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Resumen

En los ultimos afios el desarrollo de convertidores de potencia de ultima generacion
demanda densidades de energia mas altas, mas eficientes y fiables. Los transistores
MOSFET de carburo de silicio (SiC) son una prometedora alternativa a dia de hoy a la
tecnologia del silicio (Si). Presentan mejores propiedades térmicas y eléctricas que les
permite trabajar a frecuencias de conmutaciones mas rapidas. Sin embargo, su
implantacion presenta un desafio ya que a causa de la rapidez con la que conmuta se
excitan las impedancias pardsitas, de valor muy bajo, en el bucle de corriente de
conmutacién. Dando lugar a sobretensiones y oscilaciones no deseadas que aumentan
las pérdidas y que limitan el potencial de los SiC MOSFET. El principal objetivo de esta
tesis es contribuir al estado del arte para caracterizar y minimizar las impedancias

pardsitas en el bucle de conmutacion.

Para medir las impedancias entre distintos puntos eléctricos separados varios cm se ha
implementado una sonda flexible apantallada con terminales de prueba mdviles para la
medida de impedancias sobre PCB, lo que permite evitar los montajes especificos para

cada medida que eran necesarios en el uso del analizador vectorial de redes VNA.

Con el empleo de esta sonda y del propio VNA, se han desarrollado las técnicas de
medida para la caracterizaciéon de las impedancias pardsitas en un semipuente
alimentado por un PCB busbar, formado por dos planos paralelos, segin la teoria de
lineas de transmision. El procedimiento desarrollado permite ademas caracterizar las

impedancias parasitas del bucle de corriente de conmutacion.

También se presentan dos técnicas para el estudio y la mitigacion de las oscilaciones no
deseadas durante la conmutacion a corte. La primera técnica, es una metodologia de
medida de impedancias para la prediccion de la frecuencia de oscilacién y la duracién
de las mismas. La segunda técnica consiste en un apantallamiento magnético localizado
sobre el bucle de corriente de conmutacién en un semipuente con PCB busbar, que

reduce la inductancia parasita del bucle de corriente de conmutacién.






[ndice

(0= T3 V] Lo T SRR SPPN 9
INEFOTUCCION .ttt ettt s bt e s bt e sbe e e saneeesaneesane 9
1. RESUMIEBN .o 9

1.1.  Motivacion y ant@CEABNTES ......uvveeeeeeeeieiieeeee ettt e e e e e e e nraaeee e 9
0 R 0 oY1=} £ 1Y/ OO PPRRRRRRRPP 11
1.3, Estructura de Ja tesiS.....cceiiiiiiiiiiiiiic e 12

[0 T 1 V] Lo T P PP 15

Caracterizacion de la impedancia parasita mediante una sonda flexible apantallada.. 15

2. RESUMEN ..ottt 15
P25 R 14 o To [V Lol ol o] o H U PO USROS P PP UPTRPRTO 15
2.2. Medida de impPedanCias......cccccceeeieciiiiieee et eerrrere e e e e e e e e e e e 17

2.2.1 Medida de impedancias con VNA........cooiiiiiiiiieeeniee e 18

2.2.2  Sonda flexible para la medida de impedancia.........cccceevveveeeeeercccrreennnnnn. 19

2.2.3 Impedancias parasitas de 1a sonda.......cccueeeeeeeiiiiciiiieeeee e, 20

2.2.4  Técnicas de mitigacion de paradsitas.......cccccecveeeeeciieeeciiiee e 22
2.3, Montaje experimental .......cccoeiiiiiiiiee e 23

2.3.1  Circuito de referencia.....cc.cccocueeieeieiiiieniceeeesee e 23

2.3.2 PCB experimentales Y VINA ...ttt eesarraee e e e eeeennnns 25
2.4,  Caracterizacion de PCB ........ccceeiiiriieeenieeeesee e 26

241 Procedimiento de medida directa.........cccoeeeeriiiiniiiiiiieiicceee 26

2.4.2 Procedimiento de ajuste de CUrva.......ccocuveeiviiieeiniiiee e 28



2.4.3  SIMUIACioN PEEC .....eiiiiiiiiiiiee ettt 29

2.5, RESUITATOS . ..coiiiiiiiie ittt 30
2.5.1  Analisis del apantallamiento magnético .......ccccceeeeevcciiieeeeeeeeeeccreeeeeee, 30
2.5.2 Procedimiento de medida directa..........ccoeveeriiiiniiiiniiciiicceeee 33
253 Procedimiento de ajuste de CUrva......cccocueeeeviiieiiniiiee e 34
2.5.4  Comparacion de resultados.......cocueeiiriiiiiniiee e 36
2.5.5 Limitaciones de medida grandes planos de CU .......cccceeeeeeeeeiciveeeeeeeeennnnns 38

[0r=] s 11 {11 o 1 TR U OPPPRPPRRRRRORt 41

Descripcion y medida eléctrica de un PCB busbar con circuitos de pardmetros

ISTIIDUIOS ... 41
3. RESUMEN ..ottt 41

S 70 A 14 oo [V Lol o H OSSP PSPPSR 41
3.2  Comportamiento eléctrico del bus DC ........ccooociirieiiiieeiciieee e, 44
3.3 Parametros distribuidos de un busbar [aminado ..........ccceceriiiiiiniiiniiineene, 51
3.4  Circuito equivalente de un semipuente con busbar.........cccccveeeeeeeeieciirneeeen.nn. 54
3.4.1 Descripcion de las impedancias del circuito equivalente.........ccceeveeeenne. 56
3.4.2 Impedancia de entrada........ccceeeeei e 56
343 Dipolo equivalente de Carga.....ccccueueeeiiriieeiiniiieeesieee e 58
3.4.4  Circuito equivalente del bucle de conmutacion.........ccoovveeeeeevieccrreennnn.n. 61
3.5  Técnicas de Medida........cccceerieiiieniiiieneee s 62
3.5.1 Metodologias de medida de impedancias con VNA ........cccceevvvveeereeeinnnn, 62
3.5.2 Medida de un SICMOSFET ......oiiiiiiieei et 66



3.5.3 Caracterizacion A COUS ...o.eeeeeieee ettt e et e s etaaeesesaanns 68

3.5.4  Procedimiento de calibracion..........ccocueeriiiiiiiiiiiiiiniceeecee e 69
3.5.5 MONTAJES B BNSAYO ceevieeieiiiiieeeeeeeeeeccitrree e e e e eeserreereeeeeesetarreeeeeeeesennnrrens 71
3.5.6 Medida de la impedancia del circuito de disparo de puerta ................... 76

3.6  Calculo de impedancias por SImulacion.........ccccueeeeeciiee e, 78

[0 T 1 V] Lo PRSPPI 81
Caracterizacion de la impedancia del bucle de corriente de conmutacion................... 81
4. RESUMEN ..ottt 81

4.1. Procedimiento de caracterizaCion .........coceeveereeriieenieenieeeesee e 81
4.2. Caracterizacion de las impedancias pardsitas en el CCL.......cccevveeiviieeniiienenns 83
4.3.  Discusion de 10S resultados........ccocueeiiiiiiiiiiiiiieeeee e 89
4.3.1  Caracterizacidn experimental del SiIC MOSFET ......cccccvveveiieeiiviieeeeeiienn, 89
4.3.2  Caracterizacion experimental de ChuS........ccoevvveveeiiiiiiiiiiieeeec e, 89
4.3.3  Caracterizacién experimental del driver .......ccoceeeviiieecciee e, 91
4.3.4  Caracterizacidn del dipolo de carga ZL......cccevveeeeviiieeiiniiiee s 94
4.3.5 Impedancias discretas del CCL .......coivimiiiriieiiiie e 101
4.3.6  Calculode laimpedancia CCL......oovvuirieiieiieiiiereeee et eeerreeeees 102
(0r-] o1 {11 o - T TR P PP 109
Técnicas para la caracterizacidon y mitigacidon de las oscilaciones..........ccccceeeeevneennn. 109
5. RESUMEBN ccoiiiiiiiiee e 109

5.1. Oscilaciones durante [a conmMutacion.........ccoecueriieerieniieeniee e 109
5.2. Capacidades no lineales del SIC MOSFET.......ccovviieiieeeeeiieeee e 113



5.3. Técnica para la caracterizacion de las oscilaciones..........cccccceeveveivcieeenveennne 114

5.3.1 Ensayo de doble pulSo.......ccccuiiiiiiiiiiiiiiie e 114

5.3.2  Ajuste de la atenuacion a partir de la medida del test de doble pulso.. 117

5.3.3 Método de medida de impedancias por barrido de tension ................. 119

5.3.4  Comparacion de metodologias......cccvcueiriieiiieeniieeniie e siee e 123

5.4. Metodologia de apantallamiento del bucle de corriente de conmutacion .. 127

5.4.1  Apantallamiento magnético del bucle de conmutacién ....................... 127

(0r=] o110V | o N - T TR P PP 135
Conclusiones ¥ [INEas FULUIAS ....c.uviii i 135
6.1.  CONCIUSIONES ...t s 135
6.2.  Contribuciones OrigIiNAIES .......c.uevviviiiiiiiiee e 137
6.3. Lineas de trabajo fULUIas ......ccceeiii it 139
Anexol. Impedancia compleja de laimpedancia de carga ZL .....cccccovvveeeeeeeernnnnnee. 141
I.LA.  Impedancia del paralelo de dos impedancias complejas ......cccccceevecuvrvnnnnnn. 141
I.B.  Calculo de la frecuencia de antiresonancia €n ZL.........ccccoeveeriueeenieeinneennne 143
Anexo Il. Dependencia de la tension de avalancha con la tension de puerta....... 145
ILA.  INtrOdUCCION e 145
ILB. Montaje experimental.....ccccceeeeiiiiiiiiieeeeee et searraeee e 146
II.C. Procedimiento de ajuste y resultados ........ccocccvviieeieiiieccciiieeee e, 149
II.C.1.  Procedimiento de ajuste funciones cuadraticas........c.cccceevvvvveeernreeeesnnnnn. 149
II.C.2.  Funcidén de ajuste por eXponenciales.........cccvvveeeeeeeeiicciieeeeeeeeeecccrreeeee e 152
II.C.3.  Resultados experimentales......ccooveeeiiiiiiiciireeeeeec e 153

\



ILD.  CONCIUSIONES ettt e ettt e e s et it e s e teaeseetaaessesannaesesannn 156

Anexo lll.  Precisidn de la medida de impedancias con E5061B. ..........ccccceevvveenne. 157
lILA. CAICUlO de 1a PreCiSION....ceeeiie et e e e e e 157
III.B. Precision métodos de medida con puertos Gain-Phase........ccc.ccccoeevuvruennneen. 157
III.C. Precision métodos de medida con puertos pardmetros-S..........ccccecvvveeenneee. 159

Anexo IV.  Modelos de simulacion para el cdlculo de impedancias. ........cccceeuvveennn. 161
IV.A. Modelos de SIMUIACION ....cc.eeiiiiiiiiieieee e 161

Vi



VIl



Capitulo 1.

Introduccion

A continuacidn, se exponen las motivaciones de la investigacion realizada en esta tesis,
describiendo el enfoque utilizado para afrontar el trabajo desarrollado y estableciendo

los objetivos de la misma.

1.1. Motivacion y antecedentes

Actualmente existe una demanda creciente en sistemas de conversién de potencia
eléctrica basados en semiconductores de potencia que requieren alta eficiencia y alta
densidad de energia. El carburo de silicio (SiC) ofrece un desempefio mejorado respecto
a los dispositivos basados en silicio (Si). Su potencial de aplicacién incluye sectores como
son las energias renovables[1], la electrificacion del transporte[2], las aplicaciones

industriales y domésticas[3].

En base a las propiedades del SiC se espera que en un futuro proximo sustituya en
algunas aplicaciones a semiconductores de potencia de Si. En este sentido, los
semiconductores basados en tecnologia SiC, permiten conmutar a frecuencias mas altas
que los basados en silicio (Si) y, por tanto, hacen posible alcanzar altas densidades de
potencia y eficiencia en convertidores de potencia. Los semiconductores con tecnologia
de SiC presentan mayor conductividad térmica, mayor campo eléctrico critico, menor
permitividad y mayor velocidad de saturacién que los semiconductores de Si [1][4].
Asimismo, presentan una resistencia ideal de conduccidon menor [5]. Ademas,
dispositivos como el SiC MOSFET, presentan capacidades pardsitas mas pequefas entre
las uniones de diferentes regiones de drenaje, fuente, y puerta que sus homélogos de Si
[6], lo que permite que la conmutacion de la tensidn y de la corriente se realice en
tiempos muy pequefios. Sin embargo, ello da lugar a muy altas variaciones de tension
(dv/dt) y de corriente (di/dt) [7], dv/dt hasta 88 V/ns y di/dt de 4.4 A/ns para transistores
SiC MOSFET [8]. Con esas propiedades un convertidor basado en tecnologia SiC puede

alcanzar bajas pérdidas de potencia por conmutacién y conduccién en un amplio rango
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de tensiones y frecuencias de conmutacién. Ademas, debido a las bajas pérdidas que
presentan respecto a los dispositivos basados en silicio hacen posible simplificar las
topologias de los convertidores a topologias mas sencillas con un menor nimero de

dispositivos de potencia para la mayoria de las aplicaciones [9].

Como consecuencia de las rapidas conmutaciones del SiC MOSFET se producen
sobretensiones y oscilaciones no deseadas en el transistor. La frecuencia de
conmutacion en convertidores viene limitada por la amplitud y frecuencia de estas
oscilaciones, que dependen de la impedancia en el bucle de corriente de
conmutacion [10]. Los picos de sobretension en los SiC MOSFET aparecen durante los
transitorios de conmutacion a corte debido a las altas di/dt que circulan por las
inductancias pardasitas del bucle de corriente de conmutacidn [11]. Estas sobretensiones
pueden llegar a ser hasta un 68% mayor que en transistores basados en silicio [12].
Asimismo, pueden ser la causa de sobrecalentamientos, degradaciéon e incluso la
destruccién del dispositivo. Las oscilaciones durante la conmutacién en los en los SiC
MOSFET se producen por la resonancia entre las impedancias parasitas del bucle de
corriente de conmutacién y las capacidades parasitas del SiC MOSFET [13] [14]. Estas
oscilaciones dan lugar a pérdidas adicionales en aplicaciones con frecuencias de
conmutacion muy altas [15], reduciendo la posibilidad de alcanzar frecuencias de
conmutacién mayores. También, la duracion de la oscilacion limita la frecuencia a la que
el convertidor puede trabajar de forma segura. Ademas, las oscilaciones de alta
frecuencia causadas por las impedancias parasitas son las principales fuentes de emision
de interferencias electromagnéticas (EMI) [16]-[19] en un convertidor, dificultando el

cumplimiento normativo para su comercializacién.

Existen diferentes técnicas que abordan como mitigar los efectos de las oscilaciones no
deseadas causadas por las impedancias parasitas. La mas utilizada consiste en disefiar
los convertidores para minimizar la inductancia total del bucle de corriente de
conmutacién, ademas se deben escoger componentes que presenten bajas inductancias
pardsitas[20]-[22]. También es frecuente afiadir modificaciones al circuito introduciendo
redes de amortiguamiento RC (Snubber) en paralelo con el SiC MOSFET[23]. Sin

embargo, las pérdidas aumentan al tener que cargarse y descargarse la capacidad en

10
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paralelo. También existen diferentes circuitos de disparo de puerta activos que
controlan la trayectoria de conmutacion mediante circuiteria externa y cdlculos a

tiempo real [24].

Por tanto, las impedancias parasitas restringen el total aprovechamiento de los
dispositivos con tecnologia SiC. Por ello, para conseguir un disefio dptimo de
convertidores basados en SiC MOSFET son necesarias técnicas para una caracterizacion
precisa de las impedancias parasitas en el convertidor que faciliten su evaluacién vy

mitigacion.

1.2. Objetivos

Los objetivos establecidos para este trabajo son:

= Desarrollar una técnica para la medida de impedancias pardsitas en alta

frecuencia (> 100 MHz) en convertidores basados en tecnologia SiC.

= Estudio y andlisis mediante la teoria de lineas de transmisidn de las impedancias
pardsitas en un semipuente con el busbar disefiado en una placa de circuito

impreso (PCB).
= Analizar la impedancia del bucle de corriente de conmutacién en la frecuencia.

= Desarrollar una técnica para la prediccidon de las oscilaciones de alta frecuencia

en un semipuente debido a la corriente de conmutacion de los SiC MOSFET.

= Desarrollar técnicas que mitiguen los efectos de la impedancia del bucle de

corriente de conmutacion.

11
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1.3. Estructura de la tesis

Los resultados de la investigacion realizada se plasman en este documento de tesis que

se ha organizado en cinco capitulos.

El capitulo 1 presenta la motivacién que ha llevado a desarrollar esta tesis y se resumen

los objetivos planteados. También se describe la estructura de esta tesis.

El capitulo 2 presenta una novedosa sonda flexible apantallada con terminales de
prueba mdéviles. Esta sonda emplea un plano metadlico de apantallamiento perpendicular
a la PCB que elimina los principales errores de medida causados por la variacién en el
flujo magnético que existe por el cambio de posicidn de los terminales de prueba entre

calibracion y medida.

En el capitulo 3 se describe el comportamiento eléctrico de un PCB busbar (dos planos
paralelos) mediante circuitos de parametros distribuidos. Asimismo, se describen las
impedancias parasitas de un semipuente con PCB busbar. Ademas, se describen las
configuraciones y metodologias de medida de impedancias, asi como sus montajes de

ensayo.

En el capitulo 4 se presenta un procedimiento para caracterizar la impedancia del bucle
de corriente de conmutacidn Z ., de un semipuente a través de la medida y modelado
de cada elemento que lo componen. Estos elementos son el condensador de bus, el
busbar laminado, las pistas que conectan con los SiC MOSFET y la conexién con la PCB

driver (tarjeta de control de disparo de puerta).

Dos técnicas para el estudio y la mitigacion de las oscilaciones no deseadas durante la
conmutacioén a corte se presentan en el capitulo 5. La primera es una metodologia de
medida de impedancias que permite la prediccion de las oscilaciones y la duracién de
las mismas. La segunda técnica se basa en el apantallamiento magnético localizado
sobre el bucle de corriente de conmutacion reduciendo el campo magnético total del

bucle y por tanto su inductancia.

Finalmente, en el capitulo 6 se resumen las conclusiones y aportaciones de esta tesis,

asimismo se proponen lineas futuras de trabajo.

12



Capitulo 1. Introduccién.

En el Anexo | se analiza el circuito de la impedancia de carga. El Anexo Il describe la
dependencia de la tensidn de ruptura de avalancha de un SiC MOSFET con la tension de
puerta y la temperatura. En el Anexo Ill se muestran las expresiones para el calculo de
la precision del analizador de impedancias. Por ultimo, el Anexo IV incluye diferentes

modelos de simulacién utilizados en este trabajo.

13
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Capitulo 2.

Caracterizacion de la impedancia
parasita mediante una sonda
flexible apantallada

Este capitulo presenta una nueva metodologia de medida basada en los parametros-S
mediante un analizador vectorial de redes (VNA) y el uso de una sonda flexible
apantallada con terminales de prueba moviles. La sonda flexible emplea un plano
metalico de apantallamiento perpendicular a la PCB para evitar los principales errores
en la medida, los cuales son introducidos por la variaciéon del flujo magnético
responsable de la inductancia de bucle durante el barrido de frecuencia del VNA. Se
propone un procedimiento mediante ajuste de curvas que consiste en medir la
impedancia caracteristica y el tiempo de propagacidn de las pistas considerando que
constituyen lineas de transmision ideales, valores que son utilizados para realizar un

ajuste por minimos cuadrados no lineales para la linea real (con pérdidas).

2.1. Introduccion

Las impedancias pardsitas se pueden caracterizar experimentalmente o por simulacién
electromagnética mediante diferentes métodos numéricos que tienen en cuenta la
geometria y los materiales de la PCB [25]. Para la estimacion por simulacion de las
impedancias parasitas existen dos métodos: el de circuitos equivalentes de elementos
parciales (PEEC) [26]-[28] y el de analisis por elementos finitos (FEA) [29]-[30]. Ambos
métodos se han utilizado para caracterizar las impedancias pardsitas en médulos de
potencia [27]-[29] y las inductancias pardsitas en el bus de continua en inversores con
tecnologia SiC laminados [31] y en busbar basados en PCB [32]. Los métodos numéricos
exigen conocer con exactitud la geometria, los materiales utilizados y sus propiedades
para obtener resultados precisos. Por otra parte, presentan un alto coste computacional

en estructuras complejas que requieren un analisis en frecuencia.

15



Capitulo 2. Sonda flexible apantallada.

Las técnicas experimentales pueden ser en el dominio del tiempo o en el de la
frecuencia, segun sea la respuesta analizada por el equipo de medida. Respecto a las
técnicas en el dominio del tiempo, Time Domain Reflectometry (TDR) [33] consiste en
obtener la respuesta a escaldn o a impulso del circuito. La medida por TDR es una
metodologia que puede resultar compleja, especialmente porque los errores en
frecuencia [34] aparecen en todos y cada uno de los instantes de tiempo requiriendo de
un procesado posterior de los datos [35]. La segunda técnica es el test de doble pulso
(DPT) utilizado en el estudio de la respuesta de los transitorios de conmutacién en una
conmutacién dura de dispositivos de electrénica de potencia [36] en una rama de
semipuente. En este test, el analisis de las conmutaciones permite obtener las pérdidas,
visualizar las sobreoscilaciones y estimar la inductancia pardsita del bucle de
conmutacion [37] en una conmutacién dura. Es un método muy utilizado para verificar
el resultado de la reduccidn de las parasitas observando la mitigacion de las oscilaciones
[32]-[38]. Sin embargo, la estimacion de la inductancia en el bucle de conmutacién se
obtiene con la frecuencia de las oscilaciones en la tensidn durante la conmutacién y la
capacidad de la unién del dispositivo de potencia, por lo que no se distinguen cada una
de las impedancias parasitas en el convertidor. En [39] los autores caracterizan las
impedancias parasitas que afectan a la conmutacidon de un semipuente con distintos
ensayos experimentales basados en la respuesta temporal de la carga y descarga de

capacidades conectadas en puntos clave del circuito.

La impedancia en el dominio de la frecuencia se puede medir mediante un analizador
de impedancias [40] o con un analizador vectorial de redes (VNA). El analizador de
impedancias se ha utilizado para caracterizar la impedancia parasita del bucle de
conmutacién en inversores trifasicos de dos niveles hasta 100 MHz [32] y en T-Type
inverter hasta 10 MHz [41] ambos con montajes de ensayo especificos disefiados ad hoc.
También se ha utilizado para caracterizar las impedancias parasitas en dispositivos
semiconductores de potencia de Si [42], asi como en dispositivos de SiC [43]. El VNA
caracteriza la impedancia en el rango que va desde centenas de kHz hasta GHz, a través
de los parametros-S. El VNA se ha empleado para determinar las impedancias parasitas
en una PCB de pequeiias dimensiones para un convertidor de Nitruro de Galio (GaN) de

baja potencia [44], con las conexiones para las medidas integradas en la propia PCB, es

16



Capitulo 2. Sonda flexible apantallada.

decir utilizando montajes de ensayo (test fixture) fijos. También se ha empleado para
caracterizar las impedancias parasitas en dispositivos discretos y mddulos de potencia
con técnicas de medida de un puerto y de dos puertos [45]. Por otra parte, los test fixture
flexibles comerciales, como el 16089D y E de Keysight, disponibles actualmente, estan

limitados en frecuencia hasta 13 MHz [46].

2.2. Medida de impedancias

Para la caracterizacién y estudio de las impedancias pardsitas en PCBs se ha desarrollado
una sonda flexible apantallada que permite medir las impedancias parasitas en PCB con
pistas largas, como las presentes en el busbar laminado de un inversor fotovoltaico,

hasta los 350 MHz [47].

Shielded Probe

Fig. 2.1. Montaje experimental y la sonda apantallada propuesta.

La caracterizacion se ha basado en un nuevo test fixture (sonda flexible de prueba) cuyos
terminales de medida pueden estar distanciados hasta unos 20 centimetros. La sonda
flexible de prueba estd formada por una sonda apantallada con una conexidn fija y otra
flexible, como se muestra en la Fig. 2.1 Para su validacidn se ha utilizado con una linea
de transmisidn microstrip, obteniendo resultados muy préximos a los obtenidos con
otra microstrip idéntica en base a un test fixture fijo disefiado con el objeto de poder
emplearla como referencia. Asimismo, estas medidas se contrastan con las obtenidas
por simulacion electromagnética por PEEC y con calculos obtenidos analiticamente,

mostrando una clara mejora en la precision.
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2.2.1 Medida de impedancias con VNA

Con el VNA se miden los parametros-S del DUT (device under test) conectado, el
coeficiente de reflexién (S11) en la configuracion de un puerto (Fig. 2.2 (a)) y el de
transmisién (S21) en la de dos puertos con el DUT conectado en serie o en shunt(Fig.
2.2(b)). En funcién de estas medidas y de la medida de referencia (Z;..s) empleada, en

cada uno de estos métodos el valor de la impedancia del DUT viene dada por:

1-port reflection

14+5,
Zpyr = Zyey 1—-s. (2.1)
11
2-port series-thru
1
Zour = 2yer (o= = 1) (2.2)
21
2-port shunt-thru
Zref 521
our =5 (725) 2.3

La precisidon de cada uno de estos métodos depende del rango de valores de impedancia
a medir [48]. El método de reflexidn con un puerto es adecuado para el rango de
impedancias bajas-medias (0.5 Q2 - 2 kQ). En cambio, en el método de dos puertos, la
conexion series-thru permite la caracterizacién de impedancias desde decenas de Q
hasta decenas de k2, mientras que la conexion shunt-thru es preferible para bajas
impedancias (250 pQ - 25 Q) como las que presentan las pistas de PCB cuyas
inductancias estan en el rango de los nH. Por tanto, para la medida de impedancias
parasitas en pistas de PCB, dado que el valor de impedancias es bajo, el método de

medida que se ha empleado es el de dos puertos shunt-thru.
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La conexién del VNA con el DUT requiere normalmente de un test fixture especifico. Los
test fixture comerciales permiten caracterizar la impedancia de componentes
electrdénicos discretos en encapsulados estandar, agujero pasante (through-hole) o de
montaje superficial (surface mount). Sin embargo, cuando el DUT no es un componente
discreto estandar o no es posible conectarlo con un coaxial directamente al VNA, es
necesario disefiar una PCB de interconexidn (text fixture), entre los puertos del VNA y
los terminales del DUT, para poder realizar la medida de la impedancia en funcidén de la
frecuencia con precisidn. En todos los casos, como parte de la medida, es necesario

calibrar el equipo para eliminar la influencia del test-fixture en la medida.

() (b)

Fig. 2.2. Métodos de medida de impedancias en conexidon shunt con un VNA: (a) 1-puerto reflexion,
(b) 2 puertos shunt-thru.

2.2.2 Sonda flexible para la medida de impedancia

El objetivo de la sonda propuesta es la caracterizacidon de PCB entre puntos alejados. La
sonda, tal como se muestra en la Fig. 2.1, conecta con los terminales PORT-1 y PORT-2
del VNA mediante un conector coaxial en T con terminales SMA y estd constituida (ver
Fig. 2.3) por un cable coaxial pigtail y un coaxial de tierra RG-316/U que permite el
retorno a tierra de la corriente. El pigtail de la sonda esta terminado en un conector SMA
por un extremo mientras que el otro esta abierto. Para facilitar la conexién con el punto
de medida en cualquier agujero chapado de la PCB, en el extremo abierto, el conductor
central del pigtail esta conectado a un pin de prueba mientras que la pantalla se conecta
al coaxial de tierra, cuyo conductor central y pantalla estan cortocircuitados en ambos

extremos. La impedancia caracteristica de ambos cables es de 50 Q, como la de los
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puertos del VNA. El cable pigtail tiene 100 mm de longitud, 1.37 mm de diametro

externo, mientras que el cable coaxial de tierra RG-316/U es de 220 mm de longitud.

RG316/U

\'—

conductive sheet pigtail coaxial cable

Fig. 2.3. Sonda de prueba flexible para la medida de impedancias.

Respecto al cable de tierra, este es una parte movil de la sonda que permite adaptarse
a diferentes puntos de conexion en PCB, evitando tener que desarrollar un test-fixture
fijo para cada medida. Sin embargo, la sonda esta situada sobre un plano conductor,
aislado, perpendicular al plano horizontal de la PCB donde se van a realizar las medidas.
La funciéon de este plano conductor es apantallar el campo magnético cuya fuente es la
corriente que circula durante el barrido en frecuencia con el VNA. Es de destacar que,
durante el calibrado y la medida, tanto los cables del VNA como el pigtail deben

permanecer en la misma posicidn para evitar errores inaceptables.

2.2.3 Impedancias parasitas de la sonda

En la medida de impedancias bajas con la sonda de prueba flexible aparece una
impedancia serie pardsita que no puede ser compensada completamente con la
calibracion, lo que limita el alcance en frecuencia de la sonda. Los errores en la medida
se deben a las variaciones en las impedancias parasitas de la sonda entre la calibracién

y la medida.

Por una parte, esto es debido a la variacion en la posicion espacial de la sonda (respecto
a la calibracion en circuito abierto) que produce variaciones en las capacidades parasitas
entre la sonda y el entorno de medida. Por otra parte, existe una variacién en la forma
que adopta la sonda flexible de prueba, lo que genera un cambio de inductancia de la
sonda respecto a la calibracidon en cortocircuito. Por tanto, la sonda de prueba flexible
se debe mantener en la misma posicién durante la calibracién y la medida para evitar

variaciones en las impedancias parasitas.
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l-C/\I,
VNA i VNA(('O) VNA
1-Port 1-Port
or | or | |
2-Port [=—1 2-Port [—"
= N ZCAL = i ZL)U'I'
(a) (b)

Fig. 2.4. Variacion de la trayectoria de la corriente: (a) trayectoria en calibracion y (b) trayectoria en la
medida de DUT.

