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Este trabalho analisa as perdas no conversor com 

neutro grampeado com conexão em T. O controle do 

conversor é realizado em malha fechada para a 

corrente de saída, conectado à rede elétrica, 

preparado para uma aplicação fotovoltaica. No 

trabalho é apresentado e calculado o rendimento do 

conversor para diferentes configurações de 

interruptores e diodos. São obtidos os resultados 

experimentais para um conversor de 3 KW. 
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RESUMO 

 

 

Este trabalho analisa as perdas no conversor com neutro 

grampeado com conexão em T. O controle do conversor é realizado em 

malha fechada para a corrente de saída, conectado à rede elétrica, 

preparado para uma aplicação fotovoltaica. As perdas teóricas são 

calculadas para IGBT com diodo de Silício, IGBT com diodo de 

Carboneto de Silício, transistor de Nitreto de Gálio com diodo de Silício 

e transistor de Nitreto de Gálio com diodo de Carboneto de Silício. No 

trabalho é apresentado e calculado o rendimento do conversor para 

diferentes configurações de interruptores e diodos. São obtidos os 

resultados experimentais para um conversor de três quilowatts. É 

também apresentado e calculado o rendimento ponderado para 

conversores aplicados à geração de energia solar fotovoltaica. 

 

 

Palavras-chave: T-Type, GaN, SiC, perdas, fotovoltaico 

  



 

 

 



 

 

ABSTRACT 

 

 

This work presents the loss analysis in the neutral point clamped 

with T-connection, T-Type converter. The converter control is 

performed in closed loop to the output current, connected to the grid to 

inject energy, as in a photovoltaic application. The theoretical losses are 

calculated for IGBT composition with Silicon diode, IGBT with Silicon 

Carbide diode, Gallium Nitride transistor with Silicon diode and Gallium 

Nitride transistor with Silicon Carbide diode. The work presents the 

calculation of losses for different semiconductor compositions. 

Experimental results are obtained for a three quilowatt inverter. In the 

work is presented and calculated calculated the weighted efficiency for 

converters applied to the generation of photovoltaic solar energy. 

 

 

Key-words: T-Type, GaN, SiC, losses, photovoltaic 
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1 INTRODUÇÃO 

Com o aumento da demanda energética e a preocupação com a 

poluição gerada pela queima de combustíveis fósseis, as fontes 

renováveis de energia têm ganhado cada vez mais espaço na matriz 

energética mundial. Dentre as fontes renováveis, as que mais se 

destacam atualmente são a eólica, que é a geração de eletricidade a partir 

da energia mecânica do vento, e a fotovoltaica, que é a conversão direta 

de energia solar em eletricidade. A geração fotovoltaica tem apresentado 

grande crescimento nos últimos anos devido à significativa redução de 

custos proporcionada pelo aumento de sua escala de produção (ZILLES, 

MACÊDO, et al., 2012). 

A energia solar fotovoltaica já tem papel importante na matriz 

energética mundial, guardadas as proporções, quando comparada a 

outras fontes energéticas. Igualmente, ela vem sendo cada vez mais 

inserida na matriz energética Brasileira, devido aos interesses da 

indústria, das entidades governamentais e da sociedade civil (ABINEE, 

2012). Tendo em vista a importância dessa fonte e de seu potencial 

futuro, o rendimento energético do conjunto gerador fotovoltaico torna-

se fator de grande interesse. 

Profissionais de Eletrônica de Potência podem desenvolver 

inversores com diferentes objetivos de aplicação, dentre os quais podem 

ser destacados a redução do custo do equipamento, redução do peso e 

volume, aumento da confiabilidade e aumento do rendimento. De acordo 

com a aplicação do produto e segmento do mercado, diferentes 

estratégias de projeto podem ser utilizadas, em função das expectativas e 

necessidades dos clientes. Consumidores residenciais, que utilizam 

inversores na faixa de até 5 kW, por exemplo, podem ter interesse em  

um equipamento com desenho externo moderno, além de preço acessível  

e   baixo nível de ruído audível. Já investidores em energia fotovoltaica 

possuem maior interesse no retorno sobre o investimento, garantia e 

suporte técnico, levando ao interesse em baixo custo e confiabilidade. 

Desta forma, entre as variáveis que interferem nas expectativas dos 

clientes, cabe ao engenheiro do conversor estático projetar os 

componentes, a temperatura máxima de operação dos componentes, 

determinar o tempo médio entre eles tamanho, peso, custo de 

manutenção e, não menos importante, o rendimento da conversão 

(BELLINASO, 2014). 

Com relação à forma de conexão à rede dos inversores, existem 

basicamente três classificações de sistemas fotovoltaicos: autônomos, 

conectados à rede e híbridos (PEREIRA e OLIVEIRA, 2011). Sistemas 
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conectados à rede apresentaram elevado crescimento nos últimos anos, 

sendo mais de 95% da capacidade mundial instalada (IEA, 2013). 

Somente na Alemanha existem mais de um milhão de sistemas 

fotovoltaicos conectados à rede, somando mais de 30 Gigawatt-pico de 

potência instalada (IEA, 2013). No Brasil, a resolução 482/2012 da 

ANEEL regulamentou essa conexão com a rede e normatizou o sistema 

de compensação de energia (ANEEL, 2012). 

Os inversores podem ser classificados, ainda, pela quantidade e 

configuração dos módulos fotovoltaicos que processa a energia. As 

classificações dadas são: i) inversor central, capaz de processar a energia 

de um grande conjunto de módulos fotovoltaicos conectados em série e 

paralelo; ii) inversor string, capaz de processar a energia de uma única 

série de módulos fotovoltaicos realizando o rastreamento de máxima 

potência; iii) inversor multi-string, que processa a energia 

separadamente de diferentes séries de módulos fotovoltaicos conectados 

em paralelo; e iv) microinversor, que processa a energia de um único 

módulo fotovoltaico e muitas vezes pode ser acoplado diretamente à 

este, junto à caixa de conexão dos cabos. 

Inversores podem também ser classificados pela presença e tipo 

de transformador de isolação galvânica. Há os inversores com 

transformador de baixa frequência (low frequency – LF), com 

transformador de alta frequência (high frequency – HF) ou sem 

transformador (transformerless – TL). Inversores sem transformador 

apresentam normalmente maior rendimento que inversores com 

transformador. 

Ainda com relação à escolha da topologia e característica de 

isolação do conversor, a carcaça de módulos fotovoltaicos necessita ser 

aterrada em instalações elétricas, de acordo com a norma IEC 60364-7-

712. Esse aterramento gera uma capacitância parasita entre cada um dos 

terminais elétricos dos módulos fotovoltaicos (positivo e negativo) e o 

condutor de proteção (terra) da instalação. Uma corrente de fuga pode 

fluir através desse capacitor parasita, pela conexão de aterramento, pelas 

conexões dos terminais positivo e negativo do módulo fotovoltaico e 

fechando circuito pelo inversor. Deste modo, em inversores sem 

transformador, a presença desta corrente deve ser levada em 

consideração no projeto e escolha da topologia. Nem todas as topologias 

de inversores podem ser aplicadas para inversores fotovoltaicos sem 

transformador. Enquanto isso, algumas topologias especiais para 

inversores fotovoltaicos sem transformador apresentam a característica 

de mitigarem a corrente de modo comum que circula pela capacitância 

parasita dos módulos fotovoltaicos e reduzirem o ruído gerado pelo 
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inversor, tendo sido desenvolvidas para este fim. Não é objetivo deste 

trabalho, contido, aprofundar o estudo à respeito da corrente de fuga e 

dos seus possíveis métodos de mitigação. 

Como mencionado acima, outro aspecto importante de um 

sistema fotovoltaico e, por extensão, de um conversor aplicado como 

inversor fotovoltaico, é a sua eficiência. Neste sentido, o trabalho avalia 

um inversor monofásico sem transformador, conectado à rede pública de 

distribuição de energia elétrica. Para este conversor, as perdas totais são 

avaliadas e seu rendimento é calculado para diferentes configurações de 

semicondutores e diferentes métodos de cálculo de eficiência global, 

com diferentes abordagens de ponderação. 

Com relação à estrutura do trabalho, no capítulo 2 são 

apresentados diferentes tipos de semicondutores de potência, seus 

modelos de perdas e equacionamento relativo. No capítulo 3, após a 

introdução sobre o conversor T-Type NPC e sua modulação, é realizada 

a modelagem da planta para o controle da corrente de saída, visando a 

injeção de corrente na rede elétrica, como em uma aplicação com 

energia solar fotovoltaica. Na sequência, este mesmo capítulo apresenta 

e define o rendimento ponderado, que consiste em um rendimento médio 

ponderado com diferentes pontos de potência do conversor 

proporcionais à sua potência nominal. Posteriomente, nos capítulos 4 e 5 

o rendimento convencional para as diferentes configurações de 

semicondutores, bem como o rendimento ponderado teórico e 

experimental, são calculados para o conversor T-Type NPC. 
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2 SEMICONDUTORES DE POTÊNCIA 

Os semicondutores de potência tem papel fundamental na 

sociedade moderna, estando presentes em boa barte dos equipamentos 

que geram e processam a maior parte da energia elétrica consumida no 

planeta. Saber a potência que é dissipada na forma de perdas nos 

semicondutores é de fundamental importância para o projeto de um 

conversor ou para a pesquisa e o desenvolvimento de novas aplicações 

das diferentes tecnologias de semicondutores. 

Os semicondutores de potência podem ser diodos, transistores e 

tiristores. Eles existem nas mais diversas tecnologias, à medida que a 

química, a física e a ciência dos materiais avançam. Este trabalho aborda 

alguns tipos de diodos e transistores mais empregados no processamento 

de energia. 

2.1 TRANSISTOR DE EFEITO DE CAMPO (FET) 

Neste trabalho, o equacionamento de perdas no FET, que é 

realizado mais especificamente para o transistor do tipo MOSFET 

(transistor de efeito de campo metal-óxido-semicondutor), serve de base 

para a construção do equacionamento de perdas no transistor de GaN 

(Nitreto de Gálio), devido à similaridades nas suas etapas de entrada em 

condução e bloqueio. Neste sentido, tendo em vista que alguns conceitos 

relacionados ao MOSFET são úteis para o entendimento do transistor 

GaN, é apresentada uma introdução sobre o MOSFET, seu surgimento e 

as diferentes tecnologias construtivas. 

O transistor de efeito de campo (field-effect transistor – FET) 

tem seu nome derivado do próprio princípio básico de operação. Seu 

mecanismo de controle é baseado no campo elétrico estabelecido pela 

tensão aplicada à porta (gate). A condução de corrente acontece apenas 

por um tipo de portador, elétron ou lacuna, dependendo do tipo, canal -n 

ou canal –p, respectivamente. 

O conceito básico do FET é conhecido desde a década de 1930, 

tendo começado a ser fabricado, na prática, por volta de 1960. Já na 

década de 1970, começou a se tornar popular um tipo particular de FET, 

o transistor de efeito de campo tipo MOSFET, por apresentar vantagens 
tecnológicas de fabricação, comparado aos transistores bipolares, e de 

integração, servindo à aplicação em memórias e processadores. 

Dentro dos diferentes tipos de MOSFET, o do tipo 

enriquecimento (enhancement mode) é o mais utilizado nos dias de hoje. 

Este é fabricado sobre um substrato tipo -p, o qual é uma lâmina de 
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silício cristalino que serve de suporte para o dispositivo. Duas regiões 

fortemente dopadas tipo -n são criadas no substrato, e vão se tornar, 

posteriormente, a fonte e o dreno do componente. Uma fina camada de 

óxido de silício (𝑆𝑖𝑂2), um excelente isolante, é crescida sobre a 

superfície do substrato, cobrindo a área entre dreno e fonte. Uma camada 

de metal condutor é depositada sobre o óxido para formar o eletrodo de 

porta. É o isolamento do eletrodo de porta em relação ao substrato que 

proporciona que a corrente de porta seja extremamente pequena, uma 

vez que é formado um isolamento elétrico. 

O substrato é, então, conectado à fonte, como pode ser visto na 

Figura 1 para o MOSFET tipo enriquecimento. A corrente flui entre o 

dreno e a fonte longitudinalmente, no sentido do comprimento do 

componente. Uma tensão positiva na porta faz com que as lacunas livres, 

num primeiro momento, sejam repelidas da região do substrato sob a 

porta, região de depleção, formando uma região repleta de ligações 

covalentes de cargas negativas, região de formação do canal. Além 

disso, a região atrai elétrons das regiões n+, da fonte e dreno. O 

MOSFET canal n+, ou NMOS, é formado, então, em um substrato do 

tipo -p. Se uma tensão for aplicada entre o dreno e a fonte, uma corrente 

poderá circular. A Figura 1 apresenta a estrutura do MOSFET do tipo 

enriquecimento. 

Figura 1 - MOSFET do tipo enriquecimento 

 
Fonte: (SEDRA e SMITH, 2007). 

 

O valor da tensão aplicada à porta para o qual o número 

suficiente de elétrons móveis se acumula na região para formar o canal é 

chamado de tensão de limiar (threshold). A porta e o substrato, com o 

óxido entre eles, se comportam como um capacitor, que, quando 

aplicada tensão positiva, faz aparecer um campo elétrico no sentido 
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vertical, transversal ao sentido de formação do canal. É a intensidade 

deste campo elétrico que controla a quantidade de cargas no canal, logo, 

controlando a sua condutividade e, por fim, controlando a corrente que 

circula pelo canal. A operação de um MOSFET do tipo enriquecimento é 

tal que maior será a condutividade quanto maior for o número de 

elétrons livre presentes no canal. 

Figura 2 - MOSFET de canal n (a) e de canal p (b) 

 

 
Fonte: livre domínio 

 

 O símbolo adotado para o MOSFET representa adequadamente 

o dispositivo: uma barra vertical representando a porta, isolada dos 

outros três terminais, que são dreno, fonte, e o central, representando o 

corpo (substrato), sendo este conectado ao terminal da fonte. A seta 

indica a direção da corrente para MOSFET canal -n ou canal –p 

(SEDRA e SMITH, 2007). 

 

2.1.1 MOSFET modo depleção 

O MOSFET do tipo depleção tem estrutura construtiva similar 

àquela do MOSFET do tipo enriquecimento. A diferença é uma fina 

camada de silício tipo –n, que é depositada imediatamente abaixo da 

camada de óxido isolante, formando um canal condutivo permanente 

entre dreno e fonte. Deste modo, quando a tensão porta-fonte for zero, 

uma corrente pode fluir pelo canal, na forma de elétrons livres.  

O semicondutor pode ser construído também na forma de canal 
-p. No componente tipo -n, uma tensão negativa aplicada na porta com 

relação à fonte provoca o efeito de criar uma região de depleção, ou seja, 

uma região de recombinação entre elétrons e lacunas, tendo poucos 

portadores livres e alta resistividade. Esta região de depleção, por sua 



25 

 

vez, provoca aumento na resistividade do canal, deixando-o mais 

estreito.  Se o valor da tensão porta-fonte for aumentado negativamente, 

chega-se ao ponto onde o canal é totalmente depletado, com a corrente 

de dreno se reduzindo à zero. 

Por todas as características mencionadas, os MOSFETS do tipo 

depleção são também conhecidos por serem normalmente ligados, ou 

seja, conduzem com tensão nula ou ausente na porta, ao passo em que 

são bloqueados quando há a ação da aplicação de uma tensão (no caso, 

negativa) na porta com relação à fonte. A Figura 3 apresenta a estrutura 

de um MOSFET de depleção de canal n. 

Figura 3 - MOSFET depleção canal n 

 

 
Fonte: produção do autor 

 Como pode ser inferido, o MOSFET do tipo depleção também 

pode, à depender do seu projeto construtivo, operar no modo de 

enriquecimento. Isso ocorre quando a tensão aplicada à porta com 

respeito à fonte se torna positiva. Neste modo de operação, o MOSFET 

depleção passa a ter seu canal povoado por mais elétrons livres. Quanto 

mais positivo for o canal (para um dispositivo canal n), mais largo e com 

menor resistência ele será, permitindo um maior fluxo de corrente. Este 

tipo em particular de MOSFET possui características dinâmicas pobres, 

que não favorecem sua aplicação em alta frequência, como uma maior 

capacitância de porta, uma vez que não é otimizado para modo depleção, 

ao passo que também não é um componente do tipo enriquecimento puro 
(SEDRA e SMITH, 2007). A Figura 4 apresenta a simbologia do 

MOSFET tipo depleção, conforme a sua polaridade e construção. 

