetor contendo os valores das varidveis aleatérias obtidos pelo sorteio

do passo 4;

Obtencao das fungoes testes (E,,, E,ff € a soma de ambas) geradas pelo algoritimo
do Método Guo;

Atualiza¢ao do nimero de sorteios (Ng = Ng + 1);
Célculo das estimativas das fungoes testes E(fr);

Célculo das variancias associadas as fungoes testes e das varidncias das estimativas,

seguido pelo calculo do coeficiente (f3);

Avaliagao da convergéncia do método de acordo com a instrugao apresentada pelo

passo 3.
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Figura 74 — Fluxograma para implementacao da simula-
¢ao de Monte Carlo Nao Sequencial.

Inicio

Definigdo de t0/ € Nymqy),
inicializacdo de
NS =0

v

Obtencao as FDPs
—»| Gaussianas e criagdo de 1 a
partir dos sorteios

v

Calculo de Eon(guo) € Eoff(guo)
Usando o método GUO

v

Atualizacao dos sorteios (Ng
= Ng + I) e calculo das
estimativas

v

Calculo das variancias e do
coeficiente S

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Os parametros utilizados como variaveis aleatérias foram definidos, na analise de

sensibilidade do capitulo 4, na qual aponta uma grande influéncia da resisténcia de porta
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do circuito, transcondutancia e tensao de limiar na estimativa das perdas. A resisténcia
total de porta R, foi considerada uma faixa de variacdo de 10%, adotando a faixa de
tolerancia do resistor externo, para a transcondutancia foi considerada uma variacao
de 10% do seu valor tipico, de acordo com a corrente aplicada no circuito, conforme a
sua curva caracteristica fornecida pelo fabricante e, finalmente, a variagao do parametro
Vi, foi adotada a faixa de valores minimo e maximo apresentado na folha de dados do
dispositivo. Foram escolhidos dois MOSFETs para avaliagao do método probabilistico,
isto é, SCT3120AL e IRF840.

No MOSFET SiC (SCT3120AL), a escolha do valor de transcondutancia foi baseada
considerando o valor de 10% em torno do valor médio obtido pela curva extraida na folha de

dados do dispositivo de acordo a temperatura desejada, conforme é ilustrado na Figura 75.

Figura 75 — Curva de transcondutancia do MOSFET SiC
SCT3120AL.

TRANSCONDUTANCIA EM FUNCAO DA CORRENTE DE DRENO

107 [

107! 10° 10
I[A]

Fonte: Adaptado de (ROHM SEMICONDUCTOR, 2016).

Por outro lado, o valor de transcondutancia do MOSFET TRF840 foi considerado o

valor encontrado no datasheet com uma variacao de £10%

A Tabela 18 mostra os valores das médias e desvios-padroes associados a cada uma

das variaveis aleatorias para os dispositivos analisados. Tais valores sao importantes na
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geracao das FDPs Gaussianas. Cabe salientar que o valor tipico da tensao de limiar foi

escolhida como sendo média da FDP Gaussiana.

Tabela 18 — Média e desvios-padroes referente as variaveis aleato-

rias
MOSFET | Variaveis Média Desvio Padrao
R, 28 Q 2,8 Q
SCT3120AL Im Em funcao de ip | Em funcao de ip
Vin 4,15V 1,45 V
R, 10,6 1,06
IRF840 Im 4.9 0,49
Vin 3 1

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Os valores da tensao de acionamento de nivel alto do driver (Vi (on)) € a tensao de

nivel baixo do driver (Vgr(ors)) foram consideradas contantes na analise.

5.6 RESULTADOS EXPERIMENTAIS E DISCUSSAO

Para validar o método probabilistico, um circuito de duplo pulso foi desenvolvido
para a previsibilidade das perdas por comutacao em MOSFETs. A Figura 76 mostra o

prototipo destacando os seus componentes utilizados nas suas vistas superior e inferior.

Figura 76 — Protétipo do circuito de duplo pulso (a) Vista superior
e (b) Vista inferior.

) Conector DUT
s

(a) (b)

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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A Tabela 19 apresenta os principais parametros do circuito DPT. Nota-se que a
PCB apresenta um orificio para a insercao da sonda de medicao de corrente, de modo
que nao seja necessario a adigdo de cabos externos para a medicdo da corrente. Além
disso, foi usado um diodo SiC, D,, com pequena carga de recuperacao reversa para
mitigar a influéncia nas perdas por comutagao. Além disso, foram adicionados capacitores
de diferentes tecnologias para reduzir a resisténcia equivalente série e fazer o correto
acoplamento com a fonte de alimentacao CC. As medic¢oes dos sinais de vpg e vgg foram
realizadas pelas sondas passivas (500 MHz). O sistema de acionamento foi implementando
digitalmente usando um FPGA. Nos experimentos, os dispositivos testados foram os
MOSFETs IRF840 e SCT3120AL. Cabe ainda ressaltar que um procedimento de-skew foi

realizado no osciloscépio, a fim de mitigar os atrasos advindos das sondas de medigoes.

Tabela 19 — Parametros do prototipo do DPT

Parametro Descricao Valor
Ly Indutor DPT 4,67 mH MAGMATEC (MMT052T2711); N=130; AWG21)
Chp Capacitor de desacoplamento 10 pF + 480 nF /600 V
DUT MOSFETSs -
D, Diodo Schottky C3D16065A
Viar Tensao do driver 18V
R, Resisténcia total de porta 10 + Ry(in) Q

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Para cada uma das simulagoes serao apresentados histogramas referentes a cada
iteracao da SMC-NC associados a FDP Gaussiana que descreve o comportamento de tais
histogramas, exibindo suas respectivas médias e o desvios-padroes. Além disso, serao
mostrados os valores obtidos experimentalmente para que sejam comparados com os
resultados provenientes das referidas simulagoes. A Figura 77 mostra um exemplo genérico
destacando o valor de 3, o nimero de iteracoes, o valor da média, u, juntamente com o
valor experimental obtido, além do valor estimado pela simulacao de Monte Carlo Nao

Sequencial.