Sin embargo, como se observa en la Fig. 2.4, esto no es posible con el cable coaxial de
tierra ya que, por la forzosa variacién de la forma que adopta el cable en la calibracidn
y la medida, se produce una variacion en la inductancia de bucle L;,,, debida al bucle
de corriente que hay entre el DUT y la sonda. Aunque si es posible mantener el plano
del coaxial de tierra perpendicular a la PCB en ambas medidas, con lo que las variaciones

en las capacidades parasitas son despreciables.

La inductancia de bucle L,,,, depende de la corriente iyy,(w) y del flujo magnético ¥
que encierra el bucle. El campo magnético B estd relacionado con el vector potencial

magnético A como
B=VXxA (2.4)

Utilizando el Teorema de Stokes el flujo magnético W a través de la superficie que
encierra el bucle I" es igual a la integral del vector potencial magnético A alrededor del

bucle I', de modo que la inductancia de bucle se puede expresar como

1
Lloop = lvm . ﬁA -dl (25)

Expresidon vdlida siempre que la densidad de corriente sea constante y no haya
materiales magnéticos no lineales en el medio circundante. Por tanto, L., es funcion

de la forma del bucle y su dimensidn, asi como de las propiedades magnéticas del medio
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circundante. Como se puede observar en la Fig. 2.4, el contorno del bucle I'4; . durante
la calibracion es diferente al que se tiene en la medida del DUT, I'py+ , debido a las
diferentes longitudes del DUT y de la carga de calibracion, por lo que la Lj,o, €s

diferente en ambas situaciones.

2.2.4 Técnicas de mitigacion de parasitas

Mediante la calibracidén con diferentes cargas, las impedancias parasitas de la sonda, el
conjunto de cables y los conectores coaxiales que conectan hasta los puertos de medida
del VNA son medidas y compensadas. El estandar de calibracién utilizado en el VNA es
el SOL que consiste en calibrar con tres cargas: un cortocircuito (S), un circuito abierto

(O) y una carga de 50 Q (L).

Las impedancias parasitas debidas a la posicion del coaxial de tierra no pueden ser
eliminadas, pero si minimizadas. Para ello, se mantiene el cable de tierra siempre
perpendicular al plano de medida como se muestra en la Fig. 2.5, donde el cable de

tierra se ha fijado a un soporte de material no magnético.

Fig. 2.5. Sonda con técnicas de mitigacion de parasitas.

La inductancia del bucle que crea el cable de tierra se puede evitar anulando el campo
magnético By,,p(w) cuya fuente es la propia corriente de medida iyy4(w) .Para ello,
como apantallamiento se emplea una chapa de cobre, con un espesor de 35 um, a la
que se une el cable de tierra. Como se puede advertir en la Fig. 2.5 corrientes de Foucault

son inducidas con la misma frecuencia que iyy4(w) y circulan en bucles cerrados en el
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apantallamiento de cobre. Asimismo, debido a estas corrientes inducidas se genera un

campo magnético B;,4(w) que se opone al campo que las origina.

De este modo, se consigue reducir el flujo magnético total responsable de la inductancia
de bucle durante el barrido de frecuencia del VNA. Sin embargo, en el rango de
frecuencias de interés, el uso de la placa de apantallamiento cambia ligeramente la
impedancia de pista de la PCB debido al efecto proximidad, el cual afecta al factor de

atenuacion, como se ha sefialado en el apartado 2.5.3.

2.3. Montaje experimental

2.3.1 Circuito de referencia

Los microstrips son lineas de transmision ampliamente estudiadas en |la
literatura[49],[50], por lo que se ha elegido como circuito de referencia. Como se
muestra en la Fig. 2.6, un microstrip estd formado por dos conductores de cobre, de
conductividad o, impresos en cada una de las caras externas del sustrato dieléctrico

con espesor h y permitividad dieléctrica &, ppy.

w
N « > mask
C
l‘% ——————— mask
nl - EﬂubStI;lt?'_/ T ) 5_conductor
> FR4- . : 4.

T - FR4 T - ,ﬂ(‘u . Iu("g i

t} 4
l g i

Fig. 2.6. Estructura de un microstrip.

El conductor de la sefial de anchura w y espesor t estd situado en la cara superior de la
PCB (ver Fig. 2.6). Como plano de tierra se dispone un conductor de anchura g y espesor
t situado en la cara inferior. Los medios que forman la estructura son no magnéticos, su
permeabilidad magnética se considera la misma que en el vacio uy (Umask = Urra =
Ucu = Up).- Una mascara aislante protectora cubre la PCB de permitividad relativa

&r mask Similar ala del sustrato y permeabilidad la del vacio. Los parametros geométricos
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y propiedades fisicas utilizadas para la fabricacion de la linea de transmisidon microstrip

utilizada se dan en la Tabla 2.1.

Tabla 2.1. Parametros de disefio del microstrip de referencia

Simbolo Descripcion Valor
w Ancho de pista 0.21 mm
t Espesor de la pista 40 pum
g Ancho del plano de tierra 29.3 mm
/ Longitud de la pista 122 mm
h Altura del sustrato 1.6 mm
c Altura de la mascara 25 um

Er FR4 Permitividad relativa FR4 4.6

Er mask Permitividad relativa 3.5-4.2

Aunque hay dos medios de propagacion (sustrato y mascara), dado que las dimensiones
geométricas del microstrip son mucho menores que la longitud de onda 4, se considera
qgue el campo eléctrico y magnético carecen de componentes en la direccion de
propagacion y se propaga como una onda transversal electromagnética (TEM). Este tipo
de propagacidn permite resolver los campos como si fueran cuasi-estaticos (DC). Dentro
de esta aproximacion, en el cdlculo de la impedancia caracteristica Zo se sustituyen los
medios sustrato-mascara, por un medio homogéneo con constante dieléctrica efectiva
&reff [51],152] que depende de la geometria y propiedades de los medios. Con lo que
es posible expresar Z, en funcion de &, .¢r y de la capacidad C, (&, = 1) por unidad de

longitud de la misma estructura con aire en lugar de mascara, seguin[53].

-1
Zy=(c Co[€rerr) (2.6)
y la constante de fase 8 en funcidn de la frecuencia angular w como

’3=w.m.c—1 (2.7)
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2.3.2 PCB experimentales y VNA

Para validar la metodologia propuesta se ha desarrollado una PCB experimental (Fig.

2.7) para realizar los ensayos al objeto de validar el procedimiento de medida propuesto.

Fig. 2.7. PCB Experimental desarrollada para los ensayos de validacion.

Respecto a la PCB, el sustrato escogido es FR4, el acabado que protege las pistas de
cobre de corrosién es electroless nickel immersion gold (ENIG) y el espesor de la
mascara, aunque no estd especificado por el fabricante, se considera de al menos 25 um

segun [54].

Como se observa en la Fig. 2.7, en la PCB experimental hay dos lineas de transmisién
microstrip (MUT y REF) idénticas de longitud 122 mm cuyos parametros son los
definidos en la Tabla 2.1.. Ambas lineas estan terminadas en un extremo por un
cortocircuito hecho con una via (todas las vias utilizadas son de 0.762 mm de diametro).
La linea de transmision considerada de referencia (REF) tiene un conector coaxial SMA
que se conecta mediante cables coaxiales al VNA. La otra linea de transmisién (MUT),
dedicada al método de medida con la sonda flexible de prueba, tiene en ambos

extremos dos vias para conectar los pines de prueba de la sonda desarrollada.

Ademas, como se puede observar en la parte superior de la Fig. 2.7, hay dos kits de
cargas de calibracion: CAL.SMA para utilizar con la linea REF y CAL.PROBE para la linea
MUT. El kit de calibracion CAL.SMA emplea el mismo tipo de conector (SMA) que la linea
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REF para compensar el error que introduce el conector en la medida. La precision de las
cargas de 50 Q es del 1% conectadas con pistas lo mas cortas y anchas posibles. En el kit
CAL.PROBE, para minimizar las impedancias parasitas de la carga de 50 Q, se utiliza un
encapsulado 0603. El mismo tipo de pistas (cortas y anchas) se emplea en la carga de

cortocircuito.

Fig. 2.8. Medida de la linea MUT con la sonda disefiada y el VNA.

Para la caracterizacion de la impedancia se ha utilizado el VNA E5061B de Keysight (Fig.

2.8), que calcula la impedancia a partir de los parametros de dispersion [48].

2.4. Caracterizacion de PCB

2.4.1 Procedimiento de medida directa

El comportamiento de la linea de transmisién se caracteriza por su impedancia
caracteristica Zp y por su constante de propagacién y. Como el rango de frecuencia de
medida estd por debajo de 1 GHz, la conductancia del sustrato de la PCB se puede
considerar despreciable frente a la capacidad C de la linea vy, si las pistas tienen una
resistencia despreciable frente a la inductancia L, su comportamiento se puede

aproximar por el de una linea sin pérdidas, cuya impedancia caracteristica es

Zy= |= (2.8)
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y la constante de propagacién un nimero complejo puro igual a la constante de fase

y =jB =jVIC (29)

La caracterizacidon frecuencial de una pista de PCB puede realizarse con la linea
terminada en circuito abierto o en cortocircuito. Aunque, para visualizar el error
introducido por la inductancia pardsita debida a la corriente de retorno a tierra, se ha
elegido una linea terminada en cortocircuito ya que entonces la linea presenta caracter

inductivo hasta que alcanza la frecuencia de antirresonancia.

En condiciones de cortocircuito, la impedancia de entrada Z; de una linea sin pérdidas y

de longitud [ es un valor complejo dado por [55]

Z; = jZy - tan( Bl) (2.10)

El producto de la constante de fase f de la onda y la longitud [ de la linea se conoce

como longitud eléctrica 6 y su relacion con la longitud de onda A es

0=2-mw-1-271 (2.11)

La longitud de onda es el cociente entre la velocidad de propagacion de la onda en el
medio v, y su frecuencia f, reordenando los términos en (2.11) se puede expresar la

longitud eléctrica 8 en funcién de la frecuencia angular w de la onda y se obtiene

0=w-l vt (2.12)

relacion que puede expresarse en funcion del tiempo de retardo de la linea t, 4 (tiempo

que tarda una onda en recorrer 1 m a la velocidad de propagacion v,) como

0=w-l ty (2.13)
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Segun (2.10), cuando 6 = /2 la impedancia de entrada presenta un maximo, lo que
ocurre para una longitud de onda de 1/4 vy a la frecuencia de antirresonancia f; /4,
como se observa en la Fig. 2.12 Por tanto, de la medida experimental se obtiene

directamente w »/4 lo que permite calcular t,,4 y v, a partir de la relacion

tyg =-(2- wpsa-1) (2.14)

Por otra parte, la impedancia caracteristica de la linea Z, se obtiene del valor de la
medida a f3/g , ya que, de acuerdo con (2.10), para una longitud A/8 (6 =m/4), la
impedancia medida es directamente Z,. Este andlisis es similar e igualmente vélido para
lineas de transmisién terminadas en circuito abierto. Mediante f;/, y f3/g se puede
caracterizar con el mismo procedimiento una linea de transmision terminada en circuito

abierto debido a la dependencia de la impedancia de entrada con la cotangente de 6.

2.4.2 Procedimiento de ajuste de curva

En una linea de transmision ideal en cortocircuito, la impedancia a la frecuencia de
antirresonancia tiende a infinito. Sin embargo, la medida de la impedancia, obtenida a
f1/4, siempre es un valor finito. Por tanto, la linea de transmision se esta comportando
como una linea con bajas pérdidas cuya constante de atenuacion a es distinta de cero.
La consideracién de un modelo de linea con pérdidas implica la introduccién de nuevas
incognitas: ademas de Z, y t,4 se introduce la incognita a que se puede aproximar en

el caso de bajas pérdidas por [55]
1
a zi-(R-Zgl+G - Zo) (2.15)

Donde R es la resistencia por unidad de longitud y G la conductancia por unidad de
longitud. Despreciando la resistencia en DC, R es proporcional a la raiz de la frecuencia
debido al efecto skin y G depende directamente de |a frecuencia, por tanto, a se puede

expresar en funcidén de las constantes k; y k, como
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a~kyJf+kyf (2.16)

Zy Y tpq son calculadas mediante el procedimiento de medida directa y se estiman
utilizando el método de minimos cuadrados no lineales[56], el cual también es aplicado
para averiguar k; y k,. Con el método de minimos cuadrados no lineales se resuelve la

ecuacion

2
min lezi — Zywall (2.17)
f

donde Z; se expresa como
Z; =\Zy- tanh(y - D| (2.18)

Yy Zyna son los valores experimentales medidos con el VNA.

Los valores de Z, t,q, k1 Y k. se iteran hasta alcanzar un resultado satisfactorio con un

coeficiente R? mayor de 0.95.

2.4.3 Simulacion PEEC

El método de circuitos equivalentes de elementos parciales (PEEC) permite convertir la
disposicion fisica de los conductores de un circuito en una red de circuitos de elementos
concentrados. PEEC analiza problemas estaticos y cuasi-estaticos y es utilizado para
extraer las inductancias y capacidades parasitas en encapsulados de moddulos de
potencia, embarrados, bus bar y para aplicaciones de compatibilidad electromagnética

(EMC)[27].

La linea microstrip se ha modelado en PEEC como dos conductores rectangulares segun
los datos de la Tabla 2.1. Para obtener la impedancia caracteristica y el tiempo de
retardo del microstrip se simulan dos condiciones estaticas. En primer lugar, se
considera los conductores rodeados de aire, sin sustrato, ni mascara. Del andlisis PEEC

se obtiene la capacidad equivalente entre ambos conductores que forman el microstrip
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y, dividiendo por la longitud de la linea de transmisién, su valor por unidad de longitud
con sustrato aire C,. En segundo lugar, se considera el sustrato FR4 y la mascara de
soldadura con permitividad relativa & 45 = 4.2 y altura constante 25 pm. La
capacidad por unidad de longitud obtenida en estas condiciones es Crr,4. El cociente

entre ambas es la llamada constante dieléctrica efectiva (& off)

Ereff = Crra/Cq (2.19)

La impedancia caracteristica Z, de la linea de transmision microstrip se calcula mediante
(2.6) con Cy y & ¢spobtenidas en el analisis PEEC se calcula la impedancia caracteristica
Z, de la linea microstrip, mientras que el retardo de propagacion t,g por unidad de

longitud en una linea de transmisidn sin pérdidas se obtiene como

tpa = Ereff/ € (2.20)

2.5. Resultados

2.5.1 Analisis del apantallamiento magnético

Para valorar los efectos de la pantalla metalica en la sonda propuesta, se caracteriza la
sonda con y sin pantalla magnética. En la Fig. 2.9 se comparan las medidas de la
inductancia para ambas sondas. El valor de la inductancia de la sonda apantallada
incluye el pigtail, el conector SMA y el cable de tierra. Asi, por ejemplo, para una
frecuencia de 10 MHz, la inductancia medida en la sonda sin apantallamiento es de 184

nHy con el apantallamiento su valor se reduce a 77.54 nH.
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Fig. 2.9. Inductancia medida con la sonda con y sin apantallamiento durante la calibracidn en
cortocircuito entre 100 kHz y 500 Mhz.
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Fig. 2.10. Impedancia medida con la sonda con y sin apantallamiento durante la calibracién en
cortocircuito entre 100 kHz y 500 Mhz.

Como se observa en la Fig. 2.9, la sonda sin apantallamiento se comporta como una
inductancia hasta la frecuencia de resonancia de 124 MHz, después predomina el efecto
capacitivo. Cuando se apantalla el bucle de retorno a tierra, es decir con la sonda con
pantalla, la frecuencia de resonancia se elevada hasta los 218 MHz debido a la reduccién
de la inductancia de bucle. Ademds, aparece una atenuacion en la impedancia debida a

un aumento en la disipacién de potencia (Fig. 2.10).

La efectividad del apantallamiento (SE;g) viene definida por la atenuacion del campo

magnético después de atravesar el apantallamiento. En este sentido, las pérdidas del
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apantallamiento se deben a las pérdidas de absorcion A,g y pérdidas de reflexion R g
[57]. Debido al efecto Joule, en el interior del apantallamiento metdlico aparecen las
pérdidas de absorcién cuando circulan las corrientes de Foucault. Estas pérdidas por
absorcién dependen de la profundidad de penetracidn del efecto skin y del espesor del
apantallamiento, de forma que a menor espesor menores pérdidas por absorcién. Por
otra parte, como consecuencia de la diferencia entre las impedancias caracteristicas que
hay entre el medio por donde se propaga la onda incidente (aire) y el cobre de la pantalla

aparecen las denominadas pérdidas por reflexion.
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Fig. 2.11. Eficacia del apantallamiento magnético propuesto.

En la Fig. 2.11 se muestra la SE ;5 para una lamina de cobre de 35 um, considerando una
distancia de 1.5 mm entre el conductor central del cable de tierra y el plano de
apantallamiento. Estos calculos se han realizado segun las expresiones aproximadas

para el apantallamiento del campo magnético cercano para el cobre [57]

Ayp = 8.686(5/8) (2.21)
Ryp = 1457+ 10 log(f -7?) (2.22)
SEdB = AdB + RdB + MRdB (223)
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donde s es el espesor del apantallamiento de cobre, § es la profundidad de penetracidn
por efecto skin en el cobre, f es la frecuencia y r es la distancia al apantallamiento. El
término MR,;p corresponde a las pérdidas debidas a las multiples reflexiones que

aparecen dentro del cobre de apantallamiento.

De esta forma, a 1 MHz la atenuacion calculada es de 19 dB y se incrementa con la
frecuencia. Sin embargo, para frecuencias por debajo de 1 MHz el apantallamiento se
observa que es menos efectivo, 4.7 dB a 200 kHz. Por todo ello, finalmente se opta por
una pantalla con un segundo plano de cobre de las mismas caracteristicas y distanciado
1.6 mm del anterior para reforzar la atenuacién en el campo magnético para frecuencias
por debajo de 1 MHz. Para la construccion del doble apantallamiento se ha utilizado una

PCB de dos caras con cobre de espesor 35 um.

2.5.2 Procedimiento de medida directa

A continuacion, se presentan los resultados de la caracterizacidén de las microstrips REF
y MUT aplicando el procedimiento de medida directa que ha sido descrito en 2.4.1. La
medida del microstrip REF se realiza a través de una conexiéon SMA fija, mientras que la

medida de la linea MUT se lleva a cabo con sonda flexible apantallada propuesta.

En la Fig. 2.12 y Fig. 2.13 se muestra la impedancia y la fase de las lineas REF y MUT
medidas en funcidn de la frecuencia, hasta 500 MHz. La frecuencia de antirresonancia
medida, que corresponde con una longitud de onda de 1/4, es 324.41 MHz en la linea
REFy 327.22 MHz en la MUT. En la Fig. 2.12 se puede ver que el pico de antirresonancia,
donde el caracter de la impedancia cambia de inductivo a capacitivo, es mayor en la
linea REF que en la linea MUT. Ello es debido a que en la linea MUT, las pérdidas por
efecto skin en el apantallamiento no han sido totalmente compensadas por el cambio
de geometria de la sonda. En una linea de transmisién ideal la impedancia en
antirresonancia es infinita y su valor se reduce, a medida que la componente resistiva
aumenta. Lo mismo se puede concluir de la Fig. 2.13 donde se observa una menor

pendiente (en el cambio de fase) en la linea MUT que en la linea REF.
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Esta figura también revela como la fase supera los -902 a partir de 380 MHz, debido
probablemente a una capacidad parasita equivalente que no ha sido compensada

durante el calibrado. Esta capacidad limita en frecuencia el alcance de la sonda.
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Fig. 2.12. Impedancia medida en la linea REF y MUT desde 100 kHz hasta 500 MHz.
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Fig. 2.13. Fase de la impedancia medida en la linea REF y MUT desde 100 kHz hasta 500 MHz.

2.5.3 Procedimiento de ajuste de curva

Como se ha descrito en 2.4.2, el comportamiento de la linea microstrip se puede
asemejar al de una linea con pérdidas, utilizando un método iterativo (procedimiento
de ajuste de curvas) para la medida de la impedancia. Este método se ha aplicado a las

lineas REF y MUT, cuyas medidas son realizadas con conectores SMA fijo y con sonda
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flexible respectivamente.

La frecuencia maxima de ajuste

procedimiento ha sido de 350 MHz.
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Fig. 2.14. Impedancia de la linea REF y MUT ajustadas por el procedimiento de ajuste de curvas.
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Fig. 2.15. Fase de la linea REF y MUT ajustadas por el procedimiento de ajuste de curvas.

En la Fig. 2.14 y Fig. 2.15 se muestra la impedancia y la fase de las lineas REF y MUT en

funcién de la frecuencia. La frecuencia de antirresonancia que se obtiene ahora es de

324.34 MHz en la linea REF (practicamente el mismo resultado que antes) y 326.92 MHz

en la MUT, es decir el error con sonda flexible se consigue reducir a 0.8%.

El resultado del procedimiento de ajuste de curvas aplicado a la medida con terminal

SMA en la linea REF da un valor maximo para « de 0.21 Np/m a 500 MHz Este valor

contrasta con el que se obtiene con sonda flexible para la linea MUT, que da un valor de
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0.24 Np/m. Es un error del 14.3% debido a que existe una atenuacion o pérdidas en la
sonda flexible que no se han considerado en el modelo de ajuste y, existen, y son

incluidas en la atenuacion de la constante de propagacion.

2.5.4 Comparacion de resultados

En la Tabla 2.2 se comparan los resultados obtenidos para la impedancia caracteristica
Zy y el retardo de propagacion t,; obtenidos experimentalmente por el procedimiento
de medida directa y de ajuste de curvas, con los obtenidos por simulacion PEEC y con
los que se obtienen analiticamente empleando las férmulas[58] con los pardmetros del
microstrip dados en la Tabla 2.1. Los resultados de la simulacién por PEEC se han
obtenido segun las expresiones (2.19) y (2.20) calculando la capacidad del microstrip
rodeado de aire y sin sustrato C,, y la capacidad del microstrip considerando el sustrato

FR4 y una mascara con permitividad relativa &, 45 = 4.2.

La comparacion de los resultados (Tabla 2.2) se realiza tomando como referencia el
resultado obtenido con el procedimiento de ajuste de curvas sobre la linea microstrip
REF. De esta forma, el tiempo de propagacién, en todos los casos, presenta un error
inferior al 1%. Sin embargo, los errores son mayores en el caso de la impedancia
caracteristica, alcanzando valores de hasta el 12.7 % en simulacion PEEC, debido
probablemente a la imposibilidad de modelar las pistas conductoras reales, ya que estas
tienen tolerancias, rugosidades y, generalmente, son de perfil trapezoidal. El error
(9.51%) en la impedancia caracteristica obtenida analiticamente con la formula [58] esta
probablemente causado por la precisién de la expresion en funcién de la geometria del
microstrip y por considerar la mascara como uniforme y de altura constante sobre el

conductor superior.

La aplicacion del procedimiento de medida directa sobre la linea MUT da un error del
1.96 % en impedancia y del 0.89% en el tiempo de propagacién. Estos errores son
principalmente debidos a la variacidon de la impedancia por los cambios en la forma de
la sonda entre la calibracidon y la medida. Asimismo, la consideracién de linea sin
pérdidas, aunque simplifica el procedimiento de célculo, introduce como se esta viendo

un cierto error.
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El procedimiento de ajuste de curvas aplicado a la linea MUT con la sonda propuesta

presenta errores de 1.37% en impedancia y 0.81% en el tiempo de propagacién. Valores

muy precisos para una técnica que presenta la ventaja de poder determinar la

impedancia de una pista larga en una PCB, con los puntos de conexién separados varios

centimetros evitando desarrollar un test fixture fijo para cada pista.

Tabla 2.2. Impedancia caracteristica y retardo de la propagacién estimado

Z(Q) tpa(ns/m) Error Zo (%) Error tpd (%)
REF medida directa 100,54 6,316 -1,91 -0,03
REF curve fitting 102,50 6,318 - -
MUT medida directa 104,51 6,262 1,96 0,89
MUT curve fitting 103,9 6,267 1,37 0,81
Formula [58] 112,25 6,377 9,51 0,93
PEEC 115,56 6,258 12,74 0,95

Por ultimo, la flexibilidad de la sonda permite caracterizar las pistas en una PCB sin

necesidad de disefiar un test fixture especifico para la medida. El procedimiento con

sonda flexible puede ser aplicado en la caracterizacidon de la impedancia en busbar

laminados en PCB.
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2.5.5 Limitaciones de medida grandes planos de Cu

Cuando la sonda flexible es utilizada para medir la impedancia de grandes areas de
cobre, como en los planos de alimentacién en una PCB, la capacidad parasita entre los
planos de cobre del apantallamiento de la sonda y las areas de cobre aumenta. Esta
capacidad parasita no es posible compensarla y modifica la impedancia de medida,

dando lugar a un error en la medida.

Fig. 2.16. Ejemplo de medida de la sonda flexible sobre un plano de alimentacién con gran area.

En la Fig. 2.16 se muestra la sonda flexible sobre un plano de alimentacién de una etapa
semipuente sin condensador de bus. El plano de alimentacion tiene 100 mm de longitud
y 50 mm de anchura. El apantallamiento tiene 55 mm de largo y 15 mm de alto. En la
Fig. 2.17 y Fig. 2.18 se muestra la impedancia y la fase respectivamente, medidas desde

los terminales VDC+ y VDC- (Fig. 2.16) con la sonda flexible, y con el conector SMA.
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Fig. 2.17. Impedancia medida con conector SMA y sonda flexible(probe) para un plano de cobre de gran
tamafio.
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Fig. 2.18. Fase medida con conector SMA y sonda flexible(probe) para un plano de cobre de gran tamanio.

En la Fig. 2.17 e aprecia el error en la medida de la impedancia, principalmente en el
pico de la antiresonancia, debido a la atenuacidn no compensada. La frecuencia de
antiresonancia medida con el conector SMA es 70.2 MHz y con la sonda flexible es 80.1
MHz como se puede ver en la Fig. 2.18. El error en la medida de la frecuencia de
antiresonancia es del 9.98%. A partir de 150 MHz el error es inasumible y marca el limite

de medida para la sonda utilizada.
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Capitulo 3.

Descripcion y medida eléctrica de
un PCB busbar con circuitos de
parametros distribuidos

En este capitulo se describe la impedancia de los circuitos equivalentes de un
semipuente con busbar laminado en PCB basados en elementos discretos y en
parametros distribuidos, analizando su respuesta y limite en frecuencia. Los parametros
distribuidos RLCG del busbar se modelan considerando su dependencia de la frecuencia
y, se caracteriza la impedancia del bucle de conmutacidon como una linea de transmisidn
(busbar) terminada en una impedancia de carga. Esta impedancia de carga representa
los SiC MOSFET y las impedancias pardsitas de las pistas que lo conectan con el busbar.
Por ultimo, se describen las diferentes metodologias de medida utilizadas para esta

caracterizacion.

3.1 Introduccion

En convertidores conmutados de potencia como un semipuente, laimpedancia del bucle
de corriente de conmutacién (Z.c.) depende de las impedancias parasitas del
condensador de bus, de los SiC MOSFET, del circuito de disparo de puerta (driver), del
busbar y de las pistas que interconectan dichos elementos. Durante las conmutaciones
aparecen sobretensiones y oscilaciones no deseadas entre los terminales drenaje-
fuente (Vps) del SiC MOSFET que tienen su origen en la resonancia entre la capacidad
parasita equivalente de salida del SiC MOSFET (C,ss) Yy la inductancia (L¢¢,) del circuito
de conmutacién [11][21][59]. Las oscilaciones mas observadas en la literatura son
amortiguadas y se suelen modelar con un circuito RLC serie [21]. Sin embargo, si se dan
las condiciones adecuadas entre las impedancias pardsitas del circuito, se pueden
producir oscilaciones sostenidas en los terminales drenaje-fuente (Vpg) durante el
apagado de un SiC MOSFET [60]. También pueden aparecer oscilaciones en los

terminales drenaje-fuente (V) y puerta-fuente (V;s) causados por falsos encendidos
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durante la conmutacion [61] a causa de la diafonia entre los SiC MOSFET. Un falso
encendido, pone en conduccién un SiC MOSFET durante un tiempo muy breve. En un
semipuente, altas dv/dt en la conmutacion producen una realimentacion negativa a
través de la capacidad de Miller (C;p) del SiC MOSFET que no conmuta y pueden
provocar que Vs sea mayor a la tension de umbral de disparo [62]. Asimismo, debido a
la di/dt aparecen picos de tensién en la inductancia comun de fuente (CSI) [63],
inductancia compartida entre el circuito de conmutacién y el de disparo, que puede
elevar la tensién Vs y producir un falso encendido del SiC MOSFET de tres terminales.
Asimismo, es posible que los falsos encendidos se repitan en el tiempo por culpa de

oscilaciones de gran amplitud [16].