 

Fonte 
Óxido Porta 

Dreno 

Corpo 
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Figura 4 - MOSFET tipo depleção e sua simbologia (para tipo p e n) 

 
Fonte: imagem da web 

 

 

2.1.2 MOSFET superjunção 

Para os MOSFETs de mais alta tensão, acima de 500V, a 

tecnologia evoluiu para componentes de superjunção “deep-trench”, 

usando um princípio de compensação de cargas. Esta é a tecnologia 

dominante de MOSFET para altas tensões em fontes de alimentação. 

Com esta tecnologia, a resistência de condução do canal pode ser 

sensivelmente reduzida. Em 1999 o primeiro MOSFET Superjunção foi 

introduzido pela Siemens, seguida pela ST Microelectronics. 

A Figura 4 mostra a estrutura de um MOSFET convencional de 

enriquecimento, para servir de comparação. 

Figura 5 - MOSFET planar convencional (enriquecimento) 

 
Fonte: ST microelectronics 

 

Existem dois princípios fundamentais empregados neste 

transistor. Primeiro, o caminho principal da corrente é altamente dopado, 
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em comparação à um MOSFET tradicional do tipo planar, fazendo com 

que a resistência em condução seja reduzida. Contudo, isto naturalmente 

reduziria capacidade de bloqueio de tensão do componente, uma vez que 

este sempre foi o compromisso na fabricação de um MOSFET (menor 

resistência de condução versus maior tensão de bloqueio), obtendo-se 

um MOSFET de baixa tensão, ao invés de um MOSFET de 500V ou 

600V, o que não era o desejado. Para contornar este problema foram 

adicionadas inserções em formato de colunas, prolongando a região tipo 

–p para dentro do canal. 

Enquanto isso, a Figura 5 apresenta o conceito básico do 

MOSFET superjunção. 

Figura 6 - MOSFET superjunção (enriquecimento) 

 
Fonte: ST microelectronics 

 

Os caminhos da corrente das colunas tipo –p e da região dopada 

tipo –n são dimensionados de maneira que, quando o MOSFET é 

comandado ao bloqueio, iniciando a desenvolver capacidade de bloqueio 

de tensão, a região de depleção resultante é formada com a migração dos 

portadores das colunas da região dopada tipo –p, resultando em uma 

região com carga aproximadamente neutra e permitindo uma tensão de 

bloqueio elevada. 

MOSFETs de superjunção podem possuir menor resistência em 

condução simultaneamente com redução das capacitâncias associadas do 

componente, enquanto MOSFETs do tipo planar tipicamente possuem 

uma resistência maior por unidade de área (que determina a capacidade 

de corrente). A redução desta resistência era obtida nos componentes do 

tipo planar através do aumento da área do chip, o que gerava perda de 

qualidade nas características dinâmicas, aumentando as cargas 
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associadas na comutação dreno-fonte e no comando na porta, gerando, 

por fim, maiores perdas por comutação. 

Para um MOSFET de alta tensão (>500V), a resistência em 

condução é, predominantemente, formada pela resistência da camada 

epitaxial (uma camada cristalina ordenada) depositada sobre o substrato, 

sendo a resistência do substrato em si e do canal as demais contribuintes. 

Isto ocorre porque esta é a camada principal responsável por permitir 

bloqueio de tensão. Os MOSFETs de superjunção podem usar uma 

camada epitaxial mais fina do que um componente planar para uma 

mesma tensão de bloqueio. Portanto, conseguem reduzir a resistência em 

condução, para uma mesma tensão de bloqueio, ou, de outro modo, para 

uma mesma resistência de condução conseguem melhores características 

dinâmicas e de comutação, podendo, inclusive, obter melhoria nos dois 

parâmetros (FAIRCHILD, 2013). 

2.1.3 Cálculo de Perdas em MOSFET 

O calculo de perdas é uma etapa importante do projeto de um 

conversor de potência. Aplicações como processamento de energia 

fotovoltaica para conexão à rede requerem maximização da geração, o 

que leva à tendência da busca por minimização das perdas no conversor 

utilizado. Para isso, é necessário que se tenha procedimentos adequados 

e precisos para o cálculo de perdas, de modo à saber o real rendimento 

de uma estrutura para que o projeto possa ser otimizado. 

Existem, basicamente, três abordagens para a modelagem de 

perdas. Uma é o modelo baseado na construção física, como a geometria 

de construção e a densidade de dopagem, onde estes dados são utilizados 

como entrada em um software de simulação de elementos finitos. Neste 

caso, os resultados conferem com os experimentais com excelente 

aproximação, entretanto, o cálculo consome grande quantidade de 

processamento e tempo, podendo levar dias para uma simples simulação 

de um conversor CC-CC com dois semicondutores (REN, XU, et al., 

2006). 

O segundo método é o modelo baseado no comportamento do 

circuito, que considera parâmetros principais (key parameters) e é 

amplamente utilizado por ter uma boa relação entre densidade de 
processamento e precisão do resultado. Estes modelos são padronizados, 

escritos numa mesma linguagem, possibilitando aos fabricantes de 

softwares de simulação desenvolver ferramentas de simulação para sua 

análise. A maioria dos fabricantes fornecem algum modelo de simulação 

nesta categoria, como os modelos PSpice (personal simulation program 
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with integrated circuit emphasis). Muitas vezes estes parâmetros do 

modelo são obtidos a partir das análises com elementos finitos a partir da 

geometria das camadas construtivas do semicondutor. 

O terceiro método é o modelo analítico ou matemático, do qual 

as expressões para as perdas são derivadas de um circuito elétrico 

equivalente do dispositivo que se quer calcular as perdas. Este é o 

método mais rápido e melhor adequado quando se quer realizar uma 

grande quantidade de cálculos e variações paramétricas no circuito. 

Entre os modelos analíticos para cálculo de perdas, o mais 

simples trata as formas de onda de entrada em condução e bloqueio 

como sendo lineares por partes, utilizando uma abordagem assintótica. 

Isto não considera, na maioria das vezes, as indutâncias parasitas de 

dreno e fonte e a não-linearidade dos capacitores parasitas presentes no 

modelo elétrico do MOSFET. 

O modelo matemático pode considerar as capacitâncias associadas à 

um MOSFET. Entre elas, 𝑪𝑰𝑺𝑺 (capacitância de entrada) é a capacitância 

entre a porta e os terminais de fonte e dreno, 𝑪𝑶𝑺𝑺 (capacitância de saída) é a 

capacitância entre o dreno e os terminais de porta e fonte, 𝑪𝑹𝑺𝑺 (capacitância 

de transferência reversa) é a capacitância entre o terminal de dreno e de 

porta. A inclusão da não-linearidade da capacitância porta-dreno (gate-

drain), 𝐶𝑔𝑑, pode ser computada através de uma linearização da sua 

variação. A capacitância 𝐶𝑔𝑑 é um importante parâmetro relacionado às 

perdas por comutação, junto com a capacitância porta-fonte (gate-

source) 𝐶𝑔𝑠. Por sua vez, 𝐶𝑔𝑠 é variável com a tensão dreno-fonte do 

MOSFET. Construtivamente, 𝐶𝑔𝑑 é inversamente proporcional à 

resistência direta em condução, 𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛. Portanto, no projeto de um 

MOSFET, ou na sua utilização por um engenheiro, o balanço adequado 

entre os dois parâmetros na hora da escolha do dispositivo é necessário 

para garantir a otimização na soma das perdas de condução e comutação, 

quando o objetivo é o de aumento do rendimento global. A capacitância 

de saída (output capacitance), 𝐶𝑜𝑠𝑠, é outro importante parâmetro em 

MOSFETs modernos, responsável por parte das perdas de comutação 

(NXP SEMI, 2014). 

Desta forma, para o cálculo de perdas em MOSFETS, de forma à 

melhorar o modelo analítico, a não-linearidade das capacitâncias pode 

ser considerada no equacionamento. Neste sentido, a não linearidade da 

capacitância 𝐶𝑔𝑑 é considerada neste trabalho. Uma aproximação linear 

da variação desta capacitância no MOSFET resulta no pior caso de 

perdas de comutação. 
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2.1.3.1 Perdas de Comutação – Entrada em Condução 

Na entrada em condução, inicialmente, a tensão de gatilho fornecida 

pelo driver sobe de zero até o seu valor nominal, sendo aplicada no 

terminal do resistor de porta, quando, então, a tensão porta-fonte cresce 

até a tensão de limiar (threshold) com constante de tempo definida pelo 

resistor de porta e pela capacitância equivalente de entrada do MOSFET, 

que é 𝐶𝑖𝑠𝑠 = 𝐶𝐺𝐷 + 𝐶𝐺𝑆. Até que a tensão entre porta e fonte atinja a 

tensão de limiar, o interruptor não começa a conduzir corrente entre o 

dreno e fonte. Quando a tensão de limiar é atingida a corrente de dreno 

começa a crescer até chegar ao valor da corrente de carga. O tempo de 

subida da corrente de dreno entre zero e a corrente nominal pode ser 

encontrado na folha de dados do componente (para uma dada condição 

de ensaio), sendo representado comumente por 𝑡𝑟. Contudo, este tempo 

de subida depende da carga que o conversor está alimentando, da 

topologia do conversor e do valor de pico da corrente que será atingida 

ao término da comutação. 

Durante o tempo de subida da corrente no MOSFET, um diodo de 

roda livre continua conduzindo corrente (no caso de um conversor com 

configuração em ponte, este componente pode ser o diodo em 

antiparalelo de outro MOSFET) e a tensão dreno-fonte ainda é a tensão 

de bloqueio. Para que o diodo deste outro MOSFET, que é comumente e 

aqui adotado como um diodo bipolar de silício, seja desligado, é 

necessário que os portadores minoritários armazenados no componente 

sejam removidos, cessando o campo elétrico, através de uma corrente 

reversa. Esta corrente é chamada de “corrente de recuperação reversa” e 

encontra caminho de condução pelo MOSFET que está entrando em 

condução, somando-se à corrente de carga e causando perdas adicionais. 

Os valores máximos para a carga elétrica que precisa ser removida da 

junção do diodo na recuperação reversa (𝑄𝑟𝑟) e para o tempo de 

recuperação reversa (𝑡𝑟𝑟) são obtidos da folha de dados da maioria dos 

MOSFETs ou diodos. 

Após o diodo ser desligado, a corrente de carga circula totalmente 

pelo canal do MOSFET e a tensão dreno-fonte começa a se reduzir até 

chegar ao valor da queda de tensão na resistência do canal que existe 

durante a condução. Ocorre, então, o efeito “Miller” e a tensão porta-
fonte é grampeada em um platô de tensão. A tensão de platô ocorre 

durante o instante em que a capacitância 𝐶𝐺𝐷 está na sua etapa não-

linear, variando de um valor inicial para um valor final, não permitindo a 

continuação da carga de 𝐶𝐺𝑆 e, desta forma, mantendo a tensão porta-

fonte em um valor de platô. 
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Figura 7 - Capacitâncias do MOSFET versus tensão dreno-fonte 

 
Fonte: folha de dados do componente TPH3006PS do fabricante 

Transphorm USA 

 

A inclinação da curva de tensão dreno-fonte é dada de acordo com a 

corrente que flui pela capacitância porta-dreno 𝐶𝐺𝐷 = 𝐶𝑟𝑠𝑠. Para se obter 

o tempo de descida da tensão (𝑡𝑣𝑓𝑎𝑙𝑙) com uma aproximação razoável a 

não-linearidade da capacitância porta-dreno deve ser considerada. A 

dependência desta capacitância com a tensão dreno-fonte é encontrada 

na forma de gráfico na maioria das folhas de dados de MOSFET, 

conforme mostrado na Figura 7. 

Para incorporar este efeito nos cálculos é realizada uma 

aproximação linear, utilizando dois pontos da curva, que representam a 

tensão durante a condução (tensão devido à queda de tensão em 𝑅𝐷𝑠𝑜𝑛) e 

durante o bloqueio (que neste trabalho é 360V), conforme demonstrado 

adiante. Estes são os pontos “A” e “B” da curva de 𝐶𝑟𝑠𝑠 mostrada na 

Figura 7. 
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Figura 8 – Tensão e corrente no MOSFET durante a entrada em 

condução 

 
Fonte: produção do autor. 

 

A Figura 8 apresenta a tensão dreno-fonte durante a entrada em 

condução. Percebe-se que, inicialmente, no início da entrada em 

condução a derivada de descida da tensão dreno-fonte é maior, pelo fato 

de a capacitância 𝐶𝑟𝑠𝑠 ter um valor menor com tensão de bloqueio. De 

forma similar, à medida que a tensão diminui, o valor de 𝐶𝑟𝑠𝑠 aumenta e 

a derivada de queda da tensão se torna menor. A mudança no valor de 

𝐶𝑟𝑠𝑠 pode ser vista na Figura 7. Conforme mencionado, a aproximação 

utilizada no trabalho considera dois valores de capacitância. Na Figura 8 

é mostrada a aproximação com dois pontos de capacitância em 

pontilhado.  Esta análise é realizada para se obter o tempo de descida da 

tensão, que posteriormente é aproximado pela curva mostrada pela linha 

sólida. Considera-se que cada capacitância permanece metade do tempo 

total de queda da tensão dreno-fonte. A diferença na área abaixo da linha 

sólida e da linha pontilhada representa a diferença que a aproximação 

linear adiciona nas perdas teóricas em relação às perdas reais, sendo a 

curva sólida claramente o pior caso para a perda de comutação. O 

procedimento também é utilizado para o tempo de subida da tensão. 

Para considerar o efeito da não-linearidade da capacitância 𝐶𝐺𝐷, 

que é uma parcela de 𝐶𝑟𝑠𝑠, o tempo de queda da tensão para cada um dos 

valores das capacitâncias (para tensão de bloqueio e para tensão em 

condução) é obtido com as equações (2.1) e (2.2), substituindo o valor 

da capacitância conforme mostrado na Figura 7. 
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v fall GD Vbloq
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t C

I
 


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    (2.1) 

 2 ( )

( )

DSon on

bloq DSon Don

v fall GD R I

G on

V R I
t C

I
 



 
      (2.2) 

 

 Para a obtenção de 𝑡𝑣−𝑓𝑎𝑙𝑙 1,2 é necessário conhecer a corrente 

de gatilho que permanece durante o período de queda da tensão dreno-

fonte na região de platô. Ela pode ser obtida por (2.3). 

 

 
drive platô

G on

gatilho

V V
I

R



     (2.3) 

 

O tempo de queda da tensão final é obtido pela média do cálculo 

com as duas capacitâncias diferentes consideradas. Desta forma, estará 

sendo calculada uma perda baseada em um tempo de comutação que não 

é nem subdimensionado (caso fosse adodato o tempo considerando a 

capacitância quando em bloqueio, que é menor) e nem 

superdimensionado (que seria um cálculo de pior caso, adotando a maior 

capacitância, presente no instante de condução). 

 

 
1 2

2

v fall v fall

v fall

t t
t

   




    (2.4) 

 

O tempo de subida da corrente é obtido por (2.5). 

 

 ln drive th
i rise g GS

drive platô on

V V
t R C

V V




 
      

   (2.5) 

 

As perdas na entrada em condução são obtidas somando as 

perdas devido aos tempos de entrada em condução multiplicados pela 

frequência, conforme (2.8). 
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ONmosfet Don bloq s

t t
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As perdas devido à descarga da capacitância 𝐶𝑜𝑠𝑠, considerada a sua 

não-linearidade, são obtidas conforme (2.9) (WANG, PANSIER, et al., 

2014). 

 

2

( )

2

( )

1
...

2

1
... ( )

2 DSon on

Coss Vbloq bloq s

R I DSon on s

P Coss V f

Coss R I f

   

   

  (2.9) 

 

A energia devido ao efeito da recuperação reversa do diodo é obtida 

através de (2.10) (GRAOVAC, PÜRSCHEL e KIEP, 2006). 

 

 rr rr bloq sP Q V f     (2.10) 

  

As perdas totais de entrada em condução são dadas conforme a 

equação (2.11). 

 

 ON ONmosfet Coss rrP P P P     (2.11) 

 

2.1.3.2 Perdas de Comutação – Bloqueio 

O bloqueio do MOSFET ocorre como um processo inverso à 

entrada em condução. As etapas são as mesmas, ocorrendo em ordem 

inversa. No bloqueio, no entanto, não existe o efeito da descarga de 𝐶𝑜𝑠𝑠 

e da recuperação reversa do diodo. 