A Figura 78 mostra os resultados para a condigao (100 V - 1 A), para o MOSFET
SiC SCT3120AL, destacando a energia total de comutagao, Es,, representada por sua
média, i, de suas respectivas Gaussianas. Além disso, os desvios padroes associados a
cada energia de comutagao sao representadas, por o, e os valores experimentais e tipicos
encontrados pelo método Guo, sao representados por retas verticais na cor verde e azul,
respectivamente. A Figura 79 ilustra o comportamento da energia de comutagao total,
indicando a convergéncia em torno de 300 amostras, ou seja, assume um valor préximo a
4,05 pJ, na condicao de 100 V - 1 A.
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Figura 77 — Histograma da energia de comutacao destacando os principais
parametros envolvidos na simulacao de Monte Carlo Nao Sequencial.

B =0,0051, n = 501
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Figura 78 — Histograma do Método de Monte Carlo Nao Sequencial para
o MOSFET SCT3120AL na condi¢ao de 100 V - 1 A.

B =0,0050, n =501
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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Figura 79 — Curva de convergéncia do Método de Monte Carlo
Néao Sequencial para a condi¢ao de 100 V - 1 A (MOSFET SiC
(SCT3120AL))
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Pela andlise da Tabela 20 e da Figura 78, constata-se que a energia total, na condicao
de 100 V-1 A encontra-se na faixa da Gaussiana delimitada por [u — 20g,,, 1t + 20g,,]-

Para o caso em andlise o valor de desvio padrao, op,,,, foi de 0,27.

Tabela 20 — Resultado Método de Monte Carlo Nao Sequencial para
o MOSFET SCT3120AL na condigao de 100 V - 1 A evidenciando

a localizacdo dos parametros dentro da Gaussiana.

Parametro | Desvio Padrao | Localizacao do valor experimental

Esw(Bap) OEsw

4,06 0,27

[M - ZO-ESW’M + 20-Esw]

Fonte: Elaborarado pelo autor (2020).

Usando o mesmo procedimento de célculo, obtém-se a Figura 80 na condicao de
200 V - 2 A, para o MOSFET SiC SCT3120AL, novamente, destacando a energia total de
comutacao, F,, desvio padrao e valores obtidos experimentalmente e pelo método Guo
(GUO et al., 2015) usando valores tipicos.
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Figura 80 — Histograma do Método de Monte Carlo Nao Sequencial
para o MOSFET SCT3120AL na condicao de 200 V - 2 A
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

A Figura 81 ilustra o comportamento da energia de comutacao total, indicando a
convergéncia em torno de 300 amostras, ou seja, assume um valor proximo a 23,75 uJ, na
condi¢ao de 200 V - 2 A.

Pela analise da Tabela 21 e da Figura 80, obtém-se um valor de 23,75 pJ para o
valor da energia de comutagao total usando o método de Monte Carlo Nao Sequencial, um
desvio padrao, og,, de 1,41. Cabe salientar que o valor da energia obtida usando todos
os parametros tipicos das variaveis de entrada, foi de 34,85 uJ, aproximadamente duas
vezes o valor obtido experimentalmente e pelo método estocdstico. E possivel concluir
que quando se usa variaveis de entradas tipicas, o método de estimativa das perdas por
comutacao superdimensiona o valor experimental, o que tende ser um problema quando se

deseja uma analise acurada.

Tabela 21 — Resultado Método de Monte Carlo Nao Sequencial para
o MOSFET SCT3120AL na condigao de 200 V-2 A evidenciando a
localizacao dos pardmetros dentro da Gaussiana

Parametro | Desvio Padrao | Localizacao do valor experimental

Esw(Exp) OE¢,

22,19 1,41

[/’l’ - JESW’ lu + UEsw]

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

Para generalizar o estudo do método probabilistico foram analisados diversos
cenarios envolvendo o MOSFET SiC (SCT3120AL). Na anélise foram considerados seis
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Figura 81 — Curva de convergéncia do Método de Monte Carlo
Néao Sequencial para a condi¢ao de 200 V - 2 A (MOSFET SiC
(SCT3120AL))

5 522 107 Energia de comutacio

2,5 i i - -

2,48

2,46

2,44 T T ' T

2,42

2,4

2,38

536 WV/\MV““
, o

Al

2,34 w

Energia de Comutacio total [uJ]

2,32 : : :
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

Amostras

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).

niveis diferentes de tensdo e trés niveis de corrente, totalizando dezoito casos. Além disso,
foi estabelecida uma comparagao considerando o método probabilistico, o método Guo
usando os pardmetros tipicos encontrados na folha de dados do componente (GUO et al.,
2015) e o método (AHMED; TODD; FORSYTH, 2017) em todas as condiges analisadas.
Contata-se pela Tabela 22 que o método probabilistico representado na terceira coluna é
aquele que mais se aproxima do valor coletado experimentalmente pelo circuito de duplo
pulso. Os resultados apresentados se mostraram satisfatoriamente eficientes, uma vez que
em todos os casos, os resultados correspondentes a energia de comutacao total obtidos pelo
método probabilistico, ficou dentro da regiao delimitada pela Gaussiana. Cabe salientar,
ainda, que comparando com o método de Guo (GUO et al., 2015) e com o método analitico
proposto por (AHMED; TODD; FORSYTH, 2017), o método probabilistico forneceu um
valor mais proximo do valor obtido experimentalmente em comparagao com os métodos
citados anteriormente, conforme é demonstrado na Tabela 22, nas condi¢oes de teste
analisadas para o MOSFET SiC (SCT3120AL). Sendo assim, o método pode ser estendido
a outros niveis de tensao e corrente, caso necessario. Além disso, em todas as condigoes de

teste o coeficiente de convergéncia () da SMC-NC foi inferior a uma tolerancia inferior
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a 0,005, indicando uma convergéncia em torno da quingentésima primeira iteracdo. O
tempo médio de simulagdo foi de quarenta minutos (Intel core i7 - 1,9 GHz computer) em

cada condicao de teste analisada.