Como se ha expuesto, las impedancias parasitas son las responsables de las oscilaciones
gue pueden producir efectos negativos que limitan los disefios de convertidores con SiC
MOSFET. A continuacién, se especifican los principales efectos negativos derivados de
las oscilaciones en un semipuente y la impedancia parasita que los determina. Existen
sobretensiones durante el apagado de un transistor causados por la inductancia del
bucle de corriente de conmutacién (L.c.) que pueden llevar al deterioro o destruccion
del SiC MOSFET. Ademas, debido a las dv/dt y di/dt se pueden producir falsos disparos
durante la conmutacion de un SiC MOSFET, poniendo ambos SiC MOSFET del
semipuente en conduccién durante un tiempo muy breve. Ademas, el espectro del ruido
electromagnético debido a la resonancia de Z.., vy las altas dv/dt y di/dt en un
convertidor de SiC tienen mayor ancho de banda y amplitud que en uno basado en Siy
se produce un pico de emisiones a la frecuencia de oscilacién del bucle de conmutacion
qgue puede derivar en el malfuncionamiento y fallos en los sistemas de control cercanos
[65]. Asimismo, la amplitud de la sobretension y de las oscilaciones producen pérdidas
de energia extra en la conmutacién reduciendo la eficiencia del disefio. Esto es debido
principalmente al efecto de diafonia que produce una conduccién breve y simultanea
de los dos SiC MOSFET del semipuente y, en menor medida, a la energia acumulada en

las impedancias parasitas del circuito [66].
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Durante la conmutacion a apagado de un SiC MOSFET aparecen oscilaciones en la
tension de puerta Vg, si tiene la suficiente amplitud pueden facilitar un falso encendido
del SiC MOSFET. En ese momento debido a la inductancia del bucle de conmutacion
aparecen sobretensiones en Vs que pueden llevar al SiC MOSFET al limite de avalancha.
En el Anexo Il se ha estudiado el comportamiento de la tension y de la corriente en el
limite de avalancha en un SiC MOSFET en funcidn de la tension de puerta (V;s) ya que
es una condicién que se puede dar tras la conmutacidn por culpa de las impedancias
parasitas del convertidor [62] [63]. El estudio realizado muestra que la tensidon de
ruptura por avalancha tiene dependencia con la tensién de puerta y con la temperatura
y, que es posible modelar este comportamiento en un SiC MOSFET, con tecnologia de
puerta plana, mediante dos funciones independientes entre si. Una funcidn depende de
la temperatura y la otra depende de la tensidn puerta-fuente (V;5). Obteniéndose un
modelo electro-térmico de la tensién de ruptura de avalancha en funcién de la
temperatura y de la tension Vs que, puede ser de utilidad para evaluar por simulaciéon

la entrada en avalancha en un convertidor con oscilaciones en V.

Por ultimo, para un disefio éptimo de un convertidor es importante disponer de técnicas
para caracterizar las impedancias parasitas en la frecuencia, tanto en el circuito de
puerta, como en el bucle de corriente de conmutacion que permitan predecir las
oscilaciones y modelar los efectos negativos para un disefio dptimo y eficiente del
convertidor. Las técnicas de caracterizacion de impedancias parasitas se centran
obtener las impedancias del SiC MOSFET [43] [45] o la inductancia del bucle de
conmutacion (L. ), considerando en ambos casos las impedancias parasitas constantes
en la frecuencia. Respecto a L., ,se suele obtener a una frecuencia fija
(frecuentemente a 1 MHz o 10 MHz) con técnicas de calculo numérico como el analisis
de elementos finitos (FEA) [29][30][32][41]. También, se calcula un valor fijo en la
frecuencia de L., mediante diversas técnicas de medida [33]-[42]. La dependencia en
frecuencia es considerada en [64] para el calculo por FEA de la capacidad, inductancia y
resistencia en un busbar hasta 100 MHz sin embargo no incluye el circuito de puerta ni
otros efectos de la frecuencia en Z.;. En [32] se disefia una PCB sobre el inversor para
caracterizar la impedancia Z-; en un inversor hasta 100 MHz con un analizador de

impedancias sin conectar el circuito de control de puerta. Las técnicas descritas
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anteriormente no consideran los efectos del aumento de la frecuencia en todas las
impedancias parasitas que influyen en Z.;, ni el estado del circuito de puerta durante
las conmutaciones, que se suele despreciar, aunque forme parte del circuito RLC serie
gue modela las oscilaciones [21]. En el presente capitulo, se presenta el desarrollo de
nuevos métodos de caracterizacion y medida de las impedancias parasitas en la
frecuencia en convertidores de potencia considerando todas las impedancias parasitas
que influyen sobre Z..; vy, en el capitulo 5, teniendo en cuenta la no linealidad de las

capacidades parasitas del SiC MOSFET con la tensién

3.2 Comportamiento eléctrico del bus DC

En un convertidor con electrdnica de potencia, con topologia de semipuente o puente
completo, para distribuir la tensién DC hacia el condensador de bus y hacia los
dispositivos de electrénica de potencia de cada rama se utiliza una estructura formada
por varios conductores conocida como busbar. Esta estructura originalmente esta
formada por barras de cobre que le dan su nombre. Sin embargo, dependiendo de la
potencia nominal del convertidor y de la frecuencia de trabajo, también hay busbar
formados por cables, y por ldaminas de cobre superpuestas con un dieléctrico entre ellas.
Eninversores de potencia con SiC MOSFET, la frecuencia de conmutacion puede alcanzar
decenas de kHz con altas di/dt y dv/dt durante la conmutacidon. Para evitar
sobretensiones en los dispositivos y ruido electromagnético, es un objetivo de diseno
reducir la inductancia entre el condensador de bus y los transistores. Por ello es habitual
utilizar como busbar una estructura laminada. Un busbar laminado presenta una menor
inductancia que las barras de cobre ya que la distancia entre planos conductores es la
minima para garantizar las condiciones de aislamiento eléctrico. Ademas, entre los
planos conductores de la estructura laminada aparece un condensador parasito. Este
condensador ayuda a filtrar las interferencias electromagnéticas conducidas entre los

polos positivo y negativo de la tension DC.
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tt

Fig. 3.1. Estructura de un busbar laminado de dos capas.

Este trabajo se centra en los busbar laminados [67], en particular en un busbar de dos
capas (two-layer laminated busbar) (Fig. 3.1) constituido por un par de planos
rectangulares conductores en paralelo separados por un dieléctrico. EIl empleo del
busbar laminado permite reducir el valor de la inductancia respecto a una conexién con
cables. A su vez, el ajuste de las dimensiones del busbar laminado (Fig. 3.1), permite

ajustar el valor de la inductancia [20] segun la expresion

(3.1)

L= Uolyl (1 N 4t 2t >
T\ t+w  J4(d +t)? + kw?
donde g es la permeabilidad magnética del vacio, i, es la permeabilidad relativa del

medio y k es un coeficiente de correccidn. Las dimensiones fisicas del plano conductor

t, wy /son el espesor, la anchura y la longitud; d es la distancia entre ambos planos.

En un busbar basado en PCB (PCB based busbar), el aislamiento dieléctrico tipico es un
sustrato de tipo FR-4. Para una onda de frecuencia f, la longitud de onda en la PCB Ap.p

viene dada por

c

A = 3.2
Fer f'\/gr,FRA} (3-2)

donde c¢ es la velocidad de propagacién de una onda electromagnética en el vacio

3-108 m/s y &, pgq €S la permitividad relativa del sustrato FR-4. La permitividad relativa
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&r rra €S Mayor que la unidad (valores tipicos entre 2 y 5). Por tanto, Apcg €s menor que

la longitud de onda en el vacio A,.

Un modelo de busbar sencillo y muy utilizado, incluso en analisis por elementos
finitos (FEA), asemeja su comportamiento al de una inductancia L en serie con una
resistencia R [68] como se muestra en la Fig. 3.2a. Un circuito equivalente mas completo
incluye la capacidad parasita C y las pérdidas en el dieléctrico G con parametros
concentrados y se puede representar o bien por una red de impedanciasen Toen T
(Fig. 3.2b), en ambos modelos es frecuente despreciar los parametros concentrados Ry
G, por su bajo valor a las frecuencias de interés, frente al resto de elementos en un
convertidor con electrénica de potencia [69]. Sin embargo, conforme las frecuencias

involucradas aumentan, los efectos capacitivos van ganando importancia.

(a) (b)

Fig. 3.2. Circuito equivalente de un busbar. (a) circuito con impedancia serie, (b) circuito equivalente
enTyenr.

Para longitudes de linea comparables a la longitud de onda Apcg, el tiempo de
transmision deja de ser despreciable frente al periodo de la sefial y el bus basado en PCB
se comporta como una linea de transmisién, es decir como un circuito de parametros
distribuidos como se muestra en la Fig. 3.3, donde L’ es la inductancia por unidad de
longitud (PUL), R’ es la resistencia PUL, C' |a capacidad PULy G’ la conductancia PUL, ¢

la longitud de la linea de transmision y d€ una longitud infinitesimal.
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En base a estos parametros, se expresa la impedancia caracteristica de la linea en

ohmios Z, como

Zy(w) = (3.3)
y su constante de propagacion compleja y(w) como
(@) =R +jol) - (G'+jwC") (3.4)

donde w es la frecuencia angular.

df

I
-——-Y

Rd?¢ Ld¢

Fig. 3.3. Circuito equivalente de una linea de transmision larga.

La eleccidon entre el modelado del busbar mediante los circuitos equivalentes de
parametros concentrados (Fig. 3.2) o de parametros distribuidos (Fig. 3.3) depende del
error que se puede asumir. La aplicacion principal de este trabajo es la caracterizacién
de la impedancia en funcién de la frecuencia basado en un barrido de sefiales
sinusoidales de tension/corriente, siendo la frecuencia maxima de medida dependiente
de las necesidades del estudio de la impedancia. Asi, en convertidores de potencia con
dispositivos de banda prohibida ancha (WBG), como es el carburo de silicio (SiC), se
producen oscilaciones de alta frecuencia (hasta 100 MHz) durante los eventos de
conmutacion [70] y el espectro del ruido electromagnético radiado de campo cercano

se extiende hasta los 500 MHz segun [71] y el radiado de campo lejano hasta 300 MHz
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segun [72]. Asimismo, en el rango de potencia de decenas de kW, debido a las
dimensiones del busbar, la distancia entre los elementos conectados al busbar
(condensador de bus y transistores) pueden alcanzar varios centimetros e incluso
decimetros. Estas dimensiones son debidas principalmente a las dimensiones fisicas de
los condensadores para alta potencia y a los voluminosos sistemas de refrigeracién

necesarios para la operacion segura de la electrénica de potencia.

La longitud eléctrica 8 es adimensional y se puede definir como la ratio entre la longitud
fisica de la linea [ y la longitud de onda A de la frecuencia de la seiial sinusoidal que la
atraviesa. Es decir, el nimero de periodos de la onda sinusoidal que existen a lo largo

de la linea de longitud L.

l
o(f) = F103) (3.5)

En la literatura es frecuente el uso de una regla general (rough rule of thumb) donde una
linea de transmisién se modela con parametros distribuidos, y es considerada
eléctricamente larga, cuando la longitud eléctrica & > 1/20 [73][74]. Por debajo de ese
limite, la linea se considera eléctricamente corta y puede ser modelada con un circuito

de pardmetros concentrados.

En un semipuente, el busbar esta conectado en un extremo con los SiC MOSFET. La
impedancia de los SiC MOSFET y de las conexiones entre el busbar y los SiC MOSFET
presentan una impedancia variable. Cada cambio de geometria, como por ejemplo la
conexion con los SiC MOSFET, produce una desadaptacion de impedancia en el rango de
la frecuencia de interés. En este sentido, las Fig. 3.4 y Fig. 3.5 comparan la impedancia y
la fase medidas desde un extremo de un busbar (dos planos paralelos de 100 mm de
longitud y 50 mm de ancho) terminado en un semipuente con los obtenidos por
simulacion. En el caso de la Fig. 3.4, los resultados de simulacion se han obtenido sin
considerar la dependencia frecuencial de los pardmetros concentrados, estos se han
ajustado a 10 MHz como es comun en la bibliografia. En cambio, en la Fig. 3.5 si se ha
tenido en cuenta esa dependencia frecuencial, realizando el ajuste de los pardmetros

concentrados a cada frecuencia (1601 frecuencias). En ambos casos, uno de los SiC
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MOSFET esta en estado conduccién y el otro SiC MOSFET en estado de no conduccion.
La impedancia medida se compara con los resultados obtenidos a partir de los circuitos
equivalentes de parametros concentrados de la inductancia L en serie o Busbar L (Fig.
3.2a) y del equivalente en 1 o Busbar 1 (Fig. 3.2b). También se compara con el modelo
de linea de transmision (Busbar TL). Para realizar la comparacion se han simulado las

impedancias en MATLAB-Simulink®, utilizando la libreria RF Blockset™ [75].

10°
Busbar TL Busbar 7 Busbar TL Busbar 7
] BusbarL -------- measurement VNA 100 BusbarL  -------- measurement VNA
L — —
S s0} |
by » |
E 2
<
i £ o
£
=50t
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0 100 200 300 400 500 0 100 200 300 400 500
Frequency ( MHz ) Frequency (MHz )

Fig. 3.4. Comparacion de la medida de la impedancia y la fase de un busbar terminado en un
semipuente con diferentes modelos eléctricos del busbar sin considerar la dependencia frecuencial
de sus pardmetros.
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Fig. 3.5. Comparacion de la medida de la impedancia y la fase de un busbar terminado en un
semipuente con diferentes modelos eléctricos del busbar ajustando la dependencia frecuencial de
los parametros.

En el caso de no considerar la dependencia frecuencial de los parametros, Fig. 3.4, los
resultados obtenidos con el modelo de impedancia serie (Busbar L) asi como con el

equivalente en 1 (Busbar m) se comportan correctamente hasta la frecuencia de 20
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MHz. En los resultados obtenidos en la Fig. 3.5, se puede observar que el modelo de
impedancia serie (Busbar L) de nuevo solo es valido por debajo de 20 MHz. En cambio,
el circuito equivalente formado por un equivalente en Tt (Busbar 1) muestra un error
despreciable hasta 180 MHz. Hay que destacar que la ampliacién en el rango de validez
del modelo Busbar 1 se debe a dos factores, el primero es la inclusién de la dependencia
frecuencial y el segundo a que una linea de transmision se puede modelar como circuitos
equivalentes en 1. Por ultimo, el modelo basado en parametros distribuidos de la linea
de transmision (Busbar TL) describe adecuadamente el comportamiento de la
impedancia en todo el rango de frecuencia, mostrando una leve dependencia de sus

parametros (R’, L', C' y G’) con la frecuencia.

A cada longitud fisica de linea y a cada 6 (1/20,1/50,1/100) les corresponde una
determinada frecuencia limite como se muestra en la Tabla 3.1, cuyos valores se han
obtenido a partir de (3.2) y (3.5). Esta frecuencia limite corresponde, como se indica en
la tabla, a diferentes errores que deben ser considerados para decidir considerar o no
un modelado basado en parametros distribuidos. El caso analizado es el de un busbar
laminado con sustrato FR-4, para longitudes entre 5 cm y 20 cm con permitividad

relativa constante (&, prqa= 4.8).

Tabla3.1. Frecuencias limite del modelo de busbar con pardmetros concentrados.

Longitud busbar (m) Error
0.05 0.1 0.15 0.2 Amplitud Fase

faj20 136,83 MHz 68,41 MHz 43.787 MHz 34.21MHz | 30.90%  18°
fasso 54,73MHz 27,37 MHz 18,24 MHz 13,68 MHz | 12.53%  7.2°

fijioo 2737MHz 13,68 MHz 9,12MHz  6,84MHz |627%  3.6°

Para una longitud de 100 mm, como se tiene en el caso del busbar ensayado en las Fig.
3.4, se observa que el limite del modelo de parametros concentrados obtenidos para el
modelo Busbar L o Busbar « esta en torno a 20 MHz, lo que corresponde a un valor entre
fa/50 Y f2/100- Como el modelo de linea de transmisién modela el comportamiento en
todo el rango de frecuencia, para la medida de impedancias se propone considerar un

modelo de parametros distribuidos cuando 8 = 1/100. Con esta aproximacién el
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maximo error de magnitud de una sefial sinusoidal entre cada extremo de la linea es del
6.27 % y el error en la fase es de 3.6°. Asimismo, como se puede ver en la Tabla 3.1,
cuanto mayor es la longitud del busbar laminado, peor es la aproximacion del busbar

con parametros concentrados para frecuencias altas.

3.3 Parametros distribuidos de un busbar laminado

El busbar laminado (Fig. 3.1) puede ser caracterizado con precision empleando una linea
de transmisién cuyos parametros distribuidos R’, L', C' y G' son dependientes de la
frecuencia, aunque para valores altos (>180 MHz). El efecto skin y el efecto de
proximidad en los conductores debido al campo magnético variable, y los mecanismos
de polarizacién en el dieléctrico cuando estos estan sujetos a un campo eléctrico externo

variable son las causas de la dependencia con la frecuencia.

La densidad de corriente por las capas conductoras depende de la frecuencia, de modo
gue a altas frecuencias el efecto skin y el de proximidad se hacen predominantes.
Conforme aumenta la frecuencia, se produce un desplazamiento de la corriente hacia el
exterior del conductor lo que aumenta su resistencia R’ por unidad de longitud. El efecto
skin y de proximidad comienzan a predominar en el conductor para un valor de
frecuencia fy; a la cual la resistencia R, asociada a los efectos skin y de proximidad es

igual a la resistencia en continua Ry, fsi viene dada por [76]
(3.6)

donde a,=58-10 ® S/m es la conductividad del cobre curado utilizado en una PCB (t se

ha definido anteriormente como el espesor del conductor).

El pardmetro R’ depende del valor de f,; y de la profundidad de penetracion del efecto

skin 6 = (2/w - 0¢y - Uo) /? en el conductor como muestra la siguiente relacién

RI((U):{R&C f<fsk

' / (3.7)
Rac = Ryc - Kg f = fa
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donde la resistencia Ry, de los dos planos del bus DC (Fig. 3.1) es

2
RN==— 3.8
W Goy t-w (3:8)

y Ky es el factor de la resistencia AC de cada plano conductor que puede ser expresada

como [76]

(3.9)

<£ ) sinh (%) + sin (%)

cosh (%) — cos (%)

La dependencia frecuencial del parametro L' se puede expresar en funcién de una

inductancia externa L}, y una inductancia interna L; como [77]
L'(w) =L, + L (w) (3.10)

L', estd asociada al flujo magnético cuyo origen es la corriente superficial que circula por
los planos conductores cuando fluye exclusivamente por sus caras exteriores, esto
ocurre a muy alta frecuencia debido al efecto skin. En este caso, la direccion de las
corrientes es opuesta en cada uno de los planos conductores. Como consecuencia del
efecto proximidad, entre dos corrientes opuestas, la densidad de corriente se concentra
en las caras interiores de los planos conductores que hacen contacto con el sustrato
dieléctrico FR-4. Asi, la inductancia externa queda asociada a la inductancia ideal de los

dos planos conductores en paralelo (de espesor despreciable) y esta dada por

d
L =u— (3.11)

e MW
La corriente que circula por el interior de los planos conductores da lugar a L. Esta
inductancia depende del flujo magnético en el interior del conductor cuyo origen es la

distribucién de la densidad de corriente en el interior del conductor y, no se ve afectada

por el flujo magnético externo al conductor. Cuando la frecuencia aumenta, el efecto
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skin y el efecto de proximidad se hacen predominantes y la corriente que circula por el
interior del conductor disminuye, desplazando la densidad de corriente hacia los bordes
del conductor. Asi, de acuerdo con la inductancia de cada plano conductor considerando
estos efectos [78], L; se puede modelar como

RI
Li(w) = % - Ky (3.12)

donde Ky es la reactancia normalizada de cada plano conductor y puede ser expresada
como

(t) . sinh (g) — sin (%) 5.13)
cosh (T) — cos (7)

Hay que destacar que conforme aumenta la frecuencia, L; disminuye y, para valores de

frecuencia suficientemente altos, L’ se puede aproximar por L.

El sustrato dieléctrico FR-4 (Flame Retardant 4), consistente en fibras de vidrio
incrustadas en resina epoxi, es el mas utilizado en PCBs. Las propiedades del FR-4
dependen de la frecuencia. Los fabricantes del sustrato no proporcionan informacién
detallada del material en un rango amplio de frecuencias y sus propiedades pueden
variar entre fabricantes, tipos de FR-4 y espesor. En este trabajo se utiliza un sustrato
FR-4 estandar de uso general, con temperatura de transicion vitrea (Tg) de 155 °C, cuya

permitividad compleja se expresa como
& rra =& —je" =¢€'(1—jtand,) (3.14)

De acuerdo con [79], en un FR-4 estandar la parte real &' varia desde 5.5 a baja
frecuencia (10 Hz) hasta 4.2 en alta frecuencia (10 GHz). Ademas, para frecuencias por
debajo de 1 GHz, ¢’ decrece ligeramente conforme aumenta la frecuencia y, la tangente
de pérdidas eléctricas tan §, se puede considerar constante. Asimismo, con el enfoque
de lineas de transmisidn propuesto para modelar el busbar, se ha considerado adecuado

que €' sea constante a frecuencias menores de 1 MHz ya que el efecto de la linea de
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transmision a esas frecuencias es despreciable. El efecto capacitivo es menos

predominante que el inductivo a esas frecuencias. Se modela la parte real ¢’ como

ELF f < fir

g'(w)=1 , (e —&nr) (3.15)
A f>fur

donde &; es la permitividad a la frecuencia w;r mas baja de la hoja de caracteristicas
(1 MHz) y &5 es la permitividad a la frecuencia mas alta wyg. Es usual encontrar dos

valores de €' correspondientes a dos frecuencias conforme a los datos del fabricante.

La capacidad C' en una estructura formada por dos planos paralelos, despreciando el

d

Finalmente, la conductancia G’ entre ambas placas a través del dieléctrico se puede
aproximar por

G'=w-C'-tané, (3.17)

3.4 Circuito equivalente de un semipuente con busbar

En la Fig. 3.6 se muestra el circuito de un semipuente con SiC MOSFET donde estan
representadas las impedancias parasitas en el bucle de corriente de conmutacién CCL
(del inglés current commutation loop). La tension de alimentacién de corriente continua
del semipuente es V. El PCB busbar estd modelado como una linea de transmision
dividida en tres tramos (TL1, TL2, TL3) de longitudes ¥4, ¥, y ¥5. El condensador de bus
Cpys tiene cuatro pines de conexién, dos para cada polaridad. El modelo 3D de la PCB
utilizada para este trabajo que representada el circuito de la Fig. 3.6 se puede ver en la

Fig. 3.7.
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Fig. 3.6. Circuito equivalente del busbar y del semipuente.
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Fig. 3.7. Modelo 3D de la PCB del busbar y semipuente sin driver.
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3.4.1 Descripcion de las impedancias del circuito equivalente

El primer tramo del busbar con longitud #; conecta la fuente DC V},,,; con el condensador
de bus Cy,s. El segundo tramo del busbar con longitud £, corresponde al tramo del
busbar entre los pares de pines del condensador de bus. El tercer tramo del busbar con
longitud #; conecta Cj,s con los SiC MOSFET. El condensador de bus tiene una
resistencia serie equivalente Rgsg Y una inductancia serie equivalente Lgg; . Las pistas
impresas en la PCB que interconectan el busbar y los SiC MOSFET forman la impedancia
de carga Z; . El encapsulado TO-247-3 con tres terminales es el que se ha utilizado para
los SiC MOSFET. El terminal de puerta (G) tiene una inductancia L y una resistencia R,
el terminal de drenaje (D) tiene una inductancia Ly y una resistencia Ry, y el terminal
de fuente (S) tiene una inductancia Lg y una resistencia Rs. La capacidad entre los
terminales Gy S es Cgs, entre los terminales Gy D es C;p y entre los terminalesDy S
es Cps. La inductancia parcial equivalente L., abarca las autoinductancias e
inductancias mutuas de las pistas de interconexion entre busbar y los SiC MOSFET. La
resistencia equivalente parcial de las pistas de interconexion es R ,. Las pistas que
constituyen las conexiones del semipuente forman una capacidad equivalente en

paralelo Cpcp.

La inductancia parcial del bucle de corriente de puerta es L, y la capacidad Cg,,,.€5 la
capacidad incluida en el driver para aumentar la capacidad de carga y descarga
instantanea del condensador (Cg;s) de los SiC MOSFET. La resistencia externa de puerta

es Ry Y Vary €5 la tension del driver de control de puerta.

3.4.2 Impedancia de entrada

El busbar y el semipuente (Fig. 3.6) se describen mediante la conexién de varias lineas
en cascada como se muestra en la Fig. 3.8. La caracterizacion de la impedancia de
entrada Z;,(w) del circuito de la Fig. 3.8 se realiza sin el condensador de bus (esta
desconectado) y considerando que el busbar es una linea de transmision de impedancia
caracteristica compleja Z,(w) terminada en una impedancia de carga compleja Z, (w).
Esta carga compleja abarca la impedancia de las pistas de interconexién y la impedancia

de los SiC MOSFET.
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Fig. 3.8. Representacion del semipuente con lineas de transmision en cascada.

La impedancia de entrada Z;, es la impedancia medida y obedece a la siguiente

expresion

Z(w) + Zy(w) - tanh(y(w)?)

Zo(w) + Z,(w) - tanh(y(w)?) (3.18)

Zin(w) = Zy(w) -

donde Z; es el dipolo equivalente a la carga, Z, es la impedancia caracteristica del

busbar, y es la constante de propagacién y £ la longitud de la seccién del busbar.

Para la caracterizacion de la impedancia del bucle de corriente de conmutacion es
necesario conocer la impedancia de carga Z; . A partir de laimpedancia medida Z;,, y de

la impedancia del busbar Z, se puede calcular Z;, como se muestra a continuacion.

La impedancia de entrada se obtiene a partir de la medida de la tensién V; y de la

corriente I, de entrada

Zpy = — (3.19)

y despejando Z; de (3.18) se obtiene

Zin(w) — Zy(w) - tanh(y(w)¥)
Zy(w) — Zin(w) - tanh(y (w)¥)

Z(w) = Zp(w) - (3.20)
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3.4.3 Dipolo equivalente de carga

El dipolo de carga Z; lo constituyen las impedancias parasitas de las pistas de la PCB y
las impedancias de los SiC MOSFET. Su cdlculo es necesario para obtener posteriormente

la impedancia del bucle de corriente de conmutacién Z ;. (w).

La impedancia equivalente del dipolo de carga se ha representado mediante dos
impedancias en paralelo Zg; - Yy Zgrc como se puede ver en la Fig. 3.9. La impedancia
Zgc esta formada por la impedancia de los transistores SiC MOSFET del semipuente y
la impedancia de la inductancia L., (autoinductancias e inductancias mutuas de las
pistas de interconexidn entre busbar y los SiC MOSFET) y la resistencia R.; (de las pistas
de interconexidn). Z- representa la impedancia de la capacidad equivalente entre las

pistas de interconexion del semipuente.

Fig. 3.9. Circuito equivalente del dipolo equivalente de carga Z;.

Asi, la impedancia Z; se puede describir como

2,@) = ((Zasc@) ™" + (Zre@) ) (3.21)

donde Zp; - es la impedancia equivalente de un circuito RLC serie

Zpic(w) = Ry + jX;(w) (3.22)
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(3.23)

, 1 (3.24)
S

Segun la teoria de inductancias parciales [80], la inductancia parcial L, corresponde a la
inductancia debida a la trayectoria de la corriente que circula por las pistas de cobre y
por los transistores SiC MOSFET que forman el semipuente. El valor de la impedancia
Z, ala frecuencia de resonancia serie wg ; es aproximadamente la resistencia R, (en el
rango de decenas-centenas de mQ) y al ser la impedancia Zz.(w) a esa frecuencia un

valor muy grande en comparacion, se tiene que
Ry = |Z(ws4)| (3.25)

La capacidad C; es la capacidad equivalente de las capacidades parasitas de los SiC
MOSFET conectadas en serie. La capacidad equivalente Cy;ps de un SiC MOSFET viene

dada por

CMOS == + CDS (326)

la capacidad de los dos transistores SiC MOSFET en serie es
C1 = CMOS/Z (327)

La impedancia Zy. esta formada por las impedancias parasitas de las conexiones en la
PCB (Cpcg) que van adquiriendo relevancia conforme la frecuencia aumenta. Su
componente reactiva X, corresponde a una capacidad de bajo valor, del orden de los

pF. Zgc es un circuito RC serie y se expresa como

Zrc(w) = Ry + jX,(w) (3.28)
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1
Xz(oo) = w—cz (3-29)

La impedancia de carga Z;, que es el paralelo de las impedancias Zz;c Y Zg¢, se puede

expresar como
Z,(w) = Ry(w) + jX,(w) (3.30)

Donde R, la es resistencia equivalente paralelo y X,, la reactancia equivalente paralelo.
Cuando la reactancia paralela X;, es cero se produce la condicion de antiresonancia. En
un circuito con una impedancia Zg; en paralelo con una impedancia Z, existe una
frecuencia de resonancia del circuito RLC serie wg ;, que se estima segun (3.24), y una
frecuencia de antiresonancia entre Zg; - Y Zgc-. Asi, la condicidn de antiresonancia se

produce (X, = 0) a la frecuencia w,, (ver Anexo I).

C.+C) 1
p2obtG) 1 (3.31)
P Cl . CZ Ll

La capacidad equivalente del SiC MOSFET en el rango de trabajo es mucho mayor que la

. /. . 1 1 .
capacidad parasita entre las pistas (C; >» C,), por tanto a)g =Y la resonancia
2 1

serie ocurre a una frecuencia menor que la de antiresonancia (a)s,l < a)p). Ambas son
por tanto observables en la medida de la impedancia, asi que midiendo la frecuencia de

antiresonancia wj, se puede obtener el valor de C; segun

1
C, = (3.32)

. m2
Ly - wj
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Por otra parte, considerando que Z; es el paralelo de las impedancias Zz;c Y Zgrc, la

componente real R, de Z; se puede expresar como

_ (R% +X12) ‘R, +(R§ +X22)'R1
P (R + Rp)* + (X; + X3)?2

(3.33)

en condiciones de resonancia X; = —X,, ademas, las resistencias R; y R, son de bajo
valor y a la frecuencia de antiresonancia cumplen que (XZ > R?) y (X2 > R?) por lo

que

_(X12)'R2+(X22)'R1_ X7
P (R1 +R,)? - (R, +Ry)

R = |Z,(w))| (3.34)

Por tanto, del valor de pico del médulo de la impedancia en la antiresonancia se puede

estimar R, como

Xt = Ry |Z(w))]
|Zu(p)]

R, = (3.35)

3.4.4 Circuito equivalente del bucle de conmutacion

En la Fig. 3.10 se muestra el circuito equivalente que representa la impedancia Z;, del
bucle de corriente de conmutacion i.c,. La impedancia del bucle de corriente de
conmutacién Z ., se puede obtener a través de la impedancia del busbar en el tramo
de longitud ¥, la impedancia de la carga Z; y la impedancia del condensador de bus
Zpus- La impedancia Z,,; estd formada por la resistencia serie equivalente (ESR), la

inductancia serie equivalente (ESL) y la capacidad del condensador de bus Cp,;-
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Fig. 3.10. Circuito equivalente del bucle de corriente de conmutacién.