A corrente de gatilho é determinada por (2.12). 

 
platô

Goff

gatilho

V
I

R
     (2.12) 

 

O tempo de subida da tensão dreno-fonte é determinado pelas 

equações (2.13)-(2.15). 
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O tempo de subida é obtido para a média do tempo de subida com 

cada uma das duas capacitâncias obtidas da curva de variação da 

capacitância 𝐶𝐺𝐷, como na Figura 7. 

 

 
1 2

2
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v rise
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As perdas de bloqueio no MOSFET podem ser calculadas por 

(2.18). 

 

0

( ) ( )

vrise ifallt t

OFFmosfet DS DE v t i t dt



     (2.16) 

 
2
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As perdas totais de bloqueio são dadas conforme a equação (2.18). 

 

 
2

v rise i fall

OFFmosfet bloq Doff s

t t
P V I f

 
      (2.18) 

 

2.1.3.3 Generalização das Perdas de Comutação 

A equação (2.11), bem como (2.18), representam as perdas para 

bloqueio e entrada em condução para uma dada frequência de 

comutação, para uma mesma corrente e tensão de comutação. Para um 

conversor CC-CC, por exemplo, no qual este nível de tensão e corrente 
na comutação não se altera, as equações já fornecem as perdas médias na 

comutação, em Watts. 

No entanto, para um conversor do tipo CC-CA ou, de forma mais 

geral, para qualquer conversor no qual haja uma modulação da corrente 

que passa pelo semicondutor, ou uma alteração na tensão de bloqueio, 
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dependendo da etapa de operação e do índice de modulação, como no 

caso de conversores multiníveis, é necessário que se faça o cálculo das 

perdas em cada comutação, para todas as comutações, de modo que o 

termo 𝑓𝑠 da equação torna-se o período de repetição de um dado padrão 

de comutação, ou seja, a frequência que expressa não apenas o número 

de repetições de comutações, mas, sim, um ciclo completo da frequência 

da rede elétrica, que é o caso deste trabalho. 

Finalmente, as perdas de comutação para entrada em condução e 

bloqueio são expressas, respectivamente, pelas equações (2.19) e (2.20). 
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
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Nas equações, 𝑖 = 𝑓𝑠/𝑓𝑟𝑑 representa o número de comutações que 

ocorrem em um ciclo da rede, que é o período de integração da potência 

de perdas. 

2.1.3.4 Perdas durante a Condução 

A resistência 𝑅𝑑𝑠𝑜𝑛 varia significativamente com a temperatura 

de junção 𝑇𝑗 e com a tensão de gatilho 𝑉𝑔. 

A potência instantânea é dada pela equação (2.21). 

 

 ( ) ( ) ( )DS Dp t v t i t      (2.21) 

 

A partir do modelo elétrico obtido, uma vez que a queda de 

tensão dreno-fonte depende da corrente circulando através do dreno para 

a fonte, obtém-se a equação equivalente (2.22), que depende da corrente 

fluindo pelo dreno. 

Durante a condução, seja para um MOSFET de enriquecimento 

ou de depleção, a equação possui um termo multiplicando a parcela de 

segunda ordem, que pode ser associado ao que seria a resistência do 

canal que conduz a corrente, 𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛. 

 

 
2( ) ( )DSon Dp t r i t      (2.22) 
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A perda de média de condução que se quer obter é a perda 

média para um dado período, conforme (2.21) e (2.24). 
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medP p t dt
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Por outro lado, (2.25) mostra a corrente eficaz no transistor para 

o mesmo período. 

 
2 2
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1
( )

ef

T

D DI i t dt
T

      (2.25) 

  

 Substituindo a equação (2.25) em (2.24) obtém-se a equação (2.26), 

que independe do tempo.  

 

 
2

efmed DSon DP r I      (2.26) 

  

Esta é a equação utilizada para o cálculo das perdas de condução 

no transistor MOSFET, onde 𝐼𝐷𝑒𝑓 é a corrente eficaz no MOSFET com 

integração de um período de repetição do perfil de comutação, no caso a 

tensão da rede elétrica. A perda durante a condução é calculada 

utilizando a corrente eficaz em um período da rede elétrica. Deste modo, 

é possível calcular diretamente as perdas de condução com (2.26). 

Assim, a Figura 9 apresenta o que seria um modelo em condução de um 

MOSFET, que nada mais é do que a resistência do canal de condução. 

Figura 9 - Modelo de condução do MOSFET 

 
Fonte: produção do autor. 
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2.2 TRANSISTOR DE NITRETO DE GÁLIO (GAN) 

Uma tecnologia emergente de semicondutor de potência é o 

transistor de Nitreto de Gálio (GaN). Quando construído em modo 

depleção este possui modelo de perdas similar ao do MOSFET de 

depleção. O transistor GaN também pode ser construído em modo 

enriquecimento. Este, por outro lado, é um componente que difere em 

alguns aspectos do modo depleção e se assemelha em outros. Ele tem, da 

mesma forma que o modo depleção, uma alta mobilidade de elétrons e 

um baixo coeficiente de temperatura, permitindo baixa resistência do 

canal, porém sua estrutura construtiva e um diodo interno com 

portadores majoritários proporciona baixa carga elétrica de porta e carga 

de recuperação reversa próxima de zero. O resultado é um transistor que 

pode trabalhar com alta frequência de comutação e baixo tempo de 

condução (HUANG, QIANG, et al., 2014). 

2.2.1 Transistor FET GaN Modo Depleção 

Para o transistor FET GaN de estrutura heterogênea e alta 

mobilidade de elétrons (GaN high electron mobility) de modo depleção, 

a configuração utilizada é cascode, uma vez que ele possui o canal 

normalmente dotado de elétrons livres, normalmente ligado, assim como 

o transistor MOSFET de modo depleção. O componente cascode é 

construído com um MOSFET do tipo enriquecimento de baixa tensão 

ligado em série com o GaN HEMT. Este MOSFET possui um diodo 

intrínseco com uma pequena carga de recuperação reversa, se 

comparado à um MOSFET de maior tensão, como de 600V, tornando-o 

atrativo para operação em modo de “roda livre”. Além disso, uma vez 

que o sinal de gatilho é aplicado ao MOSFET interno, e não ao transistor 

GaN, de fato, é possível utilizar circuitos de comando convencionais 

para MOSFET (WANG, PANSIER, et al.). 
O GaN HEMT opera com portadores majoritários, fazendo o 

tempo de recuperação reversa e as perdas associadas bem menores do 

que os transistores baseados em Si que trabalhem com portadores 

minoritários, tanto MOSFETs dos tipos planar e superjunção e 

componentes bipolares. 
O dispositivo básico de transistor GaN HEMT foi inventado em 

1993 por Khan, inicialmente como um tipo de MESFET (não um 

MOSFET, um MESFET), que nada mais é do que um JFET com uma 

barreira do tipo Schottky (metal-semicondutor) entre o terminal de porta 

(gate) e o canal de condução, diferente do MOSFET, em que a isolação 



39 

 

da porta é feita através de metal-óxido-semicondutor, que apresenta 

menor custo e por isso é mais amplamente aplicada (BRIERE, 2008). 

O transistor de potência de Nitreto de Gálio (GaN) do fabricante 

Transphorm é composto por um transistor MOSFET de baixa tensão do 

tipo enriquecimento (normalmente off) e por um transistor GaN em 

modo de depleção (normalmente on) e com alta mobilidade de elétrons 

em configuração cascata (cascode), em série. A Figura 10 apresenta a 

estrutura interna do componente. 

Figura 10 - Construção interna do GaN HEMT cascode 

 
Fonte: Transphorm USA 

 

Encapsulado nesta configuração, o MOSFET de silício e o GaN 

HEMT se comportam como um único transistor GaN. Os terminais de 

porta e fonte são os terminais de porta e fonte do MOSFET interno, 

enquanto que o dreno é do GaN HEMT. Os demais terminais internos 

não são disponíveis externamente. Do ponto de vista de aplicação em 

circuitos eletrônicos, o transistor GaN se comporta como um MOSFET 

ultra-rápido, com um diodo de corpo de baixa carga de recuperação 

reversa. 

Entretanto, como um componente bipolar, o diodo de corpo 

interno armazena portadores minoritários na condução direta. 

Especialmente em MOSFETs de alta tensão, nos quais uma grande 

quantidade de portadores é armazenada durante a condução direta, esta 

característica leva à um pobre desempenho reverso, como grande 

corrente e tempo de recuperação reversa. Em contraste com isso, o 

transistor GaN consiste de um GaN HEMT, que é caracterizado por 
portadores majoritários, junto com um MOSFET de baixa tensão, que 

possui pouco armazenamento de portadores minoritários durante o 

estado de condução, uma vez que é um componente com baixa tensão de 

bloqueio. Devido às suas características dinâmicas, o transistor GaN da 
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Transphorm opera com frequências elevadas, com tempos de comutação 

da ordem de 10 ns (RECHT, HUANG e WU). 

 

2.2.1.1 Modos de operação do Transistor GaN Cascode 

Devido ao fato do transistor HEMT ser constituído de um canal 

puro de GaN, não dopado, não há a presença de junção p-n formando um 

diodo parasita para fornecer um caminho indesejado para a corrente. No 

transistor cascode a corrente de roda livre circula, de fato, pelo diodo de 

corpo do MOSFET de silício (TRANSPHORM, 2014). 

A Figura 11 apresenta a estrutura interna do transistor GaN 

modelo TPH3006PS da fabricante Transphorm, com uma opção de 

encapsulamento do tipo TO-220. 

Figura 11 - Transistor GaN HEMT modelo TPH3006PS da fabricante 

Transphorm USA 

 
Fonte: Transphorm USA 

 

Um MOSFET convencional de alta tensão (600V) pode ter 

aproveitado o seu diodo intrínseco para condução reversa, na operação 

em roda livre. A carga de recuperação reversa para tal componente é 

muito maior do que aquela apresentada por um transistor HEMT GaN 

com especificação similar (tensão de bloqueio e corrente do canal 

similares). A relação de carga de recuperação reversa entre os dois 
transistores varia conforme o componente, mas está na faixa de 20 vezes 

maior para o transistor de Silício (TRANSPHORM, 2014). 

No que diz respeito dos modos de condução que o transistor GaN pode 

assumir, estes podem ser três, conforme apresentados na  



41 

 

Figura 12: a) condução direta, b) condução reversa pelo diodo e c) 

condução reversa pelo MOSFET. 

Na condução direta, a corrente circula através do GaN HEMT 

interno do cascode e também pelo MOSFET de baixa tensão, 

responsável, de fato, pelo controle da entrada em condução e do 

bloqueio, uma vez que o GaN HEMT é um semicondutor de estado 

normalmente ligado. Com o MOSFET interno comandado à conduzir, 

base e fonte do GaN HEMT interno passam a ser conectados, desta 

forma, garantindo uma tensão equivalente à queda que ocorre no canal 

de condução do MOSFET interno. Estando com um potencial positivo 

entre porta e fonte, o GaN HEMT permanece ligado. 

Por outro lado, na condução reversa existem dois modos de 

operação possíveis. No primeiro modo de operação reversa, com o 

transistor comandado ao bloqueio, a corrente reversa naturalmente pode 

circular pelo diodo intrínseco do MOSFET de baixa tensão e pelo corpo 

do GaN HEMT e pelo canal do GaN. 

No segundo modo de operação reversa, caso o GaN Cascode 

seja comandado à condução, com tensão positiva aplicada ao terminal de 

porta com relação à fonte, o MOSFET interno será comandado e 

permitirá a passagem da corrente, ocupando o lugar do seu diodo 

intrínseco, uma vez que a queda de tensão direta através do canal deste 

MOSFET é menor do que através do diodo bipolar intrínseco (RECHT, 

HUANG e WU). 

 

Figura 12 - Modos de operação do GaN HEMT cascode 

 
Fonte: Transphorm USA 

 

Para efeito de comparação, com uma corrente de 5𝐴 @ 25°C 

circulando reversamente, a queda de tensão dreno-fonte é 

aproximadamente 0,8V menor quando circula pelo canal do MOSFET 

do que quando circula pelo diodo intrínseco para o componente 

𝑇𝑃𝐻3006. 

a) b) c) 
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2.2.1.2 Perdas no Transistor GaN Cascode 

Conforme mencionado na seção anterior, o transistor GaN HEMT 

cascode possui modelo de perdas similar ao MOSFET. Neste trabalho, 

são utilizadas as mesmas equações para o cálculo de perdas, para 

MOSFET de Silício e GaN HEMT. 

Para uma dada resistência do canal em condução (𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛) o transistor 

GaN possui menores capacitâncias associadas entre os terminais do que 

um MOSFET. A carga de recuperação reversa (𝑄𝑟𝑟), por sua vez, é 

menor do que aquela apresentada por MOSFETs de rápida recuperação 

reversa (WANG, PANSIER, et al., 2014). As perdas de comutação 

dominantes com GaN são as perdas de entrada em condução, devido à 

grande capacitância de saída 𝐶𝑜𝑠𝑠. 

Deste modo, o transistor GaN pode apresentar maior rendimento do 

que o transistor MOSFET. O aumento de rendimento utilizando 

transistores GaN, no entanto, depende fortemente da topologia e 

frequência de comutação aplicada (EUROPE, 2015). 

2.2.1.3 Perdas Por Comutação 

Além do transistor GaN HEMT, é necessário calcular as perdas no 

diodo interno. Para o diodo existente junto com o MOSFET, o diodo de 

corpo, as perdas de entrada em condução do diodo são majoritariamente 

dadas devido à sua recuperação reversa. O cálculo das perdas no diodo é 

apresentado em (2.28). 
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( ) ( )
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i rise v fallt t

ONdiodo D F rr DrrE v t i t dt Q V

 

     (2.27) 

 
1

4
ONdiodo rr bloq sP Q V f     (2.28) 

 

A perda de bloqueio para o diodo é desconsiderada, de acordo com 

apresentado por (GRAOVAC, PÜRSCHEL e KIEP, 2006). 

2.2.2 Perdas Por Condução Reversa 

As perdas por condução reversa são compostas pelas perdas no diodo, 

que são majoritariamente representadas pela queda de tensão direta 
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quando em condução e pela queda de tensão direta na resistência do 

canal do transistor GaN, definidas por (2.29). 

 

 
2

cond sd med DSon efP V I r I      (2.29) 

 

2.3 TRANSISTOR BIPOLAR DE PORTA ISOLADA (IGBT) 

Assim como para o MOSFET e o transistor GaN, são obtidas as 

equações de perdas para o transistor bipolar de porta isolada - IGBT 

(insulated gate bipolar transistor). 

Nesta seção são apresentadas as equações de cálculo de perdas mais 

empregadas para as etapas de entrada em condução e bloqueio do IGBT. 

2.3.1 Perdas Por Condução – Método 1 

Em um IGBT, a potência instantânea é dada por (2.30). A queda de 

tensão direta entre coletor e emissor (𝑣𝑐𝑒(𝑡)) é dependente da corrente de 

coletor (𝑖𝑐(𝑡)) e da resistência quando em condução (𝑟𝑂𝑁). 

A potência instantânea, de maneira genérica, é dada por (2.30). 

 

 ( ) ( ) ( )CE Cp t v t i t     (2.30) 

 

A partir do modelo elétrico da Figura 13, obtém-se (2.31). 

 

 
2( ) ( ) ( )CE C ON Cp t V i t r i t        (2.31) 

 

A perda de condução de interesse é a perda média para um dado 

período de comutação, donde vem (2.32). 
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T T

med CE C ON CP V i t dt r i t dt
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          (2.33) 

 

Por outro lado, tem-se que a corrente média no período é dada por 

(2.34). 
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T

C CI i t dt
T

     (2.34) 

 

Também a corrente eficaz no período (elevada ao quadrado) é dada 

por (2.35). 

 2 2
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1
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ef

T

C CI i t dt
T

     (2.35) 

 

Substituindo (2.34) e (2.35) na equação de potência (2.33) obtém-se 

(2.36). 

 
2

med efmed CE C ON CP V I r I       (2.36) 

 

A equação (2.36) é a equação utilizada para o cálculo de perdas de 

condução no IGBT. O procedimento para a obtenção de 𝑽𝑪𝑬 e 𝒓𝑫𝑺𝒐𝒏 

deve considerar valores típicos e máximos adequadamente para um 

projeto conservador (GRAOVAC e PÜRSCHEL, 2009). 

A Figura 13 apresenta o que seria o modelo de condução do IGBT à 

partir da sua equação equivalente. 

 

Figura 13 - Modelo de condução do IGBT 

  
Fonte: produção do autor. 