Para estender o método probabilistico proposto, neste trabalho, foi considerado
outro tipo de tecnologia de MOSFET, isto é, IRF840. Para a implementacao das Gaussianas
foram considerados os dados da descritos na Tabela 18. E importante enfatizar que como
o MOSFET néao apresenta a curva de transcondutancia em funcao da variacao de corrente,
assim, foram considerados apenas os limites minimo e maximo para a geragao da FDP
Gaussiana referente ao respectivo pardmetro. Foram analisados 24 casos (seis niveis
de tensao e quatro niveis de corrente), conforme é ilustrado na Tabela 23. Contata-se,
novamente, que o método probabilistico é aquele que mais se aproxima do valor das perdas

por comutacao obtido experimentalmente pelo circuito de duplo pulso.

Em todos os 24 casos analisados, o Método estocastico ficou mais préoximo do valor
obtido experimentalmente. Embora seja um método que demore um tempo relativamente
maior quando se utiliza o método tradicional, ele apresenta um boa aproximacao, sendo
indicado para programas de otimizacao, em especial, quando se deseja um valor mais

preciso.

5.7 CONSIDERACOES PARCIAIS

O método proposto neste capitulo consistiu de uma concatenacao entre um método
estocastico de Monte Carlo e um método analitico para estimativa de perdas. Nesse
sentido, foram discutidas questoes relacionadas a definicao, caracterizacao e implementagao

numérica dos métodos supracitados.

Em relacao ao Método de Monte Carlo Nao Sequencial, a principal desvantagem
reside no fato de ser necessario um consideravel "poder'de processamento no que tange
a execucao do algoritmo, demorando algumas dezenas de minutos até que se atinja a

convergéncia desejada.

Por fim, cabe ressaltar que os resultados evidenciam de forma clara que, apesar de
simples, nossas estratégias conferem melhorias significativas na estimativa das perdas por

comutacao.
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Tabela 22 — Comparagao dos métodos probabilistico proposto, método Guo (GUO et al.,
2015) e Método Ahmed (AHMED; TODD; FORSYTH, 2017) para o MOSFET SCT3120AL

Ahmed
Condigoes Guo (typ.) (AHMED;
(Tensao [V] — Exp. [uJ] MP (o) [(GUO et al., TODD;
Corrente [A]) 2015)] FORSYTH,

2017)
50 -1 1,54 1,39 (0,10) 2,98 1,06
50 - 2 2,40 2,40 (0,16) 5,77 1,97
50 — 5 7,23 7,55 (0,36) 15,88 2,76
100 -1 3,67 4,06 (0,27) 6,96 3,43
100 — 2 8,76 8,16 (0,27) 12,7 0,61
100 - 5 19,58 21,6 (1,24) 32,3 14,53
150 -1 5,89 7,54 (0,52) 10,17 2,85
150 2 10,49 15,28 (0,89) 99.14 11,14
150 — 5 97.17 30,58 (1,29) 51,71 24,96
200 -1 11,30 9,62 (0,53) 17,82 16,27
200 2 99.19 23,75 (1,41) 34,85 23,03
200 -5 52,07 47,63 (2,08) 81,32 44,39
9250 — 1 16,44 16,62 (1,06) 32.16 15,13
250 — 2 37,79 33,87 (2,13) 54,08 22,06
250 -5 90,1 87,33 (4,74) 105,1 44,96
300 -1 23,99 22,11 (1,45) 34,08 21,99
300 — 2 39,85 44,91 (2,53) 64,09 36,07
300 -5 93,24 91,69 (5,38) 116,5 62,06

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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Tabela 23 — Comparagao dos métodos probabilistico proposto, método Guo (GUO et al.,
2015) e Método Ahmed (AHMED; TODD; FORSYTH, 2017) para o MOSFET IRF840

Ahmed
Condigoes Guo (typ.) (AHMED;
(Tensao [V] — Exp. [uJ] MP (o) [(GUO et al., TODD;
Corrente [A]) 2015)] FORSYTH,

2017)
50 1 1,37 1,51(0,04) 0,72 0,97
50 — 2 2,38 2,78 (0,54) 0,77 2,84
o0 — 4 0,88 4,95(0,07) 12,88 6,68
50 — 6 9,94 11,15 (0,15) 18,14 14,22
100 - 1 3,20 3,53(0,27) 2.51 2,61
100 — 2 4,85 6,56 (0,12) 12,89 6,56
100 — 4 11,45 11,91 (0,19) 323 14,89
100 - 6 22,10 23,28 (0,64) 38,67 32,69
150 - 1 5,22 6,02 (0,16) 10,17 6,50
150 — 2 9,97 11,32 (0,24) 99,14 13,42
150 — 4 17,40 20,99 (0,39) 35,49 24,53
150 - 6 33,34 29,46 (0,58) 72,48 51,21
200 1 8.95 9,11 (0,26) 9.54 11,94
200 - 2 13,58 17,12(0,36) 20,42 17,70
200 - 4 25,96 31,82 (0,57) 43,58 37,66
200 — 6 44,19 45,29 (0,71) 8210 71,14
250 -1 13,13 12,51 (0,29) 22,92 12,09
250 - 2 16,82 24,00 (0,56) 28,14 24,65
250 -4 32,13 44,46 (0,66) 07,43 50,13
250 - 6 55,12 64,19 (1,16) 92,23 93,16
300 -1 15,46 16,55 (0,42) 29,87 13,72
300 — 2 24,28 31,89 (0,81) 41,56 35,09
300 -4 41,76 59,46 (1,11) 79,14 67,21
300 - 6 69,47 86,10 (1,52) 139,11 126,52