La impedancia Z; es obtenida a través de la medida de impedancia realizada con un
analizador de impedancias (VNA). Esta medida es de pequena sefial ya que el equipo de

medida utiliza tensiones inferiores a 1 V en el barrido de medida en frecuencia.

Sin embargo, un semipuente trabaja con tensiones y corrientes elevadas durante su
funcionamiento. La corriente de conmutacién circula desde el condensador de bus hasta
las capacidades parasitas de los SiC MOSFET. Como no existe ningin material magnético
no lineal en el circuito, las inductancias medidas se pueden considerar independientes
de la corriente. Asimismo, las capacidades parasitas entre las pistas, a través del sustrato

FR-4 o del aire, se consideran independientes de la tensidn.

El Unico elemento que cambia con la tensidn es la capacidad equivalente C; de los SiC
MOSFET. La dependencia de las capacidades del SiC MOSFET respecto a la tensién se

pueden encontrar en la hoja de caracteristicas del fabricante.

3.5 Técnicas de medida

En este apartado se describe en mayor profundidad las metodologias de medida con un

analizador vectorial de redes (VNA) asi como su funcionamiento basico.

3.5.1 Metodologias de medida de impedancias con VNA

Para la caracterizacién de las impedancias del semipuente y del bucle de conmutacién
Zcc (Fig. 3.10) se ha utilizado un VNA, modelo E5061B de Keysight, como se puede ver
en la Fig. 3.11. Este analizador vectorial tiene dos puertos para la medida de los
pardmetros-S, el puerto Port-1vy el puerto Port-2, en un rango de frecuencia entre 5 Hz

y 1.5 GHz. También dispone de los puertos de medida Gain-Phase con un rango de
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medida de frecuencia desde 5 Hz hasta 30 MHz. La precisiéon de la medida de la

impedancia con el E5061B se describe en el Anexo lll.

Preset

GAIN-PHASE S-PARAMETERS

T R LFOUT PORT-1 PORT-2

: 5) o) . Q

Fig. 3.11. Puertos de medida del analizador vectorial E5061B..

El VNA es un equipo de medida de estimulo-respuesta. Su funcionamiento se basa en la
medida de la amplitud y fase de las ondas de tensidn incidentes (V1) y reflejadas (V)
en los receptores que hay en cada puerto de medida. La tensién de estimulo de
referencia generada por el VNA es una onda senoidal de amplitud fija y frecuencia
variable. Con la relacién entre las ondas de tension (V'+) y (V™) medidas en cada puerto,
el VNA obtiene los parametros-S. Para separar la onda incidente (V1) de las reflejadas
(V™) el VNA utiliza un elemento pasivo llamado acoplador direccional. Los pardmetros-
S tienen amplitud y fase, son numeros complejos. Asimismo, en una red de dos puertos

los elementos de la matriz de pardmetros-S se obtienen como

Vi
S = v (3.36)
1 lyst=o0
Vi
S12 = v (3.37)
2 lyf=o0

63



Capitulo 3. Descripcién y medida eléctrica de un PCB busbar.

vy
S21 = vE (3.38)
1 lyt=o
vy
Sy = v (3.39)
2 V1+=

Las configuraciones de medida de impedancias dependen de a que puerto/s se conecta
la carga, que puerto/s inyecta la sefial de estimulo y que puerto/s son receptores del
estimulo. Cuando la carga esta conectada a un puerto (Port-1), la tension de estimulo y

el receptor estan en el mismo puerto (Port-1), se trata de una medida de reflexion (S11).

Cuando la carga esta conectada entre dos puertos, con el Port-1 como fuente de tensién
de estimulo (V;© # 0) y Port-2 como puerto de medida de las ondas de tensién (V;5 =
0), se caracteriza el coeficiente de transmisién (S,;). La carga en este caso se puede

conectar entre ambos en configuracién series-thru o shunt-thru como se muestra en la

Fig. 3.12.
Port-1 S, Port-2
r-- - - - T » -
Zref Z

@

Fig. 3.12. Método de medida de impedancias con un VNA en conexién de dos puertos series-thru
(izquierda) y shunt-thru(derecha).

A partir de la medida de S;; y de S,; se obtiene la impedancia compleja mediante las
expresiones (2.1), (2.2) y (2.3) para las diferentes configuraciones de medida (reflexion,
shunt-thru y series-thru). Cada una de estas configuraciones presenta una precision en
funcion de la impedancia medida, en este trabajo se ha escogido la metodologia de
medida de dos puertos con el dispositivo bajo ensayo (DUT) en conexién shunt-thru
dado que permite caracterizar con precision impedancias bajas, como las presentes en

un semipuente donde por ejemplo las inductancias son del orden de los nH [48].
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El VNA E5061B también dispone de los puertos de medida Gain-Phase. Estos puertos
sirven para la caracterizacion de impedancias, lazos de control, filtros, amplificadores
operacionales, etc. Consta de tres puertos dedicados LF-OUT, T y R. El puerto LF-OUT
sirve para inyectar la tensién de estimulo de la medida. El puerto receptor T
(Transmision) sirve para medir las tensiones transmitidas y el puerto receptor R
(Reflexion) sirve para medir las tensiones reflejadas. Ambos puertos receptores son
semiflotantes y proporcionan gran precisién en la medida de impedancias por debajo de
1 mQ incluso en baja frecuencia [40]. También utiliza las configuraciones de medida
shunt-thruy series-thru como se puede ver en la Fig. 3.13. En cada uno de estos métodos

el valor de la impedancia medida en el DUT viene dada por:

Método series-thru puertos Gain Phase (LF-OUT, Ty R):

1-(T/R)
7 =50 ——~ "~ (3.40)
DUT (T/R)
Método shunt-thru puertos Gain Phase (LF-OUT, Ty R):
(T/R)
Z =50 —————— (3.41)
oo 2(1 - (T/R))

En el método shunt-thru con puertos Gain Phase (LF-OUT, T y R) se utiliza un elemento

pasivo que divide la potencia inyectada en los puertos (power splitter).

TR Power splitter

-, ) TR
MWV
LF OUT //{ //
\:> 4
LF OUT

1 ® o8 o

Fig. 3.13. Método de medida de impedancias con puertos GP: en configuracion series-thru (izquierda)
y shunt-thru (derecha).
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3.5.2 Medida de un SiC MOSFET

Para la caracterizacion de un SiC MOSFET se ha aplicado el método de medida de dos
puertos (2-Port) [45]. Considerando el SiC MOSFET como un cuadripolo (Fig. 3.14), este
método consiste en obtener su matriz de impedancias [z] a partir de la medida de
pardmetros-S. Asimismo, permite despejar las inductancias, capacidades y resistencias
parasitas del SiC MOSFET con los circuitos equivalentes propuestos para cada z; ; de la

matriz de impedancias.

FT T T T | r=———=---" A
| | |
' [ T O :
| D , 1S "
| o '; R |
[ I
| PORT-1 ! | PORT:2 !
i : ] :
| G, 1G |
e S
' I

- e - - - — - - e - - - -

Fig. 3.14. Conexion para la medida de un SiC MOSFET como un cuadripolo.

Para realizar la caracterizacion de la matriz [z] de un cuadripolo, el VNA primero hace
un barrido de frecuencia con la tensién de estimulo en el Port-1 (V;* # 0) y el Port-2
como receptor (V55 = 0) de esta forma se obtienen S;; y S,;. Después hace un barrido
en frecuencia con la tensién de estimulo desde el Port-2 (V;+ # 0) y el Port-1 (V;* = 0)
actua como receptor obteniéndose S;, y S,,. Una vez obtenidos los parametros de la
matriz de dispersidn, se obtienen los elementos de la matriz de impedancias conforme

a las siguientes expresiones [81][82]

7 =7 [(1+ S11)(1 — S32) + 512524 (3.42)
H 0 (1= S511)(1 — S32) — 512521
- 25 —

le = Zo 12 (3.43)
[(1 = 511) (1 = S33) — 81252
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[ 28
221 = ZO 21 (3.44)
—(1 - 511)(1 - 522) - 512521-
7 =7 _(1 - Sll)(l + 522) + SIZSZI_ (3 45)
22 0 _(1 - 511)(1 - 522) - 512521_

donde Z, = 50 Q.

Para despejar las inductancias, capacidades y resistencias pardsitas del SiC MOSFET con
la metodologia descrita en [45], se utiliza el circuito equivalente en estrella del SiC

MOSFET que se muestra en la Fig. 3.15.

Zy 7
" L, Rp Cp! 'Cs Rs Ls |

D I | 1l E
=

PORT-1 E ! PORT-2
M3 iz
i Lg |

G R . G

(o, O

Fig. 3.15. Circuito equivalente en estrella para la medida del SiC MOSFET como cuadripolo.

Donde Cp, Csy C; son las capacidades equivalentes en estrella del SiC MOSFET. Cada

elemento Z,4, Z1,, Z51 Y Z,, tiene la respuesta de un circuito RLC serie.

V.

Zip = =Zp+Zg (3.46)
Iilp=0

Zyp = T =Zg (3.47)
2'1,=0

Ly = T =Zg (3.48)
1',=0
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%
Zy == =Zs+Zg (3.49)
215,=0

Donde Zp, Zs y Z; son las impedancias del circuito RLC serie equivalente de drenaje,

fuente y puerta respectivamente.

Zn =R, + < L ——) 3.50

D p T]|WLp wCp ( )
1

Ze = Rc + ( L ——) 3.51

s s+ Jj|wLs oG (3.51)
1

Z~ =R i | wL ——) 3.52

G G+]<w ¢~ wC, ( )

Las capacidades equivalentes del SiC MOSFET Cp, Csy C; del circuito de la Fig. 3.15 se
extraen de la medida a 1 MHz de Z;, Z13, Z21 Y Z4,. A esta frecuencia la impedancia
estd predominada por las capacidades parasitas despreciado las inductancias y
resistencias parasitas. A la frecuencia de resonancia serie de cada Z11, Z132, 221 Y Z32,
que forman un circuito RLC serie, se obtiene Rp, Rs y R ya que la reactancia es cero.
Asimismo, de la frecuencia de resonancia serie, conocida Cp, Csy Cg, se extrae el valor

de Lp, Lgy L utilizando la expresién (3.24).

3.5.3 Caracterizacion de Cbus

El circuito equivalente del condensador de bus es un RLC serie (Fig. 3.6). El valor de la
capacidad C,,; se obtiene de la medida de la impedancia a baja frecuencia (por debajo
de la frecuencia de resonancia) cuando la fase es capacitiva (—m/2). Se ha considerado
Cpyus constante porque la variacion de su capacidad con la frecuencia es muy pequeiia
por debajo de la frecuencia de resonancia que es cuando predomina en la impedancia.
Con el valor de €y, Yy la frecuencia de resonancia serie se extrae ESL mediante (3.24)
y, se considera constante por encima de la frecuencia de resonancia porque el efecto
skin predomina en los conductores y la variacién de ESL con la frecuencia es

despreciable. El valor de la resistencia ESR depende de la frecuencia. El efecto pelicular
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en los conductores es el principal responsable del aumento de la resistencia en el

condensador y, por tanto, tiene dependencia con \/7 Se ha modelado el

comportamiento de ESR con la siguiente expresién

ESRi(f) =t +1/f+15 f (3.53)

donde 1y , 11 Y 7, son coeficientes de ajuste que se obtienen mediante un ajuste de
minimos cuadrados no lineales. Se ha incluido un término lineal de muy bajo valor para

mejorar el coeficiente de determinacion en el ajuste.

Entonces, el ajuste de minimos cuadrados resuelve la ecuacion

min Z”ESRﬂt(f) — ESRyna(H)||* (3.54)
j

Donde ESRyy 4 €s la medida realizada con el VNA.

Asi la impedancia del condensador de bus Z,,s se puede expresar como

Zepus = ESR + (a)ESL — ) (3.55)

w Cbus

3.5.4 Procedimiento de calibracion

Todos los métodos utilizados de medida tienen que ser calibrados previamente para
eliminar la influencia del montaje de ensayo (test fixture) en la medida. El plano de
calibracién se define como los puntos de conexidn fisicos donde el equipo estd siendo
calibrado. Con la calibracion se desplaza el plano de calibracién desde los puertos del
VNA hasta el punto de conexién con el DUT, para eliminar la influencia en la medida de
los componentes intermedios. Para ello, el VNA utiliza una técnica matematica de
correccion de errores vectoriales [83]. Se trata de una técnica que caracteriza los errores
sistematicos del VNA: cables coaxiales, conectores, test fixture, etc. Los errores

sistematicos son aquellos repetibles y no aleatorios que pueden ser medidos y
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corregidos matematicamente utilizando una calibracion con cargas eléctricas bien
caracterizadas (cargas de calibracidn). Para calibrar en conexién shunt-thru se utiliza un
procedimiento en el que se caracterizan tres cargas conocidas: cortocircuito (S), circuito
abierto (O) y carga (L) en el orden que se han descrito S-O-L, este procedimiento se

conoce como calibraciéon SOL y se puede ver en la Fig. 3.16

SHUNT THRU TEST FIXTURE

Fig. 3.16. Calibracion de cargas eléctricas SOL en configuracién shunt-thru.

El procedimiento de calibracién SOL en configuracién series-thru y medida de reflexién
(1-Puerto) debe ser lo mas idéntico posible al que se emplea en la conexién del DUT
(incluyendo la posicion de los cables y otros elementos). Para calibrar la medida de dos
puertos (Fig. 3.14), se sigue el siguiente procedimiento: primero se calibra con el
procedimiento SOL cada uno de los puertos Port-1 y Port-2 por separado. Después se
conectan los puertos Port-1 y Port-2 a través de una carga de calibracion thru(T) como

se puede ver en la Fig. 3.17. Este procedimiento se denomina SOLT.

THRU

b

Fig. 3.17. Calibracidon de cargas eléctricas SOLT en configuracion de dos puertos.
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3.5.5 Montajes de ensayo

Calibracion y medida

Para la realizacion de esta tesis, se han desarrollado diferentes kits de calibracidén con el
estandar SOL (Short-Open-Load) para la medida de un dipolo, mientras que para la
medida de dos puertos se ha utilizado el estdndar de calibracién SOLT (Short-Open-

Load-Thru).

En la medida de la impedancia del bucle de corriente de conmutacién Z..; , la conexion
entre el VNA y el DUT (semipuente) requiere de un montaje de ensayo (test fixture)
especifico. Comercialmente los test fixtures disponibles sirven para caracterizar
dispositivos electrénicos y componentes con encapsulados estandar. Sin embargo, la
conexién con el DUT no es estandar, por lo que ha sido necesario disefiar un test fixture

entre el VNA y los terminales de medida del DUT.

Para extender el rango de medida en frecuencia, se ha escogido como test fixture un
conector coaxial roscado de 50 Q tipo SMA (SubMiniature version A) soldado a la PCB

del semipuente como se puede ver en la Fig. 3.18.

Fig. 3.18. Vista del conector SMA utilizado en la medida de Z;,, para caracterizar la PCB del semipuente.

Se coloca en el punto de medida de la impedancia de entrada Z;;,, para minimizar su
influencia en frecuencias muy altas (cientos de MHz). El conector SMA conecta con el

semipuente a través de unas pistas, que son idénticas a las utilizadas en el kit de
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calibracion para asegurar la repetibilidad de las medidas gracias a que permite reducir a
cero las impedancias residuales. Ademas, la conexidn roscada de los componentes

asegura un buen contacto y repetibilidad entre series de medidas.

En la Fig. 3.19 se muestran las cargas de calibracidn short, open, load y thru de los
estandares de calibracién SOL y SOLT utilizados en la caracterizacién del SiC MOSFET y

del semipuente.

2-PORT MOSFET

ol O o
O o

SiC MOSFET

Fig. 3.19. Test fixture para la caracterizaciéon del SiC MOSFET y el kit de calibracion SOLT utilizado.

Ademas, se muestra a la izquierda de la Fig. 3.19 el montaje de ensayo utilizado para la
caracterizacion del SiC MOSFET por el método de dos puertos. Los kits de calibracidn se

han disenado segun las directrices descritas en2.3.2.

Cada carga de calibracion (Short-Open-Load) se conecta a un conector SMA mediante
un microstrip de 12 mm de longitud con impedancia caracteristica 50 Q (para evitar
desadaptacién en la impedancia entre el VNA y los cables coaxiales). El microstrip se ha
disefiado mediante las ecuaciones descritas en [58]. La carga de 50 Q se ha hecho con
dos resistencias de 100 Q en paralelo, encapsulado SMD 0603 (1.6 mm de largoy 0.8 mm

de ancho) y 0.1% de precisién.
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La carga de calibracion thru es exclusiva de la medida de dos puertos y sirve para corregir
los coeficientes de transmisidn directa S,; e inversa S;, entre ambos puertos. Esta
formada por una linea microstrip (50 Q) de longitud 24 mm idéntica en anchura y con

dos veces la longitud del microstrip utilizado en la calibraciéon SOL.

Montaje de ensayo para la medida del semipuente

El montaje de ensayo y el semipuente (half bridge board) que se ha caracterizado en

este trabajo se muestra en la Fig. 3.20.

Half bridge b

Fig. 3.20. Montaje de ensayo para realizar la caracterizacién experimental del semipuente.

Se ha utilizado una linea de transmisidon conocida y caracterizada en la frecuencia como
PCB busbar. En este caso son dos planos paralelos de 100 mm de longitud y 50 mm de
anchura. Las tres secciones (Fig. 3.6 y Fig. 3.7) en las que se divide el busbar tienen una
longitud de 40 mm para el tramo #; , 20 mm para el tramo £, y 40 mm para el tramo 5

y sus dimensiones de fabricacion se muestran en Tabla 3.2.
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Tabla 3.2. Dimensiones de la PCB busbar disefiada

Simbolo Descripcion Valor
w Ancho del busbar 50 mm
t Espesor de la pista 39 um
/ Longitud total 100 mm
d Altura del sustrato 1.59 mm
& FR4 Permitividad FR4(10 MHz) 4.8

Los transistores SiC MOSFET utilizados son los SCTW100N65G2AG de ST
Microelectronics [86] con 650 V de tensién nominal y encapsulado de tres pines HiP247
(equivalente al TO-247-3). El circuito de disparo de puerta (driver) se ha disefiado
utilizado el driver para IGBTs Dual-channel SCALE 2+ modelo 25C0435T de Power
Integrations [87]. Este driver estd disenado para trabajar con IGBTs hasta 1700 V,
permite una frecuencia de conmutacién hasta 100 kHz, ademas soporta ratios de
tension de hasta 50 kV/us. También dispone de circuitos de proteccion integrados
contra cortocircuito, sobretensiones, etc. Se ha disefiado una PCB (gate driver board)
especifica segun [90] para adaptar los niveles de tensidon (+15V/-10 V) del driver
25C0435T a los del SiC MOSFET (+20V/-5V). El driver se controla con una FPGA Intel
Cyclone-V GX Starter kit y se conectan con una placa de interconexidn (connector board)
a la PCB del driver. En el extremo de entrada de la tension de bus se dispone de un

conector SMA para caracterizar la impedancia.

Caracterizacion del condensador de bus

El condensador de bus C;,s se ha caracterizado con los puertos Gain-Phase del VNA
desde 5 Hz hasta 30 MHz para asegurar la maxima precision. El condensador de bus
utilizado en este trabajo es un condensador de pelicula de polipropileno metalizado de
uso industrial modelo EZPV1B306MTB de Panasonic [89]. Tiene 30 uF de capacidad,
tension nominal 1100 V, baja inductancia parasita, baja ESR y se conecta con cuatro

terminales de conexion a la PCB del semipuente.
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Como el €y, tiene cuatro terminales de conexidn, se ha dispuesto de un test fixture que
incluye en este caso la seccion del busbar £, conocida donde va conectado como se

muestra en la Fig. 3.21.

20 mm

N

1
o
I
I
I
I
I
I
I
I
I
I
I
1
A

Fig. 3.21. Montaje para la medida de la impedancia del condensador de bus.

En los puntos de soldadura de los terminales del condensador con polaridad distinta a
la del plano de cobre donde se suelda, existe un espacio vacio llamado antipad para
evitar el cortocircuito entre los terminales del condensador. Estos huecos modifican
levemente la impedancia del busbar. Para reducir el error del cdlculo de la impedancia
del montaje de ensayo, se han extendido 5 mm los planos del busbar (seccién ') desde
la terminacion de la seccién £, hasta las conexiones de medida. La conexién de medida
es una linea microstrip de 50 Q utilizada como enlace con el conector SMA de medida y

es calibrada antes de la medida.

La longitud maxima del tramo del busbar es de solo 30 mm, por lo que se puede
caracterizar como un circuito de parametros concentrados dado que la caracterizacién
es, en este caso, hasta 30 MHz. El valor de la inductancia y resistencia del montaje de
ensayo, calculadas con las expresiones desarrolladas en la seccién 3.3, es L' = 38.994
nH/my R’ =0.1149 Q/m para 30 MHz. Esta frecuencia es la maxima con los puertos
Gain-Phase y se utiliza para determinar la maxima influencia de la resistencia del
montaje de ensayo en la medida del condensador de bus ya que la inductancia se puede

considerar constante a frecuencias altas.
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A continuacidn, se evalua la influencia del test fixture sobre la medida de la impedancia.
El circuito equivalente del test fixture con el condensador de bus se muestra en la Fig.

3.22 cuando la medida se realiza desde el puerto P1 (Fig. 3.21).

O o]

Fig. 3.22. Circuito equivalente del test fixture con el condensador de bus conectado visto desde P1.

Se puede observar que se ha dividido ESL y ESR en dos ramas en paralelo cuyo valor
corresponde a 2ESR y 2ESL. La resistencia calculada de la seccidon de busbar de 5 mm
£’ es 0.574 mQ y su inductancia es de 0.195 nH. Estos valores se deben extraer de la
medida directa obtenida. La resistencia de la seccién £, (20 mm) es 2.3 mQ y esta en
serie con 2 ESR por lo que es despreciable ya que ESR esta en el rango de decenas a
cientos de mQ a 30 MHz y también es despreciable a frecuencia inferiores. Asimismo, la
inductancia es 0.779 nH para la seccion £, (20 mm) y esta en serie con 2ESL, donde ESL
es del orden de decenas de nH a 30 MHz por lo que en el cdlculo del paralelo de ambas
ramas se puede despreciar. De esta forma, el test fixture esta caracterizado y se puede
obtener la impedancia del condensador de bus en la frecuencia despreciando la

impedancia de las secciones ¢’ y £, del busbar.

3.5.6 Medida de la impedancia del circuito de disparo de puerta

Para determinar la impedancia del circuito de disparo de puerta (driver) es necesario
realizar la medida en los dos estados de trabajo del driver. El estado que pone al
transistor en conduccion (ON) conecta los terminales de puerta y fuente a +20 V. El

estado que pone al transistor en bloqueo (OFF) conecta los terminales de puerta y
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fuente a -5 V. El driver se alimenta externamente y para bloquear el nivel de continua
se incluyen dos condensadores externos C,,; de 10 puF en serie con cada uno de los
puertos y con una resistencia en shunt R, de 200 kQ, para la descarga de las
capacidades entre ensayos, como se puede ver en la Fig. 3.23. La capacidad de Cps se
escoge mucho mayor que la capacidad Cg,,, para que la capacidad equivalente serie de

ambas sea igual a Cgpyp-

Porel G MG Pon2
o || || j 3
: me : Z : Zrefl
| | DUT l 1
IO HRbsh R || H §
| | 1 |
i : : 3
l____ ______ | S o |

Fig. 3.23. Esquema de conexidn para la medida del circuito de driver.

Para realizar la caracterizacion del driver se ha utilizado la configuracion shunt-thru vy la
calibracidn se ha llevado a cabo incluyendo los condensadores de bloqueo de tensién

continua. La medida se realiza sin los transistores SiC MOSFET soldados.

Para los dos estados de trabajo del driver, se mide directamente sobre el agujero
chapado en la PCB que corresponde con el terminal de puerta(G) y de fuente(S). De esta
forma se consigue medir C4,, ¥ L4y, pOr otra parte Ry,, €S la resistencia externa de
puerta que es un valor de disefio y, por tanto, conocida. En la Fig. 3.24 se muestra un
ejemplo de medida del circuito de puerta utilizando la sonda apantallada como test

fixture.
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Blocking DC

Flexible Test Probe

Half bridge board : & / i
J i o \
; ‘ .

Rpre.

A

Gate driver board

Fig. 3.24. Ejemplo de medida del driver con la sonda apantalladay los circuitos bloqueadores de tensién
continua en los puertos de medida de parametros S.

3.6 Calculo de impedancias por simulacion

Para el cdlculo de impedancias (Z.¢;) y la comparacidn de los resultados experimentales
de la medida de impedancias con los modelos propuestos, se emplea MATLAB-Simulink®
con la libreria Circuit Envelope de RF Blockset™[75], en adelante Circuit Envelope. Con
esta libreria puede calcular la respuesta en frecuencia del circuito en régimen
permanente mediante una simulacién basada en el método de balance de
armonicos [75]. El método de balance de armodnicos es una técnica de andlisis en el
dominio de la frecuencia que permite analizar circuitos no lineales. Este método, supone
que la fuente de tensidn del circuito (Vs en la Fig. 3.25), esta compuesta por una serie
finita de Fourier de funciones sinusoidales periddicas (armdnicos) para la cual existe una
solucién en régimen permanente. La frecuencia de los armonicos en la simulacién se
escoge para que coincidan con las frecuencias discretas utilizadas en el barrido de
frecuencias del VNA durante la medida. Este método calcula para cada frecuencia (1601
frecuencias de medida) el valor de los fasores de tensidn y de corriente en régimen
permanente, segun las leyes de Kirchhoff en el circuito, dando lugar a un unico valor
complejo para cada frecuencia. Ademas, este método reduce el tiempo de simulacién

frente a una simulacidn con respuesta en el dominio del tiempo porque no es necesario
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simular la respuesta para cada armdnico durante varios ciclos para evitar la respuesta
transitoria del circuito. Asimismo, evita el uso de tiempos discretos muy pequefios para

simular con precisidn a frecuencias de cientos de MHz.

En la Fig. 3.25 se muestra un ejemplo de simulacién que modela la medida de la

impedancia Z;,, descrita en la seccién 3.4.2.

—_— in —

SL

Vs

| st

1- 2-h—
RLCG [ !
_______ 1 ]
I
! L
I
I
I
I
I

RF

--1
2

Fig. 3.25. Ejemplo de modelo de simulacidn para el calculo de la impedancia Z;..

En el modelo de simulacion para la fuente de tension Vs se ha utilizado el bloque
Continous Wave de la libreria RF Blockset y tiene una resistencia en serie R, que

representa la impedancia de entrada del VNA segun el método de medida.

La impedancia de medida Z;,, = V;,,/I;,, y la de carga Z, =V, /I, se obtienen mediante
el cociente entre el fasor de tensién (recuadro verde) y el fasor de corriente (recuadro

amarillo) en la entrada y en la carga respectivamente.

El blogue utilizado para medir los fasores de tension y de corriente es Outport de la
libreria RF Blockset Asimismo, en la Fig. 3.25 la linea de transmision (modelo
Transmission Line en Circuit Envelope de RF Blockset) que representa al busbar laminado
estd modelada con los parametros distribuidos R’, L', C' y G'. Estos parametros se
calculan previamente con las expresiones descritas en la seccién 3.3 para cada una de
las frecuencias a simular con un script de Matlab y posteriormente se cargan en la

simulacion.
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En el caso simulado de la Fig. 3.25 la impedancia de la carga Z; esta representada por el
dipolo equivalente de carga formado por el paralelo de Zg; y Zr¢ descritos en la seccidn
3.4.3. Los elementos discretos R L y C son fijos en la frecuencia y se encuentran en la
libreria Circuit Envelope de RF Blockset. Por ultimo, en el Anexo IV se muestran otros

modelos de simulacidn utilizados en esta tesis.
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Capitulo 4.

Caracterizacion de la impedancia
del bucle de  corriente de
conmutacion

Este capitulo presenta un procedimiento para la caracterizacién de las impedancias
parasitas que forman el bucle de corriente de conmutacion Z.-;, en un semipuente.
Estas impedancias parasitas son las inductancias y resistencias parciales de las pistas que
conectan el busbar con los SiC MOSFET, las impedancias del SiC MOSFET y del circuito
de puerta, la impedancia del condensador de bus y la impedancia del busbar. Este
procedimiento se basa en la medida de los elementos discretos del semipuente como
son el condensador de bus, el SiC MOSFET, el circuito de puerta y el PCB busbar.
Asimismo, para obtener las impedancias parasitas de Z.¢;, se modelan los circuitos
equivalentes de los posibles estados del semipuente durante la conmutacion incluyendo
el circuito de puerta. A través de esos circuitos equivalentes y de la caracterizacion
experimental de los elementos del semipuente se calculan las impedancias pardsitas que
forman el bucle de conmutacion y se valida su modelo. Por ultimo, se discute el efecto
que se produce en la impedancia Z..; por la desadaptacién entre la impedancia del

busbar y del SiC MOSFET cuando estd trabajando a la tensién de operacion.

