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摘  要 

在针对碳化硅的各种新型封装的研究中，集成器件栅极驱动、瓷片电容的封装形式能

够大幅减小功率回路以及驱动回路寄生电感，有助于实现碳化硅器件的快速开关，低延时

控制，进而减小损耗，提升频率和装置的功率密度。本文以小功率碳化硅集成封装模块为

研究对象，分别从模块的热、电及保护控制三方面出发，针对其中的若干关键问题进行了

研究分析。 

模块的热性能与其损耗密切相关。在集成模块的所有损耗中，开关损耗计算最为复杂。

碳化硅集成功率功模块结构紧凑，传统的基于准确测量开关波形并计算损耗的方法难以实

现。因此，本文基于实际电路中的寄生电感参数、驱动电压、电阻以及器件的转移特性、

寄生电容等参数建立动态开关模型来实现损耗的快速评估。在建模过程中，充分考虑了 SiC 

MOSFET 在高漏源电压（vds）下受短沟道效应影响的转移特性以及动态开关过程中反向传

输电容特性。通过设计测量电路对其进行了测量并对比了他们与传统数据手册中数据的差

别与影响，最终得到的修正模型能够更加准确地预测器件的开关波形，并且极大地提高了

损耗评估的准确性。 

在模块电性能方面，碳化硅集成功率模块内部的复杂电磁环境，在开关过程中对驱动

会产生干扰，影响正常工作。器件开关过程中，桥臂中点处极大的 dv/dt 通过敷铜陶瓷板

上下铜层之间的寄生电容耦合到模块的的驱动芯片输入端，易造成器件的误开关动作。本

文针对这些干扰问题进行了建模分析，根据建模的结果可知这些干扰在开关速度达到一定

程度时会导致诸如误开通或者桥臂直通等问题。本文根据干扰模型提出了一系列的干扰抑

制方案并对其效果进行了对比。其中引入屏蔽层的方法能够完全消除 dv/dt 带来的干扰影

响，同时不影响器件的正常开关速度。 

为进一步提升碳化硅集成功率模块的工作性能与可靠性，本文探索了在模块内部集成

电流采样的可行性。本文利用隧道磁电阻（Tunnel Magnetoresistance, TMR）传感器的小尺

寸、高带宽、低延时等特性，对其在集成模块中的应用进行了分析，以期实现模块内部在

短路保护、过流检测以及峰值电流检测等方面的快速响应。在实际应用过程中，被测电流

变化时产生的磁场会在 TMR 输出回路上产生感应电动势，而且被测电流导线中的电压波

动会以电场的方式通过空间电容耦合到 TMR 内部。两者均会干扰电流采样。通过理论分

析与实验验证，建议在应用TMR时应尽量减小回路面积并尽可能提高信噪比，还建议TMR
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布局在电位变化较小的导线附近并添加梳状地屏蔽层以减小干扰的影响。本文将优化后的

TMR 采样方案应用于图腾柱 PFC 的电流过零检测（Zero Current Detection，ZCD），TMR

采样波形能够准确地反映被测电流大小，并在全电压范围内能够实现续流管零电流关断。

最后采用优化后的 TMR 在碳化硅集成功率模块进行了电流采样实验，从双脉冲到 buck 电

路连续工作模式，该方案均能准确测量所在位置器件电流大小，为在碳化硅集成功率模块

中集成电流采样功能提供了设计参考。 

 

关键词：SiC MOSFET，封装，集成功率模块，开关损耗模型，电磁干扰，隧道磁电

阻，电流采样 
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Abstract 

Among various new packaging methods of SiC MOSFETs, power module with integrated 

gate drivers, ceramic capacitors can greatly reduce power loop and driving loop parasitic 

inductances. It can help realize fast switching of SiC devices, low propagation control, and further 

to reduce loss, elevate frequency and systems’ power density. This dissertation focuses on low 

power SiC integrated module, researching and analyzing several key issues from aspects of 

modules’ thermal performance, electrical performance, protection and control functions.  

Thermal performance of the module is closely related to its loss. Switching loss is the most 

complicated part among losses of integrated power module (IPM). Due to the compact structure 

of SiC IPM, it is difficult to calculate loss accurately by measuring its switching waveforms. So, 

this dissertation establishes a dynamic model to rapidly assess switching loss, based on parasitic 

inductances, driving voltage, resistance from real prototype and transfer characteristics, parasitic 

capacitances of the power devices. When modelling, this dissertation fully considers SiC 

MOSFETs’ transfer characteristics under high drain-source voltage (vds), affected by short-

channel effects, and dynamic transfer capacitance during switching periods. These characteristics 

are measured by proposed methods and compared with information from traditional datasheet 

about their differences and influence. The final improved model can predict switching waveforms 

more accurately, and elevates accuracy of loss evaluation. 

Considering electrical performance, the complicated electromagnetic environment inside 

SiC IPM will interfere the driving circuit and cause abnormal conditions of power devices. During 

switching transient, extremely large dv/dt generated at midpoint of the half bridge during 

switching period is coupled to the input pins of gate drivers through parasitic capacitances of DBC 

substrate, causing false switching. This dissertation establishes models to analyze these 

interferences. According to the model, these interferences may cause problems such as false turn-

on or even shoot-through when switching speed is high enough. Based on the model, a series of 

interference suppressing methods are proposed and compared. It is proved that by introducing a 

shielding layer, the interference effect caused by dv/dt can be eliminated without lowering normal 

switching speed of power device. 
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In order to further improve performance and reliability of SiC IPM, this dissertation explores 

the possibility of integrating current sampling inside the module. This dissertation takes 

advantages of tunnel magnetoresistance (TMR) sensors, such as small footprint, high bandwidth, 

low propagation, and analyzes its application in SiC IPM, expecting fast response of short-circuit 

protection, over-current and peak current detections. In real applications, varied current generates 

induced electromotive force in the output loop of TMR sensor and voltage fluctuation in the 

adjacent conductors will caused interference inside the TMR sensor through electric field, both of 

which interfere the actual current sampling. By theory analysis and experiment verifications, it is 

recommended to minimize the output loop of TMR as small as possible and increase the signal-

to-noise ratio. It is also suggested placing TMR around conductors with small voltage changes 

and adding comb-shaped shielding ground to reduce influence of the interference. The optimized 

sampling method of TMR is applied in a totem-pole PFC circuit for zero current detection (ZCD). 

Sampling waveforms of TMR reflect the measured current accurately and can realize turn-off of 

the free-wheeling SiC MOSFET at zero current timepoint within whole ac voltage range. At last, 

the optimized sampling method of TMR is used to measure current inside the SiC IPM, from 

double pulse test to buck converter. This optimized circuit can measure device’s current accurately 

and provides a good design guidance for current sampling integration inside SiC IPM. 

 

Key words: SiC MOSFET, package, integrated power module (IPM), switching loss model, 

electromagnetic interference, tunnel magnetoresistance (TMR), current sampling 
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第一章 绪论 

本文首先介绍碳化硅（SiC）器件封装的研究背景。在此基础上针对碳化硅器件的封

装进行了详细的研究综述，并特别针对现有的碳化硅集成功率模块（IPM）进行了调研分

析。最后介绍了本文的主要研究内容。 

1.1 研究背景 

能源是经济社会发展的重要物质基础。随着人类社会的高速发展，依赖传统化石能源

的经济发展模式给全球带来了严重的环境问题，威胁人类生存。为实现经济社会的可持续

发展，世界各国已经开始高度关注该问题并出台了一系列相应方案措施来应对这一挑战。

我国作为目前世界上最大的碳排放国家，能源清洁低碳转型要求紧迫。中国力争于 2030 年

前达到二氧化碳排放峰值，努力争取 2060 年前实现碳中和[1]。2020 年 12 月 12 日，习近

平总书记在气候雄心峰会上进一步宣布，到 2030 年，我国单位国内生产总值二氧化碳排

放将比 2005 年下降 65%以上，非化石能源占一次能源消费比重将达到 25%左右，风电、

太阳能发电装机总量将达到 12 亿千瓦以上[2]。除大力发展新能源发电产业之外，各国也正

极力推动新能源汽车的发展并制定了禁售燃油车的长期计划。借助新能源的蓬勃势头，电

力电子技术也得到了广泛应用和发展。 

目前纯电动汽车呈现迅猛发展趋势，为提高电动汽车的续航里程，一方面可以提高电

池母线电压（400V 母线提升至 800V 母线）以减小逆变器工作的电流大小，提升系统效

率；另一方面可以增加电池容量。电池容量增加的同时，为减小用户充电时间，可以采用

增大车载充电机功率密度和直流快充等方案。相比于 Si 器件，SiC 器件在低导通电阻、耐

高压、耐高温、高频等方面具有显著优势。针对电动汽车的里程焦虑问题，SiC 器件可提

供极好的解决方案，实现电动汽车电控系统以及充电系统的显著提升。目前，丰田、特斯

拉、比亚迪等厂商已经将 SiC 器件用于电动汽车逆变器当中。据估计，SiC 汽车市场有望

以 38%的复合年增长率在 2025 年达到 15.5 亿美元[3]。此外，考虑到充电设施以及新能源

产业等方面，SiC 的总市场份额有望于 2025 年达到 25.6 亿美元[3]。 

1.1.1 SiC 功率器件的应用 

SiC 器件的市场预期分解如图 1.1 所示[3]。据预测，SiC 总的市场份额将由 2019 年的

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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5.41 亿美元以年均 30%的速度增长到 2025 年的 25.6 亿美元，其中新能源汽车占据 60.6%

的比例，另有 8.8%是新能源相关的充电设施基础建设。此外，SiC 器件在光伏储能、电源、

电机驱动等领域也有广泛应用。 

2019

$541M

$225M

$9M

$125M

$5M

$107M

$25M

$32M$14M

2025

$2562M
$1553M

CAGR：+38%

$118M

CAGR:

+55%

$314M

CAGR:

+17%

$225M

CAGR:

+90%

$154M

CAGR:

+6%

$89M

CAGR:

+24%

$69M

CAGR:

+13%
$38M

CAGR:

+18%

CAGR：复合年增长率

xEV（电机逆变+车载充电机+DC/DC 变换器）

光伏+储能

xEV充电设施

PFC/电源

轨道交通

电机驱动

UPS

其他（风电，国防，R&D等）

CAGR2019-2025：
+30%

 

图 1.1 2019-2025 SiC 功率器件市场预测及分布 

         

(a) 特斯拉 Model 3 SiC 逆变器      (b) 比亚迪汉 EV SiC 三相模块 

 

(c) 丰田功率控制单元（PCU） 

图 1.2 SiC 功率器件在新能源汽车上的应用 

 

功率模块

电容

线圈

Si PCU SiC PCU

目标：

体积减小80%
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目前，比亚迪，特斯拉，丰田等汽车厂商已有搭载 SiC MOSFET 的乘用车上市。图 

1.2(a)为特斯拉 Model 3 型电动汽车的逆变器，采用 STmicro 公司的 SiC MOSFET，图 1.2(b)

为比亚迪汉 EV 中采用的 SiC 三相逆变功率模块。早于 2014 年，日本丰田汽车公司即宣

布研制全碳化硅器件的电动汽车功率控制单元（PCU），如图 1.2(c)所示，得益于 SiC 器件

的高频低损特性，预期目标为使 SiC PCU 相比于 Si PCU 体积减小 80%。此外，受电动汽

车空间大小限制，其配备的车载充电机（OBC）对功率密度较为敏感。而 SiC 器件高频低

损的优良特性能够大幅提升车载充电机的充电效率和功率密度。因此，SiC 器件在车载充

电机领域也有广阔的市场前景。目前，各大厂商已经在研发 SiC OBC 的相关产品，如 Rohm

公司和中国联合汽车电子系统有限公司（UAES）在上海成立 SiC 技术联合实验室，其采

用 SiC 的车载应用已于 2020 年成功投入量产[4]，STmicro 已开始为雷诺-日产-三菱（联盟）

提供 SiC 芯片用于车载充电机的研发等[5]。 

除在新能源汽车领域内，在中小功率应用场合，SiC MOSFET 也逐渐得到推广应用。

如三菱、英飞凌纷纷推出全 SiC MOSFET IPM（集成功率模块）[6]，广泛应用于空调、冰

箱、洗衣机等家电和工业电机控制领域。 

1.1.2 SiC MOSFET 在实际应用时存在的问题 

目前市场上的 SiC 开关器件主要为 SiC MOSFET。得益于宽禁带材料优势，其更适宜

应用在高压领域，取代现有设备中普遍使用的 Si IGBT。相比于同等电压、电流等级的 Si 

IGBT，SiC MOSFET 具有更小的寄生电容参数；同时，作为单极性器件，SiC MOSFET 在

关断时没有拖尾电流。因此，SiC MOSFET 开关损耗更小，能工作在较高的开关频率以减

小无源器件体积，提升电力电子装置的功率密度。 

相比于 Si IGBT，SiC MOSFET 因为具有更小的内部寄生电容，可以实现器件的快速

开关，其开关时间仅为十几纳秒甚至小于十纳秒。极速的开关速度带来极大的 di/dt 和极

大的 dv/dt，进而引起器件开关过程中的振荡、电压电流过冲、串扰以及电磁兼容等一系列

问题。因此，SiC MOSFET 在开关过程中，对于电路中的寄生电感、电容参数等极其敏感。

在实际应用过程中，人们需要注意合理安排芯片布局，减小回路寄生参数。目前 SiC 

MOSFET 的封装主要沿用传统 Si 器件封装技术，由封装带来的寄生参数往往限制了整体

系统电路寄生参数的优化。为保证电路的安全可靠工作，人们常通过减慢开关速度，降低

开关频率等方式来减小器件的电流电压应力，减少电磁干扰问题，无法充分发挥 SiC 

MOSFET 快速开关的器件优势。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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除开关速度快，SiC 器件还适合在高温环境中工作，目前实验测得的 SiC 器件的工作

温度可以达到 300℃以上[7]。而传统 Si 器件工作温度一般在 150℃以下，其相应的封装材

料及结构也只保证 150℃以下工作的可靠性。在 SiC 器件高温应用场合中，传统封装材料

的可靠性将急剧下降。解决这一问题的关键在于找出适宜高温工作的封装材料并使封装中

不同材料层之间的热性能尽量匹配。此外，如何进一步提升封装的散热性能也是 SiC 

MOSFET 可靠稳定工作以及提升系统功率密度的一大关键。 

1.2 SiC 功率器件封装综述 

目前 SiC 功率器件目前主要沿用传统 Si 器件的封装形式，单管芯片普遍采用 TO 系

列封装，模块采用叠层结构封装等。随着人们对 SiC 器件特性的深入理解，各种改进型以

及新型封装方式被提出以匹配 SiC 器件的高速开关，高温工作等需求。 

1.2.1 传统功率器件封装 

如图 1.3 所示为采用传统封装形式的 SiC MOSFET 单管芯片以及模块的示意图。图 

1.3(a)为目前单管芯片常用的 TO-247-3 封装，通过锡膏将芯片背部和金属框架连接，正面

栅极和源极电极通过铝线键合工艺连接至相应引脚。该封装技术工艺成熟，可沿用传统 Si

器件封装生产流程，成为目前厂商采用的主流封装方式。但该封装方式体积大，金属键合

线、封装引脚以及 PCB 布局均会引入较大的寄生电感参数，大约在 20~30nH。 

图 1.3(b)为功率模块的封装，图 1.3(c)给出了其内部的层叠结构示意图。在模块中，

芯片首先通过锡膏焊接在带有电气走线的敷铜陶瓷板（DBC）上，DBC 再焊接在铜基板上

          

(a) 单管芯片（TO-247-3）         (b) 功率模块封装形式 

基板

外壳 端子芯片 键合线

陶瓷敷铜板

｝

 

(c) 功率模块层叠结构 

图 1.3 SiC MOSFET 传统封装 
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以保证一定的机械强度，芯片上表面通过金属键合线同功率端子及驱动信号端子实现电气

连接。受限于金属键合线、元件引脚以及多芯片单平面布局的封装形式，开关管换流回路

较大，寄生电感参数大。较大的寄生电感参数会导致碳化硅器件在快速开关过程中产生较

大的电压过冲，增加损耗以及加重电磁干扰等。 

针对 SiC MOSFET 在实际运用中存在的问题以及传统封装的局限性，相应的改进型

及新型的封装方式得到了人们越来越多的关注和研究。下面我们从低寄生电感设计、高温

封装以及多功能集成等方面对现有碳化硅功率器件的封装方式进行梳理和总结。 

1.2.2 低寄生电感、高温以及集成封装技术 

寄生电感参数对于 SiC MOSFET 开关过程影响明显，文献[8-9]详细分析了各种寄生电

感参数对器件开关特性的影响。以单个 SiC MOSFET 器件为例，可采用等效集总参数的简

化形式给出其含有寄生电感参数的原理图如图 1.4所示[10]。其中LG为等效栅极回路电感，

LD为漏极电感，LS为源极电感，LCS为共源极电感（即驱动回路和功率回路共有的一段源

极电感）。 

LG 主要影响栅极回路，容易造成回路振荡。SiC MOSFET 栅极可靠性相比 Si 器件较

差，目前商业产品的栅极极限电压值范围（-10V ~ +25V）远小同等 Si 器件（-30V ~ +30V）。

一方面，SiC MOSFE 跨导相比 Si 器件较低，为保证开通时较低的导通电阻，厂商通常推

荐较大的正向开通电压（18V~20V）；另一方面，SiC MOSFET 的栅极阈值电压普遍较低，

而且随着温度上升有继续下降的趋势，为保证可靠性，厂商普遍推荐器件采用负压（-5V

左右）关断。因此，栅极极限电压和工作电压之间裕量较小（5V 左右），较大的 LG带来的

栅极电压振荡很容易造成开关过程中栅极电压超出极限电压，致使器件可靠性降低。因此，

降低 LG对于 SiC MOSFET 的栅极可靠工作至关重要。LD和 LS存在于主功率回路中，主要

影响主功率回路，造成开关过程中的电压电流振荡，增加开关损耗以及电压过冲。 

LCS 为栅极回路和主功率回路共有的一段寄生电感，因此，在开关过程中，主功率回

S1

LG

LD

LCS

LS

 

图 1.4 SiC MOSFET 传统单管封装寄生参数分布图 
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路的 di/dt 在 LCS上产生的感应电压会耦合到驱动回路。开通时，器件电流上升，在 LCS上

产生上正下负的电压，根据基尔霍夫电压定律，此时实际加在器件栅源两端的电压下降，

等效产生了负反馈的作用。最后表现为器件开通速度减慢，损耗增加。同理，关断过程也

可得到类似结论。此外，功率回路电流振荡在 LCS 上产生的振荡电压也叠加到驱动回路，

叠加上 LG 的影响，驱动回路的振荡电压将更为严重，易造成器件栅极氧化层失效，损坏

器件。因此，减小甚至消除 LCS 对于 SiC 器件的可靠应用十分关键。针对 LCS 的问题，目

前器件厂商纷纷推出如图 1.5 所示的四引脚开尔文封装的分立器件，该封装从芯片表面单

独引出驱动回路源极端子，避免了驱动回路同功率回路的直接耦合，极大程度减小甚至消

除了 LCS值，保证了 SiC MOSFET 在开关过程中栅极的可靠性以及损耗的降低。 

A. 单管翻转贴片封装 

相关团队针对单管封装技术进行了新的尝试。阿肯色大学借鉴 BGA 的封装技术，提

出了一种单管的翻转贴片封装方式，如图 1.6 所示[11]。该封装通过一个金属连接件将芯片

背部电极引到与正面电极相同平面位置，然后在相应电极位置上植上焊锡球。该封装方式

                      

S1

LG

LD

LS

 

(a) TO-247-4 封装     (b) TO-247-4 封装器件寄生电感参数分布 

图 1.5 四引脚开尔文封装 SiC 器件 

      

(a) 单管贴片封装示意图     (b) 单管贴片封装大小对比 

图 1.6 单管贴片封装技术 

 

D S S G

裸芯片

锡球掩膜

焊锡球

背部焊盘连接

15.75mm

TO-247封装

4.4mm

6.26mm

24.9mm

翻转贴片封装
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消除了键合引线及引脚端子，相比于传统 TO-247 封装，体积减小了 14 倍，导通电阻减小

了 24%。该封装形式彻底取消了传统封装中普遍使用的金属键合线工艺，由该封装形式组

成的半桥模块其功率回路寄生电感小于 5nH，远小于分立器件的几十 nH 和传统模块的十

几 nH。 

B. DBC+PCB 混合封装技术 

传统功率模块封装普遍使用 DBC 板实现功率芯片的电气连接、结构支撑以及散热。

其制作工艺限定了功率芯片只能在单一的二维平面上布局电气线路，优化空间受限。根椐

文献[10]的分析方法，这种封装方法往往导致模块内部换流回路面积大，因此寄生电感参数

无法有效降低。针对DBC板的这种局限性，弗吉尼亚理工大学电力电子技术中心（CPES）、

华中科技大学（HUST）等团队利用 DBC 和 PCB 两种工艺相结合的方式提出了一种混合

封装的方式[12-13]，如图 1.7 所示。该封装方式将功率芯片焊接在 DBC 板上实现芯片的机

械、电气连接并保证较好散热性能，芯片上表面电极通过金属键合线连接到 PCB 板上。

PCB 板工艺成熟，其走线可以实现多层灵活排布，而且还可以实现无源电容元件等的焊接。

该封装形式可以极大地减小功率芯片之间的换流回路面积，可将寄生电感参数控制在 5nH

以下，体积相比于传统模块下降 40%。 

电容
过孔

DBC板

PCB上层

（红）

PCB下层

（蓝）       

混合封装桥臂 TO-247单管

 

(a)混合封装模块示意图     (b) 实物对比图 

图 1.7 DBC+PCB 混合封装技术 

柔性PCB

上管 下管
过孔

烧结点

散热器

DBC板

功率芯片 功率芯片

 

图 1.8 Semikron 公司的 SKiN 封装 
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柔性 PCB 结合银绕结工艺的封装形式也被用于某些商业模块中。如图 1.8 所示为

Semikron 公司利用 SKiN 封装技术制作的 1200V/400A SiC 功率模块[14]。该技术采用柔性

PCB 板取代金属键合线实现芯片之间的电气互连，模块内部回路寄生电感小于 1.5nH，开

关速度大于 50kV/μs，开关损耗相比于传统模块可降低 50%。 

C. 芯片上表面平面互连封装技术 

由图 1.8 可见，通过消除金属键合线，将芯片的换流路径从原来的 DBC 平面位置转

变到与芯片垂直的方向上并限制在很小的 PCB 纵向厚度中，可以极大地减小换流回路的

面积，进而减小封装中的寄生电感参数。除采用柔性 PCB 取代金属键合线之外，还可使

用平面互连的方式来实现芯片上表面的电气连接。如图 1.9(a)为三菱电机公司提出的端子

直连（Direct Beam Lead Bonding，DBLB）技术方案[15]，采用铜端子取代传统金属键合线

工艺来实现芯片上表面的连接。类似的还有 IR 提出的 Cu-Clip 方案[16]以及 Silicon Power

公司制作的 1200V/300A SiC 模块[17]中采用的连接方案。西门子公司提出了如图 1.9(b)所

示的 SiPLIT 技术[18]，采用真空层压绝缘薄膜以及铜金属沉积的方法实现芯片上表面的平

面型互连，减小了 50%的寄生电感值。在这类封装方式中铜端子和芯片的接触面积大且均

匀，相比于传统金属键合线封装，其芯片表面电流分布更加平均，带来了导通电阻的下降

以及散热性能的提升，进而也保证了封装的可靠性，提升模块的使用寿命。 

D. 双面封装技术 

芯片上表面平面互连的封装形式不仅有助于减小功率回路寄生电感参数，还增大了芯

片上表面的连接面积，加强了封装的散热能力。与此类似的双面封装技术则充分利用封装

中芯片上表面的接触面积，上下表面同时进行散热，极大地减小模块的热阻。这类封装体

积小，目前常用于电动汽车内部 IGBT 模块的应用[19-23]。SiC 器件对于低寄生电感参数以

及高功率密度的需求也使得双面散热封装技术成为 SiC 器件的一个重要的发展方向。如图 

1.10 所示为一款典型的双面封装 SiC 模块，其封装结构如图 1.10(b)所示[24-25]。该模块为

半桥结构，模块双面均采用 DBC 基板进行电气连接再焊接在液冷板上实现散热。在模块

源极

漏极

栅极

栅极键合线
铜端子

MOSFET

DBC氧化铝基板

焊锡

焊锡

  

DBC

平面铜连接
绝缘薄膜

Chip

 

     (a)DBLB 技术                        (b) SiPLIT 技术 

图 1.9 芯片上表面平面封装技术 
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内部，桥臂上管芯片正面朝下，下管芯片正面朝上，这样布局使得功率回路由传统模块中

的单面 DBC 二维平面分布转换到三维垂直平面分布。因为芯片厚度远小于芯片边长，所

以功率电流回路面积被极大减小，使模块的封装寄生电感以及电阻分别减小到原来的 1/3、

1/10[26]。同时模块的热阻值也下降了 38%[26]。文献[27]充分利用该双面封装垂直方向的灵活

布局特点，通过调整续流二极管的位置，进一步减小换流时的功率回路面积，从而将模块

的寄生电感参数值（实测）减小到 3nH 以下。 

CPES 针对 10kV 的高压 SiC 芯片开发了如图 1.11 所示的双面封装模块[28-31]。该模块

采用热循环性能比 DBC 更优秀的敷铝陶瓷板（DBA）作为绝缘基板。对于高压 SiC 器件，

除需保证低寄生电感参数以及良好散热性能之外，还需要注意模块的电绝缘问题，因此铜

钼铜（CMC）层压薄片被用于芯片和正面 DBA 之间实现电气连接并保证上下 DBA 板之

间有足够的绝缘距离。为减小 DBA 板被强电场击穿的风险，模块将两层 DBA 板通过银烧

结工艺结合在一起使用。图 1.11(a)中，芯片底部 DBA 板中间层通过过孔连接到电压母线

中点电压位置，能够有效减小 DBA 中最大场强值，保证绝缘可靠性。此时的中间层还起

到了一定的电场屏蔽效果，使半桥模块在开关动作时产生的共模电流回流到模块内部，流

出的共模电流减小到原来的 1/10[31]，减小了系统级的滤波器体积，提高了整体功率密度。

模块采用圆柱状弹簧端子实现电路的输入输出以及消除尖端电场，并保证模块内部平面不

     

顶部冷板 绝缘外壳

底部冷板
芯片
朝下

芯片
朝上

芯片
连接

冷板连接

底部基板

电气端子

顶部基板

 

(a)1200V/100A 模块实物图                (b) 封装结构图 

图 1.10 SiC 双面散热封装模块 

解耦电容

过孔

DBA1
DBA2

DBA3
DBA4

 

(a)模块结构示意图                       (b) 模块实物图 

图 1.11 10kV 双面封装 SiC 功率模块（侧视图） 
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同位置的压力平衡。考虑了弹簧端子的模块栅极回路电感参数仅为 3.8nH，并且集成高压