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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6 CONCLUSOES FINAIS E PROPOSTAS DE CONTINUIDADE

Este trabalho apresentou o estudo das perdas por comutacao em MOSFETs envol-
vendo dispositivos de silicio e de carbeto de silicio. Além disso, foram analisadas questoes
referentes ao desenvolvimento de um método analitico de alta exatidao para estimativa

das perdas por comutagao em MOSFETSs usando parametros de datasheet.

Embora varias conclusoes especificas tenham sido previamente obtidas ao longo
deste trabalho, destaca-se neste ponto a importancia de uma abordagem geral do es-
tudo desenvolvido, salientando os aspectos relacionados as contribuicoes oferecidas e a

continuidade do mesmo.

Apods uma ampla revisao bibliogréafica sobre as perdas por comutacao em MOSFETs
verificou-se que nao existe na literatura técnica um método de estimativa das perdas
por comutacao consolidado, o que aponta para a necessidade de desenvolvimento e/ou
aprimoramento de algum método existente. Nesta analise, constatou-se que as perdas
por comutacao sao fortemente dependentes das capacitancias parasitas, em especial, a
capacitancia de transferéncia reversa que tem caracteristica nao linear e dependente da
tensao dreno-fonte, e indutancias parasitas presentes no circuito de poténcia, e.g, indutancia
de fonte e de dreno. Caso esses parametros sejam desconsiderados, grandes erros ocorrerao

ao comparar com os valores obtidos experimentalmente.

O estudo desenvolvido também demonstrou que a especificacao correta de todos os
elementos do circuito de duplo pulso é extremamente importante, pois estes tém impacto
direto nas medigoes elétricas, uma vez que a escolha inadequada dos semicondutores
tendera a modificar as formas de ondas transitorias dificultando uma analise mais precisa.
Constatou-se ainda que as fungoes internas dos osciloscépios nao conseguem eliminar
completamente os atrasos no tempo e o nivel offset de tensao e corrente. Sendo assim, foi

construido um circuito de calibragdo com o intuito de mitigar esses aspectos.

Diante da imprecisao dos métodos de perdas por comutacao desenvolveu-se um
método de estimativa de perdas por comutacao considerando a analise completa e inclusao
de indutancias parasitas na analise. Pelo estudo realizado, contatou-se que parametros
levantados na folha de dados do componente sao testados em condicoes especificas e nao
necessariamente traduzem o ponto de operacao do componente sendo por esse motivo
responsaveis pela baixa acuracia dos métodos de estimativa. Nesse intuito, foi realizada
uma analise de sensibilidade nos parametros de entrada e contatou-se que a tensao de
limiar é um dos principais parametros que afeta a exatidao dos métodos, visto que ela
normalmente é dada para valores minimo, tipico e méaximo, e a escolha equivocada de seu
valor pode levar a uma estimativa irreal das perdas na maioria dos casos. Sendo assim,
foi proposta uma nova abordagem para o calculo desse pardmetro. A tensao de limiar

foi calculada por meio da interpolagao do grafico, extraido do datasheet. Essa mudanca
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trouxe resultados satisfatorios em diferentes condi¢des operacionais envolvendo MOSFETs

de poténcia em diferentes faixas de temperaturas com erros de estimativa inferiores a 20%.

Por fim, foi apresentada uma nova abordagem para estimativa das perdas por
comutacgao, baseando-se no método de Monte Carlo Nao Sequencial considerando a
caracteristica estocastica dos parametros de entrada. A variagao paramétrica utilizada
foi baseada na folha de dados do dispositivo. Pela andlise de diversas condi¢oes de
corrente e tensao, obteve-se uma melhora substancial em termos de exatidao usando a
metodologia proposta embora exija uma capacidade de processamento consideravel no
que tange a execucao do método. Usando o método de Monte Carlo Nao Sequencial,
obteve-se erros menores que 12,5% para o estudo realizado se mostrando uma ferramenta
eficaz para a estimativa de perdas por comutacao em MOSFETs empregando a andlise
probabilistica. De todo modo, essa metodologia pode ser estendida a outras condigoes de
teste e/ou novos MOSFETS a base de silicio e carbeto de silicio. No entanto, a metodologia
proposta, necessita de estudos mais abrangentes em outras faixas de temperatura para

uma generalizacao ainda maior.

Diante do estudo desenvolvido, surgem a tona alguns aspectos ainda insuficiente-
mente explorados. Neste contexto, sdo propostos os seguintes topicos a serem futuramente

investigados:

a) calcular as perdas globais em duas topologias distintas de conversores estaticos;

b) aplicar o método de Monte Carlo Nao Sequencial considerando situagoes em que o

dispositivo sob teste seja submetido a diferentes condigoes de temperatura;

¢) realizar uma comparagao entre os métodos de Monte Carlo Sequencial e Nao Sequen-
cial na previsibilidade de perdas em MOSFETS;

d) aplicar novas formas de definicdo das Gaussianas dos pardmetros de entrada do

método de estimativa, como por exemplo, usar a funcao de estimagao de Kernel.
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A.2 PCB do circuito de calibracao

Figura 83 — PCB do circuito de calibragao.

Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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A.4 PCB do circuito de duplo pulso

Figura 85 — PCB do circuito de duplo pulso vista superior e inferior.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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APENDICE B - Scripts do Matlab usados no céilculo das perdas do
capitulo 4

Esse apéndice apresenta os principais scripts usados para resolver as equacoes de

estados apresentadas no capitulo 3. Os cddigos estao na sequéncia. Os principais aspectos

de cada rotina foram comentados para ajudar o entendimento do programa.

B.1 Corte de poténcia

function [Vdd, Idd, Vgg, dataEXP,cutPOT, EON, EOFF ] = pickMeasureExp(dir)
T = readtable(dir, 'Delimiter', ',', 'HeaderLines', 20);

TIME = T.TIMEx*1e9; JTIME ns

DT = (T.TIME(2)-T.TIME(1));%s

VDS = T.CH4; VDS

ID = T.CH1; %ID

VGS = T.CH3; %VGS

P = VDS .x ID;

%Valores de referia

Vdd = VDS(1);
Idd = ID(round(length(ID)/2));
Vgg = max(VGS);

%% filtro
windowSize = 11;
b

a

(1/windowSize) *ones (1,windowSize) ;

1;% coef denominador
ID f = filter(b,a,ID);
VDS_f = filter(b,a,VDS);
P_f = filter(b,a,P);
Gdelay = (windowSize-1)/2;

%% corte automco de potencia

i_centro = round(length(P_£)/2);

[max1l, maxl_i] = max(P_f(1:i_centro));

[max2, max2_i] = max(P_f(i_centro:end));
max2_i = max2_i + i_centro - 1;

i_centro = round((max2_i-maxl_i)/2 + maxl_i);

m_inicial = mean(P_f (windowSize:round(maxl_i/2)));




172

33 i_m_inicial = find(abs(P_f) >abs(m_inicial+0.05%*(maxl-m_inicial)), 1);

34 m_inicial = mean(P_f (windowSize:round(i_m_inicial*.75)));

36 m_final = mean(P_f ((round((end-max2_i)/2)+max2_i):end));
37 i_m_final = find(abs(P_f) >abs(m_final+0.05%(max2-m_final)), 1, 'last');
38 m_final = mean(P_f (round((length(P_f)-i_m_final)*.25+i_m_final):end));

39

40 m_meio = mean(P_f (round(i_centro-(max2_i-max1l_i)*.15) :round(i_centro + ...

41 +(max2_i-maxl i)*.15)));

43 %on

44 ind onl = find(P_f(1:maxl i) <m_inicial, 1, 'last');

45 ind_on2 = find(P_f(maxl_i:i_centro) <m_meio, 1);

46 ind_on2 ind_on2 + maxl_i - 1;

17 % corre filtro

18 ind_onl ind_onl - Gdelay;

19 ind_on2 ind_on2 - Gdelay;

51 %on

52 ind_offl = find(P_f(i_centro:max2 i) <m_meio, 1, 'last');
53 ind_off2 = find(P_f(max2_i:length(P_f)) <m_final, 1);

54 ind_offl = ind_offl + i_centro - 1;

55 ind_off2 = ind_off2 + max2_i - 1;

56 % corre filtro
57 ind_offl = ind_offl - Gdelay;
58 ind_off2 = ind_off2 - Gdelay;

59 %ver islocalmin matlab

61 %/ perdas
62 PON = P(ind_onil:ind_on2);
63 POFF = P(ind_offl:ind_off2);

65 Yclearvars EINSTON EINSTOFF

66 EINSTON = NaN*zeros(size(PON));

67 for i = 1:length(PON)%a enegia calculada so no ligamento t3
68 if (1 == 1)

69 EINSTON(i) = O;

70 else

71 EINSTON(i) = (PON(i)+PON(i-1))*DT/2 + EINSTON(i-1);
72 end

73 end
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EINSTOFF = NaN*zeros(size (POFF));
for i = 1:length(POFF)%a enegia calculada so no ligamento t3

if (1 == 1)
EINSTOFF(i) = O;
else
EINSTOFF(i) = (POFF(i)+POFF(i-1))*DT/2 + EINSTOFF(i-1);
end
end

%% Return
cutPOT.indx = [ind_onl, ind_on2, ind_off1l, ind_off2];
cutPOT.layer = {'ind_onl', 'ind_on2', 'ind_offl', 'ind_off2'};

EON = EINSTON (end) *1e6;%uJ
EOFF = EINSTOFF (end) *1e6;%ulJ

dataEXP.data(:,1) TIME;

dataEXP.data(:,2) = VGS;

dataEXP.data(:,3) = VDS;

dataEXP.data(:,4) = ID;

dataEXP.data(:,5) = P;

dataEXP.data2(:,1) = EINSTON;

dataEXP.data3(:,1) = EINSTOFF;

dataEXP.layer = {'TIME', 'VGS', 'VDS', 'ID', 'P', 'EINSTON', 'EINSTOFF'};

end

B.2 Equacao de estados

function [ E_on, E_off, data_on, data_off, E_on2, E_off2, data_on2,
data_off2, info_conv ] = metodoSiC( MOSFET, dataMOSFET )

o 1o To oo o To o To o o To o To o o To o Jo o fo Jo o Jo o o

Rs = dataMOSFET.data(1);

Rs100 = dataMOSFET.data(2);

Rg = dataMOSFET.data(3);

Vgg = dataMOSFET.data(4);

Vggl = dataMOSFET.data(5);

gm = dataMOSFET.data(6);

Vth = dataMOSFET.data(7);

Rds = dataMOSFET.data(8);

L = dataMOSFET.data(9);