4.1. Procedimiento de caracterizacion

El procedimiento utilizado para caracterizar la impedancia del bucle de corriente de

conmutacion es el siguiente:

I-Caracterizacion experimental de los elementos discretos

Primero, se caracterizan las impedancias parasitas del transistor SiC MOSFET (Fig. 3.6)
con el VNA, aplicando el método de medida de dos puertos (secciéon 3.5.2). Asi, se

obtienen las inductancias parasitas (Lp, Ls y L¢), las capacidades parasitas (Css, Cps Y
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Ccp) Y la resistencia interna de puerta R del SiC MOSFET. Las resistencias Rp y Rg son
del orden de algin mQ y se consideran despreciables frente al resto de resistencias del

circuito.

Después se caracteriza la resistencia serie equivalente (ESR), la inductancia serie
equivalente (ESL) y la capacidad Cgys del condensador de bus. Estos tres elementos
forman la impedancia del condensador de bus Z.p,s. La capacidad, la inductancia y
resistencia equivalentes se obtiene con una medida con los puertos Gain-Phase en
configuracion shunt-thru. La capacidad y la inductancia se consideran constantes, ESR
se ajusta a una curva por minimos cuadrados no lineales en la frecuencia tal y como se

ha descrito en la seccion 3.5.3.

lI-Medida de la impedancia del circuito de disparo de puerta

Las impedancias C4,-, Y L4y, del circuito de control de puerta (driver) se obtienen segun
3.5.6 y la configuracién de medida descrita en la Fig. 3.23 con la sonda desarrollada en

el capitulo 2.

llI-Calculo de la impedancia del dipolo de carga

Segun se ha descrito en la seccion 3.4, dado que la impedancia caracteristica Z, del
busbar formado por dos planos conductores paralelos, la constante de propagacién y y
la longitud £ = £, + ¥, + ¥5 del busbar son conocidas, la impedancia de carga Z; se
obtiene mediante (3.20) a partir de la impedancia de entrada Z;,, sin el condensador de
bus. La medida se realiza con el método de dos puertos de parametros-S en

configuracion shunt-thru hasta 500 MHz.

IV-Calculo de las impedancias discretas del bucle de corriente de

conmutacion

La inductancia equivalente L. y la resistencia equivalente R, se obtienen teniendo
en cuenta el circuito equivalente que forman el SiC MOSFET vy el circuito del driver en

funcidn del estado del transistor como se describe en la seccién 4.2 de este capitulo.
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V-Calculo de la impedancia del bucle de corriente de conmutacion Z .,

La impedancia Z.., (w) por donde circula la corriente de conmutacién (Fig. 3.10) esta
formada por la impedancia Z.;,s del condensador de bus (fuente de la corriente de
conmutacién) en serie con la impedancia Z;,(¥3,Z;) del tramo TL3 del busbar que
termina en los transistores del semipuente (impedancia Z;(w)). Considerando que la
impedancia caracteristica Z,(w), la constante de propagaciéon y(w) y la longitud £ de
la linea de transmision busbar son conocidas, la impedancia Z¢;, (w) se puede calcular

como

Z,(w) + Zy(w) - tanh(y(w)¥3) (4.1)
Zy(w) + Z(w) - tanh(y(w)¥3)

Zeer(W) = Zepys(w) + Zoy(w)

donde Z, (w) se ha obtenido en el paso tres mientras que Z.p,s(w)se calcula segun el

primer paso de este procedimiento.

4.2. Caracterizacion de las impedancias parasitas en el CCL

Para extraer la inductancia parasita parcial L.y, (inductancia que abarca las
inductancias de las pistas de interconexién entre el busbar y los SiC MOSFET ) y la
resistencia parasita R.; , (resistencia equivalente de estas pistas) (Fig. 3.6) es necesario
conocer la impedancia equivalente del circuito formado por el driver y por el SiC
MOSFET, aunque este ultimo realmente corresponde a dos circuitos en funcion del

estado SiC MOSFET, conduccién (ON) y de corte (OFF).

Circuito equivalente SiC MOSFET en conduccion

En la Fig. 4.1 se muestra el circuito en el estado de conduccién (ON). En este andlisis, la
resistencia del terminal de drenaje R y de fuente Rs son despreciadas frente al resto
de elementos debido a su valor (algunos mQ). Cuando el SiC MOSFET estd en modo
conduccién (ON) aparece una resistencia entre drenaje y fuente (Rpgson)) debida al
canal de conduccidn que aparece en la estructura del SiC MOSFET cuando la tension de
control de puerta Vg supera la tension umbral de disparo (V). Esta resistencia es muy

pequefia (decenas de mQ en este trabajo) y se considera un cortocircuito frente al resto
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de las impedancias del circuito que forman Zg, . Con estas consideraciones, el circuito
equivalente resultante del SiC MOSFET en estado ON se muestra en la Fig. 4.2 y su

impedancia serie equivalente se aproxima por

Zuoson)(@) = Rpscon) +j(w(LD + L)) (4.2)
R,
Lp
C
Rary Lg GD-l— Ros|iony
AM—MN—— YN,
Ldrv R J_

VGS @) - Cdrv LS
Rs 5

Fig. 4.1. Circuito del conjunto SiC MOSFET y del circuito de driver en estado de conduccién (ON).

Lp

Ros on

Ls
Fig. 4.2. Circuito equivalente simplificado del SiC MOSFET y del circuito de driver en estado de
conduccion (ON).
Circuito equivalente SiC MOSFET en corte

En la Fig. 4.3 se muestra el circuito del SiC MOSFET en estado de corte (OFF). En este
analisis, de nuevo, la resistencia del terminal de drenaje Rp y de fuente Rs son

despreciadas frente al resto de elementos debido a su valor (algunos mQ).
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v (2) T %
l

Fig. 4.3. Circuito del conjunto SiC MOSFET y del circuito de driver en estado de corte (OFF).

El circuito equivalente cuando el transistor esta en corte simplifica la malla que forman
las impedancias del driver con las impedancias del terminal de puerta y de fuente del
SiC MOSFET en una impedancia equivalente. Para ello, se utiliza un equivalente en
estrella de las capacidades del SiC MOSFET como se muestra en la Fig. 4.3. Entonces, las
capacidades Cp, C; y Cs se pueden obtener mediante una transformacion de la conexidn

triangulo de la Fig. 3.6 a estrella como

Cep - C
Cp = Cop + Cps + % (4.3)
Ces - C
CG = CGS + CGD + —GSCDS GD (44)
Ces - C
CS = CGS + CDS + % (45)
D

La asociacion serie de las impedancias del terminal de puerta del SiC MOSFET con las

impedancias del circuito del driver se muestra en la Fig. 4.4 y vienen definidas como
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. Ce - Cdrv(OFF)

(4.6)

“TCe+ Carv(orr)
¢ = L¢ + Larvorr) (4.7)
RG = Rg + Rarvorr) (4.8)
Lp Lp
= Cp T Cp
C' L -
G = G Req(orR)
LG 2 L I
v S
R G Xeq(OFF)
0 1

Fig. 4.4. Circuito equivalente del SiC MOSFET y del circuito de driver en estado de corte (OFF).

La impedancia del paralelo entre la rama RLC serie formada por C¢, L; y R y la rama RL
serie formada por Cs y Lg se descompone en su componente real R.qorF) Y SU

componente reactiva X, (orr) (Fig. 4.4) como sigue

R - (wLs — wics)2

1 2
'\2 ! -

Reqorry = (4.9)

((Ra)z + (s = ggr) (ws + 10 _%G)) (o8 —a) (4.10)

Xeq(OFF) = 1

2
1\2 rN__~
(Rg)* + (w(LS + Lg) a)CéS>
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Donde la capacidad C/s es

, GG (4.11)
657 ¢l + Cg

Por tanto, la impedancia equivalente serie del transistor SiC MOSFET cuando esta en

estado de corte (OFF) es

(4.12)

) 1
ZMOS(OFF)((U) = Req(OFF) (w) + <(wLD - a)_CD> + Xeq(OFF) ((U)>

Impedancias parciales L.; , ¥y R

La inductancia parcial L. 5, y la resistencia parcial equivalente R.; ,, del dipolo de carga
(Fig. 3.6) dependen de la frecuencia y del estado en el que se encuentre el semipuente.
En el semipuente, el transitor SiC MOSFET superior es HS y el inferior LS. En adelante,
por simplificacion, para indicar los estados de los transistores se utiliza la notacién
booleana. De modo que HL=01 corresponde al SiC MOSFET superior en estado de corte
(HS=OFF) y al SiC MOSFET inferior en estado de conduccidn (LS=ON). Asi, en un

semipuente existen cuatro posibles estados: HL=00, HL=01, HL=10 y HL=11.

El estudio de L , Y Recr p S€ realiza a través de la impedancia Zg . En este apartado
se estudia Lee; p Y Recr p €N los estados de los SiC MOSFET del semipuente HL=00, HL=01
y HL=10 (0 para OFF y 1 para ON). La impedancia en los estados HL=01 y HL=10 se
considera idéntica por simetria. En la Fig. 4.5 se muestra el circuito equivalente con

elementos discretos de la impedancia Zy; - para el estado HL=00 y HL=10.
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Recrp Leerp Reerp Lecrp
Ly Ly
C
i 2 Ron
Reqorm)
Xeqorr) é Ls
Lp E Lp
Cp Cp
Reqorm) Reqcorm
Keq(orm) Xeq(orr)

(a) (b)
Fig. 4.5. Circuito equivalente del dipolo de carga Zy; con elementos discretos: (a) estado HL=00, (b)
estado HL=10.

Resolviendo el circuito de la Fig. 4.5(a) que corresponde al estado HL=00, la inductancia

parcial L. p v la resistencia parcial equivalente R.; ,, se despejan como

2. Im{ZMOS OFF (a))}
Lccl_p(w) =1L — w( ) (4.13)
Reci p(®) = Ry — 2 - Re{Zyos(orm (@)} (4.14)

donde Zysorr)(w) es laimpedancia equivalente del SiC MOSFET en corte.

Asimismo, resolviendo el circuito de la Fig. 4.5(b) que corresponde al estado HL=10, la

inductancia parcial L; y la resistencia parcial equivalente R,.; se despejan como

Leet p(@) = Ly — (Im{ZMOS(OFF)(w)}:)' Im{ZMOS(ON) (0))}> (4.15)
Rect p(@) = Ry — Re{Zuyoscorr) (@) + Zyoscony (@)} (4.16)

donde Zyson)(w) es la impedancia equivalente del SiC MOSFET en conduccién.
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4.3. Discusion de los resultados

A continuacidn, se muestran los resultados experimentales obtenidos y se describen las

impedancias de los elementos que forman el semipuente.

4.3.1 Caracterizacion experimental del SiC MOSFET

El transistor SiC MOSFET utilizado es el SCTW100N65G2AG de ST Microelectronics [86]
con tensién nominal (V) de 650V, corriente nominal (I,) de 100 A (25 °C) y resistencia
Rpscony de 20 mQ a 25 °C. Para caracterizar las impedancias parasitas del SiC MOSFET
se ha utilizado el procedimiento de medida de dos puertos con el VNA descrito en 3.5.2.
En la Tabla 4.1 se muestran los valores medidos de las impedancias parasitas del SiC
MOSFET con el VNA.

Tabla4.1. Valores de las impedancias parasitas del SiC MOSFET extraidas mediante el
procedimiento de medida de dos puertos.

Simbolo Descripcion Valor Unidades
Lp Inductancia terminal drenaje 1,06 nH
L¢ Inductancia terminal puerta 6,76 nH
Lg Inductancia terminal fuente 4,25 nH
Cps Capacidad drenaje fuente 3,06 nF
Ces Capacidad puerta fuente 2,75 nF
Cep Capacidad puerta drenaje 2,54 nF
R; Resistencia interna de puerta 0,85 Q

4.3.2 Caracterizacion experimental de Cbus

La caracterizacion de C,,s se ha realizado midiendo con el montaje de ensayo descrito
en 3.5.3 en configuracidn shunt-thru. En la Fig. 4.6 se muestra la impedancia y la fase

medidas con frecuencia de barrido del VNA desde 5 Hz hasta 250 kHz.
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Fig. 4.6. Impedancia y fase medidas en el condensador de bus con el test fixture propuesto.

Con la impedancia de la Fig. 4.6 se obtiene (s del valor de la impedancia a muy baja
frecuencia (10 kHz) donde predomina el efecto capacitivo. Con Cy,,s se extrae ESL de la

frecuencia de resonancia serie segun (3.24).

Para caracterizar en frecuencia ESR se realiza una medida desde los puertos Gain-Phase

del VNA en configuracién shunt-thru desde 100 kHz hasta 30 MHz

160+ ESRC,,

Impedance (m{2)

0 5 10 15 20 25 30
Frequency ( MHz )

Fig. 4.7. Circuito equivalente del test fixture con el condensador de bus conectado.

Para obtener una expresién de ESR en la frecuencia se realiza un ajuste por minimos
cuadrados no lineales descrito en 3.5.3, el ajuste se ha realizado con un coeficiente de
determinacién R? > 0.99. Se observa una desviacién entre el modelo de ESR propuesto
y la medida por debajo de 800 kHz. La causa de este error se debe a considerar que a
frecuencias muy bajas ESR es constante, término 1 de la ecuacidn (3.53), y a que no se

han modelado otros efectos fisicos que predominan en baja frecuencia como son la
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polarizacién del dieléctrico y la resistencia de aislamiento. Este modelo describe ESR
correctamente para frecuencias por encima de 800 kHz hasta 30 MHz. En la Tabla 4.2 se
muestran los valores obtenidos de la medida del condensador de bus y de los

coeficientes de ajuste de (3.53) que sirven para modelar su comportamiento.

Tabla 4.2. Valores de la medida del condensador de bus y coeficientes de ajuste.

Simbolo Descripcion Valor Unidades
Cous Capacidad condensador de bus 29.22 uF
ESL Inductancia equivalente serie 31.17 nH
Ty Coeficiente de ajuste 13,67 mQ
n Coeficiente de ajuste 11,25 uQ/vHz
T Coeficiente de ajuste 2,391 n()/Hz

4.3.3 Caracterizacion experimental del driver

El circuito de disparo de puerta (driver) se ha caracterizado utilizando el método descrito
en el apartado 3.5.6, donde se mide sin el SiC MOSFET en los puntos donde se soldaria
el terminal de puerta (G) y el de drenaje (S) del transistor. La tarjeta PCB driver controla
un semipuente y tiene dos circuitos de disparo de puerta aislados entre si. Un circuito
para el SiC MOSFET superior (HS) y un circuito para el inferior (LS). Estos dos circuitos
son idénticos en su trazado de pistas y componentes, salvo por las tolerancias de los
componentes y de fabricacion. El driver dispone de elementos resistivos y capacitivos
para la proteccién del SiC MOSFET [90] que modifican la impedancia del circuito de
disparo de puerta. Para poder caracterizar la inductancia parcial del bucle de corriente
de puerta Ly, se mide el circuito de driver sin tension de alimentacion V.. Asi, se
consigue que las multiples realimentaciones de los circuitos de proteccién con el
integrado del driver no estén conectadas (las entradas al integrado del driver son de alta

impedancia).

En la Fig. 4.8 se muestra la medida de la impedancia y de la fase del driver sin V. entre

100 kHz y 30 MHz.
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Fig. 4.8. Impedancia y fase medidas de la impedancia del circuito de driver sin tensién de alimentacién
hasta 30 MHz.

De la medida se calcula la reactancia, de modo que de su valor a alta frecuencia se
obtiene la inductancia Lgryyac=0) 37 nH, y de su valor a baja frecuencia la Cgryvac=0)
que en este caso vale 2.2 nFy la Rgyyvac=0) € mide en el punto de resonancia (cuando
la fase vale 0°) y en este caso se obtiene 4 Q. En la Fig. 4.8 se comparan los valores
medidos con los obtenidos por simulacidn. Vale la pena comentar que el valor de la
resistencia de puerta extraido es aproximadamente la mitad del valor de la resistencia
de puerta disefiada (R4, son 10 Q), lo cual se debe a que, al no tener alimentacion el
driver, las resistencias de puerta (el driver tiene caminos separados para la corriente de

encendido y de corte) se encuentran en paralelo entre ellas (y otros elementos resistivos

del circuito de proteccidn).

Asimismo, se ha caracterizado el circuito de driver del transistor inferior (el superior es
idéntico) con tension de disparo de puerta +20 V (ON) y con -5 V (OFF). En la Tabla 4.3
se muestran las impedancias extraidas. La inductancia parcial del circuito de puerta
Larvorry 1s Y la capacidad equivalente Cgryorr) s S€ Obtienen de la reactancia

medida. El valor de la resistencia de puerta viene definido por disefioy es R4, = 10 Q.
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Tabla 4.3. Valores de la medida del circuito de driver en el interruptor LS.

Simbolo Descripcion Valor Unidades
Carvion)_Ls Capacidad driver LS estado ON 488.9 nF
Carv(oFF).Ls Capacidad driver LS estado OFF 534.6 nF
Larvony_Ls Inductancia driver LS estado ON 36.8 nH
Larvorry_Ls Inductancia driver LS estado OFF 349 nH

Rary Resistencia de puerta 10 Q

El valor de la inductancia obtenida en los tres casos Lgryony us: Larvorr) ns Y
Laryvac=0) us €S aproximadamente igual. Se ha escogido Lg,, igual a 36 nH para el
equivalente RLC serie del circuito de driver. Respecto a la capacidad equivalente del
driver, cuando esta la excitacion de tension en puerta activa (+20V/-5V), ha cambiado
varios ordenes de magnitud (Cgryyac=0) SON 2.2 nF) y coincide aproximadamente con
las capacidades disefiadas de 470 nF entre la referencia de 0 V del driver y las
alimentaciones de +20/-5V. Se ha escogido 470 nF como valor de Cg,-, Los valores de los
elementos que componen el equivalente RLC serie que aproxima el comportamiento del

circuito de driver se muestran en la Tabla 4.4.

Tabla 4.4. Valores de los elementos del equivalente RLC serie del circuito de driver.

Simbolo Descripcion Valor Unidades
Carv Capacidad equivalente circuito driver 470 nF
Lary Inductancia equivalente circuito driver 36 nH

R; Resistencia de puerta 10 Q

En la Fig. 4.9 se muestra la parte real e imaginaria de la impedancia medida en el driver
en estado OFF (Vg =-5V) y su comparacion con la simulaciéon del modelo RLC serie con

los valores de la Tabla 4.4.
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Fig. 4.9. Parte real e imaginaria medidas en impedancia del circuito de driver con tensién V., = —5V

hasta 50 MHz.

Se observa que la reactancia simulada (parte imaginaria de la impedancia) se acerca al
valor medido tanto en alta frecuencia como a la frecuencia de resonancia (reactancia
igual a cero). La frecuencia de resonancia medida es de 1.134 MHz y la simulada es
1.197 MHz, lo que implica un error del 5.5%. Sin embargo, existe un cambio en la parte
real de la impedancia que no ha sido tenido en cuenta en el modelo. Se produce una
reduccién de aproximadamente un 25 % en el valor de la parte real a partir de 5 MHz.
Esta desviacion en el valor resistivo, se puede deber a los circuitos de proteccién que
lleva el driver y que hacen muy complejo caracterizar dicha impedancia ya que no son
solo elementos pasivos (resistencias, condensadores) sino que utilizan también
dispositivos semiconductores como transitores, diodos y amplificadores operacionales.
En este trabajo se ha considerado suficiente la aproximacion por un circuito RLC serie,

ya que en altas frecuencias predomina la inductancia en la impedancia total del circuito.

4.3.4 Caracterizacion del dipolo de carga Z.

En la Fig. 4.10 se muestra la impedancia y fase medidas (busbar sin C,,s), para cada uno
de los posibles estados de conduccién de los transistores del semipuente (HL=00, HL=01,
HL=10y HL=11) y sin la conexién de |la PCB del driver. Se ha realizado la medida con los

puertos de parametros-S desde 100 kHz hasta 500 MHz en configuracion shunt-thru.
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Fig. 4.10. Impedancia y fase medidas de la impedancia Z,, sin el condensador de bus: (a) frecuencia de
barrido desde 100 kHz hasta 500 MHz, (b) frecuencia de barrido desde 100 kHz hasta 150 MHz.

La impedancia vista desde la entrada Z;,, muestra diferencias en la primera resonancia
(entre 10-20 MHz) y en la primera antiresonancia (en torno a 75 MHz) en funcién del
estado de conduccién del driver. La segunda resonancia (230 MHz) en cambio, no se ve
afectada por el cambio de estado, pero si en el valor de impedancia de resonancia
cuando la PCB del driver no estd conectada. Asimismo, cuando la PCB driver estd
conectada aparece un cambio de fase en torno a 130 MHz y un cambio muy suave en la
impedancia que no se observa en la configuracion sin PCB driver. Esto se debe a la
aparicion de una impedancia parasita al conectar la tarjeta de driver. Esta impedancia
solo aparece cuando los dos MOSFET estan conectados a su driver. Si solo se conecta el
driver en un transistor y el otro no, no aparece el desplazamiento de fase parcial. Por

tanto, se trata de una impedancia de acoplamiento entre los circuitos de disparo de
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puerta de la PCB driver. Esta impedancia interna del driver no se ha considerado en este

trabajo y su estudio se deja para futuras investigaciones.

A partir de la medida de Z;,(w) y de la impedancia Z, del busbar y su constante de
propagacion y(w), se puede calcular la impedancia del dipolo de carga Z; utilizando
(3.20), la medida se muestra en la Fig. 4.11. Con Z; se procede a caracterizar su circuito

equivalente que consiste en el paralelo de un circuito RLC serie (Zg) y un circuito RC

(Zrc)-
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Fig. 4.11. Impedancia y fase medidas en el dipolo de carga Z; (a) frecuencia de barrido de 100 kHz a
500 MHz, (b) frecuencia de barrido de 100 kHz a 150 MHz.

Para extraer Zg, . del dipolo de carga se localiza la frecuencia de la primera resonancia
serie f54, se extrae el valor de la inductancia L; segun la ecuacién (3.24) donde C; es la
capacidad equivalente de los SiC MOSFET. Esta capacidad depende del circuito
equivalente del SiC MOSFET cuando esta en modo conduccién (Fig. 4.2) o en modo corte

(Fig. 4.4), tal y como se ha descrito en la seccion 4.2. Cuando esta en modo conduccién
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el SiC MOSFET, la resistencia del canal de conduccion Rpgony cortocircuita las
capacidades de las regiones semiconductoras. Cuando los dos transistores del
semipuente estan en modo conduccion (Estado HL=11), |la capacidad equivalente de los
SiC MOSFET C; queda cortocircuitada (desaparece la resonancia) y, en este caso (Estado
HL=11), lainductancia L, se obtiene de laimpedanciade Z; a 10 MHz como X; = wL; =
|Z,,| - singg, . El valor de R; se calcula a la frecuencia de resonancia serie a partir del

madulo de la impedancia segun (3.25).

Los valores de la impedancia Zi- se determinan a través de la primera frecuencia de
antiresonancia f,; de la forma siguiente. La capacidad C, se obtiene segun la (3.32) y la
resistencia equivalente R, se obtiene a través del médulo de la impedancia Z; (w,) en
la frecuencia de antiresonancia f,,; a partir de la ecuacion (3.35). En la Tabla 4.5 se
muestran los valores para los elementos que forman las impedancias Zg;c Y Zgc que

caracterizan el comportamiento del dipolo de carga Z; .

Tabla 4.5. Valores de los elementos del circuito equivalente del dipolo de carga.

fs1 (MHz)  f,1(MHz)  Ry(Q) Ly(nH) Cy(nF) R,(Q) C2(pF)
Sin driver 19,37 158,35 0,441 30,802 2,192 1,885 32,798
HL=00 21,15 167,27 0,464 25,825 2,192 5,455 35,056
HL=01 14,91 167,72 0,458 25,997 4,384 5,299 34,639
HL=10 14,68 166,62 0,448 26,794 4,384 4,788 34,051
HL=11 - 167,27 - 35,301 - 6,545 25,646

De los valores obtenidos en la caracterizacién de Z; se observa que f;; depende de la
capacidad equivalente de los SiC MOSFET y del estado de estos. La inductancia parcial
del bucle de corriente de conmutacién L; para los estados HL=00, HL=01 y HL=10 son
similares, en torno a 26 nH. Cuando el driver estd en estado HL=11, el circuito
equivalente del SiC MOSFET en conduccién (Fig. 4.2) no esta afectado por la impedancia
en paralelo del circuito de disparo de puerta y L; aumenta. L; corresponde a la
inductancia de cortocircuito, situacién que se daria si ambos transistores entraran en

conduccidn simultanea.
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Resulta interesante comparar el estado HL=00 con el caso en el que no se conecta la PCB
de driver. Generalmente en la literatura [32] se suele caracterizar la inductancia del
bucle de corriente de conmutacién (CCL) sin la conexion del circuito de disparo de
puerta. Como se puede ver la Tabla 4.5 el valor de la inductancia L, varia desde 30,8 nH,
cuando no esta conectado el circuito de driver, hasta 25,8 nH cuando esta en el estado
HL=00. Alcanzandose un error del 19,27%. El error se debe a la ausencia del circuito de
disparo de puerta en la medida, ya que como se ha visto en la seccién 4.2 , cuando un
transistor SiC MOSFET esta en estado de corte, su circuito equivalente depende de las
impedancias parasitas del SiC MOSFET y de la impedancia del circuito de disparo de

puerta. En la Fig. 4.12 se muestra una comparacion entre la medida y la simulacion de

la impedancia Z; y de la fase con los parametros extraidos de la Tabla 4.5.
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Fig. 4.12. Comparacion de la impedancia y fase del dipolo de carga Z; entre la medida y la simulacion:
(con frecuencia de barrido 100 kHz y 500 MHz): (a) Sin la tarjeta PCB driver conectada, (b) con la

tarjeta PCB driver conectada en estado HL=01.

Cuando la tarjeta de driver no esta conectada (Fig. 4.12(a)) se observa un buen ajuste

entre la impedancia simulada y la medida, tanto en resonancia como en el valor de pico
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de la antiresonancia. Respecto a la fase se observa que a partir de 100 MHz la fase
simulada tiene mayor componente real (resistiva) que la fase medida. Presenta un

7.14% de error en la fase a 300 MHz entre la medida y la simulacién.

Con la tarjeta de driver conectada y el driver en estado HL=01 (Fig. 4.12(b)) la
impedancia medida y la impedancia simulada presentan un ajuste aceptable aun a pesar
de no haber considerado el cambio de fase por el acoplamiento interno del driver. En
cambio, la fase muestra un gran error a partir de los 100 MHz alcanzando un error del
29.61 % en la fase (300 MHz). Este error se debe a que la componente real de la

impedancia simulada es mucho mayor que la medida.

Ademas, en ambas simulaciones, la transicién de fase entre /2 y -m/2 durante la
antiresonancia, ocurre en un intervalo de frecuencia mayor (ancho de banda de la
antiresonancia) que en el caso medido. Esto se debe, como se muestra a continuacion,
a que el error en la fase que se ha observado en las simulaciones (Fig. 4.12) viene

provocado por un incremento en el valor calculado de R,.

R, se obtiene del valor de la impedancia |ZL(a)p1)| segun (3.35). Si |ZL(a)p1)| se
incrementa, R, disminuye y se reduce el ancho de banda de la antiresonancia. La causa
del error tiene dos origenes. El primero viene dado por el error que presenta el método
de medida (shunt-thru) a la hora de determinar valores de impedancia del orden de
cientos-miles de ohmios. El segundo error viene dado por la posicién de la tarjeta de
driver. Cuando se realiza la medida sin la tarjeta de driver conectada, el error en la fase
alcanza el 7.14 % frente al 29.61% que aparece al conectar la tarjeta PCB driver. Este
error se debe a la atenuacidn que se produce en la medida de |ZL(a)p1)| debido al
posible apantallamiento de los planos de cobre del driver y de la PCB de interconexién

con respecto al conector SMA y los cables coaxiales que conectan con el VNA.

Para compensar el error en la fase, se ha realizado un ajuste por minimos cuadrados no
lineales de la fase de la impedancia de la carga ¢(Z;) con R, como coeficiente de ajuste
y Ry, Ly, C; y C, los valores de la Tabla 4.5. Asi, los minimos cuadrados resuelven la

ecuacion
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2
min| D No(ZLR)) = @ra@)l (4.17)

donde @yn4(Z;) es la fase de la medida.

En la Fig. 4.13 se muestra una comparacién entre la medida y la simulacion de la
impedancia y de la fase con R, ajustado por minimos cuadrados. Cuando no hay tarjeta
de driver conectada el error de la fase a 300 MHz se ha reducido a 1.38 % y R, ha
descendido hasta 0.377 Q. Cuando el driver esta conectado en estado HL=01, el error en

la fase (300 MHz) se ha reducido hasta 1.56 % y R, se ha reducido hasta 0.794 Q.
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Fig. 4.13. Comparacion entre la medida de la impedancia y fase del dipolo de carga Z; y los valores
obtenidos por simulacidn considerando la correccién de R,: (a) Sin la tarjeta PCB driver conectada,
(b) con la tarjeta PCB driver conectada en estado HL=01.
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4.3.5 Impedancias discretas del CCL

En el apartado anterior, se han obtenido las impedancias Zz;c Yy Zgc del circuito
equivalente que emula el comportamiento del dipolo de carga Z;. Para determinar
Leci p Y Reci p (Fig. 3.6) se evaluan con (4.13) y (4.14) para HL=00 y (4.15) y (4.16) para
HL=01. En ambos casos es preciso conocer L, y Ry para calcular L¢¢; 5, ¥ Re p, dado que
estos valores se obtienen a la frecuencia de resonancia serie f;; en cada uno de los
estados se puede despreciar Zi.. Se ha escogido la frecuencia de resonancia serie f;;.
porque es una condicidn conocida donde se conocen L; y R;. Los resultados obtenidos

se resumen en la Tabla 4.6.