 

2.3.2 Perdas Por Condução – Método 2 

Outra maneira de calcular as perdas de condução é através de 

simulação, utilizando polinômios que definem o comportamento 

corrente versus tensão no IGBT durante o estado de condução. Aferindo 
a corrente durante cada instante de condução é possível calcular a 

potência dissipada em cada período de condução e, assim, a potência 

média de em um período completo, através do seu somatório. A Figura 

14 apresenta a curva de tensão coletor-emissor para cada valor de 
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corrente no coletor. Deve ser utilizada a curva para o transistor 

totalmente saturado, utilizando tensão de gate de, pelo menos, 10𝑉. 

Figura 14 - Corrente de coletor versus tensão coletor-emissor (para o 

IGBT IRGP50B60PD @ Tj=125°C) 

 
Fonte: International Rectifier Corp. 

 

Extraindo os dados da curva da folha de dados é possível entrar 

com estes dados em um software, obtendo uma equação que represente a 

curva com um respectivo nível de aproximação, representado pelo fator 

R², o qual indica uma melhor aproximação da curva original quanto mais 

perto estiver da unidade, conforme a Figura 15. 

 

Figura 15 - Corrente de coletor x tensão coletor-emissor (para o IGBT 

IRGP50B60PD, Tj=125°C), curva com polinômio de grau dois 

 
Fonte: produção do autor 
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A curva de tensão coletor-emissor em função da corrente de 

coletor, para uma dada temperatura de operação na junção do 

semicondutor, é fornecida na folha de dados do componente da maioria 

dos fabricantes de IGBTs. 

Para a curva de tensão coletor-emissor versus corrente de 

coletor a aproximação possui uma boa aproximação na excursão acima 

de 20A para o IGBT IRGP50B60PD, utilizando um polinômio de ordem 

dois. 

 

 
5 2  7 10  0,0471   0,9723Vce I I          (2.37) 

 ²  0,9956R     (2.38) 

 

A curva possui uma característica linear, o que permitiria a 

utilização, inclusive, de uma aproximação linear, com polinômio de grau 

um. Contudo, para aproximação linear é necessário optar por uma 

aproximação otimizada para um dado ponto de operação, uma vez que a 

curva é uma reta, em detrimento dos demais pontos de operação, 

principalmente aqueles da corrente próxima de zero. A aproximação por 

polinômio de grau dois possibilita uma maior e melhor aproximação 

para a curva como um todo, sem trazer maior complexidade quanto um 

polinômio de grau maior que dois. 

2.3.3 Perdas por Condução – Método 3 

Conforme proposto por (UWE e KOLAR, 2005), multiplicando-se 

ponto a ponto a tensão coletor-emissor pela corrente de coletor obtém-se 

a potência instantânea dissipada no IGBT durante o estado de condução 

versus corrente de coletor. A curva de potência, por sua vez, possui 

comportamento que favorece a aproximação por um polinômio de grau 

dois. O polinômio escolhido possui ordem dois e não possui termo de 

ordem zero, sendo nulo, uma vez que, para a curva de potência o termo 

(0,0) está incluso, já que para corrente nula não há potência em 

condução, conforme a equação (2.39). 

 

 
2( ) ( ) ( )CE C ON Cp t V i t r i t       (2.39) 

 

A Figura 16 apresenta o comportamento da curva de potência 

versus corrente, conforme mencionado. 
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Figura 16 - Corrente de coletor x potência (IRGP50B60PD, Tj=125°C) 

com curva de aproximação 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 17 apresenta os valores de perdas de condução para os 

interruptores do conversor T-Type NPC-5N para os três diferentes 

métodos de cálculo das perdas de comutação, com um mesmo IGBT. A 

diferença é sensivel entre a curva de potência versus corrente e a curva 

tensão versus corrente, para todos os valores de corrente de coletor desde 

zero, em comparação ao valor calculado pela equação (1.38). 

Figura 17 - Valores obtidos com os diferentes métodos de obtenção das 

perdas de condução para o IGBT (Watts); método 1 (verde), método 2 

(azul) e método 3 (vermelho). 

 
Fonte: produção do autor 

 

A obtenção de resultado similar com a curva tensão versus 

corrente somente ocorreria com o aumento significativo do grau do 
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polinômio. Por isto, o método 3 é o método escolhido como padrão para 

o cálculo do valor das perdas por condução para o IGBT. 

 

2.3.4 Perdas por Comutação – Entrada em Condução 

O IGBT também sofre com o efeito da recuperação reversa do 

diodo na sua entrada em condução. As perdas por comutação, conforme 

descrito anteriormente, são calculadas utilizando as equações 

aproximadas mais aceitas. A equação (2.40) representa as perdas devido 

à entrada em condução e à recuperação reversa do diodo de acordo com 

(MILLER, 2004), aonde 𝑰𝒄𝒐𝒏 é a corrente comutada. 

 

1 2

2 3
ON IGBT bloq Con ifall s bloq rrm rr sP V I t f V I t f

 
        

 
 (2.40) 

 

2.3.5 Perdas por Comutação – Bloqueio 

As perdas no bloqueio são representadas por (2.41), aonde 𝑰𝑪𝒐𝒇𝒇 

é a corrente no coletor no momento do bloqueio. 

2

delay off ifall

OFF IGBT bloq Coff s

t t
P V I f






       (2.41) 

2.4 DIODO BIPOLAR DE SILÍCIO (SI) 

As perdas por condução e comutação para um diodo de silício 

devem ser computadas para este componente bipolar, incluindo as 

perdas por recuperação reversa, que são existentes. 

 

2.4.1 Perdas por Condução 

      As perdas por condução são compostas, majoritariamente, pela 

queda de tensão direta quando em condução, multiplicada pela corrente 

média que circula pelo diodo, conforme (2.42). 

      Para o diodo de silício é adotado o mesmo procedimento de cálculo 

para o IGBT, uma vez que eles são componentes com modelo de 

condução similar. É adotado aqui o chamado método 3 da seção relativa 
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ao IGBT, contudo, a queda de tensão é chamada de 𝑉𝐹 e a corrente direta 

de 𝑖𝐹 . 
 

 
2( ) ( ) ( )F F ON Fp t V i t r i t       (2.42) 

 

2.4.2 Perdas por Comutação – Entrada em Condução 

As perdas de entrada em condução para o diodo são aqui 

desconsideradas, conforme apresentado em (GRAOVAC e PÜRSCHEL, 

2009). 

 

2.4.3 Perdas por Comutação – Bloqueio 

Para o diodo, as perdas majoritárias de bloqueio são devido à sua 

recuperação reversa. Elas são aqui consideradas em (2.43) e (2.44). 

 

0

1
( ) ( )

4

i rise v fallt t

OFFdiodo F F rr DrrE v t i t dt Q V

 

     (2.43) 

 
1

4
OFFdiodo rr bloq sP Q V f      (2.44) 

 

 

2.5 DIODO DE CARBONETO DE SILÍCIO (SIC) 

      Os diodos Schottky SiC são dispositivos que trabalham com 

portadores majoritários e, portanto, não armazenam carga em suas 

junções. A carga de recuperação reversa no diodo é extremamente baixa 

e é apenas o resultado da existência da capacitância de junção, não carga 

armazenada. Além disso, ao contrário do diodo de silício, as 

características de recuperação inversas do SiC Schottky são 

independentes de 𝑑𝑖/𝑑𝑡, corrente direta e da temperatura de junção. 
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2.5.1 Perdas por condução 

O equacionamento de perdas de condução para o diodo SiC é similar 

ao de condução do IGBT. Ele é composto por uma parcela de primeiro 

grau, que se traduz na resistência de condução multiplicada pela corrente 

ao quadrado, além de uma parcela em primeira ordem, multiplicada por 

uma constante que se traduz na queda de tensão da junção do 

semicondutor.  

A potência instantânea é dada por (2.45). 

 

 ( ) ( ) ( )F Fp t v t i t     (2.45) 

 

A partir do modelo elétrico obtém-se (2.46). 

 

     
2( ) ( ) ( )T F T Fp t V i t r i t       (2.46) 

 

A perda de condução de interesse é a perda média para um dado 

período de comutação. 

 

 

0

1
( )

T

medP p t dt
T

     (2.47) 

 
2

0 0

1 1
( ) ( )

T T

med T F T FP V i t dt r i t dt
T T

          (2.48) 

 

Tem-se que a corrente média no período é dada por  (2.49). 

 

0

1
( )

T

Fmed FI i t dt
T

     (2.49) 

 

Também a corrente eficaz no período é dada pela equação (2.50). 

 
2 2

0

1
( )

T

Fmed FI i t dt
T

     (2.50) 

 

      Substituindo as últimas equações na equação de potência (2.48) 

obtém-se (2.51), que condiz com o modelo da Figura 18. 
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2

cond T Fmed T FefP V I R I       (2.51) 

 

      Os valores de 𝑅𝑇 e 𝑉𝑇 são obtidos da curva de corrente direta 

versus tensão direta do diodo SiC. 

A Figura 18 apresenta o que seria o modelo de perdas 

equivalente. 

 

Figura 18 - Modelo elétrico de condução do diodo schottky SiC  

 
Fonte: produção do autor. 

 

2.5.2 Perdas Por Comutação – Entrada Em Condução 

      De acordo com (CREE, 2012), as perdas de entrada em condução 

são pouco representativas e podem ser desconsideradas da somatória 

total de perdas no diodo SiC.  

2.5.3 Perdas Por Comutação – Bloqueio 

      As perdas de comutação no diodo SiC são predominantemente 

devido à descarga da energia armazenada na capacitância de junção, no 

momento em que ocorre o início do bloqueio de tensão. 

      Neste sentido, as perdas são calculadas através do somatório da 

energia, multiplicado pela frequência de comutação, conforme (2.52). 

 

              
1

2
off c bloq comP Q V f      (2.52), 

 

na qual 𝑄𝑐 é a capacitância da junção, 𝑉𝑏𝑙𝑜𝑞 é a tensão de bloqueio do 

diodo, e 𝑓𝑐𝑜𝑚 é a frequência de comutação do semicondutor. 
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2.6 CONCLUSÃO 

Este capítulo apresentou um procedimento de cálculo de perdas 

para diversos tipos de semicondutores de potência. O cálculo das perdas 

é derivado dos modelos elétricos de cada componente. Em alguns casos, 

aproximações são feitas, mediante uma análise do impacto de tal 

aproximação no valor final do cálculo de perdas e da complexidade ora 

necessária para uma maior precisão no valor das perdas em um 

determinado componente. 
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3 CONVERSOR NPC T-TYPE 5-NÍVEIS 

Este trabalho apresenta o conversor com neutro grampeado (NPC) 

T-Type de cinco níveis (5L). A definição das etapas de operação, a 

modulação utilizada e a modelagem da malha de controle da corrente de 

saída do conversor são apresentadas. Os resultados são avaliados, 

finalmente, em um protótipo experimental. 

3.1 INTRODUÇÃO 

As últimas décadas foram muito importantes no que diz respeito aos 

estudos para o aumento do rendimento de geração de energia solar 

fotovoltaica. Uma variedade de conversores de energia e topologias tem 

sido estudados e, particularmente, os inversores não isolados tem sido 

capazes de ter rendimento de até 2% mais elevada quando comparados 

com as topologias isoladas (TEODORESCU, LISERRE e 

RODRÍGUEZ, 2011). Tais topologias não isoladas, no entanto, podem 

causar a circulação de uma corrente de fuga (GUBÃA, SANCHIS, et al., 
2007), (SPAGNUOLO, PETRONE, et al., 2010), devido à capacitância 

parasita presente entre o módulo solar e a sua moldura metálica, a qual 

está ligada a terra em conjunto com a estrutura metálica de fixação dos 

módulos. 

Existem algumas topologias utilizadas com o objetivo de reduzir ou 

cancelar a corrente de fuga mencionada, conhecidas como as siglas H5 

(VICTOR, GREIZER, et al., 2005), HERIC (SCHMIDT, SIEDLE e 

KETTERER, 2006), (GONZALEZ, COLOMA, et al., 2008) Ponte 

completa FB-DCBP e Ponte completa FB-ZVR (KEREKES, 

TEODORESCU, et al., 2011). Com o mesmo objetivo, a topologia T-

Type NPC-5N, pode apresentar uma baixa corrente de fuga, desde que 

utilizada uma modulação adequada. A modulação utilizada neste 

trabalho, no entanto, não é definida visando à redução da corrente de 

fuga. 

A aplicação da topologia em questão com configuração em ponte 

completa também tem como resultado a redução pela metade da tensão 

de barramento necessária para operação a uma dada tensão de rede na 

saída, o que evita a necessidade da ligação de uma quantidade elevada 
de módulos fotovoltaicos em série. Outra vantagem da saída com cinco 

níveis de tensão é a redução dos da capacidade necessária de filtragem 

para o filtro de saída, permitindo a diminuição dos componentes 

passivos. No caso deste trabalho utiliza-se como filtro apenas um indutor 

de 900µH. 
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3.2 A TOPOLOGIA E MODULAÇÃO 

A topologia T-Type NPC-5N, mostrada na Figura 19, foi introduzida 

pela primeira vez por (COCCIA, CANALES, et al., 2010). A 

configuração em ponte completa desta topologia permite aplicar a tensão 

de entrada total na saída tanto no semiciclo negativo quanto no positivo. 

Tal característica é um ponto positivo para aplicações em energia 

fotovoltaica, uma vez que reduz a quantidade de módulos fotovoltaicos 

necessários para serem ligado em série, promovendo a redução do 

impacto do sombreamento na geração de energia (SHAN XU, LAI, et 

al., 2009), quando comparados com as topologias tipo meia ponte. 

Figura 19 - Topologia T-Type NPC-5N 

 
Fonte: produção do autor 

O esquema de modulação é composto por interruptores que 

comutam em baixa e em alta frequência. Um dos braços comuta em alta 

frequência (frequência da portadora), enquanto o outro comuta em baixa 

frequência (frequência da moduladora). O número de comutações é 

reduzido em um braço, o que permite a utilização de interruptores mais 

lentos sem comprometer o rendimento e dissipação térmica. Para o braço 

que comuta em alta frequência, pode-se usar novas tecnologias de 

interruptores, com melhor desempenho de comutação, destinados a 

reduzir as perdas e melhorar o rendimento total do conversor. O 

esquema comparação da moduladora com as portadoras utiliza quatro 

portadoras colocadas em fase, deslocada em nível, como é mostrado na 
Figura 20. A comparação entre as portadoras e a função moduladora 

origina os sinais de comando.  
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Figura 20 - Distribuição das portadoras e o sinal modulante  

 
Fonte: produção do autor 

A descrição a seguir apresenta o esquema de comparação com 

da moduladora com as portadoras e como é gerado o sinal de comando 

para cada chave. A moduladora, quando o circuito opera em malha 

fechada, é o sinal de ação de controle, também representado por 𝑚(𝑡). 

Este sinal pode variar de −1,0 à 1,0. 

 

𝑆𝑝1: comparação do sinal modulante com o nível 0,5; 

𝑆2𝑎: sinal complementar de 𝑆𝑝1; 

 

𝑆𝑛1: comparação do sinal modulante com o nível −0,5; 

𝑆1𝑎: sinal complementar de 𝑆𝑛1; 

 

𝑆𝑝2:  (para 0 > 𝑚(𝑡) > −0,5) comparação do sinal modulante com a 

portadora “Port3”, 

(para 𝑚(𝑡) < −0,5) comparação do sinal modulante com a 

portadora “Port4”, 

 (para 𝑚(𝑡) > 0) interruptor fica comandado ao bloqueio 

𝑆2𝑏:  sinal complementar de 𝑆𝑝2 

 

𝑆𝑛2:  (para 0 < 𝑚(𝑡) < 0,5) comparação do sinal modulante com a 

portadora “Port2”, 

(para 𝑚(𝑡) > 0,5) comparação do sinal modulante com a 

portadora “Port1”, 

 (para 𝑚(𝑡) < 0) interruptor fica comandado ao bloqueio 

𝑆1𝑏:  sinal complementar de 𝑆𝑛2 
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Como resultado da comparação, os interruptores 𝑆𝑝1, 𝑆𝑛1, 𝑆1𝑎 e 

𝑆2𝑎 comutam em baixa frequência, enquanto os interruptores 𝑆𝑝2, 𝑆𝑛2, 

𝑆1𝑏 e 𝑆2𝑏 são comutados em alta freqüência, como mostrado na Figura 

21. Esta modulação é baseada em (COCCIA, CANALES, et al., 2010), 

que produz a comutação de baixa frequência dos interruptores com o 

objetivo de melhorar o rendimento. 