Rl = dataMOSFET.data(10);
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13 Ls = dataMOSFET.data(11);
14 Ld = dataMOSFET.data(12);
15 Vf = dataMOSFET.data(13);
16 Rd = dataMOSFET.data(14);

17 Vmil = dataMOSFET.data(15);
18 Vdson = dataMOSFET.data(16);
19 Vdd = dataMOSFET.data(17);
20 Idd = dataMOSFET.data(18);

22 t_on = NaN;

23 vgs_on = NaN;

24 vds_on = Nal;

25 id_on = Nal;

26 p_on = Nal;

27 E_inst_on = Nalj;
28 t_off = Nalj;

29 vgs_off NaN;
30 vds_off = Nalj;
31 id_off = NaN,;

32 p_off = Nal;
33 E_inst_off = NaN;
34 E_on = NaNlj;
35 E_off = Nalj;

37 t_on2 = Nalj;

38 vgs_on2 = NaN;

39 vds_on2 = Nalj;

40 id_on2 = Nalj;

41 p_on2 = NaNl;

42 E_inst_on2 = Nal;
43 t_off2 = NaNlj;

14 vgs_off2 = Nal;
15 vds_off2 = Nal;
16 id_off2 = NaNlj;

17 p_off2 = Nal;

18 E_inst_off2 = Nalj;
19 E_on2 = NaNlj;

50 E_off2 = NaN,;

52 endl_on = [];
53 end2_on = [];
54 end3_on = [];
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endl_off = [];
end2_off = [];
end3_off = [];
end4_off = [J;

dt_base = 1e-9;
dt_gen = dt_base * [1/10;%etapa 1 on
1/10;%etapa 2 on

1/10;%etapa 3 on

1/10;%etapa 4 on

1/10;%etapa 1 off

1/10;%etapa 2 off

1/10;%etapa 3 off

1/10] ;%etapa 4 off
%% ON

tspanMax = 0.5e-6;

Vg_in = Vgg;

%% Etapa 1

dt = dt_gen(1);
(vdad,Idd,Ls,Ld,Rs,Rg,Vg_in,gm,Vth,Rds];
calcCoefs(param,Vdd,Vf ,MOSFET) ;

param

coefs

iniCon = [Vggl 0];

clearvars tspan
tspan = 0:dt:tspanMax;
[t0, yO] = ode45(@(t0,y0) sys(t0,y0,coefs,0), tspan, iniCon);
endl_on = find(y0(:,1) >Vth, 1);
if —isempty(endl_on)
yO = yO(l:endl_on,:);
t0 = t0(1l:endl _on,1);
vgs_1 = yO(end,1);
end
%% Etapa 2
dt = dt_gen(2);
param = [Vdd,Idd,Ls,Ld,Rs,Rg,Vg_in,gm,Vth,Rds];
coefs = calcCoefs(param,Vdd,Vf ,MOSFET) ;

if isempty(endl_on)
[Vth Vdd 0 0];

iniCon
else

iniCon = [vgs_1 Vdd 0 0];

end
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97

98 i = 1;

99 clearvars tspan

oo % tic

101 tspan = 0:dt:tspanMax;

102 [t1, y1] = ode45(@(tl,yl) sys(tl,yl,coefs,1), tspan, iniCon);
03 end2_on = find(y1(:,1) >Vmil, 1);

105 if —isempty(end2_on)

106 yl = y1(l:end2_on,:);
107 tl = t1(1:end2_on,1);
108 vgs_2 = yl(end,1);

109 vds_2 = yl(end,2);

110 id_2 = y1(end,3);

111 idl_2 = yi(end,4);

12 end

114 %% Etapa 3

115 if —isempty(end2_on)

116 dt = dt_gen(3);
[Vdd,Idd,Ls,Ld,Rs,Rg,Vg_in,gm,Vth,Rds];
118 coefs calcCoefs(param,vds_2,Vf ,MOSFET) ;

119 iniCon = [vgs_2 vds_2 id_2 idl_2];

117 param

121 t2(1,1) = 0;

22 y2(1,:) = iniCon;
123 clearvars vak

124 vak(i) = 1.5;%

125 clearvars tspan

127 for i = 1:tspanMax/dt %no Vak

128 tspan = dt*(i-1):dt:dt*(i);

129 clearvars t2_ y2_

130 [t2_, y2_] = oded45(@(t2_,y2_) sys(t2_,y2_,coefs,2), tspan, iniCon);
131 coefs = calcCoefs(param,mean(y2_(:,2)),Vf,MOSFET) ;

132 clearvars t2_ y2_

133 [(t2_, y2_]1 = oded45(@(t2_,y2_) sys(t2_,y2_,coefs,2), tspan, iniCon);
134 coefs = calcCoefs(param,y2_(end,2),Vf,MOSFET) ;

135 y2(i+1,:) = y2_(end,:);

136 t2(i+1,1) = t2_(end,1);

137 iniCon = [y2_(end,1) y2_(end,2) y2_(end,3) y2_(end,4)];

138 if (y2(end,2) <Vdson)%||(y2(end,2) > 3xVdd) || (y2(end,3) < 0)
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end3_on = length(y2(:,1));
break;

else
end3_on = [];

end

%i =1+ 1;

end
vgs_3 = y2(end,1);
vds_3 = y2(end,2);

id_3 = y2(end,3);

idl_3 = y2(end,4);

end

%% Potencia e Energia ON
if (—isempty(end3_on))
Jipara etapas 1s

t_on2 = [t0; t1(2:end,1)+t0(end);

t2(2:end,1)+t0 (end) +t1 (end) 1 *1e9; )~

vgs_on2 = [y0(:,1); y1(2:end,1); y2(2:end,1)];

vds_on2

p_on2 = vds_on2.*id_on2;

clearvars E_inst_on2
E_inst_on2 = zeros(size(p_on2));
for i = 1:length(p_on2)
if (i == 1)
E_inst_on2(i) = 0;
else

dt_ = t_on2(i) - t_on2(i-1);