Tabla 4.6. Valores obtenidos para las impedancias L¢cr Y Recr-

Lccl_p(nH) RCCl_p (Q)

HLOO 15.21 0.4535

HLO1 16.62 0.3591

En la Fig. 4.14 se muestra una comparacion entre la simulacién del semipuente formado
por sus elementos discretos (Fig. 3.6), sin Zg- paralelo ,frente a la Z; medida en los
estados HL=00 y HL=01 hasta 50 MHz para validar cada una de las impedancias

obtenidas.
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Fig. 4.14. Comparacion de la impedancia y fase de Z; con la impedancia simulada Zy, - del semipuente
con elementos discretos: (a) estado HL=00, (b) estado HL=01.

Se puede observar un buen ajuste, tanto en fase como en impedancia, entre la
simulacién y la medida con el VNA. El maximo error entre la medida y la simulacién de
la impedancia se produce a partir de 35 MHz. Para el estado HL=00 el error en la medida
de la impedancia es 9.91 % y para el estado HL=01 es 9.26 %. Respecto a la fase el error
maximo es 2.97 % en el estado HL=00 y 3.59 % en el estado HL=01. El origen de estos
errores se debe a la ausencia de Zg. en el modelo de simulacién (entre 100 kHz y 50

MHz su impedancia es muy alta).

4.3.6 Calculo de la impedancia CCL

La impedancia del bucle de corriente de conmutacién Z.; (w) (Fig. 3.10) se obtiene con
la impedancia obtenida del condensador de bus (Cy,s, ESR y ESL), la impedancia que
presenta la seccién del busbar de longitud €5 ,la impedancia de los SiC MOSFET y la

impedancia de las pista de interconexién (Z;) mediante la expresion (4.1).
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El calculo de Z ., (w) se ha realizado por simulacién considerando dos modelos de
busbar. Un modelo considera el tramo #5 una linea de transmisidn (busbar TL). El otro
modelo describe el busbar mediante una inductancia (busbar L). Para esta inductancia
se ha escogido el valor de L' a 10 MHz. La impedancia del modelo con linea de
transmision se considera como referencia. En la Fig. 4.15 se muestra Z.; (w) obtenida
por simulacién cuando el semipuente se encuentra en el estado HL=01 con los valores

de las impedancias obtenidas mediante el VNA (tensién de busbar <1 V).
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Fig. 4.15. Impedancia y fase simuladas de Z ., (w) considerando una tension de busbar <1 V para los
modelos de busbar: el modelo de linea de transmisién (TL) y el modelo basado en una inductancia
discreta(L).

La frecuencia de resonancia serie se produce en 9.86 MHz en el modelo busbar TLy en
9.88 MHz en el modelo busbar L. Para esta frecuencia (9.86 MHz), el efecto de la linea

de transmision es despreciable. Sin embargo, la respuesta en frecuencia de la
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impedancia del modelo con inductancia discreta empieza a desviarse a partir de 25 MHz,
incrementando el error con la frecuencia, hasta que deja de modelar la impedancia

correctamente.

Sin embargo, el SiC MOSFET trabaja con tensiones de operacién de cientos de voltios.
Es interesante conocer como es la Z;; (w) en esas condiciones de operacion. En la hoja
de caracteristicas del SiC MOSFET se facilitan los valores de las capacidades parasitas
para una tension de bus de V,,,= 520 V. Estas capacidades parasitas son
Ciss =3315 pF, C,5s=267 pF y C,5,=46 pF. Donde la capacidad C;ss se conoce como la
capacidad de entrada, C,ss es la capacidad de salida y C,qs es la capacidad de

realimentacién o de Miller. Su relacién con las capacidades parasitas del SiC MOSFET es

Ciss = Cgs + ng (4.18)
COSS = Cd.S‘ + ng (419)
Crss = ng (4.20)

La capacidad C,zs se considera la capacidad equivalente del SiC MOSFET siempre que
Cga K Cys. Considerando que ni las inductancias ni las resistencias que forman Z; varian
con el cambio de tension 1, , la Unica impedancia que varia es la de las capacidades

parasitas del SiC MOSFET (Cys, Cyq ¥ Cys)-

En la Fig. 4.16 se muestra la impedancia y fase simuladas de Z..; (w) para los modelos
busbar TL y busbar L, considerando los valores de las capacidades pardsitas a la tensién

de bus de 520 V y que el semipuente se encuentra en el estado HL=01.
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Fig. 4.16. Impedancia y fase simuladas de Z ., (w) considerando los valores de las capacidades
parasitas a la tension de bus de 520 V en los modelos busbar TL y busbar L.

En este caso, la frecuencia de resonancia serie varia respecto al caso de la Fig. 4.15.
Cuando la tension de bus aplicada es de 520 V se produce la resonancia en 38.21 MHz
en el modelo busbar TLy en 39.47 MHz en el modelo busbar L (error del 3.3% respecto
al busbar TL). Ademas, se puede observar que existe diferencia en laimpedancia (a partir
de unos pocos MHz), asi por ejemplo a 10 MHz, la impedancia en el modelo busbar TL
es de 41.09 Qvy en el modelo busbar L 48.99 Q (19.23% de error). Conforme aumenta la
frecuencia, aumenta el error, y la impedancia Z ., simulada con el modelo busbar L deja

de ser valida.

La diferencia en los resultados de Z, considerando tensién de bus de 520 V y tension
bus <1V se produce a frecuencias bajas, lo cual es principalmente debido al cambio de

la capacidad del SiC MOSFET como se ve a continuacion. A frecuencias por debajo de la
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resonancia serie, la impedancia con mas peso es la capacidad equivalente del SiC
MOSFET (dominada por la capacidad de salida C,4). Para 520 V la capacidad
Coss = 267pF mientras que con la tension de medida <1V es de C,s; = 4384 pF (C; en
la Tabla 4.5).La impedancia del semipuente (Z;) a 520 V es mayor a bajas frecuencias

que la obtenida con tensién de medida <1 V.

Cuando aumenta Z;, la diferencia entre la impedancia del busbar (Z;,) y el semipuente
(Z,) crece, debido a la desadaptacion entre ambas impedancias y, aparecen reflexiones
en la tensidn y corriente con mayor amplitud que introducen un error en la impedancia

sino son tenidas en cuenta.

En la Fig. 4.17 se muestra la direccidn de las tensiones incidentes V™ y reflejadas V™~ en
la conexidén entre la linea de transmisién que forma el busbar y el semipuente y la

impedancia equivalente de entrada Z;,,.
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Fig. 4.17. Circuito equivalente entre el busbar TLy el semipuente con tensiones incidentes y reflejadas.

El coeficiente de reflexion en la carga I}, muestra la relacién entre la onda de tension
reflejada V~ vy la onda incidente V*y, se expresa en funcién de la impedancia

caracteristica del busbar Z; y la impedancia del semipuente Z; como

v Z(w) — Zy(w)
I(w) = 7T @) T @) (4.21)

En la Fig. 4.18 se muestra el médulo del coeficiente de reflexion | I | calculado en la carga

cuando el semipuente esta en estado HL=01 con tensiones de medida <1V y 520 V. Para
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analizar el impacto de las reflexiones en el modelo busbar L y busbar TL, se estudian las
reflexiones hasta 25 MHz que es la frecuencia donde comienza a aparecer una
desviacion entre el modelo busbar Ly busbar TL cuando la tension es inferior a 1V en el

SiC MOSFET (Fig. 4.15).
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Fig. 4.18. Modulo del coeficiente de reflexion entre el busbar y el semipuente cuando la tensién <1Vy
520V en el estado HL=01.

Se observa que |1} | con tensién de medida <1V disminuye desde 0.992, a 100 kHz, hasta
0.868 a 25 MHz vy, para 520 V |I;| se mantiene proximo a la unidad y disminuye
lentamente con la frecuencia hasta 0.987 a 25 MHz. En este caso (a 520 V) se puede
considerar que V™ =~ V™ (|I}| es proximo a la unidad hasta 25 MHz). Con el modelo
busbar LT la impedancia equivalente de entrada Z;,, calculada con la expresién (3.18) se

puede reescribir en funcidn del coeficiente de reflexion I, como

14 I, -e72t

Zin(w) = ZoT— T e (4.22)

Donde se aprecia claramente el efecto de I} en la Z;,,.

Sin embargo, estos efectos de la influencia de la desadaptacidn debido a la variacién de
la tensidon de operacidon no son considerados en el modelo busbar L, lo que aumenta la
imprecision del mismo. Como se observa en la Fig. 4.15 cuando la tension es <1 V el

error en la impedancia entre el modelo busbar L y busbar TL debido a la reflexiéon en
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baja frecuencia se puede despreciar. Sin embargo, con 520 V (Fig. 4.16) aparece un
pequefio error no despreciable baja frecuencia, debido a la reflexion total de la tensién

incidente V't que produce la maxima desadaptacién entre las impedancias Z, y Z; .

En convertidores con tecnologia SiC, las capacidades parasitas de los transistores son
muy pequefias (decenas-cientos de pF) en tensién de operacién y, la impedancia
equivalente a bajas frecuencias Z; es muy elevada, ya que predominan estas
capacidades parasitas. Asimismo, un busbar laminado disefnado para reducir las
interferencias electromagnéticas tiene baja inductancia y alta capacidad parasita
[68][69] y, por tanto, baja impedancia caracteristica (Z;,). La desadaptacién entre Z, y
Z; es muy elevada con tecnologia SiC y provoca que a baja frecuencia las reflexiones
sean maximas y el modelo busbar L sea inexacto. Ademads, en alta frecuencia el modelo
busbar L no considera la propagacién de la onda de tensién a lo largo del busbar
introduciendo un error en el comportamiento de la impedancia del bucle de
conmutacion Z...(w). Estos errores en la descripcion de Z . (w) se pueden evitar

modelando el busbar mediante una linea de transmision.
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Capitulo 5.

Técnicas para la caracterizacion y
mitigacion de las oscilaciones

Este capitulo presenta dos técnicas para el estudio y la mitigacion de las oscilaciones no
deseadas durante la conmutacién a corte. La primera, es una metodologia de medida
de impedancias que se aprovecha de la no linealidad de las capacidades parasitas del
SiC MOSFET con la tension. A través de un barrido de tensiones continuas, la frecuencia
de resonancia serie de Zp;- se desplaza y, permite calcular diferentes valores de
resistencia e inductancia del bucle de corriente de conmutacion en funcién de la
frecuencia. Con esos parametros se puede predecir la frecuencia de oscilacién vy la
atenuacion de las mismas. La segunda técnica, propone un apantallamiento magnético
(capas metalicas) localizado sobre dareas descubiertas del bucle de corriente de
conmutacion. Estas areas se deben al conexionado de las pistas y, a la normativa de
aislamiento que marca una distancia minima entre pistas con diferente tensién nominal.
Sobre los planos de apantallamiento se inducen corrientes de Foucault que se oponen
al campo magnético de la corriente de conmutacién, disminuyendo el flujo magnético

en el drea, y por consiguiente reduciendo la inductancia de conmutacion.

5.1. Oscilaciones durante la conmutacion

Las oscilaciones de tensién y de corriente durante la conmutacién a conduccion o a corte
en los transistores SiC MOSFET de un semipuente se deben a la excitaciéon de las
impedancias parasitas del bucle de corriente de conmutacién. En la Fig. 5.1 se muestra
un ejemplo de conmutacion a corte en el SiC MOSFET de un semipuente, en la misma se
pueden observar las oscilaciones y la sobretension en la tensidén entre drenaje y fuente

(Vps) y en la corriente que circula por el transistor (Ip).
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Vds| | 44

17.9 17.95 18 18.05 18.1 18.15 18.2 18.25 18.3 18.35 18.4
Time (us)

Fig. 5.1. Tensién drenaje-fuente (V) y corriente de drenaje (I) durante una conmutacién a corte en
el SiC MOSFET de un semipuente.

Estas oscilaciones se pueden modelar con un circuito de segundo orden RLC serie
simplificando la impedancia del bucle de corriente de conmutacién (Z..;). Durante la
conmutacion se produce un cambio brusco de tensién en los SiC MOSFET, en el paso del
estado de conduccidn al estado de bloqueo (corte) o en el inverso. Este comportamiento
se aproxima por un escalon de tension sobre un circuito RLC serie como se puede ver en
la Fig. 5.2. Donde V},s es la tensidon de bus, L.c. , RceL » Cecr Son la inductancia,

resistencia y capacidad equivalentes del bucle de conmutacidn.

Lee, Recw

nmm M

Vius +

@

CCL

N
)

Fig. 5.2. Circuito equivalente durante una conmutacién.

La ecuacidén de definicién del circuito de la Fig. 5.2 se obtiene aplicando la segunda Ley

de Kirchoff

di(t) , 1
Leer, Tdr + Reep - 0(E) + Coc

t
f i(t)dt = Vs (5.1)
0
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donde t es el instante de tiempo evaluado. Derivando la ecuacién respecto al tiempo
para eliminar la integral y dividiendo por L.c, se obtiene la siguiente ecuacion

diferencial

@i(t) | Reor di®) 1
dt? Lee, dt Leer - Cecr

(i(t) =0 (5.2)

Usando la Transformada de Laplace se obtiene la ecuacién caracteristica

R 1
Cl. s+ =0 (5.3)

2
s+
LCCL LCCL ' CCCL

cuyasra ices son

’ 4L
—Recer £ [Reer — CCC;L

s = = —ata?— wy? (54)

Donde a es el conocido factor de atenuacién y w, la frecuencia de resonancia y vienen

dados por

Reer,
aQ=— (5.5)
2 Leey,

1

vV CCCL ) LCCL

Wy = (5.6)

Experimentalmente (Fig. 5.1) se observa que la respuesta es un seno decreciente
(subamortiguada), lo que corresponde al caso a? — wy? < 0. Por tanto, la solucién de

la tension en el condensador C¢¢;, en una conmutacion a corte se puede expresar como

v.(t) = Vg - €% - sin(wgt) + Vpys (5.7)
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donde Vs, es el valor de pico de la sobretensién que se define por [91]

di
Vso = Leey dt (5.8)

La sobretensidn Vg, en la tension del condensador se calcula resolviendo la malla del
circuito RLC (Fig. 5.2) y es igual a la tension inducida (con signo contrario) en la
inductancia Lg¢;, que depende de di/dt durante la conmutacion. El valor de di/dt
depende del circuito de disparo de puerta y de caracteristicas internas del propio SiC

MOSFET, lo cual no forma parte de este estudio.

La respuesta subamortiguada de la tension en el condensador del circuito RLC (Fig. 5.2)
se puede ver en la Fig. 5.3. La atenuacidon a muestra como de rapido se va a extinguir la

oscilacion y la frecuencia w, define la frecuencia de las oscilaciones.

UU ve(t) = Vso + e~ sin(wot) + Vius

A\ 4

Fig. 5.3. Respuesta de un escaldn de tensién en el condensador del circuito RLC equivalente.
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5.2. Capacidades no lineales del SiC MOSFET

Las capacidades pardsitas entre las uniones semiconductoras que forman la estructura
de un SiC MOSFET tienen un comportamiento no lineal respecto a la tensidon entre
drenaje y fuente (V). La capacidad Cgg se considera constante ya que su no linealidad
respecto a Vpg es despreciable [92]. En cambio, Cys y Cyq son fuertemente no linealesy
disminuyen cuando Vs aumenta [93]. En la Fig. 5.4 se muestran las capacidades
equivalentes de entrada (Cjs), de realimentacion(C,s) y de salida( Cpygs)
proporcionadas por el fabricante del SiC MOSFET SCTW100N65G2AG [86] utilizado en

este trabajo.

C GIPG190920181024CVR
(pF)
Ciss
103
COSS
102
f=1MHz
C:I'SS
101
10-1 100 101 102 Vos (V)

Fig. 5.4. Capacidades pardsitas del SIC MOSFET SCTW100N65G2AG [86].

La tension del equipo de medida de impedancias (VNA) es de baja seiial (< 1V), a esta
tension (< 1V) las capacidades Cig, Crss Y C,oss del SICMOSFET se encuentran en el rango
de 2500 pF y 5500 pF. Las capacidades C,ss ¥y C,ss SONn fuertemente no lineales y
disminuyen drasticamente con la tensién hasta aproximadamente 10 V, luego el
descenso es menos pronunciado. Segun la hoja de caracteristicas del SiC
MOSFET, C,5s=267 pF y C,ss=46 pF cuando la tension drenaje-fuente (Vps). es 520 V. Por
tanto, existe una gran diferencia entre las capacidades parasitas del SiC MOSFET en

condiciones de medida y de operacién. La capacidad equivalente del SiC MOSFET C,s
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para 520 V es aproximadamente 20 veces menor que la tension de medida (< 1V) por lo
que la impedancia de C,z es 20 veces mayor. Este cambio tan grande en el orden de
magnitud de C,s; puede provocar que la corriente de conmutacién circule a través de
los conductores que conectan con los SiC MOSFET con una trayectoria ligeramente
distinta cuando la tensién aplicada en el SiC MOSFET es la de medida (< 1V) o la de
operacion (520 V). Este cambio en la trayectoria de la corriente provoca una variacién
leve de la inductancia que dependera del valor de C,qs que a su vez depende de la

tension aplicada en el SiC MOSFET.

5.3. Técnica para la caracterizacion de las oscilaciones

A continuacion, se describe la técnica para caracterizar las oscilaciones a partir de la
medida de la impedancia en frecuencia y se compara con un ensayo de doble pulso, que
permite visualizar las formas de onda de las oscilaciones producidas durante las

conmutaciones.

5.3.1 Ensayo de doble pulso

EL ensayo de doble pulso (DPT) es un método convencional que permite caracterizar las
conmutaciones de un SiC MOSFET en un semipuente en condiciones de conmutacién
con una carga inductiva, donde en cada ensayo se especifica la tension Vy, s y la corriente

del ensayo I pr. El circuito utilizado para el ensayo se describe en la Fig. 5.5.

t 3
! Lppr b Lppr b Lppr
N o Ippr 15— - 5
I forr J | Ippr
=V, _+V — __+V
cal - bus L -+ CE__ bus + CB_' bus L P
Vas Vbs Ves 135 Vps Ves Vps
— — - - P— — =
ON OFF ON

(a) (b) (c)

Fig. 5.5. Circuito equivalente del ensayo de doble pulso: (a) intervalo de tiempo t;, (b) intervalo de
tiempo t,, (c) intervalo de tiempo t;.
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El ensayo se realiza sobre el SiC MOSFET inferior de la rama (DUT, del inglés device under
test). Asimismo, se dispone de un banco de condensadores Cg cargados a la tensién V¢

y encargados de suministrar la energia durante el ensayo a la carga inductiva Lppr.

El ensayo esta dividido en tres intervalos de tiempo t;, t, y t3 y las formas de onda de
las tensiones y corrientes medidas se pueden ver en la Fig. 5.6. El primer pulso ocurre
durante t; donde el DUT se pone en conduccidn y la corriente circula a través de la
bobina (Fig. 5.5.a) hasta el valor I,pr fijado por el ensayo. Durante el periodo t, el DUT
se mantiene en corte y la corriente circula por el diodo parasito (Fig. 5.5b) del SiC
MOSFET superior de la rama. En la transiciéon entre el intervalo t; y t, se produce la
conmutacioén a corte (turn-off) de la corriente por el DUT y se miden las oscilaciones
amortiguadas en V5. Durante el intervalo t; el DUT se pone en conduccidn (Fig. 5.5c) y
en la transicidn entre t, y t; el DUT se puede estudiar la conmutacion a conduccidn (turn

on) de la corriente Ippy.

VGs,
t
Turn_off f Turn_on
N A\
Vbst AR A
I oy
VBUS 1T T
N
Vo (]
N AR >
Ip Iy \./ \./
- - - - - e e - - - e - - - - & >
t t, ts

Fig. 5.6. Formas de onda temporales de la tension en puerta Vgs, la tension entre drenaje-fuente Vds
y la corriente por drenaje durante un ensayo de doble pulso.

La duracién del primer pulso t; se puede aproximar despreciando la resistencia serie de

los elementos del circuito de la Fig. 5.5a como
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1
ty = LDPT% (5.9)
bus

La duracién de t, y t; se escogen pequefias y de modo que se asegure la extincion de
las oscilaciones en los procesos de conmutacién. La capacidad del banco de
condensadores Cy se disefia para asegurar la corriente de ensayo durante el primer

pulso con una variacidn en V/,,,; minima. Se puede calcular como[94]

LDPT : IIZJPT (5 10)

Cp =
B=2 k, V2,

Donde k,, es el coeficiente de rizado de la tensidn V},,; y se ha escogido inferior al 1%.

En la Fig. 5.7 se muestra el montaje de ensayo utilizado para caracterizar las
conmutaciones con los transistores SiC MOSFET. La inductancia Lppr €s de 130 uH y esta
formada por dos inductancias en serie de 65 puH de nucleo toroidal de Fe-Si. La capacidad
del banco de condensadores Cyz es de 17.6 mF, suficiente para suministrar la energia

necesaria durante los ensayos con una variacién de tension inferior al 0.1%.

Fig. 5.7. Montaje para el ensayo de doble pulso.

Para medir las oscilaciones de la tensién entre drenaje-fuente del SiC MOSFET, se puede

utilizar una sonda pasiva por su gran ancho de banda. Esta sonda normalmente se
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conecta a los terminales del SiC MOSFET con un gancho y con un cable de tierra
terminado en un cocodrilo. No obstante, esta conexién introduce una inductancia y una
resistencia parasitas que pueden introducir oscilaciones debidas a la resonancia que se
produce con las capacidades de la sonda y modificar levemente la tensién medida en
alta frecuencia. Para solucionar este efecto adverso se han utilizado adaptadores sonda-
BNC que permiten sustituir la conexion fisica del gancho y del cable de tierra de la sonda
por una conexién directa coaxial BNC. Estos adaptadores se deben conectar a un
conector BNC dedicado para la medida en la PCB del semipuente que se introduce en la
fase de disefio de la PCB muy cerca de los SiC MOSFET, si se utilizan en un disefio previo
de semipuente se deben colocar de forma que se minimice su impacto en el disefio
original. Para la medida de la tension Vg se han utilizado sondas pasivas TP0250 de
Tektronk con un ancho de banda de 250 MHz y se ha utilizado un osciloscopio MD03024
con ancho de banda de 200 MHz.

5.3.2 Ajuste de la atenuacion a partir de la medida del test de doble
pulso

A través de la medida de la atenuacidn a y de la frecuencia de resonancia w, de las
oscilaciones en la forma de onda de V5 obtenida durante la conmutacion a corte, se

puede despejar Recp, ppr Y Lecr, ppr Mmediante (5.5) y (5.6).

Para analizar las oscilaciones en la tension drenaje-fuente (Vps) del DUT, se elige una
ventana de tiempo que abarque toda la oscilacién subamortiguada. En esta ventana de
tiempo, se localizan los mdaximos locales en el tiempo (t;,.) Y su amplitud
Vimax.opT (Emax)- Asimismo, la envolvente exponencial que forman v,,4x ppr (tmax) s€

puede expresar como

Vmax,ppT (tmax) = Vso,ppr (tmax) - (€ 7¥PPTImax) 4+ Vo o ppr (5.11)

Para determinar los coeficientes Vso ppr ¥ appr se utiliza el método de minimos

cuadrados no lineales que resuelve la siguiente ecuacion
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min Z”vfit,DPT(tmax) - vDPT(tmax)llz (5.12)
j

En la Fig. 5.8 se muestra el resultado de una conmutacion a corte efectuada con el
ensayo de doble pulso a 150 V. También se puede observar los maximos de tensién
locales con los que se ha realizado el ajuste por minimos cuadrados no lineales descrito
en (5.12) asi como la curva ajustada resultante, donde se puede observar que el ajuste
es correcto. De la curva ajustada y de la frecuencia de oscilacion de |la forma de onda se

extraen Lecy, ppr Y Recr ppr s€gun (5.5)y (5.6).

VI)S

¥ MaxV

DS
exp ™ fitted

28.1 28.2 28.3 284 28.5
time ( s )

Fig. 5.8. Medida de tensidn Vps en conmutacidn a corte y curva de ajuste obtenida.

La frecuencia de oscilaciéon medida es 32.33 MHz y la inductancia L¢c;, ppr calculada
segun (5.5) es 60.58 nH. Se ha considerado en el calculo que C¢cp, ppr = 400 pF, valor de
la capacidad equivalente de salida C,5; del SiC MOSFET a 150 V segun la hoja de
caracteristicas [86]. De la curva ajustada por minimos cuadrados se obtiene que V¢ ppr
es 66.29 V y que appr son 6.75-10° rad/s despejando en (5.6) se obtiene que R¢cp ppr

son 0.8179 Q.
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5.3.3 Método de medida de impedancias por barrido de tension

En la Fig. 5.9 se muestra el esquema de medida del semipuente (sin el condensador de
bus) donde se ha conectado la fuente de tension continua interna (Vpcyng) del
analizador vectorial de redes (VNA). Esta fuente de tensidon continua de precisidon

permite un rango de tensiones entre 0 Vy +40 V y esta calibrada.

o
[9)
<
=
b
1+
S BEE R B
5
e
Nt

Fig. 5.9. Esquema del montaje de medida la fuente de tension del VNA.

La carga Z; , formada por los SiC MOSFET y las pistas que conectan con el busbar,
depende de la frecuencia w y de de la tension aplicada sobre los SiC MOSFET (Vpc yna)-
La impedancia de carga Z; se ha descrito en el capitulo 3 como una impedancia RLC
serie (Zg.c) en paralelo con unaimpedancia RC serie (Zy.). El estudio de la impedancia
se realiza en frecuencias cercanas a la frecuencia de resonancia serie wg, asi la
impedancia en paralelo Zg- es mucho mayor que Zg;. y se puede despreciar. La
impedancia Z;, se extrae de laimpedancia medida con el VNA (Z;;,) como se ha explicado

en el capitulo 3.

Sobre los SiC MOSFET, para variar sus capacidades paradsitas, se aplica un barrido de
tensidn continua, desde 0 V hasta 40 V. Estas capacidades (Css, C;p, Cps) disminuyen
conforme se incrementa la tensién aplicada sobre los SiC MOSFET como se ha visto en
la Fig. 5.4, de modo que la frecuencia de resonancia serie w; del circuito RLC serie
(ZrLc) se va desplazando hacia frecuencias mas altas. Asi, se obtienen diferentes
frecuencias de resonancia serie wg para diferentes tensiones de ensayo (Vpcyna)-
Asimismo, se obtienen los valores de Ry, Ly, y C; de la impedancia Zg;. para cada
frecuencia wg(Vpcyna)- Donde Lyy Ry se calculan segun (3.24) y (3.25) a la frecuencia

de resonancia (wy) . El valor de la capacidad C; se obtiene del valor de la parte compleja
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de Z; a baja frecuencia (100 kHz -1MHz) ya que a esas frecuencia predomina C; y la
reactancia es X; = (wC;)~L.Y, por tanto, con el barrido de tensiones se consiguen

diferentes valores de R, (ws) y L, (ws) a las diferentes frecuencias de resonancia.

La medida se realiza con la PCB driver conectada con un SiC MOSFET en corte y el otro
SiC MOSFET en conduccidn, lo que simula la condicién de conmutacién a corte en un
semipuente. Asi, la capacidad C; es la capacidad equivalente de un SiC MOSFET y su

valor se obtiene a partir de la medida de la impedancia Z; a baja frecuencia.

Con los elementos de Zy; .~ calculados se obtiene la impedancia del bucle de corriente
conmutacién Z.-, mediante simulacidon, como se ha descrito en la seccion 4.3.6,
incluyendo el tramo del busbar (¢3) que conecta con el condensador de bus y el modelo

pardsito medido del condensador de bus como se ha visto en el capitulo 4.

A partir de Z.¢., con las impedancias medidas con el VNA, se obtienen los elementos
del circuito equivalente de una conmutacién (Fig. 5.2) que caracterizan la oscilacién de
conmutacion a corte en un semipuente. El valor de R;¢;, yy4 Se obtiene de Z.¢;, simulada
a la frecuencia de resonancia de forma analoga a la obtencion de R; con la expresion
(3.25) para Zg . La frecuencia de resonancia serie simulada de Z, corresponde con la
frecuencia de la oscilacién w,. Mediante el valor de la reactancia de Z.;, a baja

frecuencia (1 MHz cuando V= 0V y 4 MHz para Vp=40V) se obtiene C¢cpyna Ya que

. . -1 . .
predomina a esa frecuencia (X¢c, = (a)CCCL,VNA) ). Con la frecuencia de resonancia
serie wg se despeja Lec,yna segun (5.6). Asimismo, conocidas Recpyna Y Lecryna s€

determina el coeficiente de atenuacion de las oscilaciones & mediante (5.5).

Medidas experimentales

La impedancia Z; se ha caracterizado entre 1 MHz y 50 MHz a distintas tensiones V.
para localizar las frecuencias de resonancia serie wg(Vpcyna). El barrido de tensiones
se ha realizado desde 0 V hasta 40 V en pasos de 5 V. En la Fig. 5.10 se muestra la
impedancia y fase de Z; obtenidas de la medida Z;,, tal y como se ha descrito en el
capitulo 4 desde 10 MHz hasta 50 MHz, en la misma se pueden observar la variacion de

las frecuencias de resonancias a las Vp aplicadas.
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Fig. 5.10. Impedanciay fase de Z; obtenida con un barrido de tensiones continuas entre OV y 40 V.

A cada frecuencia de resonancia ws(Vpcyna) se obtiene la resistencia R; segun(3.25),
que corresponde al valor de |Z,| (Fig. 5.10 superior) cuando la fase se hace igual a 0°
(Fig. 5.10 inferior).En la Fig. 5.11 se muestran los valores de R, calculados para cada

ws(Vpeyna)-
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Fig. 5.11. Valor de R; obtenido en las diferentes frecuencias de resonancia.