瓷片电容后，其功率回路寄生电感参数仅为 4.4nH。该模块主要通过底部 DBA 板连接散

热器进行散热，但也可以通过上表面进行散热（需要考虑端子位置以及散热界面的设计，

较为复杂）。 

压接方式也是一种双面封装技术，是一种通过外加压力而非焊接加金属键合线工艺实

现的一种封装方式，在多芯片并联的大功率 IGBT 模块中常有使用，如 Westcode 公司以及

ABB 公司的压接模块[32-33]。压接封装的主要优势为：无金属键合线，相比传统金属键合线

的封装模块，其寄生电感参数更小；并联芯片之间寄生电感参数以及热阻分布比较均匀；

可以实现双面散热；串并联实现十分方便，有利于电压电流的扩容。虽然压接封装有诸多

优势，但对于 SiC 芯片，直接套用传统压接封装还存在一定的难度：一方面是因为 SiC 芯

片面积较小，增加了压接的复杂性；另一方面，目前的压接封装寄生电感参数仍然较大，

还不足以满足 SiC 器件的苛刻要求。文献[34]提出了一种使用低温共烧陶瓷（LTCC）工艺

和弹性压针（Fuzz Button）实现压接的解决方案，如图 1.12 所示。Fuzz Button 是一种被

压成圆柱形的镀金铍铜多股线。该模块使用 LTCC 陶瓷作为中介层，将 Fuzz Button 嵌入

到比其长度略薄一些的 LTCC 的陶瓷定位孔中，再将该其作为插入件压在 SiC 芯片上表面

实现电气连接。LTCC 陶瓷还可实现类似 PCB 的多层金属布线结构来实现电极的引出以及

寄生电感参数的优化，如图 1.12(a)所示。微通道散热的结构设计方案也可以集成到 LTCC

顶部Cu板 

外壳

上部基板

钼基板

带有Fuzz Button的
插入件

微通道散热器

LTCC陶瓷 LTCC中导体 外壳材料 Fuzz Button
基板
材料

顶板
材料

散热液  LTCC中介层 嵌入的Fuzz Button  

(a)模块结构示意图                      (b) 带有 Fuzz Button 的插入件 

图 1.12 一种 SiC 压接模块 

栅极
绝缘层

PET薄膜

（100μm）

铜层母线

铝散热器

漏极电流

源极电流

栅极连接槽 

SiC MOS 钼片

铝片          

(a)模块结构示意图                            (b) 实物图 

图 1.13 一种嵌入母排式的 SiC 压接模块 
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中用来实现模块的液冷散热。图 1.12 为多芯片并联的单管模块，如需组成桥臂，只需将

两个单管简单重叠一起加压即可。该种封装的单管内部寄生电感参数仅为 550pH，半桥模

块寄生电感参数为 4.3nH。另一种 SiC 压接模块的尝试是将 SiC 芯片嵌入铜母排[35]当中，

这种方式也能减小模块的寄生电感参数，如图 1.13 所示，母排之间使用 PET（polyethylene 

terephthalate，聚对苯二甲酸）进行绝缘。为实现压接芯片上压力的均匀分布和更好的散热

效果，该模块使用了 PEEK（polyether-ether-ketone，聚醚醚酮）的螺柱分布在芯片四周的

排布方式，如图 1.13(b)所示。测得的模块寄生电感参数为 8.7nH，而且芯片热分布更加均

匀，整个模块外表面温差小于 1℃。压接模块对于压力以及机械结构、装置的精度要求较

高，这两种 SiC 器件的压接方案是对新型封装方式的尝试，许多细节工作以及可靠性问题

还有待进一步验证。 

E. 埋入式封装技术 

在图 1.13 的压接模块中，因为功率芯片嵌入铜母线中，也可认为是一种埋入式的封

装。如图 1.14 为一种为 SiC 设计的高温埋入式封装模块[36]，该封装首先在陶瓷片中使用

激光开槽，然后将 SiC 芯片放入槽位，再用绝缘材料填充它们之间的空隙。接下来，先在

SiC 芯片表面溅射一层铜金属，然后通过掩膜图案和电镀工艺实现表面的铜金属化（铜金

属加厚），最后进一步刻蚀出线路，芯片两面均采用该工艺实现器件的封装。运用该封装

工艺的 SiC 二极管模块能正常工作在 279℃并能测出器件的正向和反向特性。除此之外，

成熟的 PCB 工艺也可以利用来进行埋入式封装的模块制作[37-38]。图 1.15 给出了 PCB 埋

入式封装的制作流程，首先将芯片通过银烧结工艺结合在 PCB 板上，再通过 PCB 层压工

艺将功率芯片埋入环氧树脂中，最后通过过孔钻孔和电镀金属工艺实现芯片上表面的电路

结构设计。图 1.15(b)给出了应用该种方法制作的功率模块实物图。埋入式的封装技术能

够充分利用模块的空间面积，并可以轻易的形成多层结构布线甚至三维立体封装，但由于

目前 PCB 材料的散热性能较差，模块的散热优化问题以及模块的可靠性问题等还有待进

一步验证。 

高温黏合材料

基板

SiC芯片陶瓷 陶瓷

散热器

IO引脚

通用埋入式模块

 

图 1.14 一种 SiC 高温埋入式封装技术 
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F. 三维（3D）封装技术 

SiC MOSFET 是垂直型的结构，漏极和源极分别位于芯片的下表面和上表面，如果简

单地将两颗芯片上下重叠即可组成半桥结构的封装形式。三维（3D）封装技术利用这个特

点进行封装应用设计，如 TI（美国德州仪器）公司推出的 3D Buck 功率芯片[39]。前面所

述的压接封装技术[35,40]可以直接通过单管串联叠加或者自身内部埋入功率芯片实现三维

形式的封装。而 PCB 埋入式封装更可以借助成熟工艺实现三维封装技术，图 1.16 为采用

PCB 封装工艺设计的 SiC MOSFET 半桥模块[41]。该模块可以轻松实现功率器件栅极驱动

的开尔文连接以消除共源极电感的影响，其布局极其紧凑，功率密度极高，封装寄生电感

参数约为 0.25nH。 

表 1.1 对目前 SiC MOSFET 的典型封装的寄生电感参数做了简单的归纳总结。SiC 封

装的首要问题是减小寄生电感参数，如消除金属键合线，利用 PCB 灵活布线工艺的优势

等。多种封装方式为 SiC MOSFET 的应用提供了参考方案，但还需对工艺的复杂性以及长

期工作的可靠性问题进一步研究验证。 

          

功率芯片银烧结

层压嵌入

顶部过孔制作

镀铜及结构化设计                

(a)埋入式封装制作流程示意                  (b) 实物图 

图 1.15 PCB 埋入式封装技术 

        

(a)三维封装示意                     (b) 实物图 

图 1.16 SiC MOSFET 三维封装技术 

输出

S_h

G_h

S_l

G_l

功率输入+

功率输入-

｛

SiC MOSFETs
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G. 高温封装技术 

SiC MOSFET 的一大优势是其耐高温的工作特性。理论上，其最大工作温度可达 600℃。

在实际工作时，考虑芯片自发热引起结温上升后，温升导致导通损耗增加，进一步引起结

温继续上升，如此正反馈的情况下其最大稳定工作结温仍可高达 200~400℃[42]。而 Si 器件

的工作温度不超过 175℃，相应的焊锡等封装材料的工作温度也和 Si 器件相当，不适宜

200℃以上高温工作。此外，封装中不同材料之间热膨胀系数（Coefficient of Temperature，

CoT）存在差异，随着工作温度的升高，由热膨胀系数失配引起的热应力也将增大，对于

整个封装的高温可靠性提出了很大的挑战。 

传统模块通常采用粗铝线作为芯片的连接键合线，铝与 DBC 铜层以及芯片表面之间

的热膨胀系数差异较大，模块工作时长时间的温度变化造成的铝键合线处失效问题，是功

率模块失效的最主要表现。为提高模块高温工作时的可靠性，可采用铜线替代铝线进行键

合[43]以消除不同材料之间 CoT 失配的问题。而且铜线电阻率低，也能减少总体损耗，减

少键合线温度的上升。铜线键合还需要结合芯片表面铜金属化处理来进行。此外，铝带、

表 1.1 SiC MOSFET 典型封装结构 

 金属键合线 封装类型 功率等级 寄生电感大小/nH 

分立

元件 

有 TO 系列 650V~1700V/5A~100A 10~20 

无 单管翻转贴片 650V~1200V/15A~35A < 5 

功率

模块 

有 传统层叠结构 1200V~1700V/20A~500A 20~30 

有 DBC+PCB 混合封装 1200V~1700V/20A~100A < 5 

无 混合封装（SKiN） 1200V/400A < 1.5 

无 芯片上表面平面互连 650V~1200V/100A~300A < 5 

无 双面封装（焊接、烧结） 650V~10kV/50A~300A < 5 

无 双面封装（压接） 1200V/100A~200A < 10 

无 埋入式封装/三维封装 1200V/80A < 1 

 

图 1.17 铜线（左）以及铜带（右）连接工艺 
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铜带的连接工艺因具有更大的载流能力、更好的功率循环以及散热能力，也有望为碳化硅

提供更好的高温封装解决方案[44-45]。图 1.17 分别为铜键合线以及铜带的连接方式。类似

的，前述芯片上表面平面互连以及双面封装等结构方式则彻底消除了金属键合线的连接，

也适合于碳化硅器件的高温封装应用。 

在除压接模块的传统封装中，焊锡或锡膏常用于芯片与 DBC 的连接，焊接工艺成熟

且简单。通过调整焊锡成分比例，改进锡膏刷技术，真空焊接减小空洞率以及添加还原气

体等可实现极高质量的连接层。但传统锡膏焊接工艺也存在一定的局限，如热导率低

（~50W/(mK)），且会随温度变化，导致模块热阻也随之改变。此外，随着长时间的温度

循环，热应力带来的焊锡层失效问题也是制约模块高温工作可靠性提升的瓶颈。近些年来，

银烧结技术逐渐引起了人们的关注。银烧结工艺通常是将银粉颗粒与有机溶剂混合成银浆

焊膏，再印刷到 DBC 板上，通过预热除去有机溶剂，然后加压烧结实现芯片和基板的连

接。为降低烧结时所需的温度，一种方法是增大烧结时施加的压力，这增加了相应的设备

成本，而且加压过程中容易造成芯片损坏，对工艺参数要求较高；另一种方法是减小银颗

粒的体积如采用纳米银颗粒取代微米银，但颗粒加工成本会有所提升。所以很多研究工作

继续针对微米银颗粒的银浆烧结工作进行研究以得到合适的烧结温度、压力、时间参数等

[46]。如图 1.18 所示为一些典型焊锡和烧结银材料的热导率及其工作温度对比图[47]，从图

中可知，烧结银的导热系数可达 200W/(mK)。烧结温度只需 200~300℃，烧结完成后可工

作在 300℃以上而不发生熔化（熔点 900℃），因此需要多次烧结步骤的模块不会发生烧结

层的再熔问题。这些特性使得烧结银工艺非常适合碳化硅器件的高温封装连接[47-48]。 

金属陶瓷板与基板是功率模块电路走线布局与机械支撑的主要部件，也是功率模块热

50 100 150 200

100°C  

200°C  

300°C  

热导率（W/m  K）

工
作
温
度

焊锡
Au88Ge12

Pb95Sn5

Au80Sn20

Pb81In19

Pb95Sb5

Pb90Sb10

Pb75In25

Sn96.5Ag3.5

Sn96.5Ag3.0Cu0.5

烧结材料
Argomax®  Film

Argomax® Paste

mAgic® Paste

NAMICs Paste

Loctite Paste

 

图 1.18 典型焊锡和烧结银材料的热导率及其工作温度对比图 
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阻的主要组成部分，因此其性能的好坏对于模块高温工作的可靠性至关重要。表 1.2 和表 

1.3 分别给出了目前常用的一些绝缘陶瓷板材料以及模块基板材料[46,49]。表中，为导热系

数， 为热膨胀系数，R 为挠曲强度，为密度。越高，说明散热能力越好； 则影响了

封装在高温工作时材料膨胀后不同材料之间的热应力大小，不同材料之间差异越大，温

度越高，则热应力就越高，长时间的温度波动造成的可靠性也就越低；R 代表陶瓷材料的

硬度与韧性，值越高，可靠性越高，而且可以做得更薄而不易碎；则决定了材料最终的

重量。因此，理想的材料，越高越好，而且封装中不同层材料之间 值越接近越好，而高

R 值也是提高碳化硅模块封装高温工作可靠性的关键所在。 

如表 1.2 所示，Al2O3 具有成本低，机械强度高等优点，是目前功率模块中最常用的

绝缘陶瓷材料，但其导热系数低，导致热阻值偏大，而热膨胀系数与碳化硅偏差较大（接

近两倍），用于碳化硅高温工作时可靠性相对较差。AlN 陶瓷值高，而且热膨胀系数与

碳化硅接近，成本合适，是目前较为理想的碳化硅器件绝缘基板材料。近些年来，一种新

型的 Si3N4 陶瓷基板成为研究热点，其理论导热率高达 320 W/(mK)，目前东芝与罗杰斯通

过研发，在保证陶瓷强度条件下得到了实际热导率达 90 W/(mK)的氮化硅基板[49]。此外，

表 1.2 陶瓷板材料参数对比 

陶瓷材料  /(W/(mK))  /(ppm/K) R/MPa 

Al2O3(99%) 33 7.2 345 

AlN 150~180 4.6 360 

Si3N4 70~90 3.0 932 

BeO 270 7.0 250 

LTCC 2 7.0 200 

表 1.3 常用的基板材料相关参数 

基板材料  /(W/(mK))  /(ppm/K)  /(g/cm3) 

Cu 398 17.8 8.96 

Al 218 23 2.7 

Cu/Mo 162~275 6.8~13 9.3~10 

Cu/W 130~205 5.6~9 14.8~17 

Cu/C 200 4 — 

AlSiC 170~200 6.5~13.8 2.97~3.04 
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氮化硅陶瓷挠曲强度高，可以做得更薄，使得基板整体热阻能实现与氮化铝接近。而且氮

化硅陶瓷的热膨胀系数更接近碳化硅材料，相比氮化铝抗热震性能更强，所以综合考虑，

氮化硅陶瓷基板更适合于碳化硅器件在高温条件下的应用。BeO 虽然热导率极高，但其强

毒性限制了其应用范围。低温共烧陶瓷（LTCC）多用于射频功率器件，能够轻松实现类似

PCB 的多层结构，如前文所述相关文献中的碳化硅双面压接模块。但 LTCC 工艺使用金银

材料作为金属层，成本高，而且热导率极低，难以满足碳化硅功率模块的应用场合。 

绝缘陶瓷材料需要和金属（如铜、铝等）结合形成金属陶瓷板才能实现与功率芯片的

连接以及布局走线，其中 DBC（直接敷铜）板已广泛应用于功率模块的封装应用当中。以

制作 Al2O3 DBC 板为例进行分析，需要在含氧的氮气氛围中加热至 1066℃左右，利用生

成的共晶液相润湿相互接触的铜箔和 Al2O3 陶瓷表面，同时铜箔还与 Al2O3 发生反应，生

成 Cu(Al2O3)2、Cu(AlO2)等复合物充当共晶钎料，使两者牢固地结合在一起[50]。在 DBC 工

艺技术基础上，进一步发展起来的 AMB（Active Metal Brazing，活性金属钎焊）工艺利用

钎料中含有的少量活性元素 Ti、Zr 与陶瓷反应生成能被液态钎料润湿的反应层，从而实

现陶瓷与金属接合的一种方法。AMB 板是靠陶瓷与活性金属焊膏在高温下进行化学反应

来实现结合，因此其结合强度更高，可靠性更好[51]。如图 1.19 为典型的 DBC 与 AMB 覆

铜陶瓷板的对比图，DBC 工艺简单，成本低，但铜与陶瓷接合界面应力大，容易产生空洞，

而且接合层可靠性较低，而 AMB 板在界面应力、空洞率、接合层可靠性方面均优于 DBC，

因此也更适合碳化硅的高温封装应用场合。但 AMB 工艺过程步骤较多，成本较高，所以

该工艺更适合制备在电动汽车、动力机车中使用的模块封装用陶瓷覆铜板。 

如表 1.3 所示，铜（Cu）作为固定用的基板材料热导率最高，但其热膨胀系数较大，

远大于陶瓷板材料，在高温工作时热应力较大。铝（Al）作为基板材料，成本低、密度低、

可显著降低整体价格与重量，但其在热导率及热膨胀系数匹配方面均表面较差。铜基合金

如 Cu/Mo，Cu/W，Cu/C 等在热导率和热膨胀系数方面性能均较为优越，但其密度与成本

均较高。AlSiC 在成本、密度以及热膨胀系数等方面均十分理想，但其缺点在于热导率没

有纯铜材料高。所以在具体选择时需根据实际需要进行分析。基板主要起到的是机械支撑

无氧铜
（纯度>99.95%）

陶瓷

Ag/Cu合金

铜
（纯度>99.9%

含氧0.02~0.05%）

CuO

陶瓷
 

图 1.19 DBC（左）与 AMB（右）覆铜陶瓷板对比 
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的作用，用于固定绝缘陶瓷板，而且基板会增加模块的整体热阻。在保证一定机械强度以

及模块安装需求的情况下可取消基板，一方面可以节省成本，另一方面也可以减小热阻。

如英飞凌等公司推出的无基板模块或直连散热器封装模块[52-53]。 

H. 封装集成技术 

碳化硅器件的出现推动着电力电子继续朝小型化的方向发展，其集成化的趋势也日渐

明显，例如瓷片电容集成、驱动芯片集成、传感器集成、散热器集成、PCB 集成等。 

低电感封装设计对于充分发挥碳化硅器件的快速开关特性，减小损耗十分关键，除前

述采用的先进封装结构形式外，还可以通过集成解耦瓷片电容的方式来减小功率回路的寄

生电感参数，抑制开关时的电压过冲现象[54-56]。目前 MLCC 瓷片电容的高温工作可靠性

不足，商用高温瓷片电容最高工作温度低于 200℃，而且价格较高，因此目前集成瓷片电

容的封装方案还无法实现高温场景的应用。 

驱动芯片集成技术能够极大地减小驱动回路寄生电感参数，减小驱动电压信号振荡问

题，保证电路工作可靠性[57-58]。三菱、英飞凌等公司均发布了 SiC IPM（集成功率模块或

者智能功率模块）[59-60]，如图 1.20 所示为英飞凌推出的 1200V SiC IPM 实物图及其相关

 

图 1.20 英飞凌 SiC IPM（左，IM828-XCC）及其原理图 

 

图 1.21 片上集成 COMS 驱动的 SiC MOSFET（左：芯片剖面图，右：实物图） 仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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原理框图[60]。该 IPM 主要用于如加热电器、空调等电机驱动控制，集成了 6 颗 1200V/45mΩ 

SiC MOSFET 以及一颗 6 通道 SOI（Silicon-on-insulator）栅极驱动芯片，大小仅有

36mm×22.7mm×3.1mm，最大功率可达 8kW。TI（美国德州仪器公司）为 GaN 芯片提供了

集成栅极驱动器以及相关保护功能的解决方案，极大地减小了驱动回路的寄生电感参数，

保证了 GaN 开关的稳定性[61]。除采用封装集成的方法，器件厂商以及相关研究人员也考

虑采用片上集成驱动的方法，如纳微半导体（Navitas）已经发布了相关片上集成驱动的 GaN

芯片并已用于手机快充等相关设备[62]。图 1.21 所示为日本产业技术综合研究所采用

CMOS 工艺在 SiC 晶圆上完成了驱动芯片与功率 MOSFET 的集成，实现了 1500V 的阻断

电压以及 600V/10A 的动态开关过程，开通和关断时间分别为 24ns 和 28ns，开关电压波

形基本无振荡现象[63]。 

传感器集成在 IGBT 芯片中比较常见，富士电机公司采用片上集成的方法将温度检测、

过流检测、过压检测等均设计在 IGBT芯片内部，取得了较好的结果并在其产品中应用[64]。

目前针对 SiC MOSFET 也有相关研究进行了尝试，如片上集成温度传感器等[65]。除片上

集成，目前模块内部会采用集成 NTC 电阻的方式来监测模块温度，近似得到模块内芯片

工作时的温度状况。由于通常的电流传感器存在体积大，由此带来的电路布局会增大寄生

参数等问题，目前还未得到广泛应用。 

散热集成技术可以有效减小模块热阻，如前述英飞凌等公司推出的无基板模块或直连

散热器模块[52-53]。为进一步增加碳化硅模块的散热性能，还可以将液冷散热通道集成在散

热器上[34,66]。更进一步可直接在芯片层级制作散热的微通道，通过液冷的方式直接将芯片

的热量带走，其热通量可高达 1.7kW/cm2，能够极大地减小散热系统所需的体积，提升系

统功率密度[67]。 

PCB 集成工艺采用成熟的印刷电路板设计工艺，可通过埋入式的封装方式将功率芯片

嵌入 PCB 板中[37]，并在 PCB 外层布局瓷片电容以及驱动电路等[68]。 

1.2.3 SiC IPM（集成功率模块）及其关键问题 

A. SiC IPM（集成功率模块） 

如前所述，为充分发挥 SiC MOSFET 快速开关性能和工作可靠性，工业界和学术界提

出了各种新型封装方式、进行了封装材料研究以及集成功能的探索。 

在众多的封装形式中，集成功率模块（IPM，Integrated Power Module），或者称为智能

功率模块（IPM，Intelligent Power Module），将功率芯片和驱动芯片集成在同一封装中，

布局紧凑，可以极大地减小驱动回路寄生电感参数，保证功率器件开关的可靠性。此外，
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在 SiC IPM 中，驱动芯片通常还设计了过温保护、过压保护、以及故障报警等功能[69]，并

留有过流保护接口。SiC MOSFET 开关速度极快，短路电流过冲大，短路耐受时间短[70]，

温度上升快速[71]，因此集成这些电路保护功能能对电路故障做出快速响应，保证电路正常

工作并延长模块使用寿命。 

IPM 的发展可追溯至上世纪 80 年代中后期至 90 年代初期，随着家电中压缩电机等对

功率芯片性能及可靠性的要求逐渐提升，基于 IGBT 的 IPM 模块应运而生[69,72]。此后，随

着芯片与封装技术的进步以及应用的推广，IPM 模块开始广泛用于家电电机驱动、光伏以

及工作控制等领域。而且随着功率容量的提升，在新能源汽车电驱领域 IPM 也有一定的应

用前景[69]。目前市场上的 IPM 主要以 IGBT 为主，三菱电机、富士电机、英飞凌、罗姆、

Vincotech、中车等公司均推出了相关产品，也有部分厂商如三菱电机、英飞凌等推出了基

于 SiC MOSFET 的 IPM[59,60]。 

图 1.22 为三菱电机公司的 Super Mini DIPIPM（超迷你双列直插智能功率模块），应

用场景为家电设备中压缩机的电机驱动。在该模块中，6 颗 SiC MOSFET 组成三相逆变桥，

其中所有桥臂上管共同连接直流正母线（如图中 P 引脚所示），桥臂中点（U、V、W）以

及桥臂下管源极（NU、NV、NW）分别引出，用于连接驱动电机以及外接电流采样电阻

等。该 SiC IPM 集成了分别有三路输出的低压驱动芯片（LVIC）和高压驱动芯片（HVIC），

用于控制三相逆变桥臂的下管以及上管。在 HVIC 旁还通过封装的方式集成了三路自举二

极管为对应的上管驱动芯片单元供电，因此只需为 IPM 提供单一辅助供电，极大地简化了

 

图 1.22 三菱电机 SiC IPM（左，Super Mini DIPIPM）及其原理图 
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系统设计。在 LVIC 中，还设计了相应的供电电压欠压保护、短路保护、过温保护等功能，

在出现故障时可输出故障信号给控制器作出相应的调整。 

图 1.20 中英飞凌给出的 SiC IPM 方案则略有不同。英飞凌采用 SOI 工艺将 SiC 

MOSFET 三相逆变桥臂 6 个开关管的驱动以及为上管驱动供电的自举二极管均集成在单

颗芯片中，并且在单颗芯片中提供了供电电压欠压保护功能，还留有引脚分别用于过流检

测和故障信号输出。该驱动芯片还设计了防止桥臂直通的保护功能，当输入信号发生错误

或者受到干扰导致上下管均出现开通信号时会优先保持最先开通的管子而忽略互补管的

开通信号[73]。用于实现过温保护功能的热敏电阻则集成在驱动芯片旁并给出输出引脚，这

与三菱电机通过在 LVIC 片上集成热敏电阻的方案略有不同。其他公司的 IPM 内部芯片元

件结构组成与以上两家公司大同小异。测试结果表明，SiC IPM 相比于同封装形式的 Si 

IGBT IPM 模块，其开关损耗可减小 76%[74]，因此，SiC IPM 可以工作在更高的开关频率

以提升整体逆变系统的小型化程度。 

图 1.23 为三菱电机 SiC IPM 的封装内部布局设计[75]。经过数代工艺的改进，其芯片

互连如图 1.23(a)中所示，功率芯片与驱动芯片、自举二极管分别焊接在相应的金属框架

上，并且为进一步减小封装面积，在该 IPM 模块中采用金线键合工艺直接实现功率芯片与

功率芯片
键合线

环氧树脂 绝缘树脂片

驱动芯片
键合线 自举二极管

 

(a) 封装结构示意图 

功率芯片

驱动芯片

金线

铝线

金属框架

中间走线

 

(b) 功率芯片与驱动芯片间接（左）与直接（右）互连封装示意图 

图 1.23 三菱电机 SiC IPM 封装内部布局设计 
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驱动芯片的连接。如图 1.23(b)所示，功率芯片驱动信号的中间走线被取消，有效地减小了

整体的封装面积，也为后续集成更多功能提供了空间。在图 1.23(a)所示的封装设计中，功

率芯片所在铜框架层通过一层高导热系数的绝缘树脂片与外部散热金属片相连接，最后通

过环氧树脂塑封工艺完成模块的定型。而英飞凌的 SiC IPM 内部布局设计如图 1.24 所示

[76]，其功率芯片的焊接基板采用 DBC 板，能够保证足够的散热能力以及电气性能。该 SiC 

IPM 的驱动芯片以及热敏电阻则焊接在单独的 PCB 板上，再采用铝线键合工艺实现功率

芯片与输出端子以及驱动板的连接，最后使用环氧树脂塑封工艺完成模块的定型。 

SiC IPM 目前主要用在商业产品的电机驱动当中，如风扇电机，空调压缩机，泵机等

应用场合，所以其主要电路结构为三相逆变电路。此外，还有针对光伏系统设计的 Si IGBT-

SiC SBD 混合 IPM 模块[77]，如图 1.25 所示。SiC SBD 的应用，极大地减小了 IPM 中反向

恢复引起的损耗，兼顾了成本以及系统效率。 

三菱公司在其 IGBT 三相逆变 IPM 的基础上，进一步推出了集成更多功能的模块

DIPIPM+[78-79]。如错误!未找到引用源。所示，针对一些小功率工业应用中对系统尺寸有严

格限制的场景，该 CIB（Converter-Inverter-Brake）型 IPM 集成了三相整流二极管以及用

于电机制动时能量回收用的 Brake 电路。对比传统模块或者分立元件搭建的系统，使用该

IPM 的主电路板 PCB 面积可减小 50%[79]。 

PCB

驱动芯片及

热敏电阻

DBC

SiC 

MOSFET 铝键合线

铜引脚框架

环氧塑封模
 

图 1.24 英飞凌 SiC IPM 封装内部布局设计 

 

图 1.25 用于光伏逆变的 Si IGBT-SiC SBD 混合 IPM 电路图 
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B. SiC IPM 的若干关键问题 

现有的 SiC MOSFET IPM 封装形式基本沿用传统 Si IGBT IPM 的封装方法。首先 SiC 

IPM 没有集成内部瓷片解耦电容，只能通过外部就近连接高频解耦电容，如图 1.27 所示

 

图 1.26 集成三相整流桥与制动能量回收的 IGBT IPM 

（左：电路原理图，右：模块框图） 

 