Figura 21 - Sinais de comando dos interruptores 

 
Fonte: produção do autor 

Com relação às etapas de operação, foram definidas quatro 

regiões de operação para permitir a compreensão das etapas de operação 

do conversor. Estas regiões de operação são delimitadas através da 

comparação entre o sinal modulante e as portadoras. 

A primeira região de operação compreende a comparação do 

sinal de modulação com a segunda portadora (Port2) , como é mostrado 

na Figura 22. Nesta região, os interruptores 𝑆2𝑎, 𝑆1𝑎 e 𝑆2𝑏 são sempre 

comandados à conduzir. Apenas 𝑆𝑛2 e 𝑆1𝑏 comutam com a frequência da 

portadora, aplicando metade da tensão de entrada à saída. 
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Figura 22 - Etapas de operação para a região 1. (a) primeira etapa, (b) 

segunda etapa. 
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Fonte: produção do autor 

Figura 23 - Etapas de operação para a região 2. (a) primeira etapa, (b) 

segunda etapa. 
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Fonte: produção do autor 
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A segunda região de operação, como mostrado na Figura 23, 

começa quando 𝑆𝑝1 é comandado à conduzir. A região é limitada pela 

comparação com a primeira portadora (Port1). Os interruptores 𝑆𝑛2 e 𝑆1𝑏 

continuar a ser comutados na freqüência da portadora de forma 

complementar. O comando para 𝑆𝑝1 conduzir resulta na aplicação de 

metade da tensão do barramento à saída. 

O comportamento nas regiões de operação três e quarto é deduzido 

de forma similar para as regiões um e dois, respectivamente. 

 

3.3 RENDIMENTO E DISTORÇÃO HARMÔNICA EM UM 

CONVERSOR APLICADO À DE GERAÇÃO DE ENERGIA 

SOLAR FOTOVOLTAICA 

Para conversores aplicados em energia solar fotovoltaica, como é o 

caso da aplicação desta topologia, existem normas nacionais e 

internacionais que devem ser levadas em conta no projeto e construção 

dos equipamentos, bem como no cálculo do rendimento final do 

conversor, que em determinadas ocasiões é referido como inversor 

fotovoltaico. 

Os inversores fotovoltaicos conectados à rede elétrica não regulam a 

tensão, mas sim, a corrente injetada na rede. A faixa operacional normal 

de tensão dos inversores é selecionada para proteção em caso de sub ou 

sobretensão. Os valores de tensão da rede elétrica nominais 

especificados no PRODIST (Procedimentos de Distribuição) em seu 

módulo 8 (Qualidade de Energia) são os seguintes: (220/127), (380/220), 

(254/127),  (440/220), (208/120), (230/115), (240/120), (220/110). O 

PRODIST especifica os valores máximos de Distorção Harmônica Total 

(DHT) e de harmônicos de tensão na rede elétrica de distribuição. Esses 

valores devem ser utilizados como informação para o projeto dos 

inversores. A Tabela 1 mostra estes limites de distorção harmônica de 

corrente. Para sistemas com tensão abaixo de 1 kV a DHT máxima de 

tensão especificada é 10% (ANEEL, 2016). 

No âmbito específico da energia solar fotovoltaica, existem 

normas nacionais, relativamente recentes, que surgiram para atender à 

demanda pela normatização dessa área crescente no país. Algumas delas 

são baseadas em normas internacionais e, deste modo, na experiência de 

outros países com a geração de energia solar fotovoltaica conectada à 

rede. 
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Tabela 1 - Limites de distorção harmônica de corrente pelo PRODIST. 

Harmônias Ímpares Limite de distorção 

5ª <7,5% 

7ª <6,5% 

11ª <4,5% 

13ª <4,0% 

17ª <2,5% 

19-25ª 2,0% 

>25ª 1,5% 

Harmônicas Múltiplas de 3 Limite de distorção 

3ª 6,5% 

9ª 2,0% 

≥15ª 1,0% 

Harmônicas Pares Limite de distorção 

2ª <2,5% 

4ª <1,5% 

≥6ª <1,0% 

Fonte: produção do autor 

NBR 16149 (ABNT, 2013), estabelece recomendações específicas 

para a interface de conexão entre os sistemas fotovoltaicos e a rede de 

distribuição de energia elétrica e estabelece seus requisitos. A Tabela 2 

apresenta os limites de distorção harmônica de corrente pela NBR 

16149. 

Tabela 2 - Limites de distorção harmônica de corrente pela NBR 16149. 

Harmônias Ímpares Limite de distorção 

3ª à 9ª <4,0% 

11ª à 15ª <2,0% 

17ª à 21ª <1,5% 

23ª à 33ª <0,6% 

Harmônicas Pares Limite de distorção 

2ª à 8ª <2,5% 

10ª à 32ª <1,5% 

10ª à 32ª <1,0% 

Fonte: produção do autor 
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NBR 16150:2013 (ABNT, 2013) especifica os procedimentos de 

ensaio para verificar se os equipamentos utilizados na interface de 

conexão entre o sistema fotovoltaico e a rede de distribuição de energia 

estão em conformidade com os requisitos da ABNT NBR 16149. 

NBR IEC 62116 (ABNT, 2012), tem como objetivo fornecer um 

procedimento de ensaio para avaliar o desempenho das medidas de anti-

ilhamento utilizadas em sistemas fotovoltaicos conectados à rede elétrica 

(SFCR). 

 

3.4 Rendimentos Ponderados 

O manual dos inversores para aplicação fotovoltaica geralmente 

apresenta curvas de rendimento versus potência para uma ou mais 

tensões de entrada, uma para o rendimento máximo e outras duas nas 

tensões limites da faixa de operação do seguimento do ponto de máxima 

potência. Além disso, normalmente são apresentados os rendimentos 

máximo, Europeu e Californiano. Para comparar os inversores, sem 

utilizar apenas o rendimento máximo que estes podem alcançar, mas 

levando em consideração o fato de que o inversor não funciona todo o 

tempo na potência nominal, na década de 90 foi introduzido o conceito 

de rendimento europeu, a qual representa o rendimento do inversor sobre 

diversos níveis de potência de operação. Posteriormente surgiram outros 

padrões de cálculo de rendimentos ponderados (PINTO NETO, 2012). 

Para o cálculo do rendimento ponderado, primeiramente são 

definidos os pontos de potência de saída nos quais será realizada a 

medição dos rendimentos, de acordo com cada norma, por exemplo, 

10% ou 50% da potência nominal de saída podem ser valores 

requisitados. Posteriormente, o rendimento em cada ponto de medição 

(em cada potência intermediária de operação) é multiplicado por um 

determinado fator, aqui chamado de peso de ponderação. No total, os 

pesos somam 100% e o rendimento ponderado é obtida somando o 

resultado dos produtos dos rendimentos pelos respectivos fatores de 

ponderação. 

3.4.1 Rendimento Europeu (EURO) 

O rendimento europeu está relacionado a um perfil de baixa 

irradiância solar. Isso pode ser observado pelo fato de que os 

coeficientes de ponderação para os carregamentos de até 50% de 
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potência de saída representam 80% do valor total. Apesar de o 

rendimento europeu ter várias limitações, ela representa o rendimento do 

inversor melhor que o rendimento máximo. Os pontos de medição do 

rendimento e os fatores de ponderação podem ser observados na Tabela 

3. 

Tabela 3 - Pontos de medição e fatores de ponderação para o rendimento 

EURO 

Rendimento Europeu (Euro) 

Potência de 

saída (%) 

5 10 20 30 50 100 

Peso da 

Ponderação (%) 
3 6 13 10 48 20 

 

O rendimento não é, contudo, adequada à uma real noção do 

rendimento de um inversor aplicado no Brasil, o qual possui um perfil de 

geração mais expressiva em maior irradância, justamente o seu oposto. 

 

3.4.2 Rendimento Californiano (CEC) 

A fim de caracterizar um inversor para o perfil de radiação solar 

da Califórnia (alto nível de irradiância), nos Estados Unidos da América, 

a Comissão de Energia da Califórnia (CEC) criou o rendimento CEC, a 

qual também é uma média ponderada dos rendimentos em diversos 

carregamentos de um inversor. Os pontos de medição do rendimento e 

os fatores de ponderação podem ser observados na Tabela 4. 

Tabela 4 - Pontos de medição e fatores de ponderação para o rendimento 

CEC 

Rendimento Californiano (CEC) 

Potência de 

saída (%) 

10 20 30 50 75 100 

Peso da 

Ponderação (%) 
4 5 12 21 53 5 

 

O rendimento CEC, assim como a europeia, considera que o 

rendimento do inversor dependen apenas do carregamento. Devido a 

essa drendimento, outras formas de se calcular o rendimento têm sido 

propostas. Dentre elas destaca-se o rendimento PHOTON, a qual leva 
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em consideração o carregamento, a tensão de entrada e o rastreamento 

de máxima potência. 

3.4.3 Rendimento Brasileiro (BR) 

O rendimento brasileiro é calculado multiplicando os 

rendimentos totais médias em uma dada potência de operação de saída 

pelo coeficiente de ponderação correspondente, assim como os demais 

métodos. Ela é uma proposta de rendimento ponderada para a realidade 

Brasileira. Para um inversor para sistemas fotovoltaicos conectados à 

rede, calcula uma média ponderada que leva em consideração a 

dependência da tensão de entrada, o rendimento do rastreamento de 

máxima potência e o perfil de radiação solar brasileiro. A Tabela 5 

mostra os coeficientes de ponderação com os rendimentos 

correspondentes. 

Tabela 5 - Pontos de medição e fatores de ponderação para o rendimento 

BR 

Rendimento Europeu (Euro) 

Potência de 

saída (%) 

10 20 30 50 75 100 

Peso da 

Ponderação (%) 
2 2 4 12 32 48 

 

Para calculá-la, alguns passos devem ser seguidos. As faixas de 

tensão do rastreamento de máxima potência são identificadas e são 

distribuídos uniformemente 10 pontos de tensão e as para a potência de 

saída do inversor são distribuídos seis pontos, necessitando, dessa forma, 

simular 60 diferentes curvas de um sistema fotovoltaico (PINTO NETO, 

ALMEIDA e ZILLES, 2011). 

3.4.4 Considerações sobre rendimentos ponderados 

No âmbito da energia solar fotovoltaica, diferentes normas 

devem ser consideradas quando se faz o projeto de um inversor. 
Particularmente, quando é feita a escolha da topologia e dos 

semicondutores a serem empregados devem ser levada em conta o 

rendimento ponderado, que será composta pelo rendimento em 

diferentes pontos de operação, não somente na potência nominal e 

tampouco em apenas um ponto de operação específico de potência. 
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Neste trabalho, os rendimentos ponderados Europeu, 

Californiano e a proposta Brasileira são calculados para o conversor 

NPC T-Type 5N, para uma possível aplicação fotovoltaica. 

Analisando cada uma das ponderações percebe-se que o 

rendimento europeu claramente concede maior peso para pontos de 

operação em menor potência. De outro lado, o rendimento californiano 

utiliza um grande peso para potências maiores, com destaque para 75% 

da potência nominal. A proposta de rendimento Brasileiro se assemelha 

à da Califórnia, contudo, é a única que concede maior peso para 100% 

da potência de operação. Essa abordagem é adequada, uma vez que na 

maior parte do Brasil existem grandes períodos com máxima insolação.  

Contudo, o método Brasileiro propõe a medição do rendimento 

em diferentes potências e diferentes tensões de barramento de entrada. 

Sse isto, por um lado, poderia trazer uma melhor interpretação do 

rendimento do conversor, por outro lado gera uma quantidade grande de 

medidas a serem realizadas durante a certificação, sem, no entanto trazer 

um grande diferencial, uma vez que esta não propõe pesos para as 

diferentes tensões e, sim, apenas uma média aritmética simples. 

Pode ser concluídos que uma vez adotados os fatores de 

ponderação adequados para um perfil de irradiação de uma determinada 

região, umo rendimento ponderado é uma medida importante para um 

conversor aplicado à geração energia solar fotovoltaica, por representar 

melhor o rendimento do equipamento em sua aplicação final. 

3.5 MODELAGEM PARA CONTROLE 

A estrutura de controle empregada é apresentada na Figura 24. 

No diagrama está o circuito de controle que deve ser modelado: o 

circuito responsável pelo controle da corrente de saída do conversor. 

Além disso, um algoritmo de PLL (phase-locked loop) foi empregado 

para a conexão à rede de distribuição de energia. 

A fim de possibilitar a entrega de potência ativa à rede de 

distribuição é necessário controlar a corrente de saída, uma vez que a 

tensão de saída é definida pela rede. 

O controle da tensão diferencial do barramento de entrada, bem 

como o controle da tensão total do barramento de entrada não é realizado 
neste trabalho. Para a simulação e para os resultados experimentais é 

empregada uma fonte de tensão com um ponto médio equilibrado, 

através de dois retificadores ligados em um transformador muitipulso. 
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Figura 24 - Diagrama do sistema de controle 

 
Fonte: produção do autor. 

Tendo em vista que esta topologia é em ponte completa, 

formada com dois braços de três níveis, resultando em cinco níveis de 

tensão na saída, adotou-se um filtro indutivo para obter a ondulação de 

corrente de saída desejada, uma vez que a tensão de saída é naturalmente 

mais senoidal do que seria para uma topologia dois níveis. Neste sentido, 

o circuito equivalente é obtido de forma à facilitar a análise e possibilitar 

a modelagem. O circuito equivalente é mostrado na Figura 25, 

representando a etapa de operação na qual a tensão total de entrada é 

aplicada na carga. O conversor é representado como uma fonte de tensão 

controlada, ligada ao filtro de saída, representado como um indutor mais 

sua resistência série. A impedância de rede é indutivo-resistiva. 

Figura 25 - Circuito equivalente para a modelagem da planta de corrente 

L R

+

Vgrid(t)

-

Lgrid Rgrid

+

V0(t)

-

iL(t)

VDC mS(t)

 
Fonte: produção do autor. 

Usando a modelagem de pequenos sinais, a malha de corrente 

de saída é obtida. Aplicando a lei das tensões de Kirchhoff ao circuito da 

Figura 25 é possível obter (3.1). 
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( ) ( )
( ) ( )

( ) ( )

L L
L grid grid L

DC s o

di t di t
L Ri t L R i t

dt dt

V m t V t

    

 

   (3.1) 

 

Aplicando uma perturbação ∆mS(t) ao sinal modulante, a 

corrente de saída responde com uma perturbação ∆IL(t). A análise é 

mostrada em (3.2). 

 

    

 

( ) ( )
( ) ( )

( ) ( )

L L
f g L L g

DC s s o

di t d i t
L L i t i t R R

dt dt

V m t m t V

 
       

 

   

  (3.2) 

 

A variação de pequenos sinais na tensão de entrada não é 

considerada, uma vez que esta tensão é considerada como sendo 

constante. 

Aplicando a transformada de Laplace em (3.2), obtém-se (3.3). 

 

 
( )

( )

DCL

S g g

VI s

m s s L L R R




   
    (3.3) 

 

O ganho da planta de corrente é proporcional à tensão de entrada, 

enquanto que a frequência do pólo resultante depende da soma da 

impedância do conversor e da rede. 
 

3.6 PROJETO DA MALHA DE CONTROLE 

 

Uma malha de controle foi implementada para controlar a corrente 

de saída do conversor, com objetivo de obter estabilidade e erro de 

regime permanento nulo. Inicialmente, um controlador PI foi capaz de 

controlar a corrente de saída, tendo como carga a rede de distribuição. 

Contudo, havia a presença de uma defasagem entre a corrente e a tensão 

da rede, uma vez que o controlador possui um erro de fase em regime 

permanente. 

No sentido de melhorar este fator, a topologia de controle escolhida 

foi o controlador ressonante, em virtude da sua capacidade de sintetizar a 

frequência de saída, que é um sinal com uma frequência específica 

(frequência da rede elétrica). Desta forma, foi implantado um 

controlador com ressonância em 60Hz (ZIMANN, 2015). 
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Adicionalmente, um comportamento não esperado inicialmente foi 

verificado: a presença de harmônicas na tensão da rede no ponto de 

conexão tornava a forma de onda da corrente distorcida com relação à 

fundamental da tensão. A Figura 26 apreseta a forma de onda da tensão 

disponível no laboratório na UDESC. 

 

Figura 26 - Tensão da rede elétrica em bancada 

 
Fonte: produção do autor 

 

Foi realizada a decomposição harmônica da tensão da rede, que 

confirmou a presença de terceira, quinta, sétima e nona harmônicas, 

predominantemente. A Figura 27 apresenta a magnitude das 

componentes da tensão. 