El valor exacto de las capacidades parasitas en el rango de las tensiones de medida (OV
a 40 V) es dificil de obtener a partir de la hoja de caracteristicas del SiC MOSFET (Fig.
5.4). Asi que, C;(Vpcyna) se ha calculado para cada Vpcyya con el valor de la parte
compleja (X, ) de Z; a baja frecuencia (1 MHz), ya que a esa frecuencia predomina en el
comportamiento de Z; cumpliéndose que X, (1 MHz) ~ (wC;)~!. Finalmente, el valor
de L; (Fig. 5.12) se ha calculado en cada frecuencia de resonancia ws(Vpcyna) con el

valor de C; (Vpcyna) segun (3.24).
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Fig. 5.12. Valor de L, obtenido en las diferentes frecuencias de resonancia.

Se observa que tanto L; como R; varian ligeramente con la frecuencia en tendencia

ascendente. Asi. L, crece un 12.9 % desde 26.62 nH a 14.69 MHz hasta 30.05 nH para
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31.683 MHz. Respecto a R, crece un 12.05% desde 0.44 Q a 14.69 MHz hasta 0.493 Q
para 31.683 MHz.

5.3.4 Comparacion de metodologias

A continuacién se comparan los resultados obtenidos de Rq¢; Y L entre las medidas
de las oscilaciones obtenidas a partir del ajuste de la atenuacién en el test de doble pulso
(Rccrppr Y Lecrppr) Y 1as conseguidas a partir de la medida de impedancias por barrido
de tension con el VNA (Rccryna Y Lecryna)- Esta comparacion se extiende hasta los
34.15 MHz que es la maxima frecuencia obtenida en el ensayo de doble pulso para

200 V.

Enla Fig. 5.13 y Fig. 5.14 se muestran los resultados experimentales obtenidos con cada
técnica. En la Fig. 5.13 se ha afadido una curva interpolada para L¢¢;, (Lecr TL spline) y,
en la Fig. 5.14 una curva interpolada para R.¢., (Rcc, TL spline). Para ello se ha aplicado
el algoritmo de interpolacién ‘spline’ de Matlab sobre las medidas de R; y L;. Estas
curvas interpoladas (TL spline) permiten disponer de valores intermedios de R¢cp yya Y

Lccrvna s1o que facilita la comparacion entre ambos métodos.

De la Fig. 5.13 se observa una buena coincidencia entre los valores de L¢cpyna
simulados y L¢cp ppr - El error maximo es del 8.04 % respecto a L¢cy ppr (€nsayo a
22.25 MHz y 20V). Asimismo, se observa que el error disminuye hasta el 2.5 % en
frecuencias mas altas, a partir de 26 MHz (ensayo a 50 V). El error viene dado en buena
parte por la diferencia en las precisiones de los instrumentos de medida utilizados.
Asimismo, en los ensayos a tensiones bajas (por debajo de 50 V) cualquier imprecisidon
en la medida de la tensién en el SiC MOSFET se traduce en una variacion notable en las

capacidades parasitas, como se deduce de la Fig. 5.4.
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Fig. 5.13. Comparacion de L., obtenida por el ensayo de doble pulso y por el método de medida de
impedancias por barrido de tensidn.

En la comparacion entre Reepyna Y Recrppr (Fig. 5.14), se observa una importante
dispersion en los valores obtenidos de R¢¢; ppr. La curva interpolada (R¢¢;, TL spline)
muestra un buen ajuste con los valores de R;¢;, yy4 hasta 32 MHz a partir de los cuales
se desvia del comportamiento de R¢¢, yya Y marca el limite del estudio de R¢¢;, en este
trabajo. Con los valores interpolados con esta curva se ha calculado el error entre

R R , encontrando que el error maximo alcanza el 20.54 % a 30 MHz
CCLVNA CCL,DPT

(ensayo a 100 V), el error minimo es inferior al 1%.

1.6 -
. RCCL TL spline
1 4+ 1 O Ry TLVNA
Lol | RCC‘L DPT 10V
_ 4] R(,(.L DPT 20V
gl {) Ree DPT30V
]
8 s 5 O O R(‘(‘l, DPT 40V
g o 8 <> R(,(,l DPT 50V
2 367 )
Bookg o EEO 060" | | ¢ R DPTTSV
S - {» R DPT 100V
oal ccL
. RL'(‘I, DPT 125V
0.2 <> RCCL DPT 150V
> Ree DPT 175V
o . ' :
S 5 53 3 35 R, DPT 200V
Frequency ( MHz ) %107

Fig. 5.14. Comparacion de la R, extraida por el ensayo de doble pulso y por el método de medida
de impedancia por barrido de tension.
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A continuacion, en la Fig. 5.15, se compara la atenuaciéon ayy4 extraida de la medida de
impedancia con la obtenida de la medida con el ensayo de doble pulso appr. Se puede
observar que appr muestra mucha dispersidn en sus valores debido a la dispersion de
Rccrppr- Con el fin de comparar las metodologias de medida se estima el error entre
ambas con dos lineas de tendencia obtenidas mediante regresién lineal para appr y
ayna- El error entre las lineas de tendencia appr rir Y @yna ric €S del 20.8 %. Este error
es elevado y se debe a los errores inherentes a los diferentes equipos e instrumentos de
medida, montaje de ensayoy a los errores debidos al procesado de las sefiales obtenidas

con el osciloscopio.

10240 , | |
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: OO O 0000
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O ”VNA“
l ---- apprfit
--- “'\’NA fit
U : y + 1
15 20 25 = )

Frequency (MHz )

Fig. 5.15. Comparacién del factor de atenuacion a extraido con el ensayo de doble pulso y con el
método de medida de impedancia por barrido de tension.

Respecto a la medida de las oscilaciones en el test de doble pulso, el error de medida
introducido por el montaje de ensayo se debe principalmente a las impedancias de las
pistas de cobre y del adaptador BNC que permiten la conexién de la sonda con los
terminales drenaje-fuente del SiC MOSFET. Asimismo, la conexién de la sonda pasiva de
tension con el conector coaxial de medida se realiza por encaje mecanico a presion
donde se producen diferencias entre series de medidas. Estos errores debidos al
montaje de ensayo y conexiones no se pueden compensar con el osciloscopio ya que
solo compensa la sonda. En cambio, en la medida con VNA, el montaje de ensayo y los

conectores son calibrados para compensar posibles errores en el montaje y conexiones.
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Los errores de la instrumentacion se deben a los limites de trabajo en frecuencia de los
equipos. El VNA utilizado tiene 1.5 GHz de ancho de banda y el error en la medida esta
entre el 2% y el 7.1 % en funcién de la impedancia y la frecuencia medidas. Respecto a
la medida con sonda pasiva TPP0250, aunque su ancho de banda es de 250 MHz,
presenta una impedancia equivalente variable en la frecuencia (Fig. 5.16 ) como se

muestra en su hoja caracteristica.
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Fig. 5.16. Impedancia equivalente de la sonda pasiva TPP0250.

Segun la Fig. 5.16 en el rango de las frecuencias de medida (15 -40 MHz), la impedancia
de la sonda no es 10 MQ, sino 3-4 kQ. Por tanto, a esas frecuencias, las impedancias
pardsitas del montaje que estdn en serie con la sonda ya no son despreciables y pueden
afectar al valor de la tensién del arménico de frecuencia de la oscilacion, reduciendo la
tension que mide el osciloscopio. Este efecto es mas pronunciado conforme se
incrementa la frecuencia ya que la impedancia de la sonda disminuye. Asimismo, la
sonda pasiva presenta tolerancias en su atenuacién (10:1) de +2.2 % que afectan al valor

medido por el osciloscopio que considera una atenuacion fija (10:1).

Cuando se procesa la tension Vs medida, cada muestra tiene un error que incluye la
resolucidn del equipo y el ruido de fondo en el equipo. Este ruido de fondo puede ser
de £ 3V cuando la escala de tensidn en el osciloscopio esta en 50 V/div como en ensayo
a 200 V. Cuando se calculan los valores de los picos maximos locales se produce un error
que se traslada directamente al ajuste como una dispersiéon en los valores de appr.
Asimismo, si se aplica un filtrado digital a la medida, la forma de onda se suaviza y

atenua, como consecuencia aumenta la atenuacion appr, falseando los resultandos.
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En conclusidn, las oscilaciones que aparecen en los SiC MOSFET durante una
conmutacion dura en un semipuente se pueden predecir en frecuencia y duracién
mediante R, Y Lccr-(conocida la capacidad equivalente del SiC MOSFET). Para ello, se
han comparado R.¢; Y L¢c obtenidas con el ajuste de la atenuacion de los resultados
del test de doble pulso (R¢cy ppr Y Lecrppr), €ON las obtenidas a partir de la medida de
impedancias por barrido de tension con el VNA (R¢cpyna Y Lecryna)- Se observa una
buena coincidencia entre ambos métodos para obtener la inductancia de conmutacién
L¢cy, conun error del 2.5 %. Sin embargo, la resistencia Rgc;, ppr muestra dispersion en
sus valores debido principalmente a las impedancias de la instrumentaciéon y al
procesado de las formas de onda en el tiempo que hacen dificil comparar con Recpyya-
Para estimar un errorentre Rccy ppr Y Recryna S€ han utilizado lineas de tendencia que
muestran un 20.8 % de error. Las medidas de R¢¢p yn4 apenas presentan dispersion y
cuando se repiten estas medidas se encuentre repetitividad, por todo ello se considera
el valor de R¢¢p yn4 Obtenido es mas correcto que Ry ppr- Ademas, se han obtenido
Rccr ¥ Lecr, en el rango de las frecuencias de oscilacion del semipuente. Finalmente, hay
que destacar que, con el método de medida de impedancias por barrido de tensién con
el VNA, solo es necesario un conector SMA, que no altera el disefio, en la entrada del

busbar, frente al montaje de ensayo especifico que requiere el test de doble pulso.

5.4. Metodologia de apantallamiento del bucle de corriente de
conmutacion

5.4.1 Apantallamiento magnético del bucle de conmutacion

La corriente de conmutacidn es la causante de las interferencias electromagnéticas en
un semipuente con SiC MOSFET. Durante la conmutacién las capacidades parasitas de
los SiC MOSFET cambian de tension en un intervalo de tiempo de decenas de ns y se
produce un transitorio de corriente(impulso) en su carga y descarga. Esto implica altas
variaciones de corriente (di/dt) que circula desde el condensador de bus, a través de las
impedancias del circuito, hacia las capacidades parasitas de los SiC MOSFET. La

trayectoria de la corriente del bucle de conmutacion i..; se puede ver en la Fig. 5.17.
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Fig. 5.17. Trayectoria de la corriente de conmutacién en el semipuente desarrollado.

Semipuente desarrollado y trayectoria de la corriente de conmutacion

Se observa que la corriente i, circula principalmente sobre el plano de la PCB a
excepcion del tramo correspondiente a los SiC MOSFET. En la Fig. 5.18 se puede ver una
vista (desde arriba) de las pistas y del PCB busbar del semipuente, donde HS y LS son los
SiC MOSFET superior e inferior respectivamente. La tira de pines H1 y H2 sirve para
conectar la tarjeta PCB driver a los transistores SiC MOSFET. Ademas, se muestra la

trayectoria de i, considerando solo la corriente en el plano visualizado de la PCB.

En la Fig. 5.18 las pistas y planos de cobre de la cara superior se muestran en color rojo
y las de la cara inferior en color azul de la PCB del semipuente. En color negro se muestra
el dieléctrico aislante que hace de base de la PCB (sustrato FR4). Para cumplir con las
normas de aislamiento en un convertidor de potencia conectado a la red eléctrica
[95][96], se ha disefiado el semipuente con una distancia de separacion de 3 mm entre
pistas sobre la misma cara cuya diferencia de tensidn sea la maxima tensién nominal de
trabajo V,,,s = 800V, tensidon frecuente en inversores trifasicos. Esta distancia soporta
un impulso de tensién de hasta 4 kV segun [96].En la Fig. 5.18 se puede observar que
entre el plano de cobre del busbar (rojo) de la izquierda, que estd conectado a tierra, y
las pistas que conectan con el semipuente (en rojo a la derecha) hay 3 mm de

separacioén. La conexién del SiC MOSFET superior (HS) con Vs se hace en el plano
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inferior, mientras que la conexion del SiC MOSFET inferior (LS) a tierra (plano superior)
se hace a través de un grupo de agujeros chapados en paralelo o vias (GND vias).
Ademas, para medir la corriente se ha dispuesto una resistencia shunt (Rg,n:) de 50

mQ formada por 6 resistencias de montaje superficial de 300 mQ en paralelo.

PCB busbar
AGE  \

Fig. 5.18. Trayectoria de la corriente de conmutacion en el semipuente desarrollado, vista superior de
la PCB.

Apantallamiento propuesto del campo magnético B,

Para respetar las distancias de aislamiento se ha formado un hueco de 3 mm de ancho
por 25 mm de largo. En ese hueco, generado por la corriente i.,, aparece un campo
magnético B, asociado a la L.c;. Para minimizar este campo B,.;, basandose en el
principio de funcionamiento del apantallamiento magnético, se propone apantallar con
dos planos paralelos de cobre el darea de 3x25 mm. En los planos de apantallamiento se
inducirdn corrientes de Foucault que originan un campo inducido opuesto al campo B,
reduciéndose el flujo magnético en el areay L, de forma andloga al apantallamiento

de la sonda flexible (Fig. 2.5).
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Para ello se emplea una PCB de 4 capas, de las cuales se han utilizado dos planos para el
apantallamiento magnético local. El disefio de la PCB es idéntico al anterior, la cara
superior e inferior no se han modificado. Sin embargo, se han incluido dos planos
paralelos de 9x31 mm de 35 um de espesor en dos capas interiores. En la Fig. 5.19 se
muestra la dimensidn del apantallamiento propuesto y su posicidon sobre el disefio

original.

Shield

Shield

Fig. 5.19. Posicién del apantallamiento magnético sobre la PCB del semipuente, vista superior
(izquierda) y corte transversal (derecha).

Las lineas de campo magnético B, en el hueco no son unicamente perpendiculares al
plano de la PCB, sino que tienen componentes en otras direcciones debido a la
trayectoria de la corriente de conmutacion i.; (Fig. 5.17). Con el fin de aumentar el area
efectiva del apantallamiento y mitigar al maximo el campo magnético, se ha ampliado
3 mm el apantallamiento en todas las direcciones posibles en el plano de la PCB.
Asimismo, el apantallamiento se ha dispuesto lo mas cerca posible de los planos y pistas
que conducen la corriente i, para apantallar el mayor numero de lineas de campo
(B.¢1) posible, de modo que se sitla un plano cerca de la cara superior (a 0.3 mm) y otro
cerca de la cara inferior (a 0.3mm). La capacidad parasita que forman las placas del
apantallamiento entre si es aproximadamente de 11 pF (&, pr4=4.8). En la Fig. 5.20 se
compara la impedancia y la fase medida (Z;;,) y la impedancia y fase de la carga (Z;),
medidas segun se describe en la seccién 3.4 (sin el condensador de bus), en el
semipuente con apantallamiento y sin apantallamiento, en ambos casos no esta

conectado el driver.
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Fig. 5.20. Comparacién de la impedancia y fase medidas sin driver, en un semipuente con
apantallamiento (naranja) y sin apantallamiento (azul): (a) impedancia de entrada (Z;;,), (b)
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impedancia de carga (Z;).

En la Fig. 5.20a se observa la comparacion entre la medida de Z;,,, de laimpedancia y de
la fase en el semipuente apantallado y sin apantallar. Ambas muestran un
comportamiento similar, sin embargo, se observa que las frecuencias de resonancia y
antiresonancia se han desplazado levemente debido a un cambio en la impedancia Z;,
ya que el busbar no ha sido modificado. Asimismo, existe un cambio en el
comportamiento en la impedancia y en la fase en torno a 450 MHz que se debe a una

impedancia parasita formada por elementos de muy bajo valor que no son objeto de

este trabajo.
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En la Fig. 5.20b se muestra la comparacion entre la impedancia y la fase calculadas para
la impedancia de carga (Z;) con y sin apantallamiento. El comportamiento de la
impedancia y de la fase de Z; con apantallamiento y sin apantallamiento coinciden en
gran parte del espectro y se pueden describir ambas con un circuito RLC serie (Zz.¢) en
paralelo con un circuito RC (Zz). El principal cambio se observa en la frecuencia de
resonancia serie wg, que se desplaza desde 19.24 MHz (sin apantallamiento) hasta
23.60 MHz (con apantallamiento) y, como la capacidad del SiC MOSFET (en el orden de
nF) predomina a esa frecuencia frente a la capacidad del apantallamiento (11 pF) el
aumento en la frecuencia de resonancia se debe unicamente a la reduccion efectiva de

la inductancia L¢¢y.

En la Fig. 5.21 se muestra la comparacién de la tensidon drenaje-fuente (Vps) en el
momento de la conmutacién a corte de 27 A obtenida al realizar un ensayo de doble
pulso con tensién de alimentacidn 200 V sobre el transistor inferior de la rama del

semipuente sin apantallamiento y con apantallamiento.

300

VD g turn off

250F Vg turn off + shield

2001

Voltage (V)
2

17 17.1 17:2 17.3 17.4 17.5 17.6
Time (us)

Fig. 5.21. Efecto del apantallamiento en la tensién drenaje-fuente.

Los resultados muestran que la frecuencia de resonancia obtenida cuando el semipuente
esta sin apantallar es 33.49 MHz y cuando esta apantallado es 36.25 MHz. Esta diferencia
en frecuencia muestra una reduccién en la inductancia. La inductancia extraida de la
oscilacion segun (5.6) cuando el semipuente no esta apantallado es de 67.38 nH. En el

caso apantallado la inductancia se reduce hasta 56.69 nH. Esto representa una reduccion
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de 10.69 nH. Teniendo en cuenta que parte de esa inductancia pertenece a ESL del
condensador de bus (que es 31.17 nH) podemos afirmar que el apantallamiento ha
reducido significativamente la L.,. Restando el efecto de la inductancia ESL del
condensador, la inductancia sin apantallamiento queda en 36.21 nH, valor que se reduce
hasta 25.52 nH por el apantallamiento aplicado, eso representa una reduccion del
29.52%. Ademas, no se observan variaciones en la dV/dt en V¢ durante el transitorio
de conmutacion a causa de la capacidad parasita del apantallamiento magnético local.
La reduccion en la inductancia también se observa en el descenso de la sobretension
transitoria superpuesta a la tensidn de bus (200 V) en la conmutacién a corte que se

reduce de 80V a69 V.

Por ultimo, en la Fig. 5.22 se muestra el efecto del apantallamiento sobre la conmutacidn

de la corriente durante el encendido (turn-on) del transistor inferior del semipuente.

60 T T T T T T
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501 I, turn on + shield 1
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(=} (=}
T T
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3=}
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10 . . . .
21 21.1 212 213 21.4 21.5 21.6
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Fig. 5.22. Efecto del apantallamiento en la corriente de drenaje-durante un turn-on.

En resumen, la efectividad del apantallamiento se cuantifica en una reduccion del 29.52%
en L... Debido a esta reduccion de L. se produce un aumento en la frecuencia de
resonancia en la corriente (idéntica que en tensidn) (de 33.49 MHz a 36.25 MHz).
Asimismo, se observa que la atenuacién de la corriente en el semipuente apantallado es
mayor y, por tanto, las oscilaciones en corriente se extinguen antes. En convertidores
de potencia una menor duracién en las oscilaciones, permite reducir el tiempo entre

conmutaciones, ampliando el rango del ciclo de trabajo de los transistores v,
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permitiendo trabajar a frecuencias de conmutacion mayores. Asimismo, la mitigacion
de las oscilaciones en tension y corriente llevan a una reduccién en las emisiones
electromagnéticas a la frecuencia de la oscilaciéon y reduce el riesgo de falsos disparos

en la rama del semipuente.
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Conclusiones y lineas futuras

6.1. Conclusiones

Para poder alcanzar la frontera en potencia y en frecuencia en el desarrollo de
convertidores basados en tecnologia SiC (sin considerar la paralelizacion) un requisito
fundamental es la minimizacién de las impedancias pardsitas en el bucle de
conmutacion. Ello permite reducir las pérdidas y el estrés en los dispositivos debido a

sobretensiones y oscilaciones.

Con este objetivo, en esta tesis se han desarrollado técnicas de caracterizacién de las
impedancias parasitas y propuesto soluciones para su mitigaciéon. Por simplicidad y
economia, el estudio se ha centrado en un semipuente con PCB busbar basado en
tecnologia de carburo de silicio (SiC). Para caracterizar la impedancia del bucle de
corriente de conmutacion (Z..;) se han desarrollo técnicas de medida basadas en la

medida de la impedancia con analizador vectorial de redes (VNA).

Para medir las impedancias entre distintos puntos eléctricos separados varios cm son
necesarios montajes especificos para cada medida y su calibracidn. Para poder realizar
la medida de la impedancia en diferentes puntos sin necesidad de multiples montajes
especificos de ensayo, se ha disefiado una sonda de medida apantallada con conexién
flexible. El principio de funcionamiento de la sonda se basa en el apantallamiento
magnético (plano de cobre perpendicular al plano de medida) del retorno por el cable
de tierra. Esto permite caracterizar la impedancia de pistas en la PCB hasta 350 MHz y
hasta 150 MHz cuando existen grandes planos de cobre cerca debido a una capacidad

parasita no compensable. Destacar que las sondas comerciales alcanzan 13 MHz.

Conforme la frecuenciay la longitud del busbar aumentan, la propagacion deja de poder
considerarse instantanea y los efectos que se derivan deben ser considerados. Mediante
el enfoque de parametros distribuidos, se ha desarrollado un procedimiento para
caracterizar la impedancia del bucle de corriente de conmutacion responsable de las

oscilaciones en las conmutaciones. En el mismo se realiza el analisis del PCB busbar
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laminado (que son dos planos paralelos) para caracterizar, con la teoria de lineas de
transmision, la impedancia Z; que presentan los SiC MOSFET y las conexiones con el

busbar.

Esta impedancia Z;, se modela como una impedancia RLC serie (Z;¢) en paralelo con
una impedancia RC serie (Zg). Los valores de sus elementos se obtienen analizando las

frecuencias de resonancia y antiresonancia de Z; .

Con la medida de la impedancia del condensador de bus, de las impedancias parasitas
del SiC MOSFET (mostradas en la Tabla 4.1) y de las parasitas del circuito de disparo de
puerta (mostradas en la Tabla 4.3) se obtiene por simulacién la impedancia Z.. (la
impedancia del bucle de corriente de conmutacién) considerando el tramo de la PCB

busbar entre el condensador y los SiC MOSFET como una linea de transmisién.

La caracterizacion anterior de la impedancia Z,.; se realiza con la tension del equipo de
medida (inferior a 1 V). Sin embargo, las capacidades parasitas de los SiC MOSFET son
fuertemente no lineales con la tensién. Para tener en cuenta esa dependencia de la
capacidad con la tensidn, se aplica un barrido en tensiones continuas hasta 40 V, con
ello se produce el desplazamiento de la frecuencia de resonancia serie de Zg;c Yy se
obtiene la inductancia y la resistencia del bucle de corriente de conmutacién en el rango
de las frecuencias de oscilacidon del semipuente. Con esos dos parametros se puede
predecir (conocida la capacidad equivalente del SiC MOSFET) la frecuencia de oscilacién
y la atenuacion de la oscilacion, y por tanto el tiempo que duran esas oscilaciones. Estos
resultados se han contrastado con los que se obtienen con el método convencional del
test de doble pulso, observando una muy buena coincidencia en la inductancia del bucle
de conmutacion, aunque existe dispersidon entre ambos métodos en la medida de la
resistencia equivalente del bucle de conmutacion. La principal ventaja del método
propuesto es el ahorrar en el montaje de ensayo especifico que requiere el test de doble

pulso para convertidores SiC MOSFET.

Por otra parte, dado que, en el disefio de las pistas en un convertidor, aparecen
huecos/ranuras entre el PCB busbar y los SiC MOSFET del semipuente. La circulacion de

la corriente por el bucle de corriente de conmutacién en el plano de la PCB tiene
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asociado un campo magnético que es responsable de la inductancia parasita del bucle.
Introduciendo en capas interiores de la PCB un apantallamiento formado por dos planos
de cobre que cubran la superficie del hueco se reduce el flujo magnético por las
corrientes inducidas en el apantallamiento. Esto resulta en una reduccién del flujo
magnético que da lugar a una reduccién en la inductancia total del bucle de corriente
de conmutacién que lleva a reducir la amplitud de las oscilaciones y la emisién

electromagnética.

6.2. Contribuciones originales

Las principales contribuciones originales de esta tesis doctoral son cinco:

= Desarrollo de una sonda apantallada y flexible para la medida de la impedancia
en pistas de placas de circuito impreso hasta 350 MHz sin la necesidad de un

montaje de ensayo ad hoc.

= Anilisis de las impedancias pardsitas de un semipuente formado por un PCB
busbar laminado con SiC MOSFET, mediante el enfoque de parametros
distribuidos se ha desarrollado un procedimiento para caracterizar laimpedancia
del bucle de corriente de conmutacién responsable de las oscilaciones en las

conmutaciones.

= Desarrollo de una técnica de caracterizacion de la impedancia parasita del bucle
de corriente de conmutacion que aprovecha la no linealidad de las capacidades
parasitas del SiC MOSFET con un barrido de tension continua. Esto permite
predecir la frecuencia de las oscilaciones y su atenuacidon mediante la medida de

impedancias frente a la metodologia de ensayo de doble pulso.

= Desarrollo de un apantallamiento magnético local que reduce la inductancia
parasita del bucle de corriente de conmutacion en un semipuente con un PCB
busbar. Como consecuencia, se reducen la duracidon de las oscilaciones en la

tension de los SiC MOSFET y las emisiones electromagnéticas.

= Descubrimiento de una ligera influencia en la tensidn de ruptura en avalancha

con la variacion de la tensidn de puerta y la temperatura en un SiC MOSFET de
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tecnologia de puerta plana. La influencia de la tensién de puerta es
independiente de la temperatura, por lo que se puede modelar mediante dos

funciones independientes entre si.

En el periodo de desarrollo de esta tesis se han generado las siguientes publicaciones en

revistas y congresos
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6.3. Lineas de trabajo futuras
A continuacién, se describen las posibles lineas futuras de este trabajo:
» Estudio mediante la teoria de lineas de transmisién de topologias mds complejas
como es un inversor trifasico.

= Estudio de las impedancias pardsitas del semipuente como una una red de dos
puertos, con el fin de modelar su impedancia para aplicaciones de

compatibilidad electromagnética.

= Estudio de la posibilidad de reflexiones entre el busbar y los SiC MOSFET en

convertidores de gran potencia y dimensiones considerables.

» Estudio y caracterizacion de posibles apantallamientos magnéticos para otras

topologias y encapsulados de los SiC MOSFET.

139



Capitulo 6. Conclusiones y lineas futuras.

140



Anexo I. Impedancia compleja de la
impedancia de carga 7.

Este anexo muestra el calculo del paralelo de dos impedancias complejas Z; y Z,, asi
como la aproximacion para la obtencidn del calculo de la frecuencia de antiresonancia
para la impedancia de carga Z; descrita en la Fig. 3.9.

[.A. Impedancia del paralelo de dos impedancias complejas

Sean dos impedancias complejas Z; y Z, definidas como

Zl - Rl +jX1 (I.l)

Zy =Ry +jX; (1.2)

donde R; y R, son la resistencia y, X; y X, la reactancia de las impedancias Z, y Z,
respectivamente.

La impedancia equivalente Z,, del paralelo de Z; y Z; es

Z, =R, + jX, (1.3)

donde R, y X,, son la resistencia y reactancia equivalentes de la impedancia Z, que se

obtiene como

7, = k2 (1.4)
P+ Z, '
Se resuelve la division compleja de Z,, multiplicando el numerador y el denominador

por el complejo conjugado del denominador de Z),

_ (2122)(21 + Zz) _ é (|_5)
P+ 7)) (Z + Zy) Zy

Donde Z3 y Z, son el numerador y denominador de la division compleja de Z,,. Los
factores de (1.5) expresados en funcion de R, R,, X; y X, son

Z1Z; = (RiRy; — X1 X)) + j(R1 X3 + R X, ) (1.6)
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(Z1+ Zy) =Ry +Ry)+jX; +X;) (1.7)

(Z1+ Z) =Ry +Ry) —j(X1 +X3) (1.8)

La parte real del numerador (Z3) de (I.5) es

Re Z3 = (RiR; — X1 X3)(R; + Ry) + (R X, + Ry X)) (X + X3) =

= R%Rz - X1X2R1 + R%Rl - X1X2R2 + X1X2R1 + X12R2 + XZZRl + X1X2R2 s

Agrupando términos se obtiene que la parte real de Z5 es

Re Z3 = (R? + X})R, + (R5 + X2)R, (1.9)

La parte compleja del numerador (Z3) de (1.5) es

ImZz = (R1X; + RyX1)(Ry + Ry) — (RiR; — X1 X)) (X1 + X,) =

S X12X2 - R1R2X1 + X22X1 - R1R2X2 + R%Xz + R2R1X1 + R1R2X2 + R%Xl ==

= XX, + X2X, + R?X, + R3X,
Agrupando términos se obtiene que la parte compleja de Z5 es
ImZ; = (R? + XP)X, + (R5 + X3)X, (1.10)
El denominador (Z,) de (I.5) es el producto entre (1.7) y (1.8) vy, su resultado es real y

positivo ya que ZZ = |Z|? donde Z es un nimero complejo y Z su complejo conjugado.
Entonces Z, se calcula como

Z4_ = (Rl + R2 )2 + (Xl + X2 )2 (lll)

La resistencia equivalente R,, se obtiene del cociente entre (1.9) y (1.11) segun (1.5) y se
expresa como
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_ (RZ + XPR, + (R5 + X3)R,
P (R + R+ (X +X;)2

(1.12)

La reactancia equivalente X, se obtiene del cociente entre (1.10) y (1.11) segun (1.5)y

Se expresa como

_ (R +XD)X, + (R + X3)X,

= (1.13)
P (Ri + Ry )2+ (X1 + X3 )2
Por tanto, la impedancia equivalente Z, en funcion de Ry, R;, X; y X; es
_ RE+XDR, + (RI+XDR,  (RE + X)X, + (RS + XDX, (1.14)

= +
b (Ri1 +Ry)*+ (X1 + X, )? J (R + Ry )2+ (Xy + X, )?