图 1.27 英飞凌 SiC IPM 推荐应用电路结构框图 
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[76]中#5 所示，在解耦电容和三相桥之间还串有采样电阻，如此必然导致功率回路寄生电

感参数的大幅增加。如前所述，对于 SiC MOSFET，在开关过程中器件 di/dt 极大，功率回

路寄生电感会导致诸如电压过冲，损耗增加等问题。其次，随着 SiC MOSFET 开关频率的

增加，驱动芯片的损耗也必然增加，其散热需进一步加强。为进一步优化上述两个问题，

可采用将驱动芯片、高频瓷片电容同碳化硅功率芯片集成在同一块 DBC 上的封装方法。

瓷片电容靠近功率桥臂以减小功率回路寄生电感参数，驱动芯片利用 DBC 的高导热性能

增强散热能力，如图 1.28 所示。 

图 1.28 所示的 SiC IPM 集成度极高，其低寄生参数与优秀的散热性能是确保 SiC 

MOSFET 快速开关、高频低损特性充分发挥的关键。但随着功率模块集成度地提高，在模

块的设计与应用中仍存在一些关键问题有待进一步优化与解决。 

瓷片解耦电容的集成减小了 SiC IPM 中功率回路寄生电感，但同时也限制了器件电流

的准确测量。对于应用端，在系统设计时需要评估功率器件的开关损耗（特别是在高频开

关时）以便于后续的散热系统设计与方案优化。当 SiC IPM 中器件电流无法准确测量，传

统的双脉冲测量器件电压电流波形计算损耗的方案此时也就无法实施。为此，可通过建立

SiC MOSFET 开关过程的模型来计算出器件的损耗。在模型准确的情况下，实际应用只需

代入具体的电路参数与器件参数便可方便地得到器件在特定工况下的开关损耗，进而进行

热设计。但可惜的是，目前的开关损耗模型大多基于或者依照硅器件的特性参数来进行分

析，没有有效结合 SiC MOSFET 的实际器件特性参数，因此存在普遍的模型不准确的情

况。因此，建立针对 SiC MOSFET 特性的精确开关损耗模型对于 SiC IPM 后续应用中的热

设计具有重要意义，这是目前 SiC IPM 的一个关键问题。 

集成瓷片解耦电容的 SiC IPM 也给其过流检测功能带来了极大地挑战。传统 IPM 集

成的驱动芯片虽然带有过流检测的端子，但其过流或者短路保护所需的采样信号需要外接

采样电阻来实现，如图 1.27 所示[76]，#6 位置为三相桥臂下管源极所连的采样电阻，控制

 

图 1.28 集成驱动、瓷片解耦电容于同一 DBC 的 SiC IPM 

SiC 

MOSFET

驱动芯片
栅极电阻

驱动供电电容

母线瓷片

解耦电容

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文  第一章  绪论 

24 

信号与功率电路在#7 位置单点接地以减小主功率电流对控制电路部分的干扰。根据该 SiC 

IPM 应用设计手册上的设计方法，采样电阻阻值需选为 10mΩ（SiC MOSFET 导通电阻典

型值为 45mΩ）。如果该 IPM 工作在其最大负载电流，在考虑了安全裕量以及高温降额的

情况下，单颗电阻上的损耗可达 3.2W，三颗电阻损耗接近 10W，这不仅对电路的效率产

生影响，而且对系统的散热设计也提出了更高的要求。采样电阻的散热需求需要大的封装

与保证（如 2512，6.4×3.2 mm2），不适合再集成在 SiC IPM 中。目前一些 IGBT 芯片将一

定比例的元胞单独引出得到与主元胞按比例缩小的电流再进行电阻采样，经过换算即可得

到 IGBT 实际电流大小并采取相应的保护动作[80,83]，如图 1.25 中 IPM 下管所示。这种方

法可以有效减小采样电阻的损耗及体积，提升整体效率，便于集成，但对芯片设计要求高，

特殊的制造工艺也增加了成本。目前暂时没有类似这种片上预留电流采样元胞设计的碳化

硅商业产品。SiC MOSFET 相比于 Si IGBT 开关速度更快，对电路中寄生电感参数十分敏

感，极易造成开误动作等问题，而且 SiC MOSFET 短路承受能力远小于 Si IGBT。因此，

如何进一步集成小体积、低损耗、采样精确、响应迅速的电流检测方案也是目前 SiC IPM

目前面临的一个关键问题。 

在 SiC IPM 中，功率芯片高速开关过程中的 dv/dt 和 di/dt 造成了内部恶劣的电磁环

境，特别是当驱动芯片与功率芯片共用 DBC 散热时，模块内部的空间耦合参数会带来一

定的耦合干扰问题。如何分析内部的干扰问题并据此建立模型指导模块的设计也是目前

SiC IPM 目前面临的一个关键问题。 

以上三个 SiC IPM 的关键问题分别属于热评估设计、电流采样与保护、电磁干扰三个

方面，是确保模块高效可靠工作不可回避的问题。本文是对 SiC IPM 的初步探索，所以先

以单管芯片（无器件并联）设计的半桥结构为例进行分析，因此属于小功率等级。半桥功

率模块属于最基本的结构单元，后续可在本文研究基础上，通过器件串并联设计更高功率

等级的模块。 

1.3 本文的选题意义及主要研究内容 

1.3.1 本文的选题意义 

世界气候变化形势严峻，全球针对气候变化问题正在出台各项措施来减少碳排放，我

国也宣布了“碳达峰”和“碳中和”的双重目标。光伏、风能、新能源汽车等清洁能源相

关产业的发展将有效助力节能减排的实施。这些产业离不开电力电子技术的进步和广泛应
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用，而电力电子技术应用的核心则是功率器件。Si IGBT 器件经过几十年的发展，其性能

已经被开发到接近极致，受硅材料的性能限制，难以再大幅提升器件性能。而 SiC MOSFET

作为宽禁带材料器件的一种，其栅氧电压控制以及单一截流子的器件特性使得其越来越受

到用户的青睐。而宽禁带材料自身的天然特性决定其仍有较大的提升及发展空间，为电力

电子应用的性能提升提供了极大的可能。 

随着 SiC MOSFET 器件工艺的成熟、可靠性的不断提升以及生产成本的下降，其应用

越来越普遍，应用市场逐步扩展。SiC MOSFET 快速开关优势在应用中的发挥还需要封装

作为桥梁来实现，但目前大部分应用采用的仍然是传统封装，并不能够充分发挥其高温、

高频等优势特点。例如，用户在使用 SiC MOSFET 过程中往往受封装寄生参数太大的影

响，选择降低器件开关速度，减小器件开关频率等方式来减小电压电流振荡，降低损耗，

缓解电磁干扰，保证系统稳定等。此外，SiC MOSFET 能够工作在 200℃的高温环境下，

适于某些对温度要求高的应用场合，如航空航天、石油钻井、电动汽车等领域。传统封装

材料普遍以适配 Si 器件 175℃以下应用场合，高温工作时可靠性将急剧下降，因此，高温

封装的研究也将是 SiC MOSFET 的重点之一。随着系统功率密度的不断增加，特别是新能

源汽车等对装置体积和功率等级要求较高的应用场合，模块布局越来越紧凑，需要在更小

的空间内实现完整的器件功能及保护控制，因此，将驱动、保护电路甚至散热等功能集成

在封装内部的需求也逐渐突现。 

针对 SiC MOSFET 封装的一系列应用需求，各种新型封装形式纷纷涌现，这些封装均

旨在减小封装寄生电感参数，提升散热性能、提升系统应用可靠性等。通过集成高频瓷片

电容可以在模块内部实现开关时刻电流的高频解耦，减小回路寄生电感参数。SiC MOSFET

对于栅极驱动电压的苛刻要求决定栅极驱动回路的寄生电感参数越小越好，因此集成栅极

驱动芯片于模块内部以便最大程度减小栅极驱动回路面积是 SiC MOSFET 实现高频快速

开关的有效保证。因此，SiC 集成功率模块十分契合 SiC MOSFET 对低寄生电感参数的需

求。在此基础上，还可在模块内部集成更多功能，如保护、检测、散热等，真正实现智能

化的集成功率模块。 

本文以小功率 SiC MOSFET 集成功率模块为研究对象，结合 SiC MOSFET 实际器件

特性，研究了集成高频瓷片电容、驱动芯片的集成功率模块中功率器件的开关损耗的精确

评估问题，针对集成驱动后模块内部的电磁干扰现象进行了分析，并探索了在紧凑的集成

功率模块内部集成电流采样进行控制和保护的可能性。该工作对于 SiC MOSFET 集成功

率模块的理论设计，实际应用等都有重要的参考价值。 
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1.3.2 本文的主要研究内容 

本文的研究对象为集成驱动芯片以及瓷片电容的小功率 SiC IPM。SiC IPM 体积小，

密度高，散热设计是确保其正常工作的关键，而散热设计的基础在于模块损耗的准确评估，

因此本文第二章针对 SiC IPM 的损耗精确评估进行的研究；此外，SiC IPM 驱动芯片紧靠

功率芯片，内部电磁环境复杂，易造成驱动干扰，因此本文第三章针对其内部驱动干扰的

关键问题进行建模分析；在解决了热损耗评估与电磁分析的基础上，为进一步提升模块工

作性能与可靠性，本文第四章探索了在模块内部集成电流采样方案的可行性。各章的主要

内容如下。 

第二章从高功率密度变换器系统热设计的需求出发，指出其关键在于模块内部损耗预

估的准确性。由于 SiC IPM 布局紧凑，通过测量器件电压、电流波形计算损耗的传统方法

无法适用。本章利用 SiC MOSFET 数据手册中的器件转移特性与寄生电容参数等建立动

态开关损耗模型的方法来实现其开关损耗的高精度快速估算。在建模过程中发现 SiC 

MOSFET 在高漏源电压（vds）下比低 vds 下能导通更大的电流，还发现在开关过程中 SiC 

MOSFET 的反向传输电容值要显著大于数据手册中的电容-电压（C-V）特性曲线。针对这

些问题，本章设计测试电路测量不同 vds电压下 SiC MOSFET 的转移特性曲线以及动态开

关过程中的反向传输电容曲线并将其代入模型中，得到的模型电压、电流波形和实验波形

具有极高的一致性，实现了器件开关损耗的高精度评估。 

第三章针对 SiC IPM 内部复杂的电磁环境对其内部驱动信号产生的干扰问题进行了

分析。本章首先根据模块内部结构对干扰产生的路径进行建模，证明由下管关断引起的桥

臂中点电位正向跳变会通过 DBC 上下铜层间寄生电容耦合到驱动芯片输入端引脚，导致

下管的误开通。而由上管开通引起的桥臂中点电位正向跳变则可能导致桥臂直通。本章基

于干扰回路模型，从电磁干扰三要素出发对其可能的抑制方法进行了分类对比。此外，还

提出了在上下管驱动芯片输入端均添加屏蔽层的思路，从根源上彻底解决该干扰问题以保

证模块工作的稳定性。该章的分析可作为 SiC IPM 内部类似干扰问题的参考依据，为模块

设计与优化指明了方向。 

第四章针对 SiC IPM 集成电流采样功能应用于保护控制进行了研究。本章对比了现有

的电流检测方案，发现隧道磁电阻（TMR）传感器在体积、带宽等方面十分适合在 SiC IPM

进行集成。在实际应用过程中，被测电流变化时产生的磁场会在 TMR 输出回路上产生感

应电动势，而且被测电流导线中的电压波动会以电场的方式通过空间电容耦合到 TMR 内
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部。两者均会干扰电流采样。通过理论分析与实验验证，建议在应用 TMR 时应尽量减小

回路面积并尽可能提高信噪比，还建议 TMR 布局在电位变化较小的导线附近并添加梳状

地屏蔽层以减小干扰的影响。本章将优化后的 TMR 采样方案成功地应用于图腾柱 PFC 的

电流过零检测（Zero Current Detection，ZCD）。最后采用优化后的 TMR 在碳化硅集成功

率模块中实现了电流精确采样，为在碳化硅集成功率模块中集成电流采样功能提供了设计

参考。 

第五章对全文进行了总结归纳，并对未来 SiC MOSFET 的进一步集成应用工作进行

的展望。 

 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文  第二章  SiC MOSFET 的精确开关动态损耗模型 

28 

第二章 SiC MOSFET 的精确开关动态损耗模型 

为减小 SiC MOSFET 的封装寄生电感参数，保证器件开关速度，减小开关损耗。本章

首先设计了一款 SiC MOSFET 集成功率模块（Integrated Power Module，IPM）。SiC IPM 将

SiC MOSFET 半桥功率芯片、瓷片解耦电容以及驱动芯片等集成在同一块 DBC 板上，极

大地减小了主功率回路和驱动回路的面积，从而将功率回路以及驱动回路寄生电感参数均

减小到 10nH 以下。该 SiC IPM 布局紧凑，体积大小约为单颗 TO-247 封装大小。在高功

率密度装置的系统热设计中，散热器的体积重量占比较大，如何准确评估模块的损耗对于

散热器的优化设计及系统整体功率密度的改进至关重要。模块损耗中驱动损耗和器件导通

损耗部分均易于计算，对于 SiC IPM 而言，由于内部布局紧凑，其开关损耗无法使用测量

器件开关电压电流波形的传统方法准确获得。因此，基于器件数据手册中器件特性参数和

实际电路中驱动电压、电阻、寄生参数的开关损耗数学模型是一种有效的解决方案。本章

结合 SiC MOSFET 特有的高压转移特性以及动态反向传输电容特性建立了其精确开关动

态损耗模型，并且指出目前 SiC MOSFET 数据手册测量参数的不足之处，对器件参数测量

以及实际应用提供了参考。 

2.1 SiC MOSFET 集成功率模块 

2.1.1 集成功率模块设计 

图 2.1 为设计的 SiC MOSFET 集成功率半桥模块，包含上下两颗 SiC MOSFET 功率

芯片 S1、S2 及其驱动芯片和母线瓷片解耦电容 C，图中 P、M、N 分别为正母线、桥臂中

点和负母线。模块采用金属键合线实现功率芯片的电气连接，驱动芯片与功率芯片焊接在
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(a) 电路图                     (b) 实物对比图 

图 2.1 SiC MOSFET 集成功率半桥模块 
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同一块 DBC 板上，并尽量靠近 SiC MOSFET 以减小栅极回路寄生电感参数。为减小功率

回路寄生电感参数大小，桥臂上管和下管采用回形布局，如图 2.1(b)所示，桥臂在开关换

流动作时，换流回路由正母线 P 从右往左经上管 S1 到桥臂中点 M 再折回向右经下管 S2 回

到负母线 N。该布局使得换流时正负母线上电流变化引起的周边磁场变化可以相互部分抵

消，因而该回路上磁通变化减小，等效寄生电感小。高压瓷片电容焊接在正负母线之间，

进一步解耦开关动作时的电流变化的高频分量，减小功率器件两端电压过冲。如图 2.2 所

示为集成功率模块与分立芯片搭建的半桥电路的对比图，可以看出集成模块的面积约为单

颗 TO-247 封装大小，高度则远小于分立元件半桥电路。功率密度显著提升。图中分别画

出了两者的功率回路，可以看出分立元件由于封装引脚端子的存在，回路面积远远大于集

成功率模块。将两者导入有限元软件 Ansys Q3D 中可以仿真得到分立元件功率回路寄生

电感为 30~40nH，而集成模块仅有 6.5nH，两者的驱动回路寄生电感分别为 40~50nH 和

9nH。 

表 2.1给出了 SiC MOSFET集成功率模块的各项参数。功率芯片采用Wolfspeed（Cree）

公司生产的 1200V/80mΩ SiC MOSFET 裸芯片，DBC 板为氧化铝敷铜陶瓷板，绝缘陶瓷

 

图 2.2 SiC MOSFET 集成功率模块和分立元件电路对比图 

表 2.1 SiC MOSFET 集成功率模块参数表 

 型号规格 参数 

SiC MOSFET CPM2-1200-0080B 1200V/80mΩ 

DBC 板 Cu/Al2O3/Cu 0.2mm/0.38mm/0.2mm 

母线瓷片电容 1206 1000V/15nF×2 

驱动芯片 UCC27531 35Vmax 

驱动电阻 0603 10Ω 

驱动供电电容 MLCC 10μF 

 

功率回路
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厚度为 0.38mm，满足机械和绝缘强度要求。集成的功率回路瓷片电容靠近功率芯片放置，

两颗并联焊接在正负母线之间。在选取集成用的 SiC MOSFET 驱动芯片时，首先需要考虑

满足其栅极驱动的电压电流要求。目前市场上明确为 SiC MOSFET 设计的驱动芯片数量

较少，其中带隔离的驱动芯片体积普遍较大，单颗封装已接近整个集成功率模块大小，因

此此处选择非隔离型的驱动芯片。对比发现，TI（德州仪器）的 UCC27531 芯片驱动电压

最大可达 35V，输出拉电流和灌电流分别为 2.5A 和 5A，而且其 SOT-23-6 封装的大小仅

为 3mm×3mm，为目前可找到的最小封装的针对 SiC MOSFET 的专用驱动芯片。为便于调

整 SiC MOSFET 的开关速度，在集成模块中还设计了开通和关断电阻。在驱动芯片供电引

脚附近焊接了瓷片电容保证供电的稳定性，模块测试用的辅助供电以及信号隔离电路外置

安放。 

2.1.2 SiC IPM 器件开关损耗测试的难点 

图 2.3(a)为使用 SiC MOSFET 设计的车载充电机（OBC），其功率密度高达 5kW/L[84]，

远高于目前基于硅器件的的商业产品（< 2kW/L）。图 2.3(b)给出的体积占比分析显示其中

散热系统所占比例达到 25%。在 SiC 车载逆变器的设计中散热系统的体积和质量占比也有

20%~30%[85-86]，甚至可能达到 60%以上[87]。因此，随着 SiC MOSFET 的应用以及功率的

提升等，合理的散热系统设计将是进一步提升装置功率密度的关键。散热系统的设计与整

个装置的热损耗相关，SiC MOSFET 器件作为整个装置中的主要热源之一，其损耗评估的

准确性对于整个装置的设计至关重要。图 2.4 为 SiC 装置散热设计的简易流程图，显然，

器件损耗的评估是整个设计流程中的核心，其准确性决定着整个测试的迭代次数，意味着

时间的金钱成本的消耗。对于器件产生的损耗，部分可以通过简单的计算得到，如导通损

耗，驱动损耗等，而其开关损耗的评估则较为困难，不仅和器件自身的特性参数相关，而

且和系统的电压电流以及寄生参数也密切相关。 

传统开关损耗的评估方法是使用双脉冲测试电路，如图 2.5 所示，通过测量器件在某

   

(a) 5.0kW/L 车载充电机                     (b) 体积占比分析 

图 2.3 SiC MOSFET 车载充电机 

直流电容
散热系统

~25%

磁元件
空隙

功率模块

其他

控制板

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文  第二章  SiC MOSFET 的精确开关动态损耗模型 

31 

个固定电压、电流以及驱动电压、电阻条件下其开关过程中的电压、电流变化波形，再将

交叠的电压、电流乘积进行积分得到器件开通和关断时候的能量。该方法简便易行，为业

内普遍采用，如器件数据手册上提供的开关损耗曲线即是采用的双脉冲测试得到的。但该

方法也存在一定的局限，如需要准确测量器件电流，则高精度同轴电阻往往被用来串联在

器件源极，由此带来的电路布局的改变势必增加电路原来的寄生电感参数。此外，实际设

计的产品驱动参数以及寄生电路参数千差万别，而且也并不一定能对产品进行双脉冲测试，

只能根据已有的相似条件下的数据进行近似估算，如根据数据手册中的数值进行比例换算

等，误差较大。SiC IPM 布局紧凑，功率密度高，目前没有合适的电流测试工具能精确测

量模块内部器件电流大小，因此也无法通过双脉冲测试的方法来评估器件损耗值。 

除此之外，建立 SiC MOSFET 器件的开通、关断过程损耗数学模型能够实现器件开关

损耗的快速评估。用户可利用厂商提供的器件数据手册中器件的特性参数，代入到相应的

数学计算模型中，便可迅速得到相应的器件开关损耗值。通过调整模型中的器件参数以及

 

图 2.4 SiC 装置器件散热设计的简易流程图 
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(a) 测试电路图             (b) 开通波形                (c) 关断波形 

图 2.5 双脉冲测试电路 

开始

电路参数

器件损耗评估

散热器设计

样机测试

通过？

结束

调整

是

否
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电路参数，如驱动电压、电阻、寄生电感等，即可得出器件在不同条件下的损耗值，为系

统的损耗评估及散热器设计提供参考依据。 

2.2 SiC MOSFET 开关损耗模型 

2.2.1 传统分段线性模型 

首先对 SiC MOSFET 的开关过程中的电路进行分析简化。以 Boost 电路为例，如图 

2.6(a)所示 Vin、Vout、Vdr、L、D、Rg 分别为输入电压、输出电压、驱动电压、功率电感、

续流二极管以及驱动电阻。SiC MOSFET 开关速度极快，开关时间通常为十几纳秒到几十

纳秒之间，远小于电路的开关周期，所以在开关瞬间，Boost 电路中电感电流基本保持不

变，可将其等效成恒流源，输出电压在开关瞬间也基本不变，可等效成恒压源，于是得到

如图 2.6(b)的等效电路。将被测器件 SiC MOSFET 视为二端口网络（以漏极的源极为两个

端口），其外电路根据电路原理可整理成如图 2.6(c)的简化形式。对比图 2.6(c)和图 2.5(a)，

两者形式相同，即可以用双脉冲等效电路来建立 SiC MOSFET 的开关损耗模型。本文虽然

是以Boost电路为基础推导出的模型，但同样适用于其他形式的电路，如Buck、Buck-Boost、

半桥拓扑等。这也说明了传统双脉冲测试电路用于测试器件开关损耗的合理性。 

基于该简化电路，传统的分段线性开关模型被提出[88-89]，认为开关器件的电压和电流
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(a) Boost 电路          (b) 开关瞬间等效电路      (c) 整理之后简化电路 

图 2.6 SiC MOSFET 开关过程电路简化分析 
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vds
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图 2.7 传统分段线性开关过程模型波形 
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分段线性变化，如图 2.7 所示。开通时驱动给器件输入电容充电，栅极电压上升，器件电

流逐渐增加，此时电感电流由续流二极管转换到被测器件中，器件 vds 被续流二极管钳位

在 vout。当二极管中电流下降到 0 后，开始承受反向电压，被测器件驱动电流主要流经 Cgd

并使其逐渐放电，vds电压下降。同理，器件的关断过程电压和电流变化与其开通过程相反。

如果认为器件在开通和关断时电压、电流的变化是线性发生的，则得到如图 2.7 所示的波

形。将两者波形相乘再对时间积分即为其开通和关断时的能量损耗，再乘以开关频率即为

开通和关断功率损耗，分别为 0.5·Vout·IL·ton·f 和 0.5·Vout·IL·toff·f。 

传统分段线性开关损耗模型比较理想化，在早期器件开关速度比较慢的场合可用来快

速估算器件开关损耗大致值。但随着器件工艺的进步，开关速度的提升，器件自身的特性

参数以及电路中的寄生电感参数等对于开关过程的影响不可忽略，传统分段线性开关损耗

模型的精度已无法满足系统设计要求。 

2.2.2 考虑寄生参数的器件开关损耗模型 

传统的分段线性模型比较理想化，没有考虑实际电路中的寄生电感参数的影响。随着

器件开关速度提升，特别是 SiC MOSFET、GaN HEMT 等宽禁带器件的应用，其开关过程

中产生的高 di/dt 在回路电感中产生压降，会影响器件开关过程以及损耗，而开关过程中

的高 dv/dt 在器件寄生电容上产生的电流此时也不能简单忽略。因此，在考虑了回路寄生

电感参数和器件寄生结电容之后可得到如图 2.8 所示的器件开关损耗模型[90-93]电路图。Cgs、

Cgd、Cds分别为器件的栅源电容、栅漏电容、漏源电容，CD为续流二极管的结电容以及功

率电感两端的等效寄生电容之和（下文不再特别说明）。寄生电感在实际电路中是杂散分

布在各段电路走线之中，为简便计算，将这些寄生电感等效成三个关键的集总参数类型电

感 LS、LG、LD，分别为共源极寄生电感、除去 LS 后剩余的栅极回路等效寄生电感参数、

除去 LS 后剩余的功率回路等效寄生电感参数。考虑到器件开关过程中其结电容的充放电

LD
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图 2.8 考虑寄生参数的器件开关损耗模型等效电路图 
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过程，实际流经器件沟道的电流 ich 和器件外部漏源电流 ids 存在区别，因此，建模过程中

需将其区分。虽然本文关注的是 SiC MOSFET 开关损耗的数学建模分析，但是图 2.8 的等

效电路以及接下来的分析过程同样适用于低压 [90,94]或高压[95-96]Si MOSFET 以及 GaN 

HEMT[97-98]等。 

2.2.3 SiC MOSFET 开关损耗模型参数提取 

从图 2.8 可知，建模开始前需要先提取相应的器件以及电路参数。器件相关参数可以

从数据手册上获得，而电路参数则和具体设计布局相关。器件手册提供的结电容参数如图 

2.9(a)所示，同时使用半导体功率器件分析仪 Keysight B1505A 的测试结果证明了该电容-

电压（C-V）特性曲线的准确性。其中 Ciss 为输入电容（Cgs+Cgd），Coss为输出电容（Cds+Cgd），

Crss 为反向传输电容（Cgd），C-V 特性曲线是通过对器件施加高压偏置后使用高频小信号

进行阻抗测试得到的电容值，其中 Coss 和 Crss 随着 Vds 的上升呈现显著的非线性，低压时

的电容值为高压时的几十甚至上百倍。虽然非线性结电容可以通过公式进行拟合，但为了

后续建模求解的方便，本文对其采用分段线性的处理办法。根据电容非线性的剧烈程度，

将 Vds电压分成间距不完全相等的一系列区间，如 0~20V、20V~50V 等，求解每个电压区

间内电荷等效电容平均值作为该区间的电容值大小，如(2.1)所示。Vds电压区间划分得越小

则精度越高，但计算量也将随之增加，实际划分时可根据 C-V 曲线在不同电压范围内变化

的剧烈程度而进行合理选择。续流二极管的结电容也呈现明显的非线性，也可采用相同方

法对其进行分段线性化的处理方法，不再赘述。 

( )
ds2

ds1 ds2 ds1
eq ds ds_

ds2 ds1

1
d

V

V V V
C C V V

V V
= 

−                     (2.1) 

SiC MOSFET 属于电压控制型开关器件，在器件 Vds 电压处于饱和时其电流 ids 受 Vgs

     

(a) C-V 参数特性                    (b) 转移特性曲线 

图 2.9 器件相关参数提取（CPM2-1200-0080B） 
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电压控制，两者之间的关系可由图 2.9(b)所示的转移特性曲线表示。图 2.9(b)显示，SiC 

MOSFET 阈值电压低（约为 2.5V），跨导小且随 Vgs 电压上升而逐渐增大，也呈现显著的

非线性。转移特性曲线可通过(2.2)进行拟合，拟合得到的曲线如图 2.9(b)点划线所示。拟

合的曲线与 B1505A 测试的曲线完全重合，说明拟合公式(2.2)的准确性。 

( ) ( )( )ds gs th=
P

i t A v t V −                            (2.2) 

模型中电路的寄生电感参数可通过有限元仿真的方法提取。如图 2.10(a)所示，首先建

立 SiC IPM 的等比例三维模型，然后将其导入 Ansys Q3D 软件中，根据器件实际工作时的

换流路径或者驱动回路提取相应回路进行仿真即可得到其寄生电感参数值。从图 2.10(b)