 

Figura 27 - Analise harmônica da tensão da rede 

 
Fonte: produção do autor 

 

Os componentes harmônicos presentes na tensão, apesar de poderem 

parecer irrelevantes, foram responsáveis pelo achatamento da tensão da 

rede, distorcendo a corrente injetada. 
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Após as primeiras investigações, verificou-se que seria importante 

uma alteração, passando a inserir mais uma ressonância em 180Hz. Isto 

se deu para poder filtrar a terceira harmônica verificada 

significativamente na tensão da rede no ponto de conexão, em bancada 

no laboratório. 

Um protótipo com potência de saída de 3 kW foi construído, 

considerando uma tensão de rede de 220V e uma tensão CC de 

barramento de 360V. A frequência de comutação escolhida é de 

40020Hz, sendo múltipla de 60Hz em 667 vezes. Conforme projetado 

em (SILVA, 2014), para obter uma ondulação de 10% na corrente de 

saída, aplicando um filtro indutivo, um indutor de 900μH foi 

especificado. O valor da capacitância do filtro de entrada é de 820μF 

para o capacitor de cada uma das duas parcelas do barramento dividido. 

Para o controle da planta é preciso uma correta estruturação dos 

circuitos de controle necessários. O controlador 𝐶 é alimentado pelo erro 

𝑒 resultante da operação entre a referência 𝑟 e o sinal de realimentação. 

A tensão de saída é lida por um sensor e condicionada por um filtro do 

tipo anti-aliasing, estes dois representados pelo bloco 𝐻. Como a planta 

é contínua e o controle a ser empregado é digital, se faz necessário o 

emprego de um conversor analógico-digital 𝐴/𝐷, convertendo a variável 

de saída para o domínio das amostras [𝑘]. Uma vez obtido o sinal de 

controle, na saída do bloco 𝐶, um conversor digital-analógico 𝐷/𝐴 faz a 

conversão oposta, transformando o sinal de controle para o domínio 

contínuo. 

O projeto do controlador é realizado no plano 𝑤 e, para isso, o 

modelo contínuo no domínio da frequência da planta, sensor e filtro anti-
aliasing é convertido, primeiramente, para o domínio das amostras 

discretas e, então, do domínio das amostras através da transformada 

bilinear, ou Tustin. 

A planta contínua é apresentada em (3.4), considerando o modelo do 

modulador 𝑃𝑊𝑀, representado pelo seu ganho. 

 

 

 
1

G ( ) ( )
(L L ) R

dc
pwm i

tri o g o g

V
s G s

V s R
  

   
   (3.4) 

 

Enquanto isso, a equação (3.5) apresenta o modelo da planta de 

corrente com os valores dos parâmetros. 

 



68 

 

1 360
G ( ) ( )

1 (900 10 ) 0,01 0,01
pwm is G s

s  
  

   
   (3.5) 

 

Após a transformação para o domínio discreto, a equação da planta 

fica conforme (3.6). A transformação foi aplicada para uma frequência 

de amostragem de 40𝑘𝐻𝑧, donde aparece um atraso 1/𝑧 devido à 

amostragem. 

 
1

G (z) (z)
0,99

8,90

95

4
pwm iG

z z
  


   (3.6) 

 

Aplicando a transformada de Tustin em (3.6) é possível obter (3.7). 

Esta equação é utilizada para a análise da planta e o projeto do 

controlador. 
580040

G (w) (w)
80040

4.453   3.564

1 8

10

9,
pwm i

ss
G

s s

 
  

 

   
 (3.7) 

Figura 28 - Diagrama de bode de malha aberta da planta de corrente; no 

plano contínuo (linha azul) e no plano w (linha vermelha) 

 
Fonte: produção do autor 

 

O projeto do controlador é realizado no plano 𝑤, para então pode ser 

discretizado para a implementação em equação a diferenças. Para o 

projeto do controlador é necessário primeiramente definir uma estrutura 
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para ele. Conforme mencionado anteriormente, o controlador empregado 

é ressonante, com ressonâncias em 60Hz e 180Hz. Em (3.8) é 

apresentada a estrutura do controlador. 

 

1 3( ) ( ) ( )i pC s k res s res s      (3.8) 

2 2

1

1

2
( )

2

p r

r r

k qsi s
res s

ss q i s



 

  

  





   (3.9) 

 

2

3

2

3

3

2 3
(

2 9
)

3

p r

r r

k qsi s
res s

qsi ss



 

   

  
    (3.10) 

 

O fator de amortecimento impacta no formato do gráfico de 

magnitude da função de transferência. Quanto menor esse fator, mais 

“pontiagudo” será o formato do ganho. Além disso, o fator de 

amortecimento afeta a margem de fase. Deste modo, o valor estabelecido 

foi estabelecido para que a margem de fase ficasse acima de 30°. 

Os ganhos do controlador são apresentados na Tabela 6. 

Tabela 6 - Ganhos do controlador 

Variável Descrição Valor 

𝑘𝑝 Ganho proporcional 0,0672533752077846 

𝑘𝑝1 
Ganho proporcional do 

controlador ressonante em 60Hz 
0,2 

𝑘𝑝3 
Ganho proporcional do 

controlador ressonante em 

180Hz 
0,8 

𝑞𝑠𝑖 
Fator de amortecimento do 

controlador ressonante em 60Hz 
0,4 

𝑞𝑠𝑖3 

Fator de amortecimento do 

controlador ressonante em 

180Hz 
0,4 

𝜔𝑟 Frequência de ressonância 2𝜋 ∙ 60𝐻𝑧 

Fonte: produção do autor 
 

Já o ganho proporcional é calculado de modo que a magnitude 

seja unitária na frequência de cruzamento. O ganho proporcional de cada 

parcela ressonante, por sua vez, determina o valor de pico do ganho na 
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frequência de resssonância. Este ganho foi definido para que se 

obtivesse um alto ganho, com pico de 80dB na frequência de 60Hz e 

70dB em 180Hz. 

Com o emprego dos ganhos estabelecidos na Tabela 6, é obtida 

a função de transferência do controlador. A partir desta função de 

transferência aplica-se a Transformação Bilinear inversa, sendo obtido o 

controlador no domínio discreto em z, conforme (3.11). 

 

1 3(z) (z) ( )i pC k res res z      (3.11) 
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0,0007536 0,0007536
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 
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 (3.12) 

 
2

1 22

0,006781 0,006781

1 1,99
( )

9
r

z

z z
es s



 

 

  
    

 (3.13) 

 

      A resposta da planta com o controlador, por sua vez, é apresentada 

na Figura 29. 

A resposta do controlador proporcionou uma frequência de 

cruzamento de 3,19kHz, com margem de fase de 28,5º. 

A Figura 30 apresenta a simulação do conversor com o controlador 

projetado, já em equação à diferenças. É possível verificar que a saída é 

controlada e segue a referência de corrente. 
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Figura 29 - Diagrama de bode de malha aberta da planta de corrente com 

controlador 

 
Fonte: produção do autor 

 

Figura 30 - Simulação da corrente de saída com o controlador projetado 

 
 

Fonte: produção do autor 
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3.7 ESFORÇOS NOS SEMICONDUTORES 

Conforme apresentado, o conversor possui dois conjuntos de 

interruptores, um operando em alta frequência, que é a frequência de 

comutação, e outro operando em baixa frequência, na frequência 

moduladora. 

Uma vez que se pretende calcular as perdas no conversor faz-se 

necessário o conhecimento dos esforços de corrente nos seus 

semicondutores. 

As equações para os esforços de corrente foram claramente 

desenvolvidas e são apresentadas na dissertação de mestrado de Tiago 

Lemes da Silva (SILVA, 2014), na seção 3.3, página 65, “Esforços nos 

semicondutores”. Desta forma, tais equações não serão repetidas neste 

trabalho. 

A Tabela 7 apresenta os valores dos esforços de corrente nos 

interruptores e diodos para a potência nominal de 3kVA, com fator de 

potência unitário de saída. Os cálculos foram obtidos à partir das 

equações dos esforços trabalhadas em uma planilha de cálculos  

 

Tabela 7 - Esforços de corrente no conversor 

Ref. 
Interruptor Diodo 

𝑰𝒎𝒆𝒅 𝑰𝒆𝒇 𝑰𝒎𝒆𝒅 𝑰𝒆𝒇 

𝑆𝑝1 5,02 9,20 0,00 0,00 

𝑆𝑛1 5,02 9,20 0,00 0,00 

𝑆2𝑎 1,12 2,90 1,12 2,90 

𝑆1𝑎 1,12 2,90 1,12 2,90 

𝑆𝑝2 3,36 7,26 0,00 0,00 

𝑆𝑛2 3,36 7,26 0,00 0,00 

𝑆2𝑏 2,78 6,35 2,78 6,35 

𝑆1𝑏 2,78 6,35 2,78 6,35 

Fonte: produção do autor 

 

Os esforços para outros níveis de potência de saída são obtidos 

aplicando as equações dos esforços de corrente para os outros níveis de 
potência e, por consequência, de corrente nominal de saída, conforme a 

Tabela 8. 
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Tabela 8 – Corrente nominal de saída 

Potência de 

saída [%] 

Potência de 

saída [W] 

Corrente de 

saída [Arms] 

100 3000 13,64 

75 2250 10,23 

50 1500 6,82 

30 900 4,09 

20 600 2,73 

10 300 1,36 

5 150 0,68 

Fonte: produção do autor 

 

Os esforços apresentados na Tabela 7 são utilizados para o 

cálculo teórico das perdas no conversor, em malha fechada, conectado à 

rede, com o controlador projetado na seção 3.6 deste trabalho. Os 

esforços de corrente independem dos semicondutores utilizados como 

interruptor e como diodo. Tais esforços foram calculados tendo em vista 

o conversor deste trabalho, cujos parâmetros são apresentados na Tabela 

9. 

Tabela 9 – Parâmetros do conversor empregado 

Parâmetro Descrição Valor Unidade 

𝑃𝑜 Potência nominal de saída 3,0 𝑘𝑉𝐴 

𝑉𝑜 Tensão nominal de saída (RMS) 220 𝑉 

𝐼𝑜 Corrente nominal de saída (RMS) 13,64 𝐴 

𝐶𝑖𝑛 
Capacitância equivalente do filtro de 

entrada 
750 µ𝐹 

𝐿𝑜 Indutância do filtro de saída 900 µ𝐻 

𝑉𝑖𝑛 Tensão total de entrada nominal 360 𝑉 

Fonte: produção do autor 
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4 RESULTADOS TEÓRICOS E DE SIMULAÇÃO 

Neste capítulo são apresentados os resultados teóricos e de 

simulação para as perdas nos semicondutores. O cálculo de perdas para 

cada tipo de semicondutor é realizado utilizando as equações 

apresentadas no Capítulo 2. 

Na seção seguinte, 4.1, as perdas são calculadas para a potência 

nominal do conversor, que é de 3000W, para diferentes frequências de 

comutação, sendo elas: 50kHz, 100kHz, 500kHz e 800kHz. As perdas 

resultantes nos diferentes semicondutores são comparadas. Esta seção 

visa realizar uma comparação exclusivamente teórica entre as 

tecnologias de semicondutores. 

Na seção seguinte, 4.2, é calculado o rendimento ponderado 

para os diferentes fatores de ponderação, conforme método apresentado 

no Capítulo 3. Para esta comparação, são usadas duas frequências de 

comutação, 40kHz e 80kHz. Os resultados desta seção são 

posteriormente comparados com resultados experimentais. 

4.1 COMPARATIVO DE PERDAS ENTRE SEMICONDUTORES 

A Figura 31 apresenta a nomenclatura dos semicondutores 

(interruptores e diodos) que é utilizada para identificar as perdas nos 

resultados que seguem. 

Figura 31 - Topologia T-Type NPC-5N 

 
Fonte: produção do autor 

São calculadas as perdas para quatro configurações distintas de 

semicondutores. A primeira delas é de IGBT com diodo de silício. É 

utilizado o IGBT IRG4PC50W, que não possui diodo interno, 

juntamente com o diodo de silício HFA15PB60. Isso possibilita 
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posteriormente a colocação de um diodo de SiC no lugar do diodo de 

silício. 

A configuração de IGBT com diodo SiC está cada vez mais 

sendo utilizada em aplicações industriais, como inversores para 

acionamento de máquinas elétricas. Geralmente, sua aplicação se dá em 

situações nas quais se deseja reduzir as perdas por comutação, reduzindo 

o efeito de recuperação reversa do diodo, que não ocorre para o Diodo 

SiC, apenas em pequena parte devido à sua capacitância da junção. É 

utilizado o IGBT IRG4PC50W, juntamente com o diodo de SiC 

C3D10060A, da fabricante CREE. 

Já no caso do transistor de nitreto de gálio do tipo depleção na 

construção cascode, junto com um MOSFET de baixa tensão, este 

possui, desta forma, um diodo de silício (diodo intrínseco do MOSFET) 

no cascode. Este diodo de silício pode naturalmente ser usado para a 

condução reversa, podendo o conjunto cascode de GaN ser diretamente 

aplicado em um inversor. É utilizado o transistor GaN HEMT 

TPH3006PS. 

Outra configuração apresentada é do transistor de nitreto de 

gálio operando com um diodo SiC, uma nova aplicação possível. O 

diodo de SiC, ao ser configurado com o GaN cascode, entra em 

condução antes do conjunto GaN+diodo de silício intrínseco, que é o 

caminho da corrente reversa no cascode. Desta forma é possível conectá-

lo externamente sem que o diodo interno pudesse eventualmente entrar 

em condução em seu lugar. É utilizado novamente o transistor GaN 

HEMT TPH3006PS juntamente com o diodo SiC C3D10060A. 

Os parâmetros principais dos componentes utilizados nesta 

seção são apresentados na Tabela 10. 

Nas figuras desta seção são utilizadas três cores para diferenciar as 

perdas nas figuras. A cor azul representa as perdas de condução em um 

determinado semicondutor. O leitor saberá se é um interruptor ou diodo 

verificando o nome da coluna. Por exemplo, Sp1 se refere ao interruptor 

Sp1, enquanto Dp1 se refere ao diodo em antiparalelo com Sp1. A cor 

vermelho representa as perda de comutação, para um diodo ou 

interruptor. Já a cor ciano, que forma sempre uma coluna ao fundo das 

perdas de condução e comutação, representa o somatório das perdas de 

condução e de comutação em um par de semicondutor, interruptor + 

diodo, por exemplo, perdas totais em Sp1 + perdas totais em Dp1. 
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Tabela 10 – Parâmetros dos semicondutores 

Componente Parâmetro Valor 

IRG4PC50W 

Tensão de bloqueio 600V 

Corrente de coletor @ 100°C 27A 

Tensão coletor-emissor (max) 2,3V 

HFA15PB60 

Tensão de bloqueio 600V 

Corrente direta @ 100°C 15A 

Tensão direta (max) 2,0V 

Carga de recuperação rev. (tip) 80nC 

C3D10060A 

Tensão de bloqueio 600V 

Corrente direta @ 100°C 15A 

Tensão direta 2,0V 

Carga capacitiva (tip) 25nC 

TPH3006PS 

Tensão de bloqueio 600V 

Corrente de dreno @ 100°C 12A 

Resistência do canal @25°C (max) 0,18Ω 

TPH3006PS 

(diodo) 

Tensão de bloqueio * 

Corrente direta @ 100°C 11A 

Tensão direta 2,8V 

* o bloqueio ocorre pelo transistor GaN HEMT. O diodo interno está em 

paralelo com o MOSFET, que bloqueia uma pequena parcela da tensão. 

O fabricante não especifica essa tensão de bloqueio do MOSFET 

interno. 

 

Fonte: produção do autor 

 

A seguir são apresentados os valores de perdas em Watts para 

50kHz. Posteriormente é feita a análise dos resultados. 
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4.1.1 Frequência de 50kHz 

A Figura 32 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração IGBT com diodo interno, com frequência de 

comutação de 50kHz. 

 

Figura 32 - Perdas no IGBT com diodo interno – 50kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 33 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração IGBT com diodo SiC schottky, com frequência de 

comutação de 50kHz. 

Figura 33 - Perdas no IGBT com diodo SiC schottky – 50kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 34 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração GaN com diodo de silício, com frequência de 

comutação de 50kHz. 
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Figura 34 - Perdas no transistor GaN com diodo intrínseco – 50kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 35 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração GaN com diodo SiC, com frequência de comutação 

de 50kHz. 

Figura 35 - Perdas no transistor GaN com diodo SiC – 50kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

Finalmentel, a Tabela 11 apresenta compilados os valores 

individuais de perdas para um determinado trasistor somadas às perdas 

no seu diodo antiparalelo, para que seja feita a análise. 