[Vdd*ones(size(t0)); y1(2:end,2); y2(2:end,2)];
id_on2 = [zeros(size(t0)); yl1(2:end,3); y2(2:end,3)];%

177

E_inst_on2(i) = (p_on2(i)+p_on2(i-1))*dt_x1e-9/2 + E_inst_on2(i-1);

end

end

E_on2 = (E_inst_on2(end) - E_inst_on2(1))*1e6;7% ul

t_on = [t1; t2(2:end,1)+tl(end)]*1e9;%;;
vgs_on = [y1(:,1); y2(2:end,1)];%;
[y1(:,2); y2(2:end,2)]1;%;
id_on = [y1(:,3); y2(2:end,3)];%;

p_on = vds_on.*id_on;

vds_on

clearvars E_inst_on
E_inst_on = zeros(size(p_on));

for i = 1:length(p_on)
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180 if (1 == 1)

181 E_inst_on(i) = 0;

182 else

183 dt_ = t_on(i) - t_on(i-1);

184 E_inst_on(i) = (p_on(i)+p_on(i-1))*dt_x*1e-9/2 + E_inst_on(i-1);
185 end

86 end

87 E_on = (E_inst_on(end) - E_inst_on(1))*1e6;% uJ
188 end

189 %% Etapas off OFF

190 Vg_in = Vggl;

191 %% Etapa 1

192 dt = dt_gen(5);
[Vdd,Idd,Ls,Ld,Rs,Rg,Vg_in,gm,Vth,Rds];
calcCoefs(param,Vdson,Vf,MOSFET) ;

193 param

194 coefs

lo6 iniCon = [Vgg 0];

o7

198 clearvars tspan yO tO

199 tspan = 0:dt:tspanMax;

boo [t0, yO] = oded45(@(t0,y0) sys(t0,y0,coefs,0), tspan, iniCon);
o1 endl_off = find(y0(:,1) <Vmil, 1);

o2 if —isempty(endl_off)

203 yO = yO(l:endl_off,:);
P04 t0 = t0(1:endl_off,1);
P05 vgs_1 = yO(end,1);

P06 end

o7 %% Etapa 2

b0z dt = dt_gen(6);
[Vvdd,Idd,Ls,Ld,Rs,Rg,Vg_in,gm,Vth,Rds];
calcCoefs(param,Vdson,Vf ,MOSFET) ;

bi1 if isempty(endl_off)

09 param

10 coefs

D12 iniCon = [Vmil Vdson Idd 0];
P13 else
R14 iniCon = [vgs_1 Vdson Idd 0];
15 end

D16

P17 clearvars t1_0 y1_0 yl1 t1 vak
b1 t1(1,1) = 0;

b9 vak(1l) = Vf;

20 y1(1,:) = iniCon;
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R37

P38

P39

P40

P41

P42

P59

60

P61

P62

P63

clearvars tspan

for i = 1:tspanMax/dt
tspan = dtx(i-1):dt:dt*(i);

clearvars ti1_ yi1_

[t1_, y1_]1 = oded45(@(t1_,y1_) sys(tl_,yl_,coefs,2), tspan, iniCon);

coefs = calcCoefs(param,mean(yl_(:,2)),Vf ,MOSFET);

clearvars ti1_ yi1_

[ti_, y1_] = oded5(@(t1_,y1_) sys(tl_,yl_,coefs,2), tspan, iniCon);

coefs = calcCoefs(param,yl_(end,2),Vf,MOSFET);
y1(i+1,:) = y1_(end,:);
t1(i+1,1) = t1_(end,1);

iniCon = [y1_(end,1) yl1_(end,2) yl_(end,3) yl_(end,4)];

if (yi(end,2) >Vdd)%l|(yi(end,2) < 0)
end2_off = length(y1(:,1));
break;

else
end2_off = [];

end

end

vgs_2 = yl(end,1);
vds_2 yl(end,2);
id_2 = y1(end,3);
idl_2 = yi(end,4);
%% Etapa 3

if —isempty(end2_off)

dt = dt_gen(7);
[Vdd,Idd,Ls,Ld,Rs,Rg,Vg_in,gm,Vth,Rds];
calcCoefs(param,Vdd,Vf ,MOSFET) ;

param

coefs

iniCon = [vgs_2 vds_2 id_2 idl_2];
clearvars tspan t2 y2
htic
tspan = 0:dt:tspanMax;
[t2, y2] ode45(@(t2,y2) sys(t2,y2,coefs,1), tspan,
end3_off find(y2(:,1) <Vth, 1);
if —isempty(end3_off)
y2 = y2(1l:end3_off,:);

t2 = t2(1:end3_off,1);
vgs_3 = y2(end,1);
vds_3 = y2(end,2);

1d_3 = y2(end,3):

iniCon) ;
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idl_3 = y2(end,4);
end
end
%% Etapa 4
if (—isempty(end3_off))
dt = dt_gen(8);
param = [Vdd,Idd,Ls,Ld,Rs100,Rg,Vg_in,gm,Vth,Rds];
coefs = calcCoefs(param,vds_3,Vf,MOSFET) ;

iniCon = [vgs_3 vds_3 id_3 idl_3];
o= 1;

clearvars tspan t3 y3

tspan = 0:dt:tspanMax;
[t3, y3]
end4_off

ode45(@(t3,y3) sys(t3,y3,coefs,4), tspan, iniCon);
find(y3(:,1) <Vggl+(Vgg-Vggl)*0.05, 1);

if —isempty(end4_off)

y3 = y3(l:end4_off,:);
t3 = t3(1:end4_off,1);
end
end
%% Potencia e Energia OFF

if (—isempty(end4_off))