和(c)可知 SiC MOSFET IPM 功率回路和驱动回路寄生电感参数分别为 6.9nH 和 8.5nH。

PCB 电路也可采用该方法进行仿真提取参数，该方法被业内普遍采用，且得到了理论以及

实验测试等验证[99]，是一种较为准确并且方便快捷的参数提取方法。 

参数提取完成后，本文对 SiC MOSFET 的详细开通关断过程进行分析，并根据基尔霍

夫电压电流定律列出回路方程建立其数学计算模型。 

2.2.4 SiC MOSFET 开通过程分析 

SiC MOSFET 开通过程可大致分为开通延时、电流上升、电压下降以及电流谐振共四

个阶段，其开通时各阶段的电压电流波形示意如图 2.11 所示。 

阶段一：开通延时（t0-t1） 

t0 时刻，驱动信号 vdr由关断状态的低电压（VEE，通常为负压）跳变为高电压（VGG），

驱动电流 ig 给栅源电压 vgs充电使其上升。由于该阶段 vgs电压未达到 SiC MOSFET 的栅极

阈值电压 Vth，所以此时器件还处于关断状态，器件电流以及电压均保持不变，所以被称为

开通延时阶段。该阶段的电路工作模态图如图 2.12(a)所示，根据其栅极驱动回路列出电压

方程(2.3)和电流方程(2.4)。 

               

(a) SiC IPM 三维模型图  (b) 功率回路电感提取   (c) 驱动回路电感提取 

图 2.10 Ansys Q3D 寄生电感参数提取 

  

6.9nH
8.5nH
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其中 Lgate为栅极回路总寄生电感值（LG+LS），Ciss为 SiC MOSFET 输入电容值（Cgs+Cgd）。

将(2.4)代入(2.3)，可得(2.5)。 

( )
( ) ( )2

gs gs

GG gs g iss gate iss 2

d d
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d d

v t v t
V v t R C L C

t t
= +                (2.5) 

将(2.5)进行拉普拉斯变换并整理后，可得(2.6)。 
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图 2.11 SiC MOSFET 开通过程波形示意图 
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m gate iss n g iss o 1L C R C  = = =                 (2.7) 

其中，vgs(0)为 vgs 电压状态初值，dvgs(0)/dt 为 vgs 时间变化率的初值。为求解(2.6)中

Vgs(s)的拉普拉斯反变换得到 vgs(t)，首先需对其系数项进行分析。其系数项为关于 s 的一

元二次函数，所以其存在可因式分解和不可因式分解两种情况，由(2.7)中三项的取值决定。

令 

2

n m o4   = −                          (2.8) 

当 Δ>0 时，由求根公式可得(2.9)，此时 Vgs(s)系统项可写成(2.10)的形式。 

n n
1 2

2 2
s s

 − +  − − 
= =                   (2.9) 

( )( )2

m n o m 1 2=s s s s s s    +  + − −                (2.10) 

对(2.6)进行拉普拉斯反变换可得(2.11)。 

( ) ( ) ( )
2 1

1 2 1 21 2
gs 1 2

o 2 1 m 1 2 m 1 2

AA BB 1 CC 1
1

s t s t
s t s t s t s ts e s e

v t e e s e s e
s s s s s s  

 −
= + + − + − 

− − − 
 (2.11) 
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(a) 开通延时（t0-t1）     (b) 电流上升（t1-t2）   (c) 反向恢复（t2-t2
′） 
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(d) 电压下降（t2/t2
′-t3）           (e) 电流谐振（t3-t4） 

图 2.12 SiC MOSFET 开通过程各模态等效电路图 仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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( )
( ) ( )gs

GG m n gs m gs

d 0
AA BB 0 CC 0

d

v
V v v

t
  = = + =          (2.12) 

当 Δ<0 时，(2.6)中 Vgs(s)的系数可表示成(2.13)，其中 a、b 的值如(2.14)所示。 

( )
22 2

m n o m=s s s a b      +  + + +
 

              (2.13) 

2

on n

m m m2 2
a b

 

  

 
= = −  

 
                  (2.14) 

此时对(2.6)进行拉普拉斯反变换可得(2.15)。 

( )gs

o m m

AA BB 1 CC
1 sin cos sin cos sinat at ata a

v t e bt bt e bt e bt bt
b b b  

− − −    
= − + + + −    

    
(2.15) 

式中 AA、BB、CC 与(2.12)中相同。综上，vgs随时间变化的函数关系即可得到，而该

阶段器件仍然处于关断状态，电流保持为 0，电感负载电流流经续流二极管，vds电压也被

钳位在母线电压 Vbus。该阶段一直持续到 vgs电压上升到 SiC MOSFET 的栅极阈值电压 Vth

结束。 

阶段二：电流上升（t1-t2/t2′） 

t1 时刻，vgs上升到器件的栅极阀值电压 Vth，SiC MOSFET 沟道开启，开始导通电流，

电感负载电流由续流二极管开始向 SiC MOSFET 转移。此时器件的沟道电流受 vgs电压控

制，可等效成压控电流源的形式，其等效电路模态如图 2.12(b)所示。该阶段栅极回路电压

方程为(2.16)，栅极电流方程仍可由(2.4)表示。(2.16)相比于(2.3)在等式右边多了一项由器

件电流 ids 在共源极电感 LS 上引入的感应电压，该电压引入了负反馈，导致 vgs 电压减小，

减慢了器件的开关速度。在实际应用中，如果采用开尔文接线方式，驱动源极和功率源极

分别从芯片引出，则可极大减小甚至消除 LS 值，例如 TO-247-4 四引脚封装的器件等，此

时(2.16)中 LS可取值为 0。 

( ) ( )
( ) ( )g ds

GG gs g g gate S

d d
+

d d

i t i t
V v t i t R L L

t t
= + +                (2.16) 

如图 2.12(b)所示，ids 也会在漏极等效电感 LD 上引入感应电压，导致器件 vds 电压有

一定的跌落，如图 2.11 中波形所示。vds可表示为(2.17)。 

( )
( )ds

ds bus loop

d

d

i t
v t V L

t
= −                          (2.17) 

其中 Lloop 为功率回路总寄生电感值（LD+LS）。 
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此时的器件电流可由(2.2)表示。(2.2)实际表示的是 ich 和 vgs的关系，因为 vgs控制器件

的沟道电流 ich，但 ich 在器件内部无法直接测量，只能通过测量 ids电流的方式测得器件转

移特性曲线。在转移特性测量时器件结电容上没有电流经过，所以 ids 等于 ich。但在器件

开关过程中某些阶段 ich 并不同于 ids。因此(2.18)的表达更为准确。 

( ) ( )( )ch gs th=
P

i t A v t V −                        (2.18) 

在 Lloop 较小的模块或电路中，vds的跌落小，且电压在该阶段基本保持不变，则在该阶

段器件输出电容 Coss（Cds+Cgd）上的电流可被忽略，认为 ids等于 ich。(2.18)为指数形式表

达式，直接代入求解无法得到各电压电流的解析表达式，为简化计算，可将图 2.9(b)中曲

线进行分段线性处理，(2.18)可简化成(2.19)。 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )ds ch fs gs gs ch= = 0 0i t i t g v t v i  − +                 (2.19) 

式中 gfs为 SiC MOSFET 跨导，随着器件电流的上升而逐渐增大，vgs(0)和 ich(0)分别为

vgs 和 ich 状态初值。 

将(2.4)和(2.19)代入(2.16)可得(2.20)。 

( ) ( )
( ) ( )2

gs gs

GG gs g iss S fs gate iss 2

d d
+ +

d d

v t v t
V v t R C L g L C

t t
= +           (2.20) 

(2.20)和(2.5)相比只多了 LS 的影响，同样可经过(2.6)~(2.15)的分析求解得到类似的

vgs(t)。只是(2.7)的值需改成(2.21)，系数 AA、BB、CC 与(2.12)相同。 

m gate iss n g iss S fs o+ 1L C R C L g  = = =             (2.21) 

vgs(t)解出后即可根据(2.2)求出 ich(t)，根据(2.17)可求出 vds(t)。t2 时刻，SiC MOSFET 中

电流上升到电感负载电流 iL，续流二极管中电流下降到 0。如果续流二极管采用的是 SiC

肖特基二极管（SBD），可认为阶段二在此时结束，续流二极管立即开始承受反向电压，进

入阶段三；如果续流二极管为 SiC MOSFET 体二极管，由于反向恢复的存在，续流二极管

电流开始反向，但其反向电压还没有上升，因此存在 t2-t2
′时刻的反向恢复过程，如图 2.12(c)

所示。对比图 2.12(b)和图 2.12(c)，可以发现除二极管电流反向外，其余电路状态类似，

所列方程类似，故也将该阶段归到第二阶段中。此时器件电流除负载电流外，还包含一部

分反向恢复电流[91]，该阶段一直持续到续流二极管开始承受反向电压。 

阶段三：电压下降（t2/t2′-t3） 

t2 或 t2
′时刻，续流二极管开始承受反向电压，此后由 vdiode表示，vds开始下降，等效电

路模态图如图 2.12(d)所示。此时器件寄生电容上的电流影响将不可忽略。栅极回路电压
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方程仍可由(2.16)表示，栅极电流方程则需要考虑 Cgd 上流经的电流分量，如(2.22)所示。 

( )
( ) ( )gs ds

g iss gd

d d

d d

v t v t
i t C C

t t
= −                        (2.22) 

此时 ich 仍然受 vgs 控制，可由(2.19)表达，而 ids 则需考虑流经器件寄生电容 Coss 上的

电流分量，如(2.23)所示。 

( ) ( )
( )ds

ds ch oss

d
= +

d

v t
i t i t C

t
                        (2.23) 

此外，ids包含流经续流二极管两端寄生电容 CD的电流，还可表示成(2.24)的形式。vds

如(2.25)所示。 

( )
( )diode

ds L D

d
= +

d

v t
i t I C

t
                       (2.24) 

( )
( )

( )ds

ds bus loop diode

d

d

i t
v t V L v t

t
= − −                  (2.25) 

在对(2.16)、(2.19)以及(2.22)~(2.25)进行联立求解 vgs(t)时会得到一个四阶的表达式，

直接求解十分困难。结合图 2.11 以及实验波形 vds下降过程中呈现出的比较线性变化，可

将 vds下降过程进行分段线性的简化处理。考虑到模型的精确性以及 SiC MOSFET 寄生电

容的非线性，vds 下降过程被分成一系列电压区间，如以下降 20V 作为区间大小，在每个

区间内假设 vds变化率不变。即假设有(2.26)。 

( ) ( )ds ds
0

= 0 + d
t

v t v                      (2.26) 

其中 vds(0)为 vds 在每段电压区间的初值，δ 为 vds 变化率，即 dvds(t)/dt。δ 在每段区间

内认为是常数。将(2.19)、(2.22)、(2.23)代入(2.16)中，可整理得(2.27)。 

( ) ( )
( ) ( )2

gs gs

GG gs g iss S fs gate iss g gd2

d d
+ +

d d

v t v t
V v t R C L g L C R C

t t
= + −        (2.27) 

(2.27)相比于(2.20)多了关于 δ 的一项。将(2.19)代入(2.23)，(2.25)代入(2.24)后整理可

得(2.28)。观察(2.27)和(2.28)，两者显示 vgs和 vds在该阶段深度耦合，关系复杂。 

( )
( )

( ) ( ) ( )( )
2

gs

oss D L loop fs fs gs fs gs ch2

d
0 + 0

d
D

v t
C C I L C g g v t g v i

t
+  = − − −   (2.28) 

定义系数(2.29)。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文  第二章  SiC MOSFET 的精确开关动态损耗模型 

41 

g gd

oss D

=
R C

C C


+
                       (2.29) 

将(2.28)等式两端乘以 α 后代入(2.27)，可得(2.30)。 

( ) ( )
( ) ( ) ( )( )

2

gs gs

m n o gs GG L f gs ch2

d d
+ 0 0

d d
s

v t v t
v t V I g v i

t t
   + = + + −   (2.30) 

其中 

m gate iss loop D fs n g iss S fs o f+ 1 sL C L C g R C L g g    = + = = +      (2.31) 

同样经过(2.6)~(2.15)的分析求解得到类似的 vgs(t)。和阶段一不同之处在于(2.31)中的

参数以及 AA 的取值，如(2.32)所示。 

( ) ( )( )
( )

( ) ( )gs

GG L fs gs ch m n gs m gs

d 0
AA + 0 0 BB 0 CC 0

d

v
V I g v i v v

t
   = + − = + =  (2.32) 

vgs(t)解出后即可根据(2.2)求出 ich(t)，此时 ids(t)由(2.23)~(2.25)求得。联立(2.23)~(2.25)

消除其他变量，可得(2.33)。 

( )
( ) ( ) ( )

2

ds

loop oss D oss D ds D ch oss L2

d

d

i t
L C C C C i t C i t C I

t
+ + = +        (2.33) 

对(2.33)进行拉普拉斯变换，可得(2.34)。 

( ) ( ) ( )
( )

( )ds2

a b ds a ds a D ch oss L

d 0 1
0

d

i
s I s s i C I s C I

t s
   + = + + +       (2.34) 

a loop oss D b oss DL C C C C = = +                (2.35) 

再对 Ids(s)进行拉普拉斯反变换可得 ids(t)如(2.36)所示。 

( ) ( )
( )

( ) ( )( ) ( )( )ds 3 oss LD
ds ds 3 ch 3 3

0
3 a 3 b

d 0 sin
0 cos sin d 1 cos

d

ti s t C IC
i t i s t i s t s t

t s s
  

 
= + + − +  − (2.36) 

b
3

a

s



=                             (2.37) 

其中，ids(0)和 dids(0)/dt 分别为 ids 及其变化率的初值。在得出 ich(t)和 ids(t)之后即可根

据(2.24)、(2.25)解出 vdiode(t)和 vds(t)。该阶段一直持续到 vds下降到 SiC MOSFET 的导通电

压 vds_on 结束。 

阶段四：电流谐振（t3-t4） 

t3 时刻，vds下降到 SiC MOSFET 导通电压，此时 SiC MOSFET 完全导通，该阶段 ids
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在功率回路电感 Lloop 和 CD之间谐振，栅极电压则继续被驱动充电至较高的 vgs电压，以保

证 SiC MOSFET 较低的导通电阻，减小导通损耗，如图 2.12(e)所示。在该阶段，vds电压

已经为导通电压，可以认为只有导通损耗。为简化计算，认为此时的 vgs变化简化为 RC 充

电过程，则可得(2.38)。 

( ) ( )( )( ) ( )gs GG gs gs0 1 0c tv t V v e v− = − − +                 (2.38) 

其中 c 为栅极充电时间常数 1/(RgCiss)。此时 ids和 ich 相同，由于 ids处于谐振中，则其

谐振分量如(2.39)所示。 

( ) ( )
( )~

diode

ds ds L D

d

d

v t
i t i t I C

t
= − =                   (2.39) 

在功率回路中有(2.40)。 

( ) ( )
( )

~

~
ds

diode loop ds ds_on loop bus

d

d

i t
v t R i t v L V

t
+ + + =          (2.40) 

其中 Rloop 为功率回路中谐振阻尼。将(2.39)代入(2.40)即可求出 ids 谐振电流，求解过

程同前两个阶段 vgs类似，不再赘述。该阶段可认为当 vgs上升到接近 VGG或者 ids谐振幅度

减小到某一程度结束。 

SiC MOSFET 的开通损耗主要产生在第二和第三阶段，这两个阶段是开通过程中 SiC 

MOSFET 大电流和大电压的交叠时间，损耗较大。 

2.2.5 SiC MOSFET 关断过程分析 

SiC MOSFET 关断过程也大致分为四个阶段，分别定义为关断延时、电压上升、电流

下降以及电压谐振，其关断时各阶段电压电流波形如图 2.13 所示。 

阶段五：关断延时（t0′-t5） 

t0′时刻，驱动信号 vdr由开通状态的高电压（VGG）跳变为低电压（VEE，通常为负压），

驱动电流 ig 给栅源电压 vgs放电电使其下降。该阶段 vgs处于较高的电压，SiC MOSFET 仍

为导通状态，器件电流以及电压均保持不变，所以被称为关断延时阶段。该阶段的电路工

作模态图如图 2.14(a)所示，以图中规定电流方向为正方向则 ig 此时为负值，根据其栅极

驱动回路可列出电压方程(2.41)，电流方程电流方程为(2.4)。 

( ) ( )
( )g

EE gs g g gate

d
+

d

i t
V v t i t R L

t
= +                        (2.41) 

求解 vgs(t)的过程与开通延时阶段完全相同，只需将(2.12)中 AA 由 VGG改成 VEE即可，
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如(2.42)所示，求解过程不再赘述。 

( )
( ) ( )gs

EE m n gs m gs

d 0
AA BB 0 CC 0

d

v
V v v

t
  = = + =          (2.42) 

该阶段一直持续到 vgs下降到 SiC MOSFET 的米勒电平 Vmil结束。 

阶段六：电压上升（t5-t6） 

t5 时刻，vgs下降到 SiC MOSFET 米勒电平，此时器件沟道进入饱和状态，沟道电流受

vgs 控制，可等效成压控电流源的形式，此阶段的等效模态电路图如图 2.14(b)所示。根据

其栅极驱动回路可列出电压方程如(2.43)所示，电流方程同开通过程第三阶段相同，可由

(2.22)表示。ich 受 vgs控制，可由(2.19)表示，ids以及 vds相关方程均与开通过程第三阶段相

同，如(2.23)~(2.25)所示。 

( ) ( )
( ) ( )g ds

EE gs g g gate S

d d
+

d d

i t i t
V v t i t R L L

t t
= + +                (2.43) 

t

VGG

VEE

Vth

VEE

t0' t5 t8t7t6

IL

t

t

t

t

VGG

t5'

Case1

Case2

Vmil

vdr

-ig

vgs

vds
Vbus

vdiodeVbus

t

0

0

0

0

0

ids

ich

0

 

图 2.13 SiC MOSFET 关断过程波形示意图 
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可以看出，阶段六是阶段三的反向过程，所以回路电压电流方程表达形式均相似，同

样能采用阶段三的方法解出 vgs(t)，只是(2.32)中 AA 需将 VGG改成 VEE，如(2.44)所示。 

( ) ( )( )
( )

( ) ( )gs

EE L fs gs ch m n gs m gs

d 0
AA + 0 0 BB 0 CC 0

d

v
V I g v i v v

t
   = + − = + =  (2.44) 

器件电流 ich 和 ids同样和阶段三中计算方法相同，表达式一致。 

该电压下降阶段一直持续到续流二极管反向电压下降到 0，之后续流二极管开始导通，

如图 2.13 中 t6 时刻所示。但在 t6 时刻，SiC MOSFET 的沟道电流可能处于不同的状态。

如果在关断电流比较大，关断速度有限的情形中，SiC MOSFET 的沟道电流在 t6 时刻不为

0，如图 2.13 中 ich 黑色虚线（Case 1）所示，则此阶段结束之后进入阶段七。 

还有一种情形发生在关断电流比较小，关断速度较大时，如图 2.13 中 ich 灰色虚线

（Case 2）所示。此时 SiC MOSFET 的沟道电流在 t6 时刻已经下降到 0，器件完全关断，

所以在 t6 时刻之前一段时间存在沟道电流为 0 的模态，如图 2.14(c)所示。在该模态中，

负载电流 IL继续给 Coss 以及 CD充电，其回路电压以及电流方程和前述相同，只需将 ich 等

于 0 代入各方程中进行求解，即(2.45)。(2.23)需改成(2.46)。 
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(a) 关断延时（t0′-t5）     (b) 电压上升（t5-t6）   (c) Case2 电压上升（t5
′- t6） 
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(d) Case1 电流下降（t6-t7）           (e) 电压谐振（t6/t7-t8） 

图 2.14 SiC MOSFET 关断过程各模态等效电路图 仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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( )ch =0i t                              (2.45) 

( )
( )ds

ds oss

d
=

d

v t
i t C

t
                        (2.46) 

为模型言和简化与格式统一，可将该阶段求解过程中的 gfs设为 0，即认为此时器件跨

导为 0，就是 Case 2 的求解结果。将(2.45)代入(2.36)，可求得 ids 如(2.47)所示。 

( ) ( )
( )

( )( )ds 3 oss L
ds ds 3 3

3 b

d 0 sin
0 cos 1 cos

d

i s t C I
i t i s t s t

t s 
= + +  −       (2.47) 

在 Case 2 中，到 t6 时刻，SiC MOSFET 沟道电流下降为 0，续流二极管也开始导通电

流，SiC MOSFET 完全关断，不再经过阶段七的沟道电流下降过程，直接跳转到阶段八。 

阶段七：电流下降（t6-t7） 

如阶段六中所述，该阶段只有在阶段六中 Case 1 的情形下才存在。此阶段续流二极管

开始导通电流，其正向压降可忽略，该阶段模态等效电路图如图 2.14(d)所示。根据其栅极

驱动回路可列出电压方程如前述(2.43)所示，电流方程如(2.22)所示，ich 如(2.19)所示，ids如

(2.23)所示。而此时 vdiode电压忽略不计，则(2.25)需修改成(2.48)。 

( )
( )ds

ds bus loop

d

d

i t
v t V L

t
= −                        (2.48) 

该阶段各电压电流量求解与阶段三以及阶段六相似，只需将(2.31)改成(2.49)，(2.44)改

成(2.50)。 

m gate iss g gd loop fs n g iss S fs o f+ 1 sL C R C L g R C L g g   = + = = +    (2.49) 

( )
( ) ( )gs

EE m n gs m gs

d 0
AA BB 0 CC 0

d

v
V v v

t
  = = + =       (2.50) 

将(2.48)代入(2.23)可解得 ids如(2.51)所示。 

( ) ( )
( )

( ) ( )( )ds 3
ds ds 3 ch 3

0
3 a 3

d 0 sin 1
0 cos sin d

d

ti s t
i t i s t i s t

t s s
  


= + + −    (2.51) 

b
a loop oss b 3

a

1L C s


 


= = =                (2.52) 

该阶段 SiC MOSFET 沟道电流继续下降直到 0，器件完全关断，进入阶段八。 

阶段八：电压谐振（t7-t8） 

t6/t7 时刻，即阶段八初始时刻，SiC MOSFET 沟道电流已经下降到 0，vds 电压上升到
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母线电压，续流二极管也已经开始导通电流，该阶段的等效电路模态图如图 2.14(e)所示。

在该阶段器件 ids继续在 Lloop 和 Coss 组成的回路中谐振，电压电流方程分别为(2.53)、(2.54)

所示。 

( ) ( )
( )

~

~
ds

ds loop ds loop bus

d

d

i t
v t R i t L V

t
+ + =                (2.53) 

( ) ( )
( )~

ds

ds ds oss

d

d

v t
i t i t C

t
= =                    (2.54) 

其中 Rloop 为功率回路中谐振阻尼。将(2.54)代入(2.53)并进行拉普拉斯变换可得(2.55)。 

( ) ( ) ( )
( )

( )ds2

a b c ds a ds a b ds

d 0
0 0

d

i
s s I s s i i

t
     + + = + +        (2.55) 

a loop oss b loop oss c 1L C R C  = = =               (2.56) 

(2.55)与(2.6)相似，可按照相同的求解过程解得 ids电流谐振波形，相应的 vds波形即可

通过(2.53)求出。将(2.54)、(2.22)代入(2.43)可得(2.57)。 

( )
( ) ( )

( )
2

gs gs g gd

EE gs g iss gate iss ds2

oss

d d
+

d d

v t v t R C
V v t R C L C i t

t t C
= + −      (2.57) 

此时 τm、τn、τo 与(2.7)相同，和原来求解的 vgs相比，此时还多了一项 ids的卷积项，如

(2.58)或(2.59)所示。 

( )
( ) ( )1 2

g gd

ds
0

oss m 1 2

1
d

t
s s

R C
e e i t

C s s

   


−  −
−            (2.58) 

( )g gd

ds
0

oss m

1
sin d

t
at

R C
e b i t

C b
  



−  −              (2.59) 

该阶段可认为当 vgs下降到接近 VEE或者 ids 谐振幅度减小到某一程度结束。 

SiC MOSFET 的关断损耗主要产生在第六和第七阶段，在负载电流小或者关断速度足

够快的情形下，在第六阶段时 vds 电压很小时 SiC MOSFET 沟道电流就下降到 0，此后负

载电流只负责给 Coss 和 CD 充电，能量储存在结电容上，实际以热量形式消耗在器件沟道

内的能量很小。 

2.3 SiC MOSFET 开关损耗模型关键问题 

图 2.9(b)的转移特性曲线是在 Vds=20V 的条件下测得的结果，但在 SiC MOSFET 开通
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时，其 vds在阶段二接近 Vbus，远远大于 20V，直到阶段三才逐渐下降。数据手册上的特性

曲线能否准确表征 SiC MOSFET 在开关时的 vgs-ich 的关系是模型精确与否的关键。 

2.3.1 SiC MOSFET 高压转移特性曲线 

为验证图 2.9(b)的转移特性曲线是否适用于 SiC MOSFET 开关损耗模型，可对更高

Vds 下的器件转移特性进行测试。目前半导体功率器件分析仪无法测量大电压大电流时的

器件转移特性，所以需要根据测试原理，参考测试标准搭建相关电路。如图 2.15(a)为搭建

的单脉冲测试电路，图 2.15(b)为其测试波形。首先，恒定的母线电压 Vbus加在 SiC MOSFET

漏源之间，然后单个脉冲电压加在器件栅极，即 vgs由负压关断值跳变为高于阈值电压 Vth

的某个电压并保持一个脉冲宽度，利用高精度同轴电阻进行器件电流的测量，即 vshunt。在

脉冲宽度时间内等待 vgs，vds和 vshunt 测试值达到稳定状态，如图 2.15(b)所示，读取此时三

者的值即为 SiC MOSFET 在给定 vds电压条件下，vgs对应的器件电流大小（ids=vshunt/Rshunt）。

图 2.15(b)测量所得即为 SiC MOSFET 在 100V 电压下栅极 vgs=11.5V 时的电流大小

vshunt

vds

vgs=11.5V

100ns/div

100V

-750mV

 

(a) 单脉冲测试电路                  (b) 单脉冲测试波形 

图 2.15 SiC MOSFET 转移特性测量 
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图 2.16 单脉冲测试值结果对比图（CPM2-1200-0080B） 
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（Rshunt=15.013mΩ，所以电流约为 50A）。按照该测试方法，可得到不同 vds电压下器件的