I.B. Calculo de la frecuencia de antiresonancia en ZL

La impedancia de carga Z; (Fig. 3.9) es el paralelo entre un circuito RLC serie (Zg;c)
formado por Ry, L; y C; y un circuito RC serie (Zzc) formada por R, y C,. La
antiresonancia entre ambos circuitos se produce cuando la parte compleja de la
impedancia equivalente del paralelo (1.14) es cero.

Se resuelve la siguiente ecuacion

(RE+ X)X, + (RE+X3)X, =0

R; y R, son de bajo valory se cumple que R + X7 = X7y RZ + X% = XZ ala frecuencia
de antiresonancia

XX, + (XX, =0

Se divide por X; ya que X; # 0 y X, # 0 porque tienen elementos reactivos L; y C;, y
C, respectivamente.

(X)X, + (Xzz) =0
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Existen dos soluciones:

La solucién X; = X, = 0 es imposibleyaque X; # 0y X, # 0.
La solucién X; = —X, es la condicién de antiresonancia.
Se resuelve X; = —X;, para despejar la frecuencia de antiresonancia w,,.

Las reactancias X; y X, a la frecuencia de antiresonancia w, en funcion de €, L, y C;

son
1 w2l,C; — 1
X, = wpLy — =L
1 P w,Cy w,Cy
Y. = -1
2T wp €y
wy, se despeja de la condicion de antiresonancia X; = —X;

(UngCl - 1 _ 1
w, €y B wp Cy

C
w2l €y =1 +C—1
2

,_ 1(G+G)

- .15
T ICc, (115
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Anexo II.Dependencia de la tension
de avalancha con la tension de puerta

En este Anexo se propone un modelo que describe la tensidn por ruptura en avalancha.
(BVps). El modelo tiene en cuenta la dependencia de la tension puerta-fuente (Vi) y la
dependencia de la temperatura (T). Ambas dependencias se deben a fendmenos
diferentes, por eso se ha considerado para caracterizar BVjs el producto de dos
funciones cuadrdticas de variables independientes (Vs and T). Los coeficientes de estas
funciones se identifican mediante el método de los minimos cuadrados no lineales. Con
la técnica propuesta se caracteriza un SiC MOSFET de 650 V. EL modelo con funciones
cuadraticas fue presentando en. Posteriormente, se ha optimizado el modelo mediante
funciones exponenciales reduciendo el nimero de coeficientes a determinar. En todos
los casos los resultados obtenidos muestran una buena concordancia entre los valores

experimentales y los esperados.

II.LA. Introduccion

Las sobretensiones durante la operacidn de apagado (turn-off) pueden ser significativas
trabajando con una alta velocidad de conmutacion. Este problema puede aumentar
drasticamente la corriente de drenaje, y como consecuencia los transistores pierden la
capacidad de bloquear la tension entre drenaje y fuente. El dispositivo se puede dafiar
si no es capaz de soportar el régimen de avalancha. Para lograr un disefo 6ptimo en los
inversores basados en SiC MOSFET se requiere de modelos precisos en condiciones de
funcionamiento extremas [97] [98] que tienen que ser capaces de simular los efectos
electrotérmicos. Sin embargo, tan solo unos pocos articulos tratan sobre tensiones de
blogueo en régimen de avalancha. Estos articulos se centran en la energia que el SiC
MOSFET puede disipar en régimen de avalancha con tensién de puerta negativa. Estas
investigaciones han sido realizadas tanto para transistores con tecnologia de puerta

plana [99] como para tecnologia de puerta trinchera (simétrica y asimétrica) [100].

Este capitulo investiga y modela la dependencia de la tensién de ruptura de avalancha

con la tensién entre puerta y fuente (V) y la temperatura para un MOSFET plano de
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SiC. El comportamiento del voltaje de ruptura de avalancha (BVjs) se puede modelar
como el producto de dos funciones de estas dos variables independientes (V5 and T).
Ambas funciones vienen dadas por un polinomio de segundo grado cuyos parametros
se ajustan por el método de minimos cuadrados. Ademads, se ha desarrollado una
funcién de orden reducido basada en exponenciales que reduce el numero de variables
a dos. El error entre los valores estimados y medidos es suficientemente bueno para

validar el modelo propuesto.

I.B. Montaje experimental

Cuando se alcanza la tensidn BVjs entre el drenaje y la fuente del SiC MOSFET, la
corriente aumenta rdpidamente debido al impacto de ionizacién. El campo eléctrico
aplicado al semiconductor genera electrones libres o huecos adicionales. Estos
portadores adicionales pueden dar lugar a una cadena de eventos de ionizacién, lo que
conduce a la multiplicacion por avalancha, si el campo es lo suficientemente fuerte.
Entonces, el SiC MOSFET pierde la capacidad de bloquear la tension y se produce una
avalancha de corriente. Segun el datasheet [86] , el régimen de avalancha del SiC
MOSFET (650 V, 100 A) utilizado comienza cuando la corriente supera un corriente
umbral I,,o de ImA. La Fig.Il.1 muestra un esquema del montaje experimental utilizado

para caracterizar la dependencia del BVpscon Vs y T.

o
10 kQ
e " Teicwos
i

______________

Fig.II.1. Esquema del montaje experimental.

Para la caracterizacion experimental, se aplican pulsos de tension simples de corta

duracion y espaciados en el tiempo entre el drenaje y la fuente del SiC MOSFET como
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los mostrados en la Fig.ll.2. La amplitud de la tensidn se incrementa hasta que la
corriente alcanza I,,,o. Como consecuencia de la corriente I, (durante el régimen de
avalancha), se produce un calentamiento a causa de la potencia disipada. Ademas,
cuando la temperatura aumenta, la corriente de avalancha disminuye. Si los pulsos
fueran de larga duracion, el calentamiento del semiconductor podria provocar una
desviacién en la medicion de BV ¢ con respecto a la temperatura. Por lo tanto, gracias
a la corta duracion de los pulsos, el error de tensidon debido a la deriva térmica puede

considerarse insignificante.

Vps (V)

I(I,U (A)

Time (s)

Fig.I1.2. Pulsos Unicos de tensién hasta alcanzar la corriente 1, .

La amplitud de los pulsos de tensidn se controla mediante una fuente de tensidn
continua variable V,;4. Una resistencia de 10 kQ actua como limitador de corriente para

evitar la destruccion accidental del MOSFET de SiC durante la prueba.

Esta resistencia en serie también permite medir la corriente. Las sobretensiones,
debidas al efecto inductivo de las inductancias pardsitas del circuito, son despreciables
debido al bajo valor de la corriente. Por ultimo, la tensién entre el terminal de puertay
el terminal de fuente del transistor esta controlada por una fuente de tension continua

Vog-

La caracterizacion térmica del SiC MOSFET se ha realizado con una placa calefactora en
la que el SiC MOSFET estd montado sobre un disipador de calor. El disipador de calor de

aluminio anodizado de color negro esta colocado sobre la placa calefactora.
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El calentamiento interno debido al impulso de tensién se considera despreciable.
Asimismo, se espera que la temperatura en la lamina delgada de cobre (Fig.11.3) sobre la
que se fija el semiconductor(leadframe) del MOSFET de SiC sea aproximadamente igual
a la temperatura del semiconductor en estado estacionario, lo que se debe

principalmente a la baja resistencia térmica del leadframe de cobre.

Leadframe

Fig.I1.3. Pulsos Unicos de tensidn hasta alcanzar la corriente 1, -

La temperatura se mide en un punto cercano al leadframe en el disipador de calor (de
color negro), como se muestra en la Fig.ll.4 con una cdmara de imagenes térmicas

(FLUKE Ti480 PRO).

~74.9

-20.4
°C

Fig.I1.4. Imagen térmica de la placa calefactora y el SiC MOSFET ensayado.

Estas mediciones se han comparado con las temperaturas medidas directamente en el
marco de copperlead utilizando un termopar de tipo k. La comparacién muestra un error

maximo de 1°C.
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II.C. Procedimiento de ajuste y resultados

I1.C.1. Procedimiento de ajuste funciones cuadraticas

El efecto de la ionizacion por impacto puede ser modelado por el factor de

avalancha M [98] que viene dado por

v, b
M =1+ay-tan lf,(ID) g (ﬁ) l (1.1)

donde a;; y b;; son coeficientes de ajuste y f;(Ip) es un término adimensional que
representa la dependencia de M con la corriente de drenaje. Es interesante observar
qgue M se utiliza para modelar la multiplicacién de la avalancha. Esta expresion depende

directamente de BVjg, y se considera que BV, depende solo de T [102] [103].

Sin embargo, segun los resultados experimentales, BV, depende tanto de Vs como
de T. Por lo tanto, se propone modelar BV s a través de dos funciones independientes

como se muestra a continuacion
BVps(Vgs, T) = BVpg,o - BV, (T) - BVIL,, (Vis) (1.2)

donde BVpg es el valor de la tension de ruptura de avalancha para Vs =0V y T =
25°C. BVL,,(T) y BVII,,(Vss) se expresan en por unidad (pu) y describen el
comportamiento de BV frente a T y V5. Cabe destacar que ambas dependencias se

deben a fendmenos diferentes en la estructura del MOSFET de SiC.

Segun la teoria de la avalancha [104], las tasas de impacto de la ionizacién son menores
a mayor temperatura (porque el camino libre medio entre colisiones disminuye), por lo
que el campo eléctrico critico necesario para iniciar el efecto avalancha aumentay BV

también aumentacon T.

La polarizacion de tension en puerta negativa (Vs < 0) afecta a la distribucion de la
corriente de avalancha en el interior del SiC MOSFET, de tal manera que la capacidad de

soportar la avalancha mejora ligeramente en un MOSFET de SiC, con tecnologia de
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puerta plana, con valores mas altos. Esto se debe a que con tension de puerta negativa
es mas facil mantener el canal de conduccién del SiC MOSFET cerrado, lo que ayuda a

retrasar el inicio de la corriente de avalancha a través del canal [99].

Ambas funciones pueden describirse mediante un polinomio de segundo grado cuyos
pardmetros se han ajustado por el método de los minimos cuadrados, siguiendo el
procedimiento descrito en la Fig.ll.5. La tensidn de ruptura por avalancha BVjs se mide
con tension de puerta Vo,c =0V a diferentes temperaturas (por debajo de la
temperatura maxima de unién) utilizando el montaje experimental mostrado en la

Fig.II.1.

Para caracterizar el comportamiento experimental observado, la dependencia de

BVI,,con T se aproxima mediante un polinomio de segundo grado de este modo
BVLy(T)) =ay - T + a; - Tj + a, (11.3)

donde a,, a; y a, son coeficientes de ajuste obtenidos por el método de ajuste por
minimos cuadrado no lineales [56]. Los minimos cuadrados no lineales resuelven la

ecuacion

min Z”BVIW(TJ-) — BVps(T))|” (11.4)
7

donde BVDS(T]-) son los valores obtenidos experimentalmente.
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BVpg measurement
characterization

v v
T dependence Vs dependence
T =Ty, .., Tyl Vs = [V, ... V]
BVps, = BVps(T) BVpsu = BVVDS(VGS)

v
Curve fitting

min <Z||BV1 - BVDS_,”Z) BVps,
n

BVpso.a0,a1 , 0z

) 4

Curve fitting

min (Z”BV” - BVDS,,,HZ)
m

bO 'bl ‘bZ

BVps(Vgs, T)

Fig.IL.5. Procedimiento propuesto.

Los valores de (a,, aq,ay) se iteran hasta alcanzar un resultado satisfactorio con un
coeficiente de determinacién R? superior a 0.99. BV o se mide a 25°C o, si no es posible,
se obtiene mediante el procedimiento de ajuste. Después, BVIIpu(VGS) se ajusta
igualmente por el método de minimos cuadrados [56]. Para ello, se mide BVjs para
diferentes Vs a temperatura ambiente y para expresar la dependencia de la funcidn

BVIly, con Vs se emplea el polinomio
2
BVIIpu (Vst) = b2 . VGS]‘ + bl . VGS]' + bo (”5)

donde by, b1y bo son los coeficientes de ajuste. El método de minimos cuadrados no

lineales resuelve la ecuacion

min z BV 11 (Vas;) = BVos (Ves,) ||2 (11.6)
j

151



Anexo Il: Dependencia de la tensién de avalancha con la tensién de puerta.

donde BV (Vasj) son los valores medidos. El proceso iterativo utilizado para obtener

(b2, b1, bo) se detiene cuando el coeficiente R? es mayor que 0.99.

II.C.2. Funcion de ajuste por exponenciales

Alternativamente, la dependencia de la tension de ruptura por avalancha BV, se puede

aproximar por una exponencial como sigue

BVI,,(T;) = et (T~To) (1.7)

donde c; es un coeficiente de ajuste para la temperatura, y T, son 25 °C de temperatura.

Asimismo, se propone una aproximacion exponencial para expresar la dependencia con

la tensién de puerta segln

BV, (Vgs) = e Vas—V0) (11.8)

donde ¢, es un coeficiente de ajuste para la tension de puertay Vj es Vg = OV.

El coeficiente c; se obtiene ajustando por minimos cuadrados las expresiones para BVI
(1.4)-(11.7) y ¢4 se obtiene ajustando BVII (11.6)-(11.8). El procedimiento de ajuste es el
mismo que el empleado en las funciones cuadraticas (Fig.Il.5), aunque esta alternativa
se describe una funcién que reduce el nimero de coeficientes a determinar para

modelar el comportamiento de la tension de ruptura por avalancha BVj;s.
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II.C.3. Resultados experimentales

Los resultados del ajuste de las expresiones (11.3)-(11.4) y (11.5)-(11.6) para las funciones

cuadraticas y (11.4)-(1.7) y (11.6)-(11.8) para las funciones exponenciales se muestran en la

Tabla I1.1.

Tablall.1. Parametros estimados por el método de ajuste de minimos cuadrados.

Simbolo Descripcion Valor
BVps,o VDS de rupturaa 1 mA 842.84V

a Coeficiente de temperatura 0.9271
a, Coeficiente de temperatura 0.1763 mK™?!
a, Coeficiente de temperatura 0.2287 uK=2
b, Coeficiente de tensién de puerta 1
b, Coeficiente de tensién de puerta —0.9171 mV~1
b, Coeficiente de tension de puerta —13.16 pv—2
Ct Coeficiente de temperatura 0.3276 mK™!
Cg Coeficiente de tension de puerta —0.8068 mV~1!

La Fig.1l.6 compara la tension BVDS(T]-) medida con las curvas ajustadas para la funcion

cuadratica utilizando (I1.3) y (11.5)y, asi como con las curvas ajustadas con la exponencial

utilizando (11.4) y (11.7). Ambas curvas muestran una excelente correspondencia con los

datos experimentales BVDS(Tj)
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880 T T T T T '
875k |— BV!JS (7) quadratic function fitted
BVD\' (7) exponential function fitted
870 e
¢ Experimental data

g35 L . . L . . .
20 40 60 80 100 120 140

o

Fig.I1.6. Comparacidn entre valores experimentales de BVDS(T]-) y las curva ajustadas para una
funcién cuadratica y una funcién exponencial.

La dependencia de BVjs con Vs se da en la Fig.ll.7 donde puede notarse que ambas
curvas (cuadratica y exponencial) se ajustan muy bien a los datos. Asimismo, se puede
observar como BVps aumenta ligeramente con la tensidon de polarizacién negativa en

puerta V.

850 T T T T T T

840+ — BVDS ( V(iS) quadratic function fitted

BV . (V_..) exponential function fitted
DS GS
8481

© Experimental data

847}

BV, (V)

8431
842}

841 . ; ) , ; .
-10 -8 -6 -4 -2 0
Vos V)
Fig.I1.7. Comparacién entre valores experimentales de BVps (Vi) v las curva ajustadas para una
funcién cuadratica y una funcién exponencial.
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Finalmente, el modelo de la tensidon de ruptura por avalancha en funcién de la
temperatura y la tension de puerta BV,g(Vs, T) propuesto con funciones cuadraticas

se expresa de esta forma

BVps(Ves, T) = BVps - (az  Tj* +ay - Tj + ao)

(11.9)
2
: (bz Ves; + by - Vs + bo)
Mientras que para el modelo propuesto con las funciones exponenciales se tiene
¢t (T-To)
BVDS(VGS' T) = BVDS,O e CQ'(VGS) (”10)

Los resultados se muestran y comparan con los datos experimentales que se encuentran
en Fig.11.8. Para ello, se realizan mediciones experimentales variando V;s de 0V a-10 V
a temperaturas de 20 °C, 60 °Cy 100 °C. A partir de la comparacion (Fig.l.8) se observa
una buena correspondencia entre los valores experimentales y los calculados. Se

constata que el error maximo es inferior al 0,22%.

900 T T T T r T

= BV{)S'( V(', ., T) quadratic function fitted
90+ -
Ll BY (Vg
¢ Experimental data Tj=20 °C
880+ ¢ Experimental data Tj=60 °C
¢ Experimental data Tj=100 °C

T) exponential function fitted

=
L R
% e L
= R
EEY ST
_,—wo ------ -O--_ -
kil = WS o
850¢
LT BARREEE i
840 — ; I ‘"m o Q
-10 -8 g 3 b 0
Vs (V)

Fig.I1.8. Comparacidn entre los valores experimentales de BV,s(V;s, T) y las curvas ajustadas para
las funciones cuadraticas y exponenciales.
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II.D. Conclusiones

Se ha propuesto un procedimiento experimental para obtener el modelo de
comportamiento de la tensidn de ruptura por avalancha (BVps) para un SiC MOSFET
con tecnologia de puerta plana. Se ha encontrado que el comportamiento de la tensién
de avalancha puede modelarse como el producto de dos funciones independientes
BV1L,,(T)y BVIL,, (Vs). El primero expresa la dependencia de la temperatura (T) y el
segundo la dependencia de la tensidn de polarizacidn de puerta (V). Se han propuesto
dos funciones matemadticas para modelar BVL,,,(T) y BVII,, (V;s). La primera funcién
aproxima el comportamiento tanto de BVI,, (T) como de BVII,, (Vss) mediante un
polinomio de segundo grado cuyos coeficientes se identifican mediante minimos
cuadrados no lineales, en este caso se estiman seis coeficientes. La segunda funcion,
aproxima el comportamiento tanto de BVL,,(T) como de BVII,, (Vss) mediante
funciones exponenciales, en este caso se estiman solo dos coeficientes. El error maximo
entre los valores estimados y los medidos en ambas funciones es inferior al 0,22%, lo

que valida el modelo propuesto.
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Anexo III. Precision de la medida de
impedancias con E5061B.

En este anexo se muestran las expresiones que describen la precision de la medida de
impedancias del analizador vectorial de redes E5061B de Keysight utilizado en este

trabajo.

III.A. Calculo de la precision

La impedancia medida Z,,,, se obtiene con el VNA en la forma de médulo |Z,,,| y fase 6,,.
La precision de la medida del médulo |Z,,,| es Z,.. y la precision de la medida de la fase

0,, s 8, y se calculan como [48]

o — B C-|Zyl
Zace(%0) = A+ 103 - (Z,.| + 106 -100 (1n.1)
m
. ZaCC
0,(rad) = sin~! (10()) (111.2)

donde A es la precisién basica y se calcula en %, B es la compensacidn de cortocircuito y
se calcula en mQ y C es la compensacion de circuito abierto y se calcula en uS. Los
términos A, By C dependen de la frecuencia, del método de la medida y del puerto de

medida utilizado.

II1.B. Precision métodos de medida con puertos Gain-Phase

En la Fig.lll.1 se muestran los valores de A, B y C y la precisidn para la medida de la
impedancia con el método de medida series-thru y en la Fig.lll.2 para el método de

medida shunt-thru.
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(S]
10u+
100u +
Tm 4
< 10m A
5
100m A
’] 4
2 > 2 >
2 S < &
10+ 01+ : ix\ i’\ : ix\ i'\ i
?10 100 7lk 10k 'IOIDk TE\A 10M BIUM [Hz]
A (basic accuracy) 2 |2+O.15><F2 (%]
B (short offset) 500 x (1/F,) 500 250 [mQ)
C (open offset) 6x (1/F) 6 2 [uS]

F,: [kHz], F,: [MHZ]

Fig.IIL.1. Precisién en la medida de la impedancia, puertos Gain-Phase y método series-thru.

[s] Q] Z >
() &
10m+ 1007 —
Maximum DUT impedance is 5 Q
in this condition in order to avoid
100m + 10+ ~a receiver saturation.

The lower impedence measurement range
of the shunt-thru method is limited by the
m s short residual inductance (L ), which is
& 104 of g.14] mainly caused by the coupling between
= = || thefixture’s measurement terminals or

the probes
100+  0.014
Tk T Tm
10k= 0m= i i i i | i
510 100 Tk 10k 100k 1M 10M 30M [Hz]
I I | I
A (basic accuracy) 2 |2+O.15x F, | [%]
B (short offset) 0.05x (J1/F) 0.05 + 2T F, Lgyon [mQ)]
C (open offset) 300 (1/F)) 300 [uS]
F.: [kHz], Fy: [MHzZ], Lg,: [nH]

Fig.IIL.2. Precision en la medida de la impedancia, puertos Gain-Phase y método shunt-thru.

La precision en el método shunt-thru depende de la inductancia residual Lg,,r¢. La

inductancia residual Lgp,,+ €s la inductancia debida a la diferencia que existe entre las
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Anexo lll: Precisidn de la medida de impedancias con E5061B.

pistas y conectores utilizados en el montaje de ensayo (test fixture) de calibracidén vy la
medida. Aunque ambas pistas y conectores son idénticos por disefio, existen tolerancias
de fabricacion, diferencias en las soldaduras y efectos de acoplamiento inductivo entre
los terminales del montaje de ensayo (test fixture) y la impedancia de medida. Esta
impedancia residual es muy pequefia, en este trabajo se ha supuesto que es 10 pH, ya
qgue aplicando las tolerancias del fabricante de PCB entre dos pistas del test fixture la
diferencia en su inductancia es de algun pH. Asimismo, destacar que Lgy,+ NO €s la
inductancia del estandar de calibracidn de cortocircuito (S), ya que esa inductancia se

calibra previamente con el VNA.

II1.C. Precision métodos de medida con puertos parametros-S

En la Fig.lll.3 se muestran los valores de A, By C y la precisidon para la medida de la

impedancia con el método de medida de reflexién.

[S] [Ql P P >
10ur 100kt % R % 8
100u + 10k +
m+ Tkt —
5%
[ea) ><
< 10m+ & 100+
100m + 10+ 5
1% =
14 14
;”)x\ ,\& on &
105 01+ i i i i i i . —
510 100 1k 10k 100k 1M 10M  100M  1G 3G[Hz]
| I Lo
A (basic accuracy) 2 ‘ 3 [%]
B (short offset) 100 % (JT/F)) 100 +0.5xF, [mQ]
C (open offset) 40x(17F) 40+0.2xF, [us]

F.: [kHz], Fy: [MHz]

Fig.II1.3. Precision en la medida de la impedancia, puertos parametros-S y método reflexién.

En las Fig.lll.4 y Fig.lll.5 se muestran los valores de A, By Cvy la precision para la medida

de la impedancia con el método de series-thru y shunt-thru respectivamente.
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5] (2] 2 z 3
0uT 100k % N G
1UM0
1000+ 10k+ 5%
mt Tkt
3%
o <
S 10m+ o 100+
= =N 5%
100m + 10+ i
14 T4
% N z NSy
% 3 < &
10~ 015 : ;A\ ;\ : :K\ ;\ . —
510 100 Tk 10k 100k 1M 10M  100M  1G 3G[Hz]
| | | I
A (basic accuracy) 2 | 3| [%]
B (short offset) 600 x (J1/F.) 600 + 2 x F, [mQ)
C (open offset) 2xW1/F) 2+0.2xF, [us]

F.: [kHz], F,: [MHZ]

Fig.IIL.4. Precisién en la medida de la impedancia, puertos parametros-S y método series-thru.
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Q1072 019 P probe‘s\. . k
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100 0.014
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Fig.IIL.5. Precision en la medida de la impedancia, puertos parametros-S y método shunt-thru.
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Anexo IV. Modelos de simulacion
para el calculo de impedancias.

En este anexo se muestran los modelos de simulacion para el calculo de impedancias

que se han utilizado en este trabajo.

IV.A. Modelos de simulacion

En el capitulo 3 se ha descrito un modelo para el calculo de impedancias con MATLAB-
Simulink® mediante la libreria RF Blockset™. A continuacion, se muestran otros modelos

de simulacién utilizados en este trabajo.

Modelos para la comparacion de modelos eléctricos del busbar

Los modelos utilizados para la comparacion de la medida Z;;,, con diferentes modelos
eléctricos del busbar (Fig. 3.4 y Fig. 3.5) se muestran a continuacion. En la Fig.IV.1 se

muestra el modelo de busbar L.

.‘ out.l_Zin r » outl_ZL

] 3
§ % ZRL g %
W =z}

R_Zo

| ks RFe
*> : : J %
- RF- RF-

Fig.IV.1. Modelo de simulacién para calcular Z;, con busbar L.

La impedancia del busbar es una inductancia serie (Zg;) cuyo valor se calcula
previamente con un script de Matlab tanto en el caso que considera la dependencia
frecuencial en sus parametros (L' y R') como en el caso que considera valores fijos de

inductancia y resistencia. La impedancia de carga medida es Z;. Las impedancias
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Anexo IV: Modelos de simulacién para el calculo de impedancias.

complejas Zz; y Z; se describen con el modelo Impedance en Circuit Envelope de RF

Blockset.

En la Fig.IV.2 se muestra el modelo busbar m.

SL

R 2o

Zeys

=]

Fig.IV.2. Modelo de simulacién para calcular Z;,, con busbar r.

Donde Zg,, es la inductancia-resistencia serie descrita anteriormente y Z;,, modela la

impedancia de la capacidad C/2 del circuito equivalente en it del busbar vy, su valor se

calcula previamente con un script de Matlab segin el parametro C'.

En Fig.IV.3 se muestra el modelo busbar TL.

3

URrrs

&
T

P

3

&
T

SL

RLCG

SL

K

n
]
I
Ul

Fig.IV.3. Modelo de simulacién para calcular Z;, con busbar TL.
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La linea de transmision estd modelada con el modelo Transmission Line en Circuit

Envelope de RF Blockset y los pardmetros que la definen (R, L', C' y G"). se calculan

previamente en un script de Matlab.

Modelo para el calculo de Z, descrita por Zric Y Zrc

En la Fig.IV.4 se muestra el modelo de simulacién utilizado para calcular la impedancia

del dipolo de carga Z; para las comparaciones de las Fig. 4.12 y Fig. 4.13.

out.l_ZL

SL

RF+
RF

sti» outv_zL -

RF-

w| =

Gnd

Fig.IV.4. Modelo de simulacién para calcular Z; con Zp; Y Zg(-

Modelo de la impedancia del SiC MOSFET

En la Fig.IV.5 se muestra el modelo SiC MOSFET en estado ON y en estado OFF.

S

(a) (b)

Fig.IV.5. Modelo del SiC MOSFET: (a) estado ON, (b) estado OFF.
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La resistencia en drenaje y de fuente se han despreciado por su bajo valor frente al resto

de impedancias.

Modelo para el calculo de Z; con elementos discretos

En la Fig.IV.6 se muestra el modelo de simulacién utilizado para calcular la impedancia

de carga Z; con elementos discretos (Fig. 4.14).

Recip Leap
p RG Ldrv
’ J — MWM—MN——L HS
J—»4 Cdrvj
P als cuvaz
=/ — ez R Lam
— Covs —WMh—"N— L 1S

Fig.IV.6. Modelo de simulacién para calcular Z; con elementos discretos.

El estado del transistor superior (HS) o inferior (LS) se modela con el circuito equivalente

del SiC MOSFET descrito en la Fig.IV.5.

Modelo para el calculo de Zcc:

La Fig.IV.7 y Fig.IV.8 muestran los modelos de simulacién utilizados para calcular la
impedancia del bucle de corriente de conmutacion (Z¢c, = Veer/Iccr) cuyos resultados
se pueden ver en la Fig. 4.15 y Fig. 4.16. El modelo del condensador de bus (recuadro
azul) incluye ESR como una impedancia variable en la frecuencia, calculada previamente

con un script de Matlab.
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En la Fig.IV.7 se muestra el modelo de simulacion para el célculo de Z..; con un busbar

modelado como una linea de transmision (busbar TL).

Rccl,p Lccl_p MOSFET ON

— AMM—YY

Busbar TL Caro [ W

MOSFET OFF

(]
8 i—y

Fig.IV.7. Modelo de simulacion para calcular Z; con busbar TL.

En la Fig.IV.8 se muestra el modelo de simulacion para el célculo de Z.-.; con un busbar

modelado como una inductancia (busbar L).

Rccl_p Lccl_p MOSFET ON
— AW Yy
RG Ldrv :
L A A’_fYY\_&
i:;: Cdrv M
Busbar L \\—
o CZ T
( _V) e ™ RG Ldrv
Cdrvf AMM—N—e

MOSFET OFF

E}
[ —

Fig.IV.8. Modelo de simulacién para calcular Z-; con busbar L.
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