 Já a Tabela 12 apresenta as perdas totais para os semicondutores 

de forma separada, para os que comutam em baixa e em alta frequência 

etambém as perdas totais, destacando o conjunto com menores perdas. 
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Tabela 11 – Valores de perdas em Watts @ 50kHz em cada 

semicondutor (por exemplo: p1, indica as perdas para o interruptor Sp1 

+ diodo Dp1) 

 

Semicondutor 

 

p1 n1 2a 1a p2 n2 2b 1b 

IGBT+Si 11,93 11,93 3,20 3,20 20,85 20,85 15,29 15,29 

IGBT+SiC 11,92 11,92 4,24 4,24 13,51 13,51 15,96 15,96 

GaN+Si 22,86 22,86 4,74 4,74 20,34 20,42 22,75 22,75 

Gan+SiC 22,86 22,84 4,17 4,17 19,12 19,20 18,17 18,17 

Fonte: produção do autor 

 

Tabela 12 – Valores totais de perdas em Watts @ 50kHz (BF, AF: 
semicondutores que comutam em baixa e alta frequência, respectiv.); os 

valores em negrito representam o conjunto com as menores perdas 

 

TOT 

(BF) 

TOT 

(AF) 
TOTAL 

IGBT+Si 30,25 72,29 102,54 

IGBT+SiC 32,33 58,94 91,26 

GaN+Si 55,19 86,25 141,43 

Gan+SiC 54,05 74,67 128,72 

Fonte: produção do autor 

 

Analisando os resultados para o cálculo de perdas em 50kHz 

percebe-se que a configuração de IGBT com diodo SiC resultou no 

menor somatório de perdas para o conversor, apresentando, portanto, 

maior rendimento. 

A seguir são apresentados os valores de perdas em Watts para 

100kHz. Posteriormente é feita a análise dos resultados. 
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4.1.2 Frequência de 100kHz 

A Figura 36 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração IGBT com diodo interno, com frequência de 

comutação de 100kHz. 

 

Figura 36 – Perdas no IGBT com diodo interno – 100kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 37 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração IGBT com diodo SiC schottky, com frequência de 

comutação de 100kHz. 

Figura 37 - Perdas no IGBT com diodo SiC schottky – 100kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 38 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração GaN com diodo de silício, com frequência de 

comutação de 100kHz. 
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Figura 38 - Perdas no transistor GaN com diodo intrínseco – 100kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 39 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração GaN com diodo SiC, com frequência de comutação 

de 100kHz. 

Figura 39 - Perdas no transistor GaN com diodo SiC – 100kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

 Finalmente, a Tabela 13 apresenta os valores individuais de 

perdas para um determinado conjunto de semicondutor, interruptor + 

diodo, para que seja feita a análise dos conjuntos de semicondutores. 

A Tabela 14 apresenta as perdas totais para os semicondutores 

que comutam em baixa e alta frequência e as perdas totais, destacando a 

solução com menores perdas. 
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Tabela 13 – Valores de perdas em Watts @ 100kHz em cada 

semicondutor (por exemplo: p1, indica as perdas para o interruptor Sp1 

+ diodo Dp1) 

 

Semicondutor 

 

p1 n1 2a 1a p2 n2 2b 1b 

IGBT+Si 11,93 11,93 3,20 3,20 33,84 33,84 21,55 21,55 

IGBT+SiC 11,92 11,92 4,24 4,24 19,17 19,17 18,29 18,29 

GaN+Si 22,86 22,86 4,74 4,74 27,90 28,85 23,42 23,42 

Gan+SiC 22,86 22,84 4,17 4,17 25,47 26,42 18,24 18,24 

Fonte: produção do autor 

 

  

Tabela 14 – Valores totais de perdas em Watts @ 100kHz (BF, AF: 
semicondutores que comutam em baixa e alta frequência, respectiv.); os 

valores em negrito representam o conjunto com as menores perdas 

 

TOT 

(BF) 

TOT 

(AF) 
TOTAL 

IGBT+Si 30,25 110,78 141,03 

IGBT+SiC 32,33 74,92 107,24 

GaN+Si 55,19 103,59 158,77 

Gan+SiC 54,05 88,36 142,41 

Fonte: produção do autor 

 

É possível verificar que, para a frequência de comutação de 

100kHz, a configuração de IGBT com diodo SiC, novamente, resultou 

no menor somatório de perdas para o conversor, ou seja apresentando 

maior rendimento. 

A seguir são apresentados os valores de perdas em Watts para 

500kHz, posteriormente sendo feita a análise dos resultados. 

 

 



83 

 

4.1.3 Frequência de 500kHz 

A Figura 40 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração IGBT com diodo interno, com frequência de 

comutação de 500kHz. 

 

Figura 40 – Perdas no IGBT com diodo interno – 500kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 41 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração IGBT com diodo SiC schottky, com frequência de 

comutação de 500kHz. 

Figura 41 - Perdas no IGBT com diodo SiC schottky – 500kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 42 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração GaN com diodo de silício, com frequência de 

comutação de 500kHz. 
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Figura 42 - Perdas no transistor GaN com diodo intrínseco – 500kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 43 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração GaN com diodo SiC, com frequência de comutação 

de 500kHz. 

Figura 43 - Perdas no transistor GaN com diodo SiC – 500kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

 Finalmente, a Tabela 15 apresenta os valores individuais de 

perdas para um determinado conjunto de semicondutor, interruptor + 

diodo. 

A Tabela 16 apresenta as perdas totais para os semicondutores que 

comutam em baixa e alta frequência e as perdas totais, destacando a 

solução com menores perdas. 

Elevando a frequência de comutação à 500kHz, percebe-se que a 

configuração de IGBT com diodo SiC e as configurações com transistor 
GaN começam a ficar com nível de perdas similar. Contudo, o IGBT 

com diodo SiC ainda resultou no menor somatório de perdas para o 

conversor, ou seja apresentando maior rendimento. 
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Tabela 15 – Valores de perdas em Watts @ 500kHz em cada 

semicondutor (por exemplo: p1, indica as perdas para o interruptor Sp1 

+ diodo Dp1) 

 

Semicondutor 

 

p1 n1 2a 1a p2 n2 2b 1b 

IGBT+Si 11,93 11,93 3,20 3,20 137,76 137,76 71,67 71,67 

IGBT+SiC 11,92 11,92 4,24 4,24 64,41 64,41 37,00 37,00 

GaN+Si 22,86 22,86 4,74 4,74 85,40 86,00 28,80 28,80 

Gan+SiC 22,86 22,84 4,17 4,17 73,25 73,85 18,76 18,76 

Fonte: produção do autor 

  

Tabela 16 – Valores totais de perdas em Watts @ 500kHz (BF, AF: 

semicondutores que comutam em baixa e alta frequência, respectiv.); os 

valores em negrito representam o conjunto com as menores perdas 

 

TOT 

(BF) 

TOT 

(AF) 
TOTAL 

IGBT+Si 30,25 418,87 449,12 

IGBT+SiC 32,33 202,81 235,14 

GaN+Si 55,19 228,99 284,17 

Gan+SiC 54,05 184,60 238,65 

Fonte: produção do autor 

 

A seguir são apresentados os valores de perdas em Watts para 

800kHz de frequência de comutação. 
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4.1.4 Frequência de 800kHz 

A Figura 44 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração IGBT com diodo interno, com frequência de 

comutação de 800kHz. 

 

Figura 44 – Perdas no IGBT com diodo interno – 800kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 45 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração IGBT com diodo SiC schottky, com frequência de 

comutação de 800kHz. 

Figura 45 - Perdas no IGBT com diodo SiC schottky – 800kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 46 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração GaN com diodo de silício, com frequência de 
comutação de 800kHz. 
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Figura 46 - Perdas no transistor GaN com diodo intrínseco – 800kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 47 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo 

para a configuração GaN com diodo SiC, com frequência de comutação 

de 800kHz. 

Figura 47 - Perdas no transistor GaN com diodo SiC – 800kHz 

 
Fonte: produção do autor 

 

 Finalmente, a Tabela 17 apresenta os valores individuais de 

perdas para um determinado conjunto de semicondutor, interruptor + 

diodo. 

A Tabela 18 apresenta as perdas totais para os semicondutores 

que comutam em baixa e alta frequência e as perdas totais, destacando a 

solução com menores perdas. Elevando ainda mais a frequência de 

comutação à 800kHz, percebe-se que a configuração de transistor GaN 

com diodo SiC ficou, pela primeira vez, com menores perdas. À partir 

desta frequência de comutação, as perdas por comutação se tornam cada 

vez mais relevantes e somente os semicondutores mais rápidos 

conseguem manter as perdas reduzidas. 
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Tabela 17 – Valores de perdas em Watts @ 800kHz em cada 

semicondutor (por exemplo: p1, indica as perdas para o interruptor Sp1 

+ diodo Dp1) 

 

Semicondutor 

 

p1 n1 2a 1a p2 n2 2b 1b 

IGBT+Si 11,93 11,93 3,20 3,20 215,70 215,70 109,26 109,26 

IGBT+SiC 11,92 11,92 4,24 4,24 98,34 98,34 51,02 51,02 

GaN+Si 22,86 22,86 4,74 4,74 100,76 129,28 32,83 32,83 

Gan+SiC 22,86 22,84 4,17 4,17 81,32 109,84 19,14 19,14 

Fonte: produção do autor 

 

  

Tabela 18 – Valores totais de perdas em Watts @ 800kHz (BF, AF: 

semicondutores que comutam em baixa e alta frequência, respectiv.); os 

valores em negrito representam o conjunto com as menores perdas 

 

TOT 

(BF) 

TOT 

(AF) 
TOTAL 

IGBT+Si 30,25 649,92 680,17 

IGBT+SiC 32,33 298,73 331,06 

GaN+Si 55,19 295,71 350,89 

Gan+SiC 54,05 229,45 283,50 

Fonte: produção do autor 

 

4.1.5 Comparativo entre frequências de comutação 

Por fim, a Figura 48 mostra a comparação entre todas as 

combinações de semicondutores analisadas teoricamente e para todas as 

frequências calculadas. 

Para o IGBT utilizado, pode ser imposta uma restrição de que os 

tempos de subida e descida da corrente e tensão coletor-emissor (que são 

de 42ns e 62 ns, respectivamente) devem corresponder à no máximo 2% 
do período de comutação, é possível atribuir ao IGBT utilizado, 

IRG4PC50W da International Rectifier, uma frequência máxima de 

comutação de 200kHz. Deste modo, como os tempos de comutação 

representam uma parcela maior que 2% do período de comutação para 
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500kHz e 800kHz, a comparação para o IGBT é restringida à 50kHz e 

100kHz. 

 

Figura 48 - Rendimento para as diferentes combinações de 

semicondutores com diferentes frequências de operação 

 
Fonte: produção do autor 
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4.2 RENDIMENTO PONDERADO 

Esta seção apresenta o cálculo do rendimento ponderado para o 

caso da aplicação do conversor em um sistema de geração de energia 

solar fotovoltaica conectado à rede. 

O rendimento é calculado para frequência de comutação de 

40kHz (40020Hz) e para 80kHz (80020Hz), que são as duas 

configurações de frequência de comutação para as quais foi realizada a 

experimentação, apresentada no capítulo 6. 

Os semicondutores utilizados nos cálculos são o IGBT modelo 

IRG4PC50W e o diodo de silício modelo HFA15PB60. 

São consideradas também as perdas no indutor e nos capacitores 

do barramento do conversor experimentado, calculadas de acordo com o 

Anexo D.  

4.2.1 Rendimento em 40kHz 

A Figura 50 apresenta o rendimento para o conversor operando 

em 40kHz. 

Figura 49 - Rendimento @ 40kHz; escala do eixo x em Watts 

 
Fonte: produção do autor 

 

Conforme apresentado no capítulo 4, as rendimentos ponderadas 

são uma boa ferramenta para avaliar o rendimento de um conversor para 

a aplicação fotovoltaica. As Tabelas 16-18 apresentam o rendimento 

ponderado calculado à partir das perdas teóricas. 
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Tabela 19 - Rendimento (Euro) teórico @ 40kHz 

 

  Euro - Teórico 

P% Rendimento Peso Resultado 

5 96,59% 3 2,90 

98,00 

10 98,05% 6 5,88 

20 98,03% 13 12,74 

30 99,36% 10 9,94 

50 97,93% 48 47,00 

75 98,37% NP 0,00 

100 97,67% 20 19,53 

(NP = não ponderado) 

Fonte: produção do autor 

 

Tabela 20 - Rendimento (CEC) teórico @ 40kHz 

 

  CEC - Teórico 

P% Rendimento Peso Resultado 

5 96,59% NP 0,00 

98,33 

10 98,05% 4 3,92 

20 98,03% 5 4,90 

30 99,36% 12 11,92 

50 97,93% 21 20,56 

75 98,37% 53 52,14 

100 97,67% 5 4,88 

(NP = não ponderado) 

Fonte: produção do autor 
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Tabela 21 - Rendimento (BR) teórico @ 40kHz 

 

  BR - Teórico 

P% Rendimento Peso Resultado 

5 96,59% NP 0,00 

98,01 

10 98,05% 2 1,96 

20 98,03% 2 1,96 

30 99,36% 4 3,97 

50 97,93% 12 11,75 

75 98,37% 32 31,48 

100 97,67% 48 46,88 

(NP = não ponderado) 

Fonte: produção do autor 

 

4.2.2 Rendimento em 80kHz 

A Figura 51 apresenta o rendimento para o conversor operando 

em 80kHz. 

 

Figura 50 - Rendimento @ 80kHz; escala do eixo x em Watts 

 

 
Fonte: produção do autor 
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Conforme apresentado no capítulo 4, os rendimentos 

ponderadas são uma boa ferramenta para avaliar o rendimento de um 

conversor para a aplicação fotovoltaica. As Tabelas 19-21 apresentam o 

rendimento ponderado calculado à partir das perdas teóricas. 

Tabela 22 - Rendimento (BR) teórico @ 80kHz 

 

  Euro - Teórico 

P% Rendimento Peso Resultado 

5 96,35% 3 2,89 

97,71 

10 97,80% 6 5,87 

20 97,77% 13 12,71 

30 99,26% 10 9,93 

50 97,62% 48 46,86 

75 98,12% NP 0,00 

100 97,28% 20 19,46 

(NP = não ponderado) 

Fonte: produção do autor 

Tabela 23 - Rendimento (CEC) teórico @ 80kHz 

 

  CEC - Teórico 

P% Rendimento Peso Resultado 

5 96,35% NP 0,00 

98,08 

10 97,80% 4 3,91 

20 97,77% 5 4,89 

30 99,26% 12 11,91 

50 97,62% 21 20,50 

75 98,12% 53 52,00 

100 97,28% 5 4,86 

(NP = não ponderado) 

Fonte: produção do autor 
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Tabela 24 - Rendimento (BR) teórico @ 80kHz 

 

  BR - Teórico 

P% Rendimento Peso Resultado 

5 96,35% NP 0,00 

97,69 

10 97,80% 2 1,96 

20 97,77% 2 1,96 

30 99,26% 4 3,97 

50 97,62% 12 11,71 

75 98,12% 32 31,40 

100 97,28% 48 46,69 

(NP = não ponderado) 

Fonte: produção do autor 

 

4.3 CONCLUSÃO 

A partir da seção 5.1 é possível concluir que a configuração 

IGBT + diodo de silício apresenta as maiores perdas, devido à 

recuperação reversa do diodo e maiores perdas de comutação. A 

configuração IGBT + diodo SiC apresenta ganhos significativos em 

perdas de comutação, uma vez que este diodo não sofre com o efeito da 

recuperação reversa. A configuração GaN + diodo de silício apresenta 

reduzidas perdas de comutação, no entanto, apresenta maiores perdas de 

condução. Desta forma, sua vantagem começa a aparecer para elevadas 

frequências de comutação, acima de 800kHz. A configuração GaN + 

diodo SiC, de modo similar apresenta reduzidas perdas de comutação, no 

entanto, apresenta maiores perdas de condução. Desta forma, sua 

vantagem começa a aparecer para elevadas frequências de comutação, 

acima de 800kHz. 
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5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS 

Os resultados experimentais foram obtidos através da utilização 

de um protótipo experimental com potência de 3kVA. As demais 

características relevantes deste conversor são apresentadas na Tabela 25. 