转移特性曲线。图 2.16 中虚线为使用图 2.15 中测试方法得到的 SiC MOSFET 在 Vds=20V

时的转移特性测试结果，对比发现，该结果和功率分析仪 B1505 测试基本重合，表明单脉

冲测试方法的准确性。 

图 2.17(a)为不同 Vds 下 SiC MOSFET 中的电流值大小，此时 vgs 高电平设定为 7.1V，

vds 电压从低压的 20V 逐渐增大到最大 500V。随着 vds 电压不断增大，SiC MOSFET 中的

导通电流也逐渐增加，500V 电压下的器件电流是 20V 电压下器件电流的接近 2 倍大小。

调整 vgs高电平的电压值，从 0 扫描到 10 几伏，可以得到与图 2.17(a)相似的一系列曲线，

取曲线脉冲最后较为稳定的几百纳秒内的电流平均值作为该 Vds 电压和 Vgs 电压条件下的

SiC MOSFET 电流值。将这一系列电流值整理可得到图 2.17(b)中的一簇转移特性曲线，

每条曲线代表了某个 Vds电压下的 SiC MOSFET 转移特性。这一簇曲线并不重合，随着 Vds

电压的上升曲线逐渐上扬。图中虚线处 vgs=6.5V 对应的电流显示 vds=500V 的电流值为

vds=20V 的电流值的两倍。这说明传统数据手册中的低压转移特性曲线并不能表征高压时

的 SiC MOSFET 转移特性，同样也不能直接代入开关损耗模型中进行计算。 

在图 2.15 的单脉冲测试中，SiC MOSFET 在单个脉冲内同时承受高电压以及较大的

电流，瞬间功率极大。为保证测试可靠性，减小芯片自发热引起的温升带来的误差影响，

单个脉冲的宽度需要越小越好，但由于测试回路寄生电感的存在，测试时的器件电流需要

经过一段时间才能趋于稳定，此处选择脉冲宽度为 1μs。图 2.17(a)显示 1μs 内器件电流已

经趋于稳定，此时器件自发热引起的温升可通过简单的计算来得到。 

图 2.18 为被测 SiC MOSFET 的结-壳热阻测试曲线（C2M0080120D 为前述 CPM2-

1200-0080B 的 TO-247 封装形式），每条曲线上的数字代表测试的电流脉冲占空比，其中
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(a) SiC MOSFET 电流                  (b) 转移特性曲线 

图 2.17 不同 Vds下的 SiC MOSFET 转移特性曲线 
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最下面一条为单次脉冲（Single Pulse，即占空比为 0）对应的热阻抗曲线。曲线中单脉冲

测试的热阻抗曲线显示其在脉冲宽度 tP=1μs 时的瞬态热阻抗约为 1.3×10-3 ℃/W。图 2.17

中转移特性曲线最大功率测试点为 500V/40A，瞬间功率为 20kW，1μs 内产生的焦耳热为

0.02 J。只考虑 TO-247 封装内部芯片焊接处的铜基座，其密度为 8.9 g/cm3，比热容为 0.386 

J/(g·℃) ，体积约 0.438 cm3，经过计算可得其温升小于 0.02℃，所以可认为在该测试中 SiC 

MOSFET 外壳温度保持不变。20kW 的功率乘以此时的瞬态热阻可得此时器件的结温仅为

26℃。如果考虑器件的工作电流通常小于 25A 的情况，则 SiC MOSFET 在 500V/25A 的最

大温升不超过 16℃。通过这些分析可得单脉冲宽度为 1μs 得到的 SiC MOSFET 在高压下

的转移特性曲线是比较准确的，芯片自发热引起的误差可以忽略。 

该测试方法同样适用于 Si 基器件的转移特性测量，如图 2.19 为测量得到的 Si 

CoolMOS 在不同 Vds下的转移特性曲线。Vds从 10V 一直增加到 400V，得到所有转移特性

曲线与数据手册中提供的 Vds=20V 的转移特性曲线完全重合，这说明对于 Si 器件，其高
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图 2.18 SiC MOSFET 的结-壳热阻测试曲线（C2M0080120D） 

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14
0

5

10

15

20

25

30

35

40

 Vds=400V

 Vds=200V

 Vds=100V

 Vds=50V

 Vds=20V

 Vds=10V

 Datasheet

i d
 (

A
)

v
gs

 (V)Vgs (V)

i d
s 
(A

)

SPW35N60CFD

 

图 2.19 不同 Vds下的 Si CoolMOS 转移特性曲线（SPW35N60CFD） 
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压下器件转移特性和低压时相同，所以在对 Si MOSFET 建模时可直接使用手册中提供的

低压转移特性曲线进行器件开关波形的预测以及损耗的计算。 

本文中测试的 SiC MOSFET 为 Wolfspeed（Cree）公司生产的平面栅结构器件，目前

市场上还有基于沟槽栅结构设计的 SiC MOSFET。图 2.20 给出了使用单脉冲测试方法测

量的不同厂商不同栅极结构的 SiC MOSFET 转移特性曲线。(a)和(b)分别为 Wolfspeed 第

三代以及 LittelFuse 的平面栅结构 SiC MOSFET，(c)和(d)分别为 Rohm 与 Infineon 的沟槽

栅结构 SiC MOSFET，四张图片中显示的测试结果均表明转移特性曲线随着 Vds 电压的上

升而上扬，特别是 Infineon 的沟槽栅结构 SiC MOSFET，其表现尤为突出。该现象在目前

的 SiC MOSFET 中普遍存在，但在传统 Si MOSFET 中不存在。(2.2)表示器件电流与栅极

电压的关系式，对于 Si MOSFET 普遍适用，但对于 SiC MOSFET 则并不准确，此时应表

达成(2.60)的形式，即器件电流为同时关于栅极电压 vgs以及漏极电压 vds的函数。 

( ) ( ) ( )ch ds gs ds= = ,i t i t f v v                          (2.60) 
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(a) Wolfspeed 第三代平面栅 SiC MOSFET   (b) LittelFuse 平面栅 SiC MOSFET 
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(a) Rohm 沟槽栅 SiC MOSFET        (b) Infineon 沟槽栅 SiC MOSFET 

图 2.20 不同厂商不同栅极结构的 SiC MOSFET 转移特性曲线 
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实际建模时，可先依据器件此时的 vds 电压给出(2.2)的表达形式再进行模型的计算，

即可得出相应波形及损耗值大小。 

2.3.2 SiC MOSFET 短沟道效应 

SiC MOSFET 的高压转移特性现象是一种短沟道效应，是由漏极电压引起的沟道势垒

降低（Drain-Induced Barrier Lowering，DIBL）的现象[100]。以平面栅结构 SiC MOSFET 为

例进行分析，如图 2.21(a)所示，源极电子需流经沟道到达漏极才能形成电流。但沟道势垒

限制了源极电子流入漏极，图 2.21(b)为沿沟道方向从源极到漏极的势垒曲线图，定性给

出了漏极电压分别为 20V 和 500V 时沟道势垒曲线。沟道势垒的高低决定单位时间内源极

电子能够通过沟道的数量，即器件电流大小。栅极电压能够降低沟道势垒高度，使源极电

子更多地越过沟道，即栅极电压越高，势垒越低，电流越大。一般情况下，沟道势垒的高

低只与栅极电压大小相关，但当沟道长度变短（如 Wolfspeed 的二代器件只有 0.5μm），漏

极电压升高之后漏极 PN 结耗尽区向源极扩展，达到一定程度之后也会导致沟道势垒有所

下降，于是造成了前面所述的高压下 SiC MOSFET 转移特性曲线区别于低压时转移特性

曲线的现象。 

图 2.20 的实验结果表明 DIBL 现象不仅存在于平面栅结构的 SiC MOSFET 中，也存

在于沟槽栅结构的器件中。目前 SiC MOSFET 没有相关测试标准以供参考，所以其数据手

册中的测试数据仍然沿用 Si MOSFET 的测试标准[101]。对于目前 SiC MOSFET 的转移特

性，传统Si MOSFET的测试标准已经不能完全表现该器件的特性，需在其基础上增加DIBL

引起的变化，即增加更高 vds 条件下的转移特性测试曲线，以便用户更加全面地了解器件

特性，估算器件损耗，调整设计方案等。 
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(a) 平面栅 SiC MOSFET 元胞剖面图   (b) 漏极引起的势垒降低（DIBL） 

图 2.21 SiC MOSFET 短沟道效应 
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2.3.3 模型结果与实验对比 

为验证前述所建开关损耗模型的精确性，可将模型计算得到的波形数据和实验波形进

行对比。由于本文设计的 SiC IPM 布局紧凑，目前没有合适的电流测试方法能够精确测量

SiC IPM 内部器件的电流波形，所以为了验证开关损耗模型的精确性，可采用分立元件搭

建电路测试并进行波形的对比，如图 2.22(a)所示。为精确测量 SiC MOSFET 的器件电流，

高精度同轴电阻 Rshunt被串联在器件的源极，如图 2.22(b)所示。测试电路元件与测试仪器

如表 2.2 所示，电路相关参数如表 2.3 所示。 

(2.60)过于复杂，在开通阶段三时 vds 变化较快，可采用分段线性（以 vds 每下降 20V

为一段）的方法。为简化计算，可将每段初始值 vds0 代入(2.60)，即可得到在该段 vds 下降

区间的(2.2)形式，再将该转移特性公式分段线性处理得到(2.19)，其中 gfs由(2.61)得到。 

负载功率电感

栅极驱动板 续流二极管
被测SiC 

MOSFET

高精度同轴电阻

FPGA 控制板
直流母线电容

辅助供电

高频瓷片解耦

电容（背面）

 

(a) 测试电路实物图 
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(b) 双脉冲电路电压电流测试原理图 

图 2.22 SiC MOSFET 分立器件搭建的双脉冲测试电路 
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( )( ) ( )( )1 1

ch ref ch

fs

ref

0 0f i I f i
g

I

− −+  −
=


                (2.61) 

f -1 为(2.2)的反函数，ich(0)为该 vds 下降阶段的沟道电流初始值，ΔIref 为参考电流值。

当 ΔIref 趋近于 0 时，gfs即为该转移特性曲线上该点位置的跨导大小。在本文模型中，在保

证模型精度并尽量减少计算迭代次数的情况下，可设置 ΔIref 为 0.1~0.2 倍负载电流 IL。通

过这些分段线性与简化过程即可得到 gfs代入前述的模型之中求解相应结果。 

SiC MOSFET 以及二极管的结电容分段线性结果如表 2.4 所示。由于低压时器件结电

容非线性非常显著，所以低压时分了 0~20V、20~50V 两个区间，之后一直到 500V 均以

50V 电压为一个区间计算相应的等效电容值，500~600V 和 600V 以上分别为一个区间，

600V 以上器件电容趋于稳定，几乎保持不变。图 2.22(a)中的功率电感寄生电容可通过网

表 2.2 SiC MOSFET 分立器件双脉冲测试电路元件与仪器 

 型号规格 参数 

SiC MOSFET C2M0080120D 1200V/80mΩ 

SiC Diode IDW20G120C5B 1200V/20A 

同轴电阻 T&M SSDN-015 15.013mΩ 

瓷片电容 MLCC 1000V/0.12μF×2 

薄膜电容 KEMET 1000V/0.47μF×4 

薄膜电容 Vishay 900V/50μF×4 

示波器 RIGOL DS4034 350MHz 

低压探头 RIGOL RP3500A 350MHz 

高压探头 RIGOL RP1300H 300MHz 

高压电源 Chroma 62150H-1000 1000V/15A 

表 2.3 测试电路参数 

参数项 参数值 

Vbus 800V 

Vdr (VEE~VGG) -4~20V 

Rg (Rg_Int + Rg_Ext) 14.6Ω (4.6Ω + 10Ω) 

Lloop, Lgate, LS 16.4nH, 28.6nH, 2.8nH 

电感 L 148μH 
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络分析仪测量其阻抗特性并得到等效寄生电容大小约为 19pF，该电容和二极管寄生电容

共同组成 CD。前述的 SiC MOSFET 开关损耗模型可通过数学工具如 MATLAB 编写得到。 

图 2.23 为使用 SiC MOSFET 数据手册中转移特性曲线代入开关损耗模型之后得到的

波形与实验波形的对比结果。因为没有考虑短沟道效应引起的器件电流的增大，在开通过

表 2.4 SiC MOSFET 及 SBD 结电容分段线性值 

Vds(V) 

pF 
0 20 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500 600 

Ciss 1180 1109 1109 1109 1094 1094 1080 1080 1080 1080 1080 1080 1080 

Coss 631.5 300.6 212.4 165.3 141.2 123.3 112.8 104.7 97.4 92.3 87.9 83.9 83.6 

Crss 126 24.9 17.7 14.1 12.2 10.7 9.8 9.13 8.6 8.1 7.8 7.6 7.6 

Cdiode 1845 153.6 103.8 103.8 58.4 58.4 58.4 58.4 58.4 58.4 58.4 40.6 40.6 
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(a) 开通波形对比                      (b) 关断波形对比 

图 2.23 SiC MOSFET 传统开关损耗模型波形与实验波形对比 
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(a) 开通波形对比                      (b) 关断波形对比 

图 2.24 考虑 SiC MOSFET 高压转移特性的模型波形与实验波形对比 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文  第二章  SiC MOSFET 的精确开关动态损耗模型 

55 

程中的电流上升阶段，模型的电流上升速度明显小于实验波形。类似的关断过程中，模型

的电流下降速度明显大于实验波形，即关断时也没有考虑 vds 电压上升导致的器件电流增

大。图 2.24 为考虑了 SiC MOSFET 高压转移特性的模型波形与实验波形对比图，在开通

过程电流上升阶段，模型的电流波形与实验波形完全重合；在关断过程电流初始下降阶段，

电流波形与实验波形也十分吻合。对比波形表明前述 SiC MOSFET 高压转移特性的准确

描述对于开关损耗模型精确性的影响至关重要。 

仔细对比图 2.24 中模型与实验的电压波形变化过程，模型的 vds电压波形变化速度明

显大于实验波形。根据前述建模分析可知，vds电压在开关过程中的变化是由驱动电流流经

反向传输电容 Crss（即 Cgd）给其充放电引起的。所以 Crss 的大小和 vds 电压的变化率密切

相关。 

2.3.4 SiC MOSFET 动态反向传输电容分析 

传统模型以及用户通常使用的 Crss 为图 2.9 所示的数据手册上提供的 C-V 特性曲线。

该特性曲线是通过在器件两端施加电压偏置后，利用高频小幅度的交流激励测量电容阻抗

特性得到的结果。如图 2.25(a)所示为 C-V 特性曲线的测量电路示意图（以 Crss 测量电路

为例），Vgs 电压为 0V 保证器件关断，电压偏置 VDD 加在器件漏源两端，阻抗分析仪或者

电容测试仪通过大电容 C1，C2隔离高压直流后接到 Crss电容两端，并输出高频交流（1MHz，

20mV）测试小信号对 Crss进行测量即可得到该 VDD电压下的器件结电容。VDD电压从 0 一

直扫描到所需测试最大值，如 800V 即可得到一组电容值，连接成线即可得到如图 2.25(b)

所示的反向传输电容曲线。 

在图 2.25(b)中，将 Crss（即 Cgd）曲线对横轴进行积分，可以得到电荷量 Qgd，约为
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(a) 测量电路图                    (b) 反向传输电容曲线 

图 2.25 SiC MOSFET 反向传输电容曲线测量（C2M0080120D） 
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11nC。如果图 2.25(b)中曲线能够表征 SiC MOSFET 开关过程中的反向传输电容特性，则

Qgd 即为 SiC MOSFET 在开关过程中 Crss上的充放电电荷量大小。 

事实上，器件数据手册上通常会给出一个 Qgd 值，该值是根据图 2.26(a)中的栅极电荷

曲线得到的结果。栅极电荷曲线通过图 2.26(b)所示的测量电路测量得到，测试方法为 VDD

（800V）电压通过电阻 R1 施加到器件漏源两端，再用恒流源（如 100mA）给器件栅极充

电，测量充电电荷量的大小以及对应的栅极电压变化，即得到图 2.26(a)中的曲线。曲线分

三段式，其中中间一段为器件器件开通过程，对应 vds 电压下降阶段，该段电荷量定义为

Qgd。Si MOSFET 中间段很平，但由于 SiC MOSFET 跨导较小，随着开始之后器件电流的

增加，Qg 曲线中间段会有一定的上升。考虑到 Vgs电压上升增加的 Qgs，图 2.26(a)中实际

Qgd 约为 20nC，由于该电荷量是在 SiC MOSFET 的 vds动态变化过程中测得，所以定义为

Qgd_dy，该值远大于图 2.25(b)中积分得到的 11nC。 

对比图 2.25 和图 2.26 的测量电路，前者测试时器件始终处于关断状态，可以认为是

一种静态测试的结果，后者随着 vgs的上升，器件由关断逐渐开通，与器件开关过程类似，

可认为是一种动态测试的结果。两者的区别说明传统器件数据手册中 C-V 曲线不能表征

SiC MOSFET 开关动作时的反向传输电容特性，C-V 曲线中 Crss 值偏小，代入开关损耗模

型之后在相同的栅极电流条件下得到的 vds电压变化偏快，与图 2.24 中对比结果吻合。为

使 SiC MOSFET 开关损耗模型得到的结果值更为精确，需对其动态反向传输电容特性进

行测量。 

参考栅极电荷曲线测试方法，搭建如图 2.27(a)所示的测量电路。为简化电路设计，此

处采用电压源串联电阻给 SiC MOSFET 栅极充电，使其从关断负压一直上升，负载电阻

RL 为限流电阻，设为 33.3Ω（开通后器件电流被限制为 24A）。同时测量电路中 vgs，外部
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(a) SiC MOSFET 栅极电荷曲线      (b) 测量电路图 

图 2.26 SiC MOSFET 栅极电荷曲线测量（C2M0080120D） 
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驱动电阻 Rg_ex两端电压 vex以及 vds三个电压波形。vex电压除以 Rg_ex即为器件栅极电流 ig，

再减去流过 Cgs的电流即可得到 igd 电流，如(2.62)所示。 

gd g gs

d

d

gsv
i i C

t
= −                          (2.62)  

在图 2.27(a)的电路中，为提高测量的准确性，减小电流振荡引起的误差等，外加栅极

驱动电阻 Rg_ex 需要选取比较大的值，如本文中为 1.5kΩ。此时栅极驱动电流为 mA 级，加

在器件内部栅极寄生电阻（4.6Ω）上的电压可以忽略，而且栅极电流变化率极小，在寄生

电感上产生的电压也可忽略，所以外部测量得到的 vgs可认为是加在器件 Cgs两端的真实电

压值。图 2.27(b)为测量得到的 vgs，ig，igd 波形结果，将 igd 积分即可得到 Qgd 值，将器件

Vds 和 Qgd 绘制在同一幅图中即可得到图 2.27(c)。在图 2.27(c)中，SiC MOSFET 从 800V

下降到接近 0V，总 Qgd 约为 21nC，该值与图 2.26(a)中的 20nC 十分接近。在图 2.27(c)

中，取一小段时间内的电压及电荷变化量进行分析，根据(2.63)即可计算得到所需的动态

Cgs

vds

VGG

ig vgs

Rg_ex

vex

VDD

igd

Cgd

RL

   

0.0 2.5 5.0 7.5 10.0 12.5
-5

0

5

10

15

20

25

v
g
s
 (

V
)

t (s)

0.0

2.5

5.0

7.5

10.0

12.5

15.0

C
u

rr
e

n
t 

(m
A

)

t (μs)

V
g
s 
(V

)

C
u

rr
e
n

t 
(m

A
)

 vgs

 ig
 igd

 

(a) 测量电路图                    (b) 波形图 
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(c) Vds-Qgd对比曲线 

图 2.27 SiC MOSFET 动态 Qgd 测量 
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Cgd（即 Crss）值。 

gd

gd

ds

d

d

Q
C

V
=                           (2.63) 

图 2.28 为计算得到的 SiC MOSFET 动态反向传输电容与数据手册提供的静态曲线的

对比图。测试表明，SiC MOSFET 的动态反向传输电容明显大于通过小信号静态测试方法

得到的电容曲线，如果简单地将静态反向传输电容参数代入 SiC MOSFET 开关损耗模型

中，计算得到的开关波形以及损耗不够精确，会使得模型结果电压变化速度增大。 

本文从器件结构的角度出发简单解释 SiC MOSFET 动态与静态反向传输电容之间的

差别。图 2.29 给出了平面栅 SiC MOSFET 的器件结构图，在静态测试时，器件处于关断

状态，沟道闭合，如图 2.29(a)所示。高频测试信号只通过栅氧电容 Cgd_1 以及耗尽区电容

Cgd_2，即此时器件反向传输电容只由这两个电容串联组成。但在 SiC MOSFET 开关过程

中，器件沟道处于开通状态，沟道导通电流如图 2.29(b)中粗箭头所示。此时沟道的栅氧电

容 Cox_ch 两端如果存在电位变化，也会有电流流过，该电流叠加原来流经 Cgd_1 和 Cgd_2 的
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图 2.28 SiC MOSFET 动态与静态反向传输电容曲线对比 
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(a) 静态测试器件内部电流分析         (b) 动态测试器件内部电流分析 

图 2.29 SiC MOSFET 动态与静态反向传输电容差异原因分析 
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电流才是真实的 igd 电流。理论上沟道电位更接近源极电位，该电容也可认为是 Cgs 电容。

本文为简化模型，认为 Cgs 电容保持恒定不变，沟道电容的影响统一到 Cgd 中进行建模处

理，更多更深入的器件结电容参数分析还有待进一步研究论证。 

2.3.5 考虑动态反向传输电容特性的开关损耗模型结果对比 

将同时考虑了 SiC MOSFET 高压时转移特性以及动态反向传输电容后所建模型的结

果和实验波形进行对比，如图 2.30 所示。在器件开通和关断过程中，不论是电流变化阶

段还是电压变化阶段，改进后的模型结果和实验波形都十分吻合。 

开关损耗模型得到的损耗值与实验测试得到的损耗值对比如图 2.31 所示。其中黑色

方点数据为实验测试结果，蓝色圆点为考虑了 SiC MOSFET 高压转移特性与动态反向传
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(a) 开通波形对比                      (b) 关断波形对比 

图 2.30 进一步考虑 SiC MOSFET（型号：C2M0080120D）动态反向传输电容的模型波

形与实验波形对比 
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图 2.31 SiC MOSFET（型号：C2M0080120D）开关损耗模型与实验测试损耗值对比 
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输电容之后的改进模型计算得到的损耗值，红色三角符号数据为不考虑前述 SiC MOSFET

特性的传统模型计算得到的损耗值。总体上，改进后的模型结果计算得到的开通损耗、关

断损耗值均与实验结果十分重合，误差均在 5%以内。对于传统模型结果，在电流较小时，

模型结果与实验结果相差不大，随着电流增大，两者之间的差距逐渐增加，误差达 10%以

上。特别是关断损耗，传统模型误差可以达到 30%~40%。零电压开通（ZVS）的条件下的

SiC MOSFET 只有关断损耗，此时如果不考虑 SiC MOSFET 的这两个特性，采用传统模型

计算开关损耗，30%~40%的误差将对整个系统的设计带来较大影响。 

如前所述，SiC MOSFET 的高压转移特性以及动态反向传输电容特性在 SiC MOSFET

器件中是普遍存在的。除针对表 2.2 中的 SiC MOSFET 进行分析，本文还选取了 LittelFuse

公司的一款 SiC MOSFET（LSIC1MO120E0080）进行研究，其转移特性曲线如图 2.20(b)

中所示。图 2.32 为不考虑其高压转移特性以及动态反向传输电容的传统模型计算得到的
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(a) 开通波形对比                      (b) 关断波形对比 

图 2.32 传统开关损耗模型波形与实验波形对比（型号：LSIC1MO120E0080） 
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(a) 开通波形对比                      (b) 关断波形对比 

图 2.33 考虑高压转移特性的模型波形与实验波形对比（型号：LSIC1MO120E0080） 
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波形与实验波形对比，传统模型的结果在开关过程中，电压电流变化阶段均与实验波形严

重偏离，图 2.33 为考虑了高压转移特性以及动态反向传输电容的改进模型计算得到的波

形与实验波形对比，在器件电压电流变化阶段，模型结果与实验结果均十分吻合。开关损

耗模型得到的损耗值与实验测试得到的损耗值对比如图 2.34 所示。其中黑色方点数据为

实验测试结果，蓝色圆点为考虑了 SiC MOSFET 高压转移特性与动态反向传输电容之后

的改进模型计算得到的损耗值，红色三角符号数据为不考虑前述 SiC MOSFET 特性的传

统模型计算得到的损耗值。总体上，改进后的模型结果计算得到的开通损耗、关断损耗值

均与实验结果十分重合，误差在 10%以内。对于传统模型结果，在电流较小时，模型结果

与实验结果相差不大，但这只能算作一种巧合，其波形仍然存在较大差异；随着电流增大，

两者之间的差距逐渐增加，误差达 10%以上。特别是关断损耗，传统模型误差可以达到

20%~30%。 

2.4 本章小结 

本章针对 SiC MOSFET IPM 布局紧凑，器件开关损耗评估困难的问题，建立了基于器

件外特性参数与电路参数的数学解析模型。 

建模过程中，针对 SiC MOSFET 不同漏源电压下的转移特性曲线进行了测量。测试结

果表明，有别于传统 Si MOSFET，目前来自不同厂商以及采用不同栅极结构的 SiC 

MOSFET 在高压下的转移特性曲线明显高于低压时的特性曲线。此外，还测量了动态开关

过程中的器件反向传输电容值，结果表明该动态电容值显著大于器件手册中的静态电容值。

本章结合器件结构以及测试条件对这两个现象进行了解释并指出了现有 SiC MOSFET 数
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图 2.34 SiC MOSFET（型号：LSIC1MO120E0080）开关损耗模型与实验测试损耗值对比 
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据手册中测量参数的不足。采用传统器件手册中低压转移特性与静态反向传输电容特性的

建模结果与实验结果对比，电流变化偏慢而电压变化偏快。考虑了漏源电压影响下的转移

特性以及动态反向传输电容特性的改进模型结果与实验结果对比，电流以及电压变化的波

形均能够极好地吻合。 

在损耗评估方面，考虑了 SiC MOSFET 高漏源电压影响下的转移特性与动态反向传

输电容特性的改进模型，其预测值与实验结果对比，误差均在 5%以内，远好于传统模型

的 10%（甚至 30%~40%）的误差。 
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第三章 SiC IPM 驱动输入端干扰分析 

SiC IPM 布局紧凑，寄生电感参数极小，可保证器件的快速开关动作，但 SiC IPM 高

速开关时产生的 dv/dt 造成了模块内部恶劣的电磁环境。在 SiC IPM 中，驱动芯片信号输

入端为小信号，轻微的电压干扰就易导致模块工作异常。功率芯片与驱动芯片共用 DBC

板，DBC 板上下铜层之间存在寄生电容，所以 SiC MOSFET 高速开关过程产生的 dv/dt 可

通过寄生电容耦合到驱动芯片输入端。当该干扰信号大到一定程度时，SiC IPM 控制信号

将受到干扰，影响其正常工作。 

本章对由功率器件开关引起的驱动芯片输入端干扰问题进行了详细的分析，提取了驱

动芯片输入端回路参数与 DBC 板寄生电容参数进行建模，明确了造成驱动干扰问题的关

键因素。在建模分析的基础上，进一步讨论了所有可能存在的干扰问题及其相关影响，最

严重的情况会导致模块的桥臂上下管直通，造成严重的可靠性问题。为抑制该干扰问题，

根据驱动回路干扰模型进行了分析，对比了可采用的抑制方法及其效果。 

3.1 SiC IPM 干扰现象 

如图 3.1(a)为 SiC IPM 与 TO-247-3 封装的对比图，集成了驱动芯片和瓷片电容的 SiC 

IPM 大小与单颗分立器件大小相近。该 SiC IPM 集成的驱动芯片为非隔离型，其封装 SOT-

23 大小仅为 3×3mm2，是目前可找到的满足 SiC MOSFET 驱动要求的最小封装驱动芯片。

图 3.1(b)为 SiC IPM 的等效电路图。为实现模块的正常开关工作，需为驱动芯片提供隔离

供电并对驱动信号进行隔离，在本文设计中均采用外置的方式实现。外置电路电路图如图 

3.2 所示，信号隔离采用数字芯片 Si8233 实现。驱动芯片供电采用金升阳的隔离电源模块

    

Vdr_l

S1

S2

Vdr_h

 