%para etapas 1s

t_off2 = [t0; t1(2:end,1)+t0 (end); t2(2:end,1)+t1 (end)+t0 (end) ;
t3(2:end,1)+t0 (end) +t1 (end) +t2 (end) 1 *1e9; )~

vgs_off2 = [y0(:,1); y1(2:end,1); y2(2:end,1); y3(2:end,1)];%;
y3(2:end,1)];

vds_off2 = [Vdson*ones(size(t0)); yl1(2:end,2); y2(2:end,2);
y3(2:end,2)]1;%; y3(2:end,2)];

id_off2 = [Idd*ones(size(t0)); y1(2:end,3); y2(2:end,3);
y3(2:end,3)];%; y3(2:end,3)];

p_off2 = vds_off2.*xid_off2;

clearvars E_inst_off2
E_inst_off2 = zeros(size(p_off2));
for i = 1:length(p_off2)

if (4 == 1)
E_inst_off2(i) = 0;
else

dt_ = t_off2(i) - t_off2(i-1);
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E_inst_off2(i) = (p_off2(i)+p_off2(i-1))*dt_x*1le-9/2 + ...
E_inst_off2(i-1);
end
end
E_off2 = (E_inst_off2(end) - E_inst_off2(1))*1e6;% ulJ

fheficiente

t_off = [t1; t2(2:end,1)+tl(end); t3(2:end,1)+tl (end)+t2(end)]*1e9;
vgs_off [y1(:,1); y2(2:end,1); y3(2:end,1)];

vds_off [y1(:,2); y2(2:end,2); y3(2:end,2)];

id_off = [y1(:,3); y2(2:end,3); y3(2:end,3)];

p_off = vds_off.*id_off;

clearvars E_inst_off
E_inst_off = zeros(size(p_off));

for i = 1:length(p_off)’

if (4 == 1)
E_inst_off(i) = 0;
else

dt_ = t_off(i) - t_off(i-1);
E_inst_off(i) = (p_off(i)+p_off(i-1))*dt_x1e-9/2 + E_inst_off(i-1);
end
end
E_off = (E_inst_off (end) - E_inst_off(1))x*1e6;% uJ
end
%% final

data_on.data(:,1) = t_on;
data_on.data(:,2) = vgs_on;
data_on.data(:,3) = vds_on;
data_on.data(:,4) = id_on;
data_on.data(:,5) = p_on;

data_on.data(:,6) E_inst _on;
data_on.label(:,1) = {'t_on', 'vgs_on', 'vds_on', 'id_on', 'p_on',

'E_inst_on'};

data_on2.data(:,1) = t_on2;
data_on2.data(:,2) = vgs_on2;
data_on2.data(:,3) = vds_on2;
data_on2.data(:,4) = id_on2;
data_on2.data(:,5) = p_on2;

data_on2.data(:,6) = E_inst_on2;
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341 data_on2.label(:,1) = {'t_on', 'vgs_on', 'vds_on', 'id_on', 'p_on',
'E_inst_on'};

342

343 data_off.data(:,1) = t_off;

344 data_off.data(:,2) = vgs_off;

345 data_off.data(:,3) = vds_off;

346 data_off.data(:,4) = id_off;

347 data_off.data(:,5) = p_off;

348 data_off.data(:,6) = E_inst_off;

340 data_off.label(:,1) = {'t_off', 'vgs_off', 'vds_off', 'id_off', 'p_off',
'"E_inst_off'};

350

351 data_off2.data(:,1) = t_off2;

352 data_off2.data(:,2) = vgs_off2;

353 data_off2.data(:,3) = vds_off2;

354 data_off2.data(:,4) = id_off2;

355 data_off2.data(:,5) = p_off2;

356 data_off2.data(:,6) = E_inst_off2;

357 data_off2.label(:,1) = {'t_off', 'vgs_off', 'vds_off', 'id_off',
'p_off', 'E_inst_off'};

358

359 info_conv.endl_on = endl_on;

360 info_conv.end2_on = end2_on;

361 info_conv.end3_on = end3_on;

562 info_conv.endl_off = endl_off;

363 info_conv.end2_off = end2_off;

364 info_conv.end3_off = end3_off;

365 info_conv.end4_off = end4_off;

366 To oo oo oo oo oo oo oo oo oo oo Toa Too o

367 end

B.3 Programa para calculo das energias por comutacao

Este apéndice descreve, sucintamente, a ferramenta desenvolvida em MATLAB®
para automatizar o célculo de energia de comutacao dos diferentes dispositivos. Esta
ferramenta se tornou util neste trabalho em razao das sucessivas amostras em diferentes
condicoes de tensao e corrente dos mais diversos componentes. Na ferramenta imple-
mentada, pode-se selecionar entre os diversos dispositivos os niveis de corrente e tensao

desejadas, apresentadas na tela de interface grafica, dada na Figura B.1.

Inicialmente, o programa solicita ao usudrio (no menu a direita da Figura B.1)

os dados de tensao e corrente. Com base nestes dados e no procedimento detalhado no
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capitulo 3, a energia dispendida na entrada em conducao e desligamento é calculada. Além
disso, o software plota as curvas de tensao e corrente de modo a verificar possiveis atrasos
nos sinais aquisitados. As energias de comutagao calculadas sdo retornadas pelo programa
na tela de interface, no menu inferior. Para os testes foram considerados cinco unidades de

um determinado modelo de MOSFET, para os quais foram considerados cinco medigoes.



Figura 86 — Aplicativo para calculo da

energia experimental.
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Fonte: Elaborado pelo autor (2020).
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