A Figura 51 “a)” apresenta o lado superior da placa principal do 

protótipo experimental. Nela é possível ver o indutor do filtro de saída, 

na parte central superior, dois dos capacitores do arranjo do barramento, 

os quatro conjuntos de drivers duplos que comanda os interruptores, na 

parte central da placa, dois à direita e dois à esquerda, além das fontes 

isoladas para os drivers, uma à esquerda e outra à direita, sendo que cada 

uma delas possui quatro saídas isoladas entre si. 

A Figura 51 “b)” mostra o lado inferior da placa principal, com 

os demais seis capacitores de barramento, que estão associados aos dois 

capacitores no lado superior. Nela também aparecem os dissipadores de 

alumínio, nos quais estão conectados os semicondutores de potência. A 

Figura 51 “c)” mostra a vista lateral do protótipo. É possível ver a 

conexão dos semicondutores (interruptores e diodos) ao dissipador, na 

parte inferior, e uma fonte auxiliar e um dos drivers na parte superior. 

Tabela 25 – Parâmetros do protótipo experimental 

Parâmetro Descrição Valor Unidade 

𝑃𝑜 Potência nominal de saída 3,0 𝑘𝑉𝐴 

𝑉𝑜 Tensão nominal de saída (RMS) 220 𝑉 

𝐼𝑜 Corrente nominal de saída (RMS) 13,64 𝐴 

𝐶𝑖𝑛 
Capacitância equivalente do filtro de 

entrada 
750 µ𝐹 

𝐿𝑜 Indutância do filtro de saída 900 µ𝐻 

𝑉𝑖𝑛 Tensão total de entrada nominal 360 𝑉 

𝑅𝑡ℎ−𝑑 
Resistência térmica de cada 

dissipador (quatro no total) 
4,18 °𝐶/𝑊 

Fonte: produção do autor 
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Figura 51 - Imagem da placa principal do protótipo experimental 

 
Fonte: produção do autor 

 

A Figura 52 apresenta o protótipo experimental completo, com 

os disjuntores para seccionamento da entrada CC, da saída CA, a placa 

de aquisição da leitura de corrente de saída, a placa de fonte auxiliar, os 

fusíveis de proteção CC e CA e também a placa de comunicação do 

DSP. 

O controle digital foi realizado em um processador digital de 

sinais (DSP). Conforme visto anteriormente, o controlador projetado no 

domínio contínuo, no plano 𝑤, foi transformado para um controlador no 

dmínio das amostras e, então, isolado como uma equação à diferenças 

discretas. Foi então proposto um controlador ressonante. 

 

a) 

b) c) 
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Figura 52 - Imagem do protótipo experimental completo 

 
Fonte: produção do autor 

 

O controle ressonante teve boa resposta no rastreamento da 

referência senoidal. O controle teve erro aproximadamente nulo de 

amplitude e fase em regime permanente. A Figura 52 apresenta a forma 

de onda da corrente de saída, para a potência nominal, com a frequência 

de comutação de 80kHz. 

 

 

Figura 53 Corrente de saída (potência nominal, tensão nominal) 

 
Fonte: produção do autor 
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A Figura 51 apresenta a amplitude percentual das componentes 

harmônicas da corrente de saída comparadas com os limites da norma 

fotovoltaica NBR16149. 

 

Figura 54 Amplitude percentual das componentes harmônicas da 

corrente de saída; limites da norma fotovoltaica NBR16149 

 
Fonte: produção do autor 

 

É possível, contudo,  notar picos de corrente nas transições de 

nível do conversor, quando a modulação transita de três níveis para 

cinco níveis e também quando transita de cinco níveis para três níveis. 

Ele pode ser derivado de elementos parasitas do circuito ou de um 

comportamento indesejado da modulação escolhida no momento da 

troca de níveis. 

Já na Figura 54 é possível observar a amplitude absoluta das 

componentes harmônicas da corrente para potência nominal. A figura 

também apresenta os limites de amplitude das componentes harmônicas 

para a norma Brasileira de energia solar fotovoltaica, NBR16149. É 

possível ver que todas as componentes ficaram dentro da norma, com a 

terceira harmônica ficando mais próxima do limite. A THD ficou em 

3,70%, sendo que a norma estabelece o limite de 5%. 

5.1 PERDAS EXPERIMENTAIS 

As medições foram realizadas com wattímetro Tektronix com 
modelo PA4000. O equipamento tem erro de medição de 0,01%. Os 

resultados foram obtidos para duas frequências diferentes, de modo à 

avaliar o comportamento dos semicondutores e obter análise com 

relação aos valores de perdas. 
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Os semicondutores utilizados na experimentação são o IGBT 

modelo IRG4PC50W e o diodo de silício modelo HFA15PB60. Assim 

como nos na seção de resultados teóricos, também são calculados os 

rendimentos ponderados. 

No conversor, o circuito de fontes auxiliares está alimentado 

através de uma fonte externa, não sendo computadas no cálculo do 

rendimento. As perdas mencionadas, portanto, se referem às perdas no 

circuito de potência, mais especificamente nos IGBTs, nos diodos, nos 

capacitores e no indutor de saída. Neste caso, o rendimento também 

contabiliza as perdas em cabos e nas trilhas. 

5.1.1 Perdas com 40kHz 

A Figura 55 apresenta as perdas para o semicondutor com 

frequência de comutação em 40kHz. 

Figura 55 Perdas no conversor @ 40kHz; escala do eixo x em Watts 

 
Fonte: produção do autor 

De forma silimar aos resultados apresentados no capítulo 5, são 

apresentadas as Tabeelas 22-24, com o cálculo do rendimento ponderado 

Europeu, Californiano e Brasileiro. 
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Tabela 26 - Rendimento (Euro) experimental @ 40kHz 

 

  Euro - Experimental 

P% Rendimento Peso Resultado 

5 96,60% 3 2,90 

97,47 

10 98,10% 6 5,89 

20 98,50% 13 12,81 

30 98,10% 10 9,81 

50 97,40% 48 46,75 

75 96,80% 0 0,00 

100 96,60% 20 19,32 

(NP = não ponderado) 

Fonte: produção do autor 

 

Tabela 27 - Rendimento (CEC) experimental @ 40kHz 

 

  CEC - Experimental 

P% Rendimento Peso Resultado 

5 96,60% 0 0,00 

97,21 

10 98,10% 4 3,92 

20 98,50% 5 4,93 

30 98,10% 12 11,77 

50 97,40% 21 20,45 

75 96,80% 53 51,30 

100 96,60% 5 4,83 

(NP = não ponderado) 

Fonte: produção do autor 
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Tabela 28 - Rendimento (BR) experimental @ 40kHz 

 

  BR - Experimental 

P% Rendimento Peso Resultado 

5 96,60% 0 0,00 

96,89 

10 98,10% 2 1,96 

20 98,50% 2 1,97 

30 98,10% 4 3,92 

50 97,40% 12 11,69 

75 96,80% 32 30,98 

100 96,60% 48 46,37 

(NP = não ponderado) 

Fonte: produção do autor 

 

5.1.2 Perdas com 80kHz 

A Figura 56 apresenta as perdas para frequência de comutação em 

80kHz. 

 

Figura 56 Perdas no conversor @ 80kHz; escala do eixo x em Watts 

 
Fonte: produção do autor 
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Mais uma vez, de forma silimar aos resultados apresentados no 

capítulo 5, são apresentadas as Tabeelas 25-27, com o cálculo do 

rendimento ponderado Europeu, Californiano e Brasileiro. 

Tabela 29 - Rendimento (Euro) experimental @ 80kHz 

  Euro - Experimental 

P% Rendimento Peso Resultado 

5 99,00% 3 2,97 

97,94 

10 99,61% 6 5,98 

20 99,06% 13 12,88 

30 98,60% 10 9,86 

50 97,88% 48 46,98 

75 97,15% 0 0,00 

100 96,36% 20 19,27 

(NP = não ponderado) 

Fonte: produção do autor 

 

Tabela 30 - Rendimento (CEC) experimental @ 80kHz 

  CEC - Experimental 

P% Rendimento Peso Resultado 

5 99,00% 0 0,00 

97,63 

10 99,61% 4 3,98 

20 99,06% 5 4,95 

30 98,60% 12 11,83 

50 97,88% 21 20,55 

75 97,15% 53 51,49 

100 96,36% 5 4,82 

(NP = não ponderado) 

Fonte: produção do autor 
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Tabela 31 - Rendimento (BR) experimental @ 80kHz 

  BR - Experimental 

P% Rendimento Peso Resultado 

5 99,00% 0 0,00 

97,00 

10 99,61% 2 1,99 

20 99,06% 2 1,98 

30 98,60% 4 3,94 

50 97,88% 12 11,75 

75 97,15% 32 31,09 

100 96,36% 48 46,25 

(NP = não ponderado) 

Fonte: produção do autor 
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5.2 COMPARATIVO COM PERDAS TEÓRICAS 

Nesta seção, as perdas teóricas calculadas e as perdas obtidas na 

experimentação são comparadas em um mesmo gráfico, apresentadas na 

forma de rendimento. A configuração de semicondutores utilizada é a de 

IGBT com diodo Si. 

5.2.1 Rendimento com 40kHz 

A Figura 59 apresenta o rendimento para 40kHz. Percebe-se que 

os valores experimentais de rendimento ficaram abaixo dos calculados, 

para a maior parte dos pontos de potência, e praticamente iguais para 2 

pontos. 

Figura 57 - Rendimento experimental (quad.)  versus teórica (triâng.); 

escala do eixo x em Watts 

 
Fonte: produção do autor 

 

5.2.2 Perdas com 80kHz 

A Figura 60 apresenta o rendimento para 40kHz. Percebe-se que 

os valores experimentais de rendimento ficaram abaixo dos calculados, 

para os pontos de potência mais elevada, e ficaram acima dos valores 

teóricos para as potências menores, abaixo de 600W. 
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Figura 58 - Rendimento experimental (quad.)  versus teórica (triâng.); 

escala do eixo x em Watts 

 
Fonte: produção do autor 

 

5.3 CONCLUSÃO 

      Os valores de perdas experimentais e teóricos mantiveram 

tendência e comportamento similar nas diferentes regiões de potência de 

operação, com o comportamento de ter um rendimento menor em baixa 

potência, uma elevação de rendimento até um rendimento máximo, em 

média potência, finalizando com o rendimento decaindo até a potência 

nominal. 

       Pode se avaliar, também, que tais valores divergiram em parte 

dos valores previstos em teoria. Para a frequência de comutação de 

40kHz, a diferença máxima encontrada foi de 1,2%, na medição em 

900W. Já em 80kHz, a maior diferença ocorreu para 150W, com uma 

diferença de 2,7%. A diferença de rendimento para a os demais pontos 

ficou abaixo de 1%. 
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6 CONCLUSÃO 

Uma malha de controle foi projetada para controlar a corrente 

de saída do conversor, com objetivo de obter estabilidade e erro de 

regime permanento nulo, atendendo à necessidade de se conectar o 

conversor à rede, para posterior cálculo das suas perdas. Destaque-se, 

também, a contribuição do trabalho ao empregar o controle digital do 

conversor, implementado em controlador digital de sinais com equações 

à diferenças discretas, como uma contribuição em relação ao trabalho 

anterior com o conversor T-Type NPC na UDESC. 

Com relação aos cálculos de perdas, analisando as perdas para a 

configuração GaN + diodo de silício, verifica-se que esta apresenta 

reduzidas perdas de comutação, no entanto, apresenta maiores perdas de 

condução, se comparada com as configurações que utilizam IGBT. 

Desta forma, sua vantagem começa a aparecer para frequências de 

comutação mais elevadas, sendo neste trabalho acima de 800kHz. A 

configuração GaN + diodo SiC, de modo similar, apresenta reduzidas 

perdas de comutação, no entanto, apresenta maiores perdas de condução. 

Desta forma, sua vantagem começa a aparecer para elevadas frequências 

de comutação, acima de 800kHz. Deve-se citar, também, que o IGBT 

utilizado, através da restrição imposta na seção 4.3, tem sua frequência 

de comutação limitada em 190kHz. 

Já o transistor GaN teve seu melhor desempenho em frequências 

elevadas não se condigura em uma vantagem, uma vez que foram 

obtidos níveis de rendimento na casa de 90% para o componente 

TPH3006PS da fabricante Transphorm, o que se configura em um baixo 

nível de rendimento. Outros trabalhos, como (KIM, LEE, et al., 2016) e 

(BAIHUA , KEWEI, et al., 2016) obtiveram rendimentos da ordem de 

99% empregando o transistores GaN. Deste modo, este transistor GaN 

aplicado neste trabalho se mostrou não adequado para a topologia deste 

trabalho. 

Com a análise da seção 5.2 é possível concluir que os 

rendimentos ponderados fornecem uma imagem do rendimento do 

conversor em um determinado padrão de utilização, com relação à sua 

potência nominal. De maneira geral, os rendimentos calculados para a 

frequência de operação em 40kHz ficaram com valores maiores do que 

com 80kHz. Isso ocorre porque, nesta última, as perdas de comutação 

são mais expressivas. 

Pode ser afirmado que, do ponto de vista metodológico, a 

medição individualizada das perdas nos semicondutores, que não foi 

realizada, medindo a tensão e corrente sendo comutadas em um dado 
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interruptor, possibilitaria uma comparação mais acertiva entre os valores 

calculados de perdas individuais nos semicondutores e os valores 

experimentais, sendo complementada, posteriormente, pela medição do 

rendimento global do conversor. Contudo, não foi realizada a medição 

indivualidada neste trabalho. Esta medição fica como um trabalho 

futuro. 

Além disso, outro trabalho futuro consiste na medição das 

perdas experimentais para a configuração de semicondutores de IGBT 

com diodo de Carboneto de Silício, para a qual foi feita a análise teórica, 

porém, até o momento do fechamento deste trabalho não foi realizada tal 

medição em bancada experimental. 
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7 APÊNDICE A 

Este apêndice apresenta os blocos funcionais e o circuito empregado na simulação do conversor T-Type NPC 5N 

no software de simulação de circuitos PSIM. 

Figura 59 - Blocos de cálculo das perdas 

 
Fonte: produção do autor 
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Figura 60 - Blocos do controle digital e da modulação 

 
Fonte: produção do autor 
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Figura 61 – Circuito de potência co conversor, barramento cc de entrada e conexão à rede 

 
Fonte: produção do autor 
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8 APÊNDICE B 

      Neste apêndice é apresentada a plannilha de cálculo das perdas no 

indutor e nos capacitores do barramento cc. 
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9 APÊNDICE C 

Este apêndice apresenta o trabalho de modelagem e controle do 

conversor NPC 5N-T-Type, publicado no 13° Congresso Brasileiro de 

Eletrônica de Potência – COBEP 2015, realizado em Fortaleza. O 

trabalho é intitulado “Study Of The 5L-T-Type NPC Converter For 

Photovoltaic Application”.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



121 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



122 

 

 

 
 

 

 

 



123 

 

 

 



124 

 

 



125 

 

 
 

 



126 

 

 
 

 



127 

 

 

 
 

 

 



128 

 

 

 



129 

 

 

 
 

 



130 

 

 
 

 
 



131 

 

 
 

 
 

 

 

 

 

 



132 

 

 
 

 

 



133 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



134 

 

 
 

 
 

 



135 

 

 
 

 
 



136 

 

 
 

 
 

 

 



137 

 

 

 



138 

 

 

 

 
 

 



139 

 

 
 

 

 

 

 

 

 



140 

 

10 APÊNDICE D 

      Este apêndice apresenta o trabalho de contribuição à análise de um 

snubber não dissipativo aplicado ao conversor NPC 5N-T-Type, 

publicado no 24º International Symposium on Industrial Electronics, 

ISIE 2015, realizado em Búzios. O trabalho é intitulado “Analysis of a 

Snubber for the T-Type NPC Converter”. 

      O Snubber permite comutação suave em todos os interruptores e 

também comtempla possibilidade de regeneração de energia ao 

barramento de entrada, através da utilização de um conversor cc-cc 

auxiliar. 

      No contexto dessa dissertação, a aplicação do snubber ao conversor 

NPC-5N T-Type foi substituída pela análise de semicondutores com 

melhores características de comutação, principalmente aqueles de larga 

banda de energia WBG (wide band-gap), como o GaN e SiC. Ressalta-

se, contudo, que tanto o snubber quanto o emprego de melhores 

semicondutores WBG podem ser correlacionados à um mesmo objetivo, 

que é o aumento no rendimento de uma determinada topologia, quando 

projetados adequadamente. Isso abre a possibilidade de um trabalho de 

comparação entre as duas soluções visando aumento de rendimento de 

uma determinada topologia. 
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