(a) 实物对比图                        (b) 等效电路图 

图 3.1 SiC MOSFET IPM 实物对比图与等效电路图 

S1

S2
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QA01C，其输入 15V，输出电压为三端结构（+20V/0V/-4V），其中-4V~20V 给数字隔离芯

片输出端以及 IPM 中驱动芯片供电，0V 电压直接连接 SiC MOSFET 源极，驱动芯片

UCC27531输出在-4V~20V变化，如此即可实现 vgs的负压关断以及开通，确保SiC MOSFET

工作的可靠性。为保证供电的稳定，在 IPM 内部集成了驱动供电稳压电容。桥臂上、下管

芯片均采用该信号隔离与供电隔离方案。 

首先，对 SiC IPM 下管芯片进行了双脉冲测试以验证开关性能，测试电路实物图如图 
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图 3.2 SiC MOSFET IPM 供电与信号隔离 

 

图 3.3 SiC IPM 双脉冲测试实物图 
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图 3.4 SiC IPM 双脉冲测试波形图（误开通现象） 
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3.3 所示。从开关波形可以看出，利益于 IPM 的低寄生电感参数，器件的 vgs 和 vds 波形均

没有大幅的振荡现象。但在测试过程中，当器件开关速度达到一定程度时，出了下管芯片

误开通的现象，如图 3.4 中虚线框里 vgs 和 vds 波形所示。误开通严重时 vds 甚至会完全下

降到 0，然后 vgs 再次关断导致 vds 上升，形成往复的开通关断现象，严重影响电路的正常

工作。 

3.2 SiC IPM 干扰分析 

如图 3.4 中所示，除去 vgs与 vds，实验中还测量了驱动芯片的供电电压 Vsupp 与信号隔

离芯片输出电压 vpulse。Vsupp 与 vpulse 虽然在关断过程中有轻微的波动，但不足以导致器件

误开通。根据图 3.2 分析可得，干扰问题发生在 Vpulse 信号之后，即在 SiC IPM 内部。 

关断过程由下管栅极信号控制，而此时上管保持在关断状态，不存在桥臂上管开关引

起下管误动作的串扰问题[102]，所以驱动干扰信号的出现应该是驱动芯片输入端信号 vin 受

到干扰，导致驱动芯片输出由关断的低电平突然跳变为高电平，出现了器件误开通现象。 

3.2.1 驱动回路分析 

由于 SiC IPM 内部驱动芯片与功率芯片位于同一 DBC 板上，所以关断时刻产生的

dv/dt 会通过 DBC 上下层之间的寄生结电容耦合到驱动芯片输入端，进而产生干扰信号。 

如图 3.5(a)为DBC板上下表面铜层之间寄生电容示意图，上铜层用于电路走线布局，
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(a) DBC 板层间电容示意图         (b) 驱动回路分析 

图 3.5 SiC IPM 内部 DBC 寄生电容及驱动回路分析 
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下铜层为整块铜金属层，可通过焊接连到金属基板或散热器。上层金属走线与下层金属之

间存在寄生电容，如图 3.5(a)所示，图中给出了桥臂中点以及驱动芯片输入端的寄生电容

CH 和 Cp 的示意。此外正母线、负母线处也存在寄生电容 Cbus+和 Cbus-，如图 3.5(b)所示。

图 3.5(b)给出了 IPM 驱动芯片输入端回路电路图，其中 vpluse 为信号隔离芯片输出信号，

Rs 为驱动芯片输入端输入电阻，R0 和 C0 分别为驱动芯片内部输入引脚处下拉电阻和输入

电容。C0 电容典型值约为 20pF，而一般示波器探头电容约为 10~20 pF，直接测试 vin 会影

响真实信号，所以图 3.4 没有直接测量 vin 的波形。同理，后续测试为避免直接测量对 vin

的影响，采用观察 vgs波形以判断干扰现象是否产生。如图 3.5(b)所示，桥臂中点电位变化

可通过电容 CH和 Cp 耦合到驱动芯片输入端。为分析该干扰问题的产生机理及其影响的严

重程度，本文通过建立回路干扰模型进行定量分析。 

3.2.2 驱动芯片输入端回路干扰模型 

DBC 板层间电容可通过 Ansys Q3D 仿真软件提取。如图 3.6 所示，图中上表面铜层

走线与下铜层之间的主要寄生电容值均标注在图上，单位为 pF，同层走线之间的寄生电容

极小，在此忽略不计。假设 SiC IPM 实际使用过程中，DBC 下铜层电位浮动（即不接地），

下管关断时，桥臂中点电位 vH 正向跳变，由于寄生电容的存在，vH 正向跳变会引起下铜

层电位 vn 正向跳变。将驱动芯片输入端回路提取可得到如图 3.7(a)中的等效电路图。干扰
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图 3.6 DBC 板层间寄生电容 
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     (a) 驱动芯片输入端回路        (b) 简化模型    (c) 驱动输入端干扰模型 

图 3.7 驱动芯片输入端回路干扰模型 
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产生的瞬间电压源相当于短路，R0 电阻为驱动芯片输入端下拉电阻，阻值为 230 kΩ，在干

扰产生的瞬间相当于开路，根据图 3.4 可知信号隔离输出 vpluse 关断后电压稳定，即始终拉

低，所以在此瞬间也相当于短路，如此即可得到图 3.7(b)所示的干扰瞬间简化模型。将图 

3.7(b)重新整理后得到图 3.7(c)的驱动输入端干扰等效模型。 

由图 3.6 可知，Cp 为 0.57pF，远小于 C0（20pF），所以 vn 一般会有几百伏的跳变，而

vin 只有几伏的干扰。即可认为 Cp 上的电压变化与 vn 大小相同，方向相反，此时 Cp 上产生

的干扰电流可表示为 Cp˙dvn/dt。进一步可得到 vin 干扰电压的表达式如(3.1)所示，其中 σ

表示 dvn/dt。 

s 0/

in p s (1 e )
t R C

v C R −
=   −                        (3.1) 

整个驱动干扰现象产生的过程可简单地由图 3.8 表示。当关断信号 vpulse 产生后，驱动

芯片输入端电压 vin 下降，经过一定的延时 tdelay驱动芯片输出端产生关断信号使 vgs电压下

降，关断 SiC MOSFET，vds（即 vH）电压上升，引起 vn 电压上升，在 vin 处产生正向的干

扰电压信号，一旦该干扰电压达到驱动芯片输入端开启阈值电压，驱动芯片输出即会产生

一个高电平的开通信号，导致器件误开通。 

在实际测试过程中，vn 相关的寄生电容仅有几十 pF，与示波器探头电容值相近，难以

直接测量。而 vn 是由 vH引起的，可通过测量 vH来评估干扰电压信号的大小及影响。 

Vth
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图 3.8 IPM 驱动输入端干扰波形示意图 

vH
vn
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图 3.9 DBC 下铜层电压 vn 与桥臂中点电压 vH变化关系 
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在干扰发生时，vn 和 vH 的瞬态变化关系可表示成如图 3.9 所示的等效电路，即 vH 的

瞬态变化经过寄生电容串并联分压之后产生 vn。寄生电容主要可分为 CH、Cbus+、Cbus-三大

类，其中 Cbus+、Cbus-的一端分别为正、负母线。正、负母线电压在瞬态变化时保持恒定，

等效于短路，在图 3.9 可短接在一起。σ 可表示成(3.2) ，其中 λ 为 CH/(CH+CBus++CBus-)，

σ′表示 dvH/dt。 

'H
d d

d d

nv v

t t
   = =  =                         (3.2) 

从图 3.6 的寄生电容仿真结果可得，CBus+为 13.5pF，与负母线电位关联总的 CBus-为

图中蓝色数值所示，总值为 20.61 pF，同理，CH为 26.01pF。所以 λ 等于 0.4326。σ′在开关

过程中基本保持不变，则(3.1)中 vin 随时间增加而增大，所以当 vds 电压变化到最大电压

vH_max 时 vin 有 vin_max，如(3.3)所示。 

( )'
H_max s 0/'

in_max p s (1 e )
v R C

v C R


 
−  

=    −                  (3.3) 

(3.3)显示最大干扰电压 vin_max 与 SiC MOSFET 电压变化速度相关，在该式中，Cp、λ、

C0 均已知，Rs根据驱动芯片要求选取为 150Ω。于是，可得到 800V 母线电压时 vin_max 与 σ′

的关系曲线如图 3.10 所示。从图 3.10 可知，vin_max 随着器件开关时 vds电压变化率 σ′的增

大逐渐增大，而驱动芯片输入端的开启阈值电压在 1.8V~2.2V之间，一旦 vin_max超过 1.8V，

即会导致器件误开通，此时对应的 vds电压变化率 σ′约为 50V/ns。 

SiC MOSFET 关断时的 vds 电压变化率 σ′不仅与栅极驱动电流有关，而且与负载电流

iL 也有一定关系，通过通过简单地改变 iL 大小得到不同 σ′下的关断波形。如图 3.11 为不

同 σ′时的关断波形，P1~P6 分别对应图 3.10 中的不同 σ′点。图 3.11(a)~(c)中 σ′小于 50V/ns

时均没有出现 vgs 误开通的干扰波形，而图 3.11(d)~(f)中 σ′大于等于 50V/ns 时 vgs 开始出
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图 3.10 驱动芯片输入端干扰电压最大值与 vds电压变化率关系曲线 
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现误开通的现象，而且随着 σ′的增大，干扰现象越加明显。图 3.11 的实验波形验证了前

述干扰模型的准确性，在实际 SiC IPM 设计中可作为初步参考以防止误开关动作的产生。 

上述分析均针对下管关断时在下管驱动芯片输入端产生的干扰现象进行分析，该干扰

的影响直接体现在下管关断之后发生误开通的现象。类似的，下管关断时桥臂中点电位 vH

的变化同样会在上管驱动芯片输入端产生相应的干扰问题。如图 3.12 为桥臂上管驱动芯

片输入端回路的干扰信号模型，经过相同的简化处理可得到图 3.12(c)的干扰模型，与图 
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(a) P1:27V/ns                      (b) P2:36V/ns 
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(c) P3:44V/ns                      (d) P4:50V/ns 

57V/ns

vgs (10V/div)

vH

iL

800V

10ns/div

64V/ns

vgs (10V/div)

vH

iL

800V

10ns/div

 

(e) P5:57V/ns                      (f) P6:64V/ns 

图 3.11 不同 vds变化率时驱动干扰情况波形 
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3.7(c)中下管的驱动输入端干扰信号模型相同，只是此时的干扰源电压为 vn-vH，在上管驱

动芯片信号输入端会产生负向的干扰电压信号。此时上管处于关断状态，产生的负压干扰

不会改变电路的工作状态，但需要注意的是驱动芯片输入端有负压耐受极限（该芯片为-

6.5V），一旦负向干扰超过该值，易导致驱动芯片输入端损坏，影响电路工作。 

综上，可总结如下：电路初始状态如图 3.13(a)所示，负载电流 iL 流入桥臂中点，下

vin_h
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     (a) 驱动芯片输入端回路        (b) 简化模型    (c) 驱动输入端干扰模型 

图 3.12 上管驱动芯片输入端回路干扰模型 
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(a) 回路示意图                   (b)干扰波形图 

图 3.13 桥臂中点正向跳变时驱动芯片输入端干扰示意图 

表 3.1 桥臂中点电位变化对驱动芯片输入端干扰影响 

vH变化 上管驱动芯片输入端干扰 下管驱动芯片输入端干扰 
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管导通，当下管关断信号来临后下管硬关断，桥臂中点电位 vH正向跳变，该跳变通过 DBC

层间电容耦合到下管以及上管驱动芯片输入端引脚，引起下管驱动芯片输入端产生正向的

干扰电压，一旦超过驱动芯片输入端开启阈值电压，下管误开通，而上管驱动芯片输入端

的负向干扰电压不会改变器件开关状态，但可能导致驱动芯片损坏，整个过程的干扰波形

如图 3.13(b)所示。 

同理，桥臂中点电位 vH 的负向跳变时会通过寄生电容耦合到驱动芯片输入端，造成

上管驱动芯片输入端产生正向的干扰电压，在下管驱动芯片输入端产生负向的干扰电压，

如表 3.1 中总结所示。 

3.2.3 不同电路初始状态时开关动作引起的干扰问题分析 

前述分析的桥臂中点电位正向跳变是由于下管硬关断造成的，如图 3.13 所示。除此

之外，还有一种桥臂中点电位正向跳变的情况，如图 3.14 所示。电路初始状态如图 3.14(a)

所示，初始时刻负载电流 iL流出桥臂中点，通过下管体二极管续流，当上管开通信号来临

后器件硬开通，负载电流从下管二极管换流到上管，上管 vds下降，桥臂中点电位 vH正向

跳变。图 3.14(b)为上管开通过程中桥臂中点电位正向跳变引起的驱动芯片输入端干扰波

形示意图。此时的 vH 正向跳变会在下管驱动芯片输入端造成正向的干扰电压，一旦超过

驱动芯片输入端的开启阈值电压，则会导致下管的误开通，即出现桥臂上下管直通现象。

直通时间长会导致损耗剧增，电路工作失控，桥臂损坏等问题，即使直通时间较短，但在

开关过程中反复出现该问题，对于电路长期工作的可靠性也将造成严重影响。此时的 vH正
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(a) 回路示意图                   (b)干扰波形图 

图 3.14 另一种桥臂中点正向跳变情况下驱动芯片输入端干扰示意图 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文  第三章  SiC IPM 驱动输入端干扰分析 

72 

向跳变也会在上管驱动芯片输入端造成负向的干扰电压，由于本文驱动芯片输入端信号高

电平为 24V，负向几伏的干扰电压信号不足以达到输入端的关断阈值电压（0.8~1.2V），即

上管的干扰电压不会造成上管的误关断。但若驱动芯片输入端高电平电压为 5V 或者 3.3V

时，则该干扰电压也有可能造成上管误关断动作。 

如表 3.1 中所示，桥臂中点电位 vH 的负向跳变时也会通过寄生电容耦合到驱动芯片

输入端，同样的分析方法也可以应用在 vH负向跳变时。 

vH负向跳变的第一种情形如图 3.15 所示。图 3.15(a)为电路初始状态等效电路图，负

载电流 iL流出桥臂中点，上管沟道导通，当上管关断信号来临后器件发生硬关断，上管 vds
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(a) 回路示意图                   (b)干扰波形图 

图 3.15 上管硬关断时桥臂中点负向跳变引起的驱动芯片输入端干扰示意图 
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图 3.16 下管硬开通时桥臂中点负向跳变引起的驱动芯片输入端干扰示意图 
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上升，桥臂中点电位 vH发生负向跳变。由于 DBC 层间寄生电容的存在，该电位负向跳变

会在上管驱动芯片输入端产生正向的干扰电压信号，一旦该干扰电压超过阈值开启电压，

则会引起上管的误开通。同时，在下管驱动芯片输入端会产生负向的干扰电压信号，但由

于此时下管处于关断状态，所以负向的干扰电压不会引起下管的误开通，但同样需要注意

该负向干扰电压不能超过该引脚的极限值，否则会造成芯片损坏。 

vH负向跳变的另一种情形如图 3.16 所示。图 3.16(a)为电路初始状态等效电路图，负

载电流 iL流入桥臂中点，上管体二极管续流，当下管开通信号来临后器件硬开通，负载电

流从上管体二极管换流到下管，下管 vds下降，桥臂中点电位 vH负向跳变。图 3.16(b)为下

管开通过程中桥臂中点电位负向跳变引起的驱动芯片输入端干扰波形示意图。此时的 vH

负向跳变会在上管驱动芯片输入端造成正向的干扰电压，一旦超过驱动芯片输入端的开启

阈值电压，则会导致上管的误开通，即出现桥臂上下管直通现象。直通时间长会导致损耗

剧增，电路工作失控，桥臂损坏等问题，即使直通时间较短，但在开关过程中反复出现该

问题，对于电路长期工作的可靠性也将造成严重影响。此时的 vH 负向跳变也会在下管驱

动芯片输入端造成负向的干扰电压，由于本文驱动芯片输入端信号为 24V，负向几伏的干

扰信号不足以达到驱动芯片输入端的关断阈值电压（0.8~1.2V），即下管的干扰电压不会造

成下管的误关断。但若驱动芯片输入端高电平电压为 5V 或者 3.3V 电压时，则该干扰电压

也有可能造成下管误关断动作。 

所以在桥臂开关器件硬开关动作的过程中，均有可能造成开关器件的误动作，影响电

路的稳定运行。 

3.2.4 DBC 下铜层接地分析 

前面的分析是基于 DBC 下铜层电位浮动（未接地）的情况下得到的。如图 3.17 所示，

SiC IPM 在实际应用过程中，需要紧贴散热器进行散热，其中 DBC 和散热器之间需要介

面材料填充空隙以减小热阻。如果 DBC 与散热器的介面采用的是硅脂绝缘材料，则此时

可认为 DBC 板下铜层电位浮动，前述分析可适用。在某些应用场景中，SiC IPM 可直接

通过焊接等方式与散热器直接相连，且一般散热器会再连到装置机壳接保护地，则此时的

DBC

散热器

}介面材料

 

图 3.17 SiC IPM 散热示意图 
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DBC 下铜层的电位接地。 

此时当桥臂中点电位变化，DBC 下铜层与 IPM 负母线之间基本不会有电压跳变。以

下管关断时桥臂中点电压 vH 正向跳变为例进行分析，如图 3.18(a)所示，此时模型中下管

的干扰源电压 vn=0，根据(3.1)可得，下管驱动芯片输入端的产生的干扰信号 vin_l 为 0，即

不会产生误开通的问题。但是，对于上管，原来的干扰电压源由增加 vn-vH 变化到-vH，幅

值增加，如图 3.18(b)所示。根据(3.3)可得此时上管驱动芯片输入端负向干扰信号的最大绝

对值增大，如图 3.19 中蓝色虚线|vin_h′|所示，其幅值远大于 DBC 下铜层电位浮动时的最

大绝对值。 

如图 3.20 所示，此时上管驱动芯片信号输入端电压为 0，由于桥臂中点正向跳变在该

处引起的负向干扰电压信号一旦大到该引脚的极限负压（-6.5V），则会造成驱动芯片损坏。

根据图 3.19，当 vds电压变化率 σ′大于 80 V/ns 时，|vin_h′|超过 6.5V，即上管驱动芯片输入

端负向干扰大于-6.5V，会导致驱动芯片损坏，因此需要避免该问题的发生。 

如果桥臂中点电位正向跳变是由于上管开通引起的干扰，如图 3.21 所示，同样在下

管驱动芯片输入端不会产生干扰电压，即桥臂直通的问题不会发生。此时在上管驱动芯片

vn=0
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(a) 下管驱动芯片输入端        (b) 上管驱动芯片输入端 

图 3.18 DBC 下铜层接地后的干扰模型 
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图 3.19 驱动芯片输入端干扰电压最大绝对值与 vds电压变化率关系曲线 
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输入端引起的负向干扰电压信号产生的影响则与其高电平电压相关，本文中驱动芯片输入

端高电平电压为 24V，图 3.19 中的最大干扰信号不足以使其下降到关断的阈值电压，所

以不会产生开关误动作。但如果某些应用中驱动输入端高电平电压仅为 5V 甚至 3.3V，当

vds 电压变化率 σ′大于约 30 V/ns 时，就会导致上管出现误关断的现象。 

类似的分析过程同样可以应用于桥臂中点电位负向跳变的电路模态分析。 
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(a) 回路示意图                   (b)干扰波形图 

图 3.20 下管关断时桥臂中点正向跳变引起的驱动芯片输入端干扰示意图 

（DBC 下铜层接地） 
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(a) 回路示意图                   (b)干扰波形图 

图 3.21 上管开通时桥臂中点正向跳变引起的驱动芯片输入端干扰示意图 

（DBC 下铜层接地） 
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其中一种桥臂中点电位负向跳变的情形如图 3.22 所示。在图 3.22(a)中，初始时电流

流出桥臂中点，上管沟道导通，上管关断信号来临之后，器件 vds 上升，桥臂中点电位 vH

负向跳变。在 DBC 下铜层接地的情况下，桥臂中点电位负向跳变在下管驱动芯片输入端

不会产生干扰信号，但在上管驱动芯片输入端造成正向的干扰电压，一旦超过输入端的开

启阈值电压，则会导致上管的误开通。由图 3.19 可知，当 vds 电压变化率 σ′仅仅大于 20 
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(a) 回路示意图                   (b)干扰波形图 

图 3.22 上管关断时桥臂中点负向跳变引起的驱动芯片输入端干扰示意图 

（DBC 下铜层接地） 
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(a) 回路示意图                   (b)干扰波形图 

图 3.23 下管开通时桥臂中点负向跳变引起的驱动芯片输入端干扰示意图 

（DBC 下铜层接地） 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文  第三章  SiC IPM 驱动输入端干扰分析 

77 

V/ns 时即会造成驱动芯片输入端达到开启电压，器件误开通产生。 

另外一种桥臂中点电位负向跳变的情形如图 3.23 所示。在图 3.23 (a)中，初始时电流

流入桥臂中点，上管体二极管续流导通，当下管开通信号来临之后，器件硬开通，其 vds下

降，桥臂中点电位 vH负向跳变。在 DBC 下铜层接地的情况下，桥臂中点电位负向跳变在

下管驱动芯片输入端不会产生干扰信号，但在上管驱动芯片输入端造成正向的干扰电压，

一旦超过输入端的开启阈值电压，则会导致上管的误开通，即出现直通的情况，如图 3.23 

(b)中干扰波形示意图所示。由图 3.19 可知，当 vds电压变化率 σ′大于 20 V/ns 时即会造成

驱动芯片输入端达到开启电压，造成半桥直通。 

所以，在 DBC 下铜层接地的情况下，桥臂中点的电位跳变虽然不再引起下管驱动芯

片输入端的干扰问题，但是无法消除对于上管驱动芯片输入端的干扰。此外，由于上管干

扰源电压幅值的增加，上管反而更容易受到影响，如在 vds电压变化率 σ′较小时（20~30V/ns）

就会产生器件的误开通甚至直通现象，vds电压变化率 σ′较大（80V/ns）时甚至会引起驱动

芯片输入端引脚的损坏。因此，在设计 SiC IPM 时应综合考虑布局设计以减小乃至消除该

干扰的影响。 

3.3 SiC IPM 驱动干扰的抑制方法 

3.3.1 抑制方法分类 

为保证 SiC IPM 的稳定可靠工作，需要对其驱动干扰进行抑制。具体方法可依据图 

3.7(c)的干扰模型与公式(3.3)进行分析。 

电磁干扰的三要素为干扰源、传播途径以及敏感单元。在图 3.7(c)的驱动芯片输入端

回路干扰模型中，vn 相当于干扰源，Cp 属于传播途径，C0 和 Rs 为共同构成敏感单元。对

于电磁干扰的抑制方法可以从抑制或消除干扰源，切断传播途径，隔离或改进敏感单元三

个方面进行。 

干扰源 

SiC IPM 驱动的干扰源来自 DBC 下铜层与驱动地之间电位的跳变，如图 3.7(c)中的

vn 和图 3.12(c)中的 vn-vH。干扰源的大小与 DBC 下铜层的电位 vn 以及桥臂中点电位 vH 均

相关。在图 3.13~图 3.16 中，由于 DBC 下铜层电位浮动，所以 vn 的变化也是由 vH 引起

的。图 3.10 也显示出驱动芯片输入端干扰电压信号的大小随着 vds电压变化率 σ′的增加而

不断增大。所以在在实际使用过程中可以通过减小 SiC IPM 的开关速度来降低 vds 电压变
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化率 σ′，进而减小驱动芯片输入端干扰电压的幅值，使其不超过该引脚的开启阈值电压。

但 SiC IPM 开关速度的降低会带来开关损耗的增加等问题，而 SiC MOSFET 的快速开关

特性也没有得到充分的发挥。 

在图 3.20~图 3.23 中，虽然可以通过 DBC 下铜层接地的方法使 vn 减小到 0，进而消

除下管驱动芯片输入端的干扰电压信号，但是上管驱动芯片输入端的干扰问题反而变得更

加严重。综上，减小干扰源的方法需要牺牲 SiC MOSFET 的开关速度，这与 SiC IPM 的设

计初衷不符。 

传播途径 

从图 3.7(c)的干扰模型与公式(3.3)可知，Cp 是驱动芯片输入端干扰传播途径中的一个

关键参数。理想条件下 Cp 为 0，则(3.3)数值为 0，干扰可以完全消除。Cp 值的大小与驱动

芯片输入端处的铜走线面积大小、陶瓷的厚度以及介电常数等均相关。而本文设计的 SiC 

IPM 的驱动芯片输入端位置铜走线面积只有 1.65mm2，Cp 值仅有 0.57 pF，已非常小。在

该有限有空间还需要焊接驱动芯片引脚以及外部引线端子，因此走线面积无法再进一步减

小，而陶瓷厚度的增加带来的寄生电容减小效果十分有限，并且会增大模块整体的热阻。

如图 3.24 所示为一种方案，即 DBC 在驱动芯片输入端铜走线位置对应的下铜层位置采用

镂空设计，此时增加了 DBC 上铜层走线与散热器等金属的间距，相当于增大了平板电容

器的间距，在一定程度上可以减小 Cp 值。例如本文中电容平板间距可由原来的 0.38mm 再

增加 0.3mm（Cu-0.2mm/焊锡-0.1mm），理论上 Cp 值可减小接近一半。但在实际模块制作

过程中，增加的间隙可能会被焊锡溢出填补。因此通过减小 Cp 值的方法效果也十分有限。 

敏感单元 

从图 3.7(c)的干扰模型可知敏感单元由驱动芯片输入端引脚内部的输入电容 C0 以及

 

图 3.24 减小寄生电容 Cp 的一种方案 
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驱动 vpulse 到输入引脚上的电阻 Rs 共同构成。C0 值与驱动芯片的设计相关，本文的 SiC IPM

采用的驱动芯片 C0 典型值仅为 20pF[103]。小电容的设计是为了提升开关速度，减小信号延

时。因此，根据(3.3)，可以通过在驱动芯片输入端并联电容的方法来减小干扰电压信号。

如图 3.25 中黑色虚线 vin'所示为额外并联 60 pF 之后根据(3.3)绘出的干扰电压最大值与 vds

电压变化率 σ′之间的关系，其结果均在最小阈值电压 1.8V 以下，因此可以有效抑制驱动

干扰问题。 

从理论上分析，减小串联电阻 Rs也可以有效减小干扰电压，但在实际电路设计中还需

要考虑驱动芯片的具体使用需求。由芯片数据手册[103]可知，该驱动在设计时采用了一种

特殊的信号输入端结构，使得该芯片能够承受较大的负压（-6.5V），提升了抗干扰性能，

但也对实际应用提出了一些限制要求：当输入端开关信号幅值>15V 并且输入端开关信号

速度>2V/ns 时，建议串联至少 150Ω 的电阻以限制流入输入端引脚的电流。在图 3.2 中，

为简化供电方案，驱动芯片输入端开关信号幅值与数字隔离芯片供电相同，均为 24V。图 
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图 3.25 驱动芯片输入端并电容前后（60 pF）干扰电压最大绝对值与 vds电压变化率关

系曲线对比 
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图 3.26 驱动芯片输入端信号波形 
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3.26 给出了驱动芯片输入端各信号波形图，考虑示波器电压探头的电容负载效应之后驱动

芯片输入端电压的开关速度已经达到 2V/ns，因此在本文设计的 SiC IPM 中，驱动芯片输

入端串联电阻 Rs至少为 150Ω。 

以上分析是以本文设计的 SiC IPM 为基础进行的，综合来看，通过在驱动芯片输入端

并联电容的方式是最简单可行的方案。在不同的设计中，需要综合考虑驱动芯片要求，DBC

板陶瓷厚度，不同走线布局等多种因素进行分析。干扰模型的建立为这类分析提供了一种

简单快捷的评估方法，能够有效指导实际的产品设计。 

屏蔽层 

除上述的方法外，还可以通过屏蔽的方法来抑制甚至消除驱动芯片输入端的干扰影响。 

根据本章最开始的分析，图 3.7(c)的干扰模型中 Cp 上的电压变化与 vn 大小相同，方

向相反，此时 Cp 上产生的干扰电流 Cp˙dvn/dt 流入驱动芯片输入端造成了干扰问题。如图 

3.27 中蓝色虚线描绘出了在器件开关动作时干扰传导的简要路径分析，在干扰的传导路径

上，Cp 是重要的一环。 

受图 3.20~图 3.23 的启发，可以通过构造屏蔽层的方法切断 Cp 和 DBC 下铜层之间

的电位连接，彻底解决该干扰问题。如图 3.28 所示，通过在 DBC 上铜层的驱动芯片输入

端走线处与 DBC 下铜层之间增加一层屏蔽层，并将屏蔽层和对应的驱动芯片供电地线相

连接。为简便起见，将下管的屏蔽层与功率地相连，上管的屏蔽层与桥臂中点相连。添加

的屏蔽层使得驱动芯片输入端的寄生电容不再与 DBC 板下铜层相连，而是与驱动芯片供
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图 3.27 器件开关动作时干扰传导的路径分析 
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电地相连，在器件开关过程中，Cp_h 和 Cp_l的两端均不再有大的电压变化，可以彻底抑制

干扰的发生。本文采用的屏蔽层是通过在驱动芯片位置处再焊接了一块 DBC 板实现的，

在后续改进中可以通过只在输入端引脚位置加工绝缘膜再敷铜的办法进行设计。 

3.3.2 抑制方法效果对比分析 

通过上述分析可知，本文的 SiC IPM 驱动芯片输入端干扰有效抑制方法有并联电容与

构造屏蔽层，其中并联电容的方法只能抑制干扰电压的幅值使其不超过开启阈值电压，而

构造屏蔽层的方法可以从根本上消除干扰的影响。 

此外，并电容的方法相当于增大驱动芯片输入端电容 C0 值，这与驱动芯片实现开关

信号传输的低延时的初衷相违背。如图 3.30 所示，如果定义驱动信号 vpulse 下降到 90%到

vgs 下降到 90%为模块驱动信号传输延时，则图 3.30(a)中未并电容时延时仅为 29ns。而参

考图 3.25 中并联 60 pF 电容后的驱动信号波形如图 3.30(b)所示，延时增加到 82ns，降低
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图 3.28 构造屏蔽层示意图 

 

图 3.29 构造屏蔽层实物模块样机图 
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了 SiC MOSFET 开关动作的响应时间，在一些高频开关应用的场合，会带来一些控制上的

滞后等问题，可能会影响电路的正常工作等。 

如果不受驱动芯片输入端引脚电流的限制，可以在并联电容的同时减小 Rs 以减小驱

动信号的延时，如图 3.30(c)中额外并联 250pF 电容并减小 Rs 至 10Ω 以保持 vin 电压变化

率在 2V/ns，此时驱动延时仅有 25ns。 

表 3.2 对比了不同的驱动信号干扰抑制方法之间的区别，从表中可以看出，构造屏蔽

层的方法能够彻底消除干扰的影响，使其不受 SiC IPM 开关速度的限制，最大程度利用

SiC MOSFET 的高速开关特性。该方法并不影响器件正常的开关速度与延时，不会增加额

外的损耗或者降低模块总体效率。 
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(a) 未并电容                     (b) 并联 60 pF 电容 
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(c) 并联 250 pF 电容并减小 Rs至 10Ω 

图 3.30 驱动芯片输入端并联电容前后驱动信号波形对比 

表 3.2 不同驱动信号干扰抑制方法对比 

抑制方法 效果及其局限 

减小 Cp 效果有限 受 DBC 板布局限制 

并联电容 有效抑制，信号延时增加 符合驱动芯片设计要求情

况下可两者有效结合 减小 Rs 受限于驱动芯片要求 

构造屏蔽层 彻底消除 DBC 设计复杂度略为增加 

 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文  第三章  SiC IPM 驱动输入端干扰分析 

83 

如图 3.31 所示为采用屏蔽的方法消除干扰后的 SiC IPM 关断波形图，为充分利用 SiC 

MOSFET 的快速开关特性，此处将 SiC MOSFET 外接驱动电阻减小到 2Ω，SiC MOSFET

关断时的桥臂中点电位 vH（即下管 vds电压）变化率达到 80V/ns，vgs波形仍然正常，没有

误开通的现象再次出现。 

3.4 本章小结 

本章针对 SiC IPM 模块内部驱动信号干扰现象进行了详细的研究。通过建立了干扰传

输模型对干扰问题带来的影响进行了分析，并依据模型针对性地进行了解决方案的探讨。 

在 SiC IPM 中，器件开关动作时桥臂中点的电位跳变会通过 DBC 板上下铜层之间的

寄生电容耦合到驱动芯片输入端，产生干扰电压，一旦干扰电压达到驱动芯片输入端的阈

值电压，就会导致器件的误开关动作。通过对电路工作模态的分析与 DBC 寄生参数的提

取，建立了干扰传输的数学模型，模型显示干扰电压的大小与传输回路中的相关电路参数

密切相关，而且随着 SiC IPM 开关速度的增大与增大。在此干扰模型的基础上，进一步分

析了 SiC IPM 在不同初始状态以及开关动作情况下干扰现象带来的影响，轻者造成器件的

短暂误开通现象，严重时甚至会导致桥臂直通，甚至损坏驱动芯片输入端引脚，造成不可

逆的电路损坏。 

基于干扰模型，本章从电磁干扰的三要素（干扰源、传播途径以及敏感单元）出发，

同时结合实际驱动芯片的设计使用要求对相应的干扰抑制方法进行了分析。分析表明通过

在驱动芯片输入端引脚并联电容以及构造屏蔽层的方法可有效解决该干扰问题。其中构造

屏蔽层的方法能够彻底解决干扰问题的产生。 

本章对于 SiC IPM 模块内部驱动信号干扰现象的分析为相关的干扰问题提供了详细

的分析参考，有助于 SiC IPM 的优化设计与性能提升。 

80V/ns

vgs (10V/div)

vH

800V

10ns/div

 

图 3.31 消除驱动芯片输入端干扰后的 SiC IPM 关断波形 
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第四章 基于隧道磁电阻传感器的 SiC IPM 电流采样 

电力电子装置中经常需要使用电流采样来实现过流保护、短路保护以及相关的控制操

作。如第一章所述，目前的 SiC IPM 产品均集成了电流检测的功能引脚，但实际上的电流

采样还需要借助 IPM 外接采样电阻得到，所以目前的 SiC IPM 并没有集成完整的电流采

样功能。外接采样电阻增加了电路的损耗，降低了 SiC IPM 的整体效率，在高功率密度模

块中增加了散热的设计需求。而且 SiC MOSFET 的短路耐受时间远小于 Si IGBT，因此其

电流采样的响应速度越快越好。如果能够在 SiC IPM 内部集成完整的电流采样及相关保护

功能能够极大地提升模块的可靠性。 

隧道磁电阻（TMR，Tunnel Magnetoresistance）传感器是一款基于隧道磁电阻效应设

计的感应电流周围磁场的传感器，其具有体积小、带宽高、温漂小、布局方便等优点，具

有良好的集成应用前景。本文首先分析了 SiC IPM 对于集成电流采样功能的需求，分析对

比了现有电流采样方法各自的特点以及 TMR 的优势。针对 TMR 的实际应用进行了深入

的研究，通过实验结合仿真的方式给出了 TMR 实际应用时的电路布局注意事项以及采样

干扰问题的解决方案。最后，将优化后的 TMR 测量方案用于图腾柱 PFC 的电感电流采样

并实现了电路的开关控制，同时应用优化后的 TMR 测量方案准确地采样了 SiC IPM 内部

器件电流，为后续在 SiC IPM 中集成 TMR 作为电流采样功能提供了参考。 

4.1 SiC IPM 集成电流采样 

4.1.1 SiC IPM 集成电流采样特点分析 

SiC IPM 布局紧凑，如果要在 IPM 内部集成完整的电流采样功能，对电流传感器的大

           

5×3 mm2

 

图 4.1 本文 SiC IPM 电流采样传感器可用空间位置 
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小有着严格的要求，如图 4.1 所示，如果要保持本文设计的 SiC IPM 模块现有尺寸不变，

留给电流采样传感器的空间位置约为 5×3 mm2，大小极其有限。 

图 4.2 为相同电压电流等级（1200V、25A 左右）TO-247 封装中 SiC MOSFET 与 Si 

IGBT 的短路耐受时间（SCWT，Short-Circuit Withstand Time，指器件在短路后不发生失效

的最长耐受时间）对比图。当短路发生时，Si IGBT 的短路峰值电流仅为 84A 且后续保持

稳定，其短路耐受时间约 40μs，而 SiC MOSFET 在发生短路时其电流迅速上升至 231A 峰

值（接近正常额定电流的 10 倍），其短路耐受时间仅有 7.7μs [70]，目前商业 SiC IPM 的短

路耐受时间仅有 3.8μs[76]。图 4.2 中 SiC MOSFET 芯片有源区面积为 0.08cm2，仅为 Si IGBT

有源区面积（0.197cm2）的 40%，因此，短路时更大的功率加在更小的芯片面积上，会导

致 SiC MOSFET 芯片温度的迅速上升。如图 4.3 所示，SiC MOSFET 在不到 2μs 的时间内

芯片温度就会上升至 200℃，大约 5.5μs 的时间其温度就可达到表面铝金属的熔点[71]。不

断重复的短路问题会导致芯片表面金属的退化变形，进而影响芯片性能，造成失效等问题。

因此，对 SiC IPM 的短路保护越快越好，在尽可能短的时间内关闭器件，保护芯片。集成

在 SiC IPM 中的电流传感器需要有尽量小的延时以快速响应保护电路。 

t (μs)

漏
极
或

集
电

极
电

流
 (

A
)

 

图 4.2 SiC MOSFET 与 Si IGBT 短路耐受时间对比（25℃，600V 短路电压） 
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温
度
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图 4.3 SiC MOSFET 短路时芯片温度变化曲线 仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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SiC MOSFET 适合高频开关应用，如用于车载充电机的前级 PFC 电路（开关频

率>300kHz）[104]，因此若要使用 SiC IPM 内部电流采样来实现电流波形控制，则需要相应

的电流传感器有较高的带宽以保证采样波形的可靠性。 

因此，若要在 SiC IPM 内部集成电流采样功能，首先电流传感器所占的尺寸需要比较

小，此外其延时应尽量小（为确保短路保护及控制的快速响应，延时越小越好），带宽应尽

量高（如>1MHz）等。此外，最好自带隔离和低损耗特性。 

4.1.2 现有电流检测方案对比 

表 4.1 为目前在电力电子装置中常用的一些电流传感器对比（以采样电流 20A 进行

分析），如采样电阻、电流互感器、罗氏线圈以及霍尔传感器等。下面从其尺寸、布局要

求、损耗大小等方面进行简单的介绍。 

采样电阻是电流测量中最常用也最简单的形式，是基于欧姆定律，通过测量电阻上的

电压来计算电流大小的一种采样方法。使用采样电阻测量电流需要串入被测电流线路当中，

且损耗较高。如果要将采样电阻集成在 SiC IPM 中，一方面需要为其专门改变模块布局预

留焊接位置，另一方面较高的损耗则需要较大封装形式的采样电阻，如额定功率为 1W 的

2512 电阻，其封装大小为 6.4×3.2 mm2，增加的损耗也对散热提出了更高的要求，显然不

适合通过集成的方式封装在 SiC IPM 中。 

表 4.1 现有常见的电流传感器对比 

电流传感器 采样电阻 电流互感器 罗氏线圈 霍尔 TMR 

实物图 
 

 
  

 

型号 2512 CU8965-AL PCB ACS730 FFW-010 

尺寸 6.4×3.2 mm2 7×5 mm2 >10×10 mm2 6×5 mm2 3×3 mm2 

是否串入电路 是 是 是 是 否 

损耗大小 >1W >0.1W <0.1W >0.5W 0.05W 

是否隔离  ✓ ✓ ✓ ✓ 

直流检测功能 ✓   ✓ ✓ 

延时大小 / / 7ns 0.2μs <100ns 

带宽大小 / 16k~1MHz 7.1k~100MHz 1 MHz 10 MHz 
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电流互感器也是一种常用的电流采样元件，相当于一个小型变压器，可将原边大电流

等比例耦合到副边得到一个小电流再进行测量。由于磁芯的存在，其封装尺寸较大，如表 

4.1 给出的线艺的 CU8965-AL[105]，其尺寸有 7×5 mm2，高度为 3mm，而且同样需要串入

电路中进行测量，因此并不适合 SiC IPM 的封装集成应用。此外，电流互感器无法测量直

流分量，无法准确测量带有直流偏置的电流。 

罗氏线圈（Rogowski Coil）是一种利用电磁感应原理测量电流的传感器[106-107]。其通

过多匝空心线圈围绕在被测电流导线周围，由于电流变化产生的磁场变化会在空心线圈中

产生对应的感应电动势，围绕被测电流完整一圈的感应电动势的叠加与被测电流的变化率

成正比。所以将罗氏线圈两端的电压通过积分电路的方式就可以得到总的电流变化，进而

得到电流大小。罗氏线圈因为没有磁芯，所以不存在饱和的问题，而且可以通过在 PCB 板

上集成，具有损耗低、延时小、成本低、带宽高等一系列优点，常常用于大功率模块的电

流保护[108]。但罗氏线圈也只能检测交流电流，对于带有直流分量的电流无法准确测量电

流量的大小，而且对于 SiC IPM，若要实现围绕被测电流导线一圈基本难以实现。 

霍尔电流传感器是利用霍尔效应制作的一种电流传感器，通流导体中的电子在磁场作

用下受洛仑兹力作用向导体一侧偏移，使得导体在该方向上产生电位差。电位差的大小与

导体中所通过的电流大小成正比，通过测量电位差即可得到电流大小。为增加传感器的灵

敏度以及降低外界磁场的干扰，霍尔传感器通常会在内部集成永磁体来会聚磁场，所以通

常其封装尺寸不会太小。表 4.1 中的贴片封装形式的霍尔元件（ACS730）[109]尺寸为 6×5 

mm2，显然也不适合于集成在 SiC IPM 内部。磁芯带来的磁滞损耗和通流导体的涡流损耗

也限制了其带宽和响应时间。目前的霍尔元件带宽普遍小于 1MHz，大量程（百安培以上）

的霍尔传感器响应时间均在 2μs 以上[110]，对于 SiC MOSFET 的高频应用以及短路保护略

显不足。霍尔元件的市场价格也限制了其广泛的使用，会增加系统的总体成本。 

单从上述电流传感器的封装尺寸来看，均不适合集成在 SiC IPM 内部。而且上述的四

种电流传感器均需要串入被测电流线路中进行采样测量，这意味着现有 SiC IPM 必须做出

线路布局调整，也将导致总体封装尺寸的进一步增加。在损耗、直流检测能力以及带宽等

方面，上述方案分别存在一定的不足。 

表 4.1 还列出了一种基于隧道磁电阻效应的电流传感器 TMR（FFW-010），实验样品

由宁波希磁电子科技有限公司提供。在该传感器尺寸 3×3 mm2，在如此小的封装内集成了

TMR 芯片（0.2×0.2 mm2）以及后级运算放大器。TMR 通过感受通流导线周边的磁场输出

电压信号，只需靠近被测电流导线而无需串入其中。其损耗几乎可以忽略，而且具有隔离
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和直流检测的能力，延时在 100ns 以内，带宽可达 10MHz。因此，从封装尺寸、损耗、响

应速度、带宽等各方面考虑，TMR 均可满足 SiC IPM 集成封装的要求。 

4.2 基于隧道磁电阻传感器的电流检测方案 

4.2.1 隧道磁电阻传感器简介 

TMR 属于磁电阻的其中一种，其他的磁电阻还有各向异性磁电阻（Anisotropic 

MagnetoResistance，AMR）和巨磁电阻（Giant MagnetoResistance，GMR）[111]。相比于 AMR

和 GMR，TMR 具有损耗更低，芯片面积更小、灵敏度更高、线性度更好、电阻变化范围

更宽、温漂更低等一系列优点。 

TMR 的基本组成单元如图 4.4 所示，专业术语称为磁性隧道结（Magnetic Tunnel 

Junction，MTJ）。MTJ 主要是由自由层、隧道屏障层和钉扎层组成的三明治结构，每层厚

度在 0.1nm~100nm 之间。其中自由层和钉扎层均是铁磁材料，隧道屏障层通常是由 MgO

或者 Al2O3 构成的绝缘层。自由层和钉扎层的区别在于自由层的磁化方向是自由的，可随

所处位置磁场方向变化而变化，而钉扎层和其下的抗铁磁层构成的复合结构使得其磁化方

向为单一方向，在图 4.4 左图中使用大箭头表明两层的磁化方向。最后上下层直接和非磁

性的金属材料连接并引出电极[111]。 

隧道屏障层虽然是绝缘材料，但电子有一定的机率隧穿通过该层，而其隧穿的机率则

和两层铁磁材料之间的磁化方向有关。若两层材料磁化方向正向平行时，电子隧穿机率最

大，反向平行时隧穿机率最小。如果通过外界欧姆表测量或者在两端施加电压时，MTJ 会

表现出变化的电阻特性。如图 4.5 所示为 MTJ 随外加磁场强度的电阻变化示意图，在一

定的磁场强度范围内，其电阻值随着磁场的变化而线性变化，因此可将其等效成一个随着

MTJ

顶层

自由层

隧道屏障层

钉扎层

抗铁磁层

底层

基底层绝缘层

欧姆表

   

自由层

隧道屏障层

钉扎层

抗铁磁层  

图 4.4 磁性隧道结（MTJ）结构示意图（左）与剖面图（右） 
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磁场强度线性变化的可变电阻。 

如图 4.6 所示，如果将两个相同的 MTJ 结构串联组成半桥结构，其中一个相对于另

一个旋转 180⁰。则在同一磁场中，随着磁场的增大或减小，其中一个磁电阻线性增大，而

另一个则线性减小，串联之后半桥串联总电阻不变。当半桥两端施加电压偏置 Vbias 之后，

半桥中的电流保持恒定不变，桥臂中点电压值与桥臂下部电阻成正比，如此则可得到如图 

4.6 右图所示的输出电压随所在位置磁场线性变化的关系曲线。而通流导体周围的磁场与

电流大小成正比的线性关系，即实现了电流值的检测。 

如图 4.7 所示，两个上下磁电阻互换的 MTJ 半桥结构可组成一个惠斯通电桥形式的

 

图 4.5 磁性隧道结（MTJ）电阻随所加磁场大小的变化示意图 

Vout

0

0.5 VBias

磁场强度

VBias

VOUT

GND

 

图 4.6 两个磁性隧道结（MTJ）串联的半桥结构及输出电压随磁场变化曲线 

Vout

VDD

运放

 

图 4.7 采用差分放大的 TMR 芯片结构示意图 

电阻

磁场强度0
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电路。在磁场作用下，两个桥臂中点电位变化大小相等，方向相反，可以得到两倍的电压

变化信号。为提高信号输出，后面再接一级差分放大将采样信号进行放大即可输出给控制

器进行处理。图 4.7 中所有元件被封装在一起即可得到如表 4.1 中所示的 3×3 mm2 大小的

芯片。 

4.2.2 隧道磁电阻输出回路干扰分析 

在集成 TMR 到 SiC IPM 内部之前，需对其检测特性进行验证。因此设计了如图 4.8

所示，用于测试 TMR 特性的 PCB 测试板，表贴 TMR 元件布局在 PCB 板上表面，供电电

容与高频解耦电容紧贴 TMR 摆放。由于该芯片集成了 TMR 及运算放大电路因此只需为

其提供 3.3V~5V 的供电即可得到检测输出信号。PCB 板另一面为通流导线，为使通流导

线产生的磁场较为集中，减小开关时刻高频电流引起的涡流对磁场分布的干扰，此处参照

厂商的布线建议将通流导线宽度逐渐收窄到 TMR 芯片下部，并使 TMR 对应位置的导线

宽度为 2mm，略小于 TMR 自身的尺寸。 

将 TMR 测试板串入 SiC MOSFET 双脉冲测试电路中进行电流的测量，如图 4.9 所

示。TMR 测试板串入被测 SiC MOS 源极，紧接着串入高精度同轴电阻（带宽 1.2GHz，

TMR

VCC

GND
GND
Vout

FR4
PCB

下铜层

 

图 4.8 TMR 测试板 

Rshunt

TMR

SiC 

MOS
Vgs

VbusCap

     

(a) 原理图                    (b) 实物电路图 

图 4.9 TMR 测试板串入双脉冲电路中进行波形测量对比 

双脉冲测试

TMR测试板

高精度同轴电阻

SiC MOS

续流二极管
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15.013mΩ），最后再连接到负母线。电路原理图如图 4.9(a)所示，实物如图 4.9(b)所示，为

确保 TMR 测试板信号的准确性，TMR 的供电由双绞漆包线连接到时辅助电源，TMR 的

输出信号采用直径为 0.81mm 的射频同轴线从最靠近板端的焊盘引出再接 BNC 接头到示

波器。高精度同轴电阻带宽高，精度高，自身寄生参数极小，因此可将其测试得到的电流

作为 SiC MOSFET 的实际电流，以此为参考验证 TMR 电流检测的精确性。 

TMR 的电流测试波形与高精度同轴电阻的波形对比如图 4.10 所示，测试电压为 800V，

电流约 25A。TMR 芯片内部集成的运算放大器经编程可使得其输出固定为一定电压偏置

（1.65V），本文为显示方便，TMR 采用交流输入连接示波器。图 4.10(a)显示 TMR 测试

的 SiC MOSFET 开关电流波形与同轴电阻测试的开关电流波形对比，电流波形大体重合，

说明TMR测量输出电压能够比较好地跟随被测电流变化，TMR测量灵敏度为 16.7mV/A。

图 4.10(b)为 SiC MOSFET 关断时刻的电流波形展开图，同轴电阻波形显示在电流关断时

存在频率约为 40MHz 的振荡。考虑到同轴电阻带宽 1.2GHz，示波器带宽为 350MHz，所

以同轴电阻测试系统的总带宽为 350MHz，该 40MHz 电流波形应为 SiC MOSFET 关断时

刻真实的电流振荡。而本文采用的 TMR（FFW-010）带宽仅为 10MHz（受限于集成运放

TMR

同轴电阻

2μs/div

 

(a) 波形对比 

TMR（10MHz）

同轴电阻（350MHz）

40MHz振荡

100ns/div

  

100ns/div

同轴电阻（350MHz）

TMR（10MHz）

 

(b) 关断波形展开                    (c) 开通波形展开 

图 4.10 TMR 电流测试波形与高精度同轴电阻波形对比 
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带宽），原理上其检测出的 40MHz 电流波形应被明显衰减甚至无法在示波器被观测到，但

图 4.10(b)显示TMR波形也有40MHz振荡，而且该振荡幅度明显大于同轴电阻测量结果。

图 4.10(c)中的 SiC MOSFET 开通电流波形也有类似问题。因此，可初步判定 TMR 的电流

振荡不是 TMR 检测电流得到的结果，而应该是 TMR 输出上产生的干扰。 

TMR 芯片测试板输出回路如图 4.11(a)所示，红色箭头为被测电流正方向。芯片的输

出 Vout为其两个焊盘之间的实际电压，但 Vout与实际测量点（或控制器采样的输入点）之

间存在一个很小的回路，其面积约为 5.1mm2。该回路靠近被测电流导线（在其 PCB 对侧），

通流导线产生的磁场穿过该输出回路。随着被测电流随时间的变化，TMR 输出回路上的

磁通也发生变化。根据电磁感应定律，输出回路上会产生一定的感应电动势叠加在实际测

试的 TMR 信号电压上。图 4.11(b)为被测电压信号的简要分析，即此时测量得到的电压信

号 Vm为 TMR 实际输出 Vout与输出回路上感生电动势 Vloop 之和，如(4.1)所示。 

m out loopV V V= +                            (4.1) 

Vout

GND

Vm

回路面积：
5.1mm2

       

Vout

VDD

Amp

Vm
B

GND

Vloop

 

(a) TMR 输出回路            (b) 实测电压信号分析 

图 4.11 TMR 测试板输出回路分析 

Vloop = d (B·A)/dt

    

(a) 仿真图                      (b) 关断时输出回路中磁通变化曲线 

图 4.12 TMR 测试板输出回路磁通仿真 
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Ф
=

d
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通流导线周围磁场分布比较复杂，可借助有限元软件进行仿真。将 TMR 测试板的 PCB

导入 Ansys Maxwell 软件中，并以同轴电阻测量的 SiC MOSFET 关断时刻电流代入仿真软

件中进行瞬态仿真。仿真图如图 4.12(a)所示，电流方向为箭头所示方向，PCB 所在平面

为 X-Y 平面，垂直纸面向外为 Z 轴正方向。以图中被测通流导线中心白色虚线为界，电

流在中心线右侧产生的磁场穿过回路向里，在中心左侧产生的磁场穿过回路向外。通过积

分的方式可以计算得到整个输出回路的总磁通大小，如图 4.12(b)所示。由图可知，此时输

出回路中总的磁通为垂直纸面向外，所以当关断时刻来临，电流下降，输出回路中磁通量

减小，在输出回路中会感应出逆时针方向的感应电动势。在图 4.12(a)中，输出回路上端接

TMR 的地，感应电动势上正下负，即产生的实际回路干扰电压在电流下降时为负向的干

扰电压。 

磁通的变化率即为感应电动势，所以将图 4.12(b)中的磁通量对时间微分即可得到输

出回路上的感应干扰电压，如图 4.13 中红色曲线 Vloop 所示。图 4.13 中绿色波形为关断时

刻被测电流波形，蓝色波形为示波器测得的 TMR 电压波形 Vm。Vm 和 Vloop 在电流关断时

刻的振荡频率以及幅度均接近，证明 TMR 测试板上输出回路上确实有干扰电压影响了电

流的测量结果。干扰峰值在该测试中有近 200mV，对应电流接近 12A，远大于实际振荡电

流峰值（<5A），而且该干扰大小与电流变化率成正比，若被测电流 di/dt 增大，则干扰会

更加严重。 

为减小 TMR 测试板输出回路的感应电动势带来的干扰影响，可进一步优化 TMR 的

输出回路面积。如图 4.14(a)所示，改进的 TMR 测试板采用更小的线宽及线间距工艺使得

输出回路面积由原来的 5.1mm2 减小到仅有 2.1mm2。如图 4.14(b)所示，此时 TMR 测试板
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图 4.13 仿真得到的 Vloop 干扰电压与被测电流以及 TMR 测量电压 Vm波形对比 
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的干扰电压与原先测试板相比明显减小。如果以电流变化到 90%到采样电压变化到 90%定

义为TMR的延时，则此时TMR的检测延时仅有 90ns。同理，图 4.14(c)所示的 SiC MOSFET

开通时的电流检测干扰电压也有明显减小。 

在优化 TMR 测试板输出回路的基础上，可通过构造输出回路的镜像回路直接测量干

扰电压波形。如图 4.15(a)的红色虚线所示，其关于 TMR 原来的输出回路沿垂直于通流导

线的对称轴镜像而得。通流导线在这两个回路上的磁通分布也是镜像的，所以其磁通大小

相等，被测电流减小时均会在回路端子上产生上正下负的感应电压。示波器探头共地端接

在中间焊盘上，又由于感应电动势均为上正下负，所以此时测得的镜像回路干扰电压与

TMR 输出回路干扰电压大小相等，符号相反。为方便直接观察，此处将镜像回路测得的

电压值进行反相，得到如图 4.15(b)和(c)的对比实验波形。对比波形显示，测得的干扰电

压 Vloop 与 Vm上的电压干扰振荡在频率与幅值上均十分吻合，即从实验直接测量的方法中

验证了 TMR 输出回路布局对测试结果的影响。因此，在进行 TMR 的使用过程中，应尽

量减小芯片的输出回路面积以减小回路感应电动势对测量的干扰。 

(4.1)中采样输入示波器的电压为 TMR 的真实测量信号及其输出回路干扰信号（即噪

音信号）叠加的结果。在 TMR 的量程范围内可通过尽量提高信噪比的方式来减小输出干

Vm

回路面积：
2.1mm2

     

TMR

同轴电阻

2μs/div

 

(a) 输出回路面积优化后 TMR 测试波形对比 

100ns/div90ns

TMR（10MHz）

同轴电阻（350MHz）

  

100ns/div

同轴电阻（350MHz）

TMR（10MHz）

 

(b) 关断波形展开                    (c) 开通波形展开 

图 4.14 TMR 电流测试波形与高精度同轴电阻波形对比 
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扰对真实被测信号的影响。例如图 4.10 中的 TMR 测量灵敏度为 16.7mV/A，在供电电压

3.3V、输出偏置 1.65V 的情况下，其量程约为±100A，范围较宽。若电路工作只需十几安

培的量程情况下，可通过增大TMR内部可编程运放的增益以增大其测量灵敏度。如图 4.16

所示，在最初图 4.10 中的 TMR 测试板基础上，增大其内部运放增益并将供电电压调节为

5V（偏置电压仍固定为 1.65V）后，其信号测量灵敏度增大到 138mV/A。此时被测电流以

及输出回路均未改变，所以 TMR 的输出信号 Vout增大而输出回路干扰 Vloop 没有变化，表

现在测试波形上即如图 4.16，真实的电流测量信号十分吻合实际电流而噪声干扰的比例

Vm

Vloop

 

(a) 构造的输出回路镜像的测试板 

Vloop

同轴电阻

100ns/div

Vm

  

100ns/divVloop

同轴电阻
Vm

 

(b) 关断波形展开                    (c) 开通波形展开 

图 4.15 构造镜像输出回路直接测量干扰电压 Vloop 

TMR

同轴电阻

100ns/div180ns

  

100ns/div
180ns

TMR
同轴电阻

 

(a) 关断波形展开                    (b) 开通波形展开 

图 4.16 提高 TMR 测试板信噪比后的波形对比（测量灵敏度 138mV/A） 
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则明显减小，提高了 TMR 检测的抗干扰能力。但此时 TMR 的延时有所增加，为 180ns，

对于大多数电流采样场合已经足够。 

综上，TMR 在应用时其输出回路的感应电动势会叠加在被测电流信号上造成干扰，

因此在布局时应尽可能地减小输出回路的面积，同时在在量程允许的情况下尽量增大

TMR 的测量灵敏度以提高信噪比，减小干扰电压对电流检测的影响。 

4.2.3 隧道磁电阻受被测电流导线电场的干扰分析 

实际的电力电子线路布局各不相同，被测电流走线无法完全满足图 4.8 所示的设计，

特别是高功率密度的开关电源设计中对布局空间大小极其敏感，注重封装尺寸的 SiC IPM

也无法保证类似的布局。因此，为验证 TMR 的通用性，设计了如图 4.17 所示的 TMR 测

试小板，TMR 和供电电容分别焊接在 PCB 板两侧，只需将测试小板紧贴被测电流导线即

可实现电流的测量，如图 4.17 右图中所示。 

图 4.18(a)为同轴电阻与 TMR 同时接示波器时的双脉冲电流测试波形对比，TMR 的

测试波形与同轴电阻波形十分吻合，能够很好地检测真实的器件电流。但当同轴电阻断开

示波器，如图 4.18(b)所示，此时 TMR 的测试波形在原有测量波形的基础上增加了幅度较

为明显的 3MHz 振荡现象。图 4.18(a)与(b)的区别仅仅在于同轴电阻是否接入示波器，其

余测试条件完全相同。 

     

TMR

测试小板

 

图 4.17 TMR 测试小板（左：小板样式图；右：电路测试图） 

TMR

同轴电阻

2μs/div

  

2μs/div

3MHz振荡

同轴电阻

TMR

 

(a) 同轴电阻与 TMR 同时接示波器   (b) 同轴电阻不接示波器时的 TMR 测试波形 

图 4.18 同轴电阻接与不接示波器时的 TMR 测试波形对比 

RF0.81同轴线
供电双绞漆包线
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图 4.9 测试电路原理图中 TMR 与同轴电阻测试部分提取出来如图 4.19 所示。当同

轴电阻与 TMR 同时测量时，由于示波器通道地线电位相连，即此时 TMR 的信号地与其

测量的电流导线电位相同，不存在电位差；当同轴电阻断开示波器后，TMR 的信号地与

其测量的电流导线的电位则不一定相同，图 4.20 测量了此时两者之间的电位差，可以看

出在器件开关时刻，两者的电位差 Vnoise 存在明显的振荡现象（最大峰-峰值 100V），而且

振荡频率（3MHz）与幅度变化和 TMR 检测波形的干扰均相似。此外，图 4.20 对比了不

同测量灵敏度（12mV/A 和 72mV/A）的 TMR 芯片测量得到的波形，波形显示振荡干扰随

着测量灵敏度的增加而等比例增加。以上实验结果表明，TMR 信号地与其被测的通流导

线之间的电位差会可能通过电场产生干扰影响测量结果，而且干扰应该是耦合到 TMR 芯

片内部（运算放大器前级）。 

为验证上述猜测，本文设计了如图 4.21-图 4.22 的对比实验。高频信号源（3MHz，

峰-峰值 20V）加在长直通流导线两端，并在长直通流导线中间串接一个极大的电阻（2MΩ）

以减小通流导线中电流（峰-峰值 20μA）对测试的影响。将 TMR 分别置于 P1、P2、P3 的

位置测量其输出信号，其中 P1靠近信号源接地端，所以示波器测量波形时信号源地与 TMR

信号地通过示波器短接在一起，如图 4.22(a)所示。P2 靠近信号源输入正端，所以此处电

压信号与 TMR 信号地之间存在与信号源幅值相同的电压变化。P3也靠近信号源输入正端，

但此处 TMR 与导线之间增加了一层铜皮作为屏蔽层并与 TMR 信号地相连。使用示波器

同轴电阻

TMR
                   

TMR

同轴电阻

Vnoise  

(a) 同轴电阻与 TMR 同时接示波器          (b) 同轴电阻不接示波器 

图 4.19 同轴电阻接与不接示波器时电流检测对比 

Vnoise

12mV/A

72mV/A

3MHz振荡

100V

 

图 4.20 不同 TMR 测量灵敏度时的干扰以及 TMR 与被测导线间的电压噪声 
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同时观察信号源电压，与 TMR 输出电压波形。图 4.22(a)显示当被测电流导线与 TMR 信

号地之间不存在电压变化时，TMR 的输出没有干扰现象出现；图 4.22(b)则显示当被测电

 

图 4.21 长直通流（电流可忽略）导线不同位置示意图 
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(a) TMR 位于长直导线接地端 
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20V

50mV/div
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(b) TMR 位于长直导线输入信号正端 

TMR

R=2MΩ 

Vac

P3

     

200ns/div

3MHz

Vac

VTMR 

电流可忽略

20V

50mV/div

5mV/div

 

(c) TMR 位于长直导线输入信号正端并在两者之间增加屏蔽层 

图 4.22 TMR 位于导线不同位置输出波形 

P1 TMRP2P3屏蔽层 电阻R
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流导线与 TMR 信号地之间存在电压变化时，TMR 的输出受到的两者之间电压变化的影

响，出现了同频率的输出电压波形。 

电压干扰需要通过空间电容耦合到 TMR 芯片内部，通过增加屏蔽层并与 TMR 信号

地连接以保持两者之间电位相同，则此时干扰噪声电压产生的干扰均通过屏蔽层流入信号

地中。如图 4.22(c)波形所示，屏蔽层能有效抑制噪声电压造成的干扰问题。 

开关时刻器件电流中的高频分量会在屏蔽层中产生相应的涡流，涡流产生的磁场会影

响被测电流的磁场分布，所以在设计屏蔽层时可考虑如图 4.23 中的梳状屏蔽层接地设计。

梳状地的设计可将涡流限制在宽度极小的梳齿内，其产生的磁场对被测电流的磁场影响较

小。 

图 4.24 为在 TMR 和被测通流导线之间增加屏蔽层之后的测量波形，对比图 4.18(b)

和图 4.20 的波形，在测量灵敏度为 12mV/A 以及 72mV/A 的情况中，3MHz 的干扰现象

均得到了很好地抑制。 

4.2.4 隧道磁电阻传感器在图腾柱 PFC 中的应用 

文献[112]针对高效率图腾柱 PFC 的交错并联控制策略进行了分析及优化，采用了 CRM

（Critical Conduction Mode 临界导通模式）的闭环交错控制策略，并提出了双 ZCD（Zero 

Current Detection 零电流检测）策略。双 ZCD 策略使用电感电流采样的方式检测电流过零

TMR

梳状屏蔽地

FR4

铜层

 

图 4.23 梳状屏蔽地设计 

12mV/A

72mV/A

 

图 4.24 增加梳状屏蔽地后 TMR 测量波形 
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点关断续流管，并使用辅助绕组 ZCD 方案来确保主开关管的软开通。其电流采样使用的

为 1MHz 带宽霍尔传感器，成本高，封装大。为减小该图腾柱 PFC 电流采样电路的封装

尺寸、降低成本，同时进一步验证 TMR 的采样及控制能力，本文使用 TMR 取代霍尔传

感器进行 ZCD 检测功能。 

为检测 TMR 的电流采样功能，首先使图腾柱 PFC 工作在体二极管续流导通的模式

下。图 4.25 为图腾柱 PFC 的电路示意图以及工频电压正半周时的电感电流波形。如果

TMR 置于电感靠近桥臂中点的一端，如图 4.25(a)所示。由于桥臂中点电位在开关时刻有

极高 dv/dt，会以电场的形式通过空间电容耦合到 TMR 芯片内部。图 4.25(b)为未使用屏

蔽层时的 TMR 采样波形（VTMR）与电感电流探头波形（iL）对比，如图中虚线所示，在开

关时刻，TMR 采样波形有极大的干扰信号，开通及关断时正负干扰的总幅值已经与供电

电压相等（3.3V）。图 4.25(c)为采用梳状地屏蔽层之后的波形对比，此时 TRM 采样波形

的干扰信号得到了明显的抑制，总体采样波形与电流探头测试结果相同。 

为减小高 dv/dt 对 TMR 检测的干扰，建议将采样位置置于电感靠近工频母线的一端，

如图 4.26(a)所示。图 4.26(b)为未使用屏蔽层时的 TMR 采样波形（VTMR）与电感电流探头

波形（iL）对比，在开关时刻，TMR 采样波形仍有一定的干扰信号，说明 PFC 内部电路存

L

vin

S1

S2

TMR

iL

 

(a) TMR 置于电感靠近桥臂中点的一端 

5μs/div

VTMR 

iL

Vgs_S2 

Vgs_S1

3.3V

5A/div

5μs/div

VTMR 

iL

Vgs_S2 

Vgs_S1

5A/div

 

(b) TMR 未使用屏蔽层             (c) TMR 采用梳状地屏蔽层 

图 4.25 置于电感靠近桥臂中点一侧的 TMR 测量波形 
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在一定的共模干扰电压，但相比于图 4.25(b)的波形已经得到了极大的减小。图 4.26 (c)为

采用梳状地屏蔽层之后的波形对比，此时 TMR 采样波形的干扰信号得到了明显的抑制，

总体采样波形与电流探头测试结果几乎完全重合。 

综上，在使用 TMR 检测电流时，优先选择放置于 dv/dt 较小的位置，如电压母线附

近，尽量远离如桥臂中点等 dv/dt 较大的导线附近。同时，由于电路中存在较大的共模干

扰，在使用 TMR 时建议增加屏蔽地以减小共模电压带来的干扰问题。图 4.27 为该图腾柱

PFC 在输入交流电压 150V，输出电压 400V，输出功率 300W 时的电流波形。对比图 4.27(a)

中电流探头测试的电流波形与图 4.27(b)中 TMR 检测得到的电流波形，两者在整个工频周

L

vin

S1

S2

TMR

iL

 

(a) TMR 置于电感靠近工频电压母线的一端 

5μs/div

VTMR 
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Vgs_S2 
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(b) TMR 未使用屏蔽层             (c) TMR 采用梳状地屏蔽层 

图 4.26 置于电感靠近工频母线一侧的 TMR 测量波形 

5ms/div

5A/div

  

5ms/div

5A/div

 

(a) 电流探头测得的电流波形 iL            (b) TMR 测得的电流波形 

图 4.27 图腾柱 PFC 电路电感电流检测波形 
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期范围内电流包络几乎完全重合。 

在上述实验中，TMR 已经能够较为准确地采样电感电流，因此可用于双 ZCD 检测中

电感电流过零采样实现关断续流二极管的控制功能。CRM 下同步管续流导通模式时工频

正半周电路波形示意图如图 4.28(a)所示，t3 时刻，续流管 S1 沟道反向开通以减小续流导

通损耗，在 t4 时刻电感电流过零时需要及时关断续流管 S1 沟道以确保后续的控制。t3~t4 时

刻的电路模态图如图 4.28(b)所示。在该图腾柱 PFC 输入电压 220V，输出电压 400V，功

率 900W 时的电路测试波形如图 4.29 所示，图中 TMR 测试波形与电流波形完全重合。 

将工频电压正半周电流波形展开如图 4.30 所示，此时 S1 为续流管，所以在 TMR 检

测到电感电流正向过零时需要反馈 ZCD 信号到 DSP 控制器并使其输出续流管 S1 的关断

信号。图 4.30(a)和(b)分别为工频正半周电压过零点附近及峰值电压附近 TMR 的 ZCD 检

测展开波形，波形显示在 TMR 检测到过零后，DSP 控制输出了 S1 的关断信号。 

同理，将工频电压负半周电流波形展开如图 4.31 所示，此时 S2 为续流管，所以在 TMR

检测到电感电流反向过零时需要反馈 ZCD 信号到 DSP 控制器并使其输出续流管 S2 的关

0

0

0

iL
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vDS1

t

t

t

t0 t1 t2 t3 t4 t5

0 t

0 t

vgs_S2
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(a) 工频电压正半周电流及驱动波形图        (b) t3~t4时刻电路模态 

图 4.28 CRM 同步管导通续流模式时工频正半周电路波形及续流时电路模态 

 

图 4.29 输入电压 220V，输出电压 400V，功率 900W 时波形图 
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断信号。图 4.31(a)和(b)分别为工频负半周电压过零点附近及峰值电压附近 TMR 的 ZCD

检测展开波形，波形显示在 TMR 检测到电流反向过零后，DSP 控制输出了 S2 的关断信

号。 

本文利用前述减小输出回路和临近导线电压干扰的 TMR 优化方案在图腾柱 PFC 中进

行电流采样实现了 ZCD 检测，并完成了续流管关断的控制策略，进一步证明了 TMR 检测

的准确性与应用于控制的可行性。 

4.2.5 隧道磁电阻传感器在 SiC IPM 中的应用测试 

为验证 TMR 在 SiC IPM 中集成应用的可能性，搭建了如图 4.32 所示的测试电路。在

图 4.32 中，为方便电路焊接与调试，SiC IPM 由焊接 SiC MOSFET 的 DBC 板及焊接驱动

芯片的 PCB 共同组成。该 SiC IPM 再焊接在一块母板上，为方便测量 SiC MOSFET 器件

电流，暂时将集成的瓷片电容焊接在母板上，SiC IPM 与母板母线之间通过导线连接，可

用极细直径的罗氏线圈探头穿过导线测量。 

图 4.33 为基于该 SiC IPM 在 400V 母线电压下的双脉冲实验波形，黄色波形为穿过
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(a) 工频正半周电压过零点附近 ZCD 检测    (b) 工频正半周电压峰值点附近 ZCD 检测 

图 4.30 工频电压正半周波形展开 
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(a) 工频负半周电压过零点附近 ZCD 检测    (b) 工频负半周电压峰值点附近 ZCD 检测 

图 4.31 工频电压负半周波形展开 
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下管源极的罗氏线圈测得的电流波形，绿色为 TMR 的测试波形，在电感电流上升阶段，

TMR 测试波形与罗氏线圈波形比较吻合。但在 SiC MOSFET 关断后，罗氏线圈检测到电

流下降到 0，而 TMR 中仍然有能检测到电流信号，这是因为 TMR 此时检测到了 SiC IPM

正母线上的电流。 

如图 4.34(a)所示，当 SiC IPM 下管导通电流时其电流走向流过下管到负母线，电流

在 TMR 感应方向上产生磁场（如图中黑色虚线所示），TMR 检测到下管电流。当下管关

断后，电感电流此时由上管体二极管续流或者上管沟道开通续流到正母线，如图 4.34(b)

 

图 4.32 TMR 置于 SiC IPM 中进行电流采样 

5μs/div

10A/div

罗氏线圈

TMR

 

图 4.33 SiC IPM 双脉冲测试波形对比 

     

(a) 下管导通时电流走向            (b) 上管续流时电流走向 

图 4.34 SiC IPM 处于不同开关状态时电流走向示意图 
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中红色粗实线所示。此时下管没有电流在 TMR 处产生磁场，但由于正母线与负母线并列

靠近布置，正母线中流过的电流在 TMR 处也会产生较小的磁场，即在图 4.33 中 TMR 在

下管关断时检测到的电流为上管处的电流波形（均为电感电流波形）。基于此，可根据 SiC 

IPM 内部电流直线布局实施一些特定的电流检测方案以及保护控制策略等。 

除双脉冲测试，本文还应用该 SiC IPM 搭建了 Buck 电路进行了简单的实验测试，如

图 4.35 所示，Vin 为输入电压，CO1 和 CO2 为输出电容，S1 和 S2 导通占空比分别为 0.5，

负载为 0。图 4.36 为基于该 SiC IPM 的 Buck 电路开关波形及其展开图，输入电压 400V，

开关频率 50kHz，电感电流峰值为±4A。以桥臂下管为例可以看出此 SiC IPM 开关波形几
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S2

Driver
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L iL

 

图 4.35 基于 SiC IPM 的 Buck 电路（空载） 
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(a) 输入电压 400V，开关频率 50kHz 
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(b) 下管开通波形展开图            (c) 下管关断波形展开图 

图 4.36 基于 SiC IPM 的 Buck 电路开关波形图 
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乎无波形振荡现象出现。 

在此基础上，测量了 TMR 置于下管源极位置处（图 4.34 所示）的电流波形并与罗氏

线圈测量的波形进行对比，从图 4.37 可以看出，开关频率由 50kHz 增加到 200kHz 的过

程中，在下管导通，电感电流正向增加的过程中，TMR 检测的电流波形均能迅速准确地

跟随器件电流，确保后续 TMR 集成在 SiC IPM 中能够做到及时的过流保护或者峰值电流

检测等功能。 

前述基于 SiC IPM 的 Buck 电路均工作在 0 负载的状态下，此时 SiC MOSFET 均为硬

关断和零电压开通。为进一步验证 SiC IPM 工作带负载及硬开通时 TMR 检测电流波形的

准确性，作了如图 4.38(a)中所示的实验测试。由于带负载测试时，器件以及电感电流平均

值不再为 0，含有一定的直流偏置，所以此时罗氏线圈无法准确测量器件电流或者电感电

流，改由电流探头测试的电感电流作为与 TMR 检测波形的参考依据。 

图 4.38 的电路工作在 400V 输入，开关频率恒定在 200kHz，改变开关管 S2的占空比，

由 0.5 减小 0.4、0.3。对比电流探头测试波形与 TMR 测试的电流波形可以看出，在下管导

通，电感电流正向增加的过程中，TMR 检测的电流波形均能迅速准确地跟随器件电流，

10μs/div

5A/div

罗氏线圈

TMR

 

(a) 开关频率 50kHz，400V/±9A 
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(b) 开关频率 100kHz，400V/±4.5A            (c) 开关频率 200kHz，400V/±4.5A 

图 4.37 基于 SiC IPM 的 Buck 电路电流测量波形图 
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进一步说明的 TMR 用于 SiC IPM 进行电流采样的准确性。 

通过上述一系列的实验，初步验证了 TMR 用于 SiC IPM 集成的可行性。TMR 凭借极

小的封装尺寸、高带宽、低延时、极低的损耗、电压隔离等一系列优点，极其有望在 SiC 

MOSFET 集成封装中得到集成应用。 

4.3 本章小结 

本章主要研究了如何在 SiC IPM 中集成电流采样功能来实现模块保护以及电路控制。

对比现有的电流采样方案，TMR 传感器以其极小的尺寸、高带宽、低延时等一系列优点

成为最有可能的集成方案。 

在 TMR 检测实际应用过程中，结合输出回路感应电感干扰仿真及优化回路布局，本

章证明被测电流产生的磁场会在 TMR 采样输出回路中产生感应电动势，造成干扰。此外，

被测电流导线中的电位变化也会通过电场耦合到时 TMR 内部，造成干扰。针对磁场在回

路中的干扰问题，建议 TMR 输出回路面积越小越好，并且在量程合适的情况下应尽量提

高被测信号幅值（增大信噪比）等方式减小干扰的影响。针对电场耦合干扰问题，建议 TMR

布局在电位变化较小（如直流母线等）的导线附近并增加梳状屏蔽地减小电场的干扰问题。 
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(a) 基于 SiC IPM 的 Buck 电路（带负载）              (b)占空比 0.5 
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(c) 占空比 0.4                              (d) 占空比 0.3 

图 4.38 基于 SiC IPM 的 Buck 电路开关波形图（400V 输入，200kHz，带负载） 

 

S1

S2

Driver

TMR

CO1

Driver

Vin

Cin

CO2

L iL

R0

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文  第四章  基于隧道磁电阻传感器的 SiC IPM 电流采样 

108 

本章使用优化后的 TMR 检测方案对图腾柱 PFC 的电感电流进行采样，结果表明 TMR

采样的电流信号与实际电感电流波形几乎完全重合，并能实现 PFC 续流管 ZCD 检测与关

断控制功能。最后，将 TMR 运用在 SiC IPM 中进行了电流采样的实验验证，结果表明不

论是硬开关还是软开关，TMR 在高达 200kHz 的变化电流条件下均能够迅速响应被测开关

管的电流信号，证明了将 TMR 集成在 SiC IPM 中实现电流采样的可行性。 
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第五章 总结与展望 

5.1 本文工作总结 

SiC MOSFET 相比于同等电压电流等级的硅器件具有开关速度快、损耗低、耐高温、

导热率高等一系列优点。随着器件工艺的不断优化进步，确保器件上述特性充分发挥的封

装形式也在不断改进与完善。对于 SiC MOSFET，集成驱动以及多功能保护控制的封装形

式能够极大地减小封装寄生电感参数，实现快速的控制响应与电路保护。本文针对小功率

SiC IPM 在损耗评估（热）、内部干扰分析与抑制（电）、电流采样集成（保护与控制）等

几个方面进行了研究与探讨，研究内容和创新点包括以下几个方面： 

➢ 针对 SiC IPM 高度集成封装中器件开关损耗无法直接测量的问题，本文建立了考虑

SiC MOSFET 特有的高压转移特性以及动态反向传输电容特性的动态开关损耗计算

模型，显著提高了开关波形预测的准确性、减小了损耗评估的误差。 

针对 SiC IPM 内部布局极其紧凑，无法通过准确测量器件电压电流的方式来计算损

耗，本文第二章提出了基于实际电路参数以及 SiC MOSFET 器件特性的开关过程损耗模

型，并且具有普遍适用性。 

不同于传统硅器件以及其他的开关过程损耗计算模型，本文提出的模型针对 SiC 

MOSFET 的特有的高压转移特性与动态反向传输电容特性进行了改进。由于在 SiC 

MOSFET 中普遍存在的短沟道效应，漏极电压会引起沟道势垒降低，导致 SiC MOSFET 在

较高的漏源电压时器件电流明显增加，本文针对该现象进行了不同漏源电压下转移特性曲

线的测量并代入模型进行修正。同时针对 SiC MOSFET 动态开关过程中的反向电容特性

设计了测量电路并将测量结果代入模型进行修正。结果表明，结合上述两点 SiC MOSFET

特性的动态开关损耗模型相比于传统模型对器件开关波形的预测更加精准，评估的损耗误

更小，建议 SiC MOSFET 器件数据手册中这两项参数的测量结果以供用户参考。 

➢ 针对 SiC IPM 内部驱动芯片输入端的干扰问题，本文建立了基于干扰回路参数与寄生

电容等的数学模型，定量分析了干扰造成的误开通甚至桥臂直通问题，并基于该模型

提出了在保证器件开关速度情况下减小或消除干扰的解决方案。 

SiC IPM 内部结构紧凑，加上 SiC MOSFET 的高 dv/dt 和 di/dt，其内部存在一定的电

磁干扰问题。其中，驱动芯片输入端的信号易受到器件开关过程中的 dv/dt 的影响。本文

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文  第五章  总结与展望 

110 

针对 SiC IPM 内部驱动芯片输入端的误开通干扰问题分析建立了数学模型，模型结果表明

该干扰问题在电路处于不同开关状态时可能导致误开通或者桥臂直通的危险，严重影响电

路工作。依据模型中干扰的关键参数，本文从噪声源、干扰路径、敏感单元三个方面分别

分析了相关的抑制方法并进行了对比，其中添加屏蔽层旁路寄生电容的方式能够彻底解决

驱动芯片输入端的干扰问题而不影响器件的开关速度以及其他相关参数设计。 

➢ 针对 SiC IPM 电流采样集成方案，本文分析并解决了基于隧道磁电阻（TMR）检测

时的输出回路感应电动势干扰以及电场干扰问题，并实现了在图腾柱 PFC 中的 ZCD

检测控制以及在 SiC IPM 中的电流精确采样。 

目前的 SiC IPM 虽然在集成驱动控制芯片上留有过流保护的采样接口，但实际的电流

采样电路还需要要 IPM 模块外部使用采样电阻搭建。SiC MOSFET 的短路特性以及控制

均需要电流采样能够快速准确地响应，可通过在 SiC IPM 中集成电流采样功能来实现。传

统的电阻采样、电流传感器或者霍尔等元件由于封装尺寸大、损耗高等一系列问题不适合

集成在 SiC IPM 内部。 

本文提出了利用 TMR 进行 SiC IPM 电流采样的封装集成方案，对 TMR 在实际应用

中出现的输出回路干扰问题以及临近通流导线的电压噪声干扰问题进行了详细地分析。为

减小输出回路的感应电压干扰问题，可采用尽量减小输出回路面积并最大程度提高输出信

噪比的解决思路。为减小临近通流导线的电压噪声干扰可采用将 TMR 布局在电位较为稳

定的导线附近并增加屏蔽层的解决方案。基于上述优化的 TMR 方案，本文对图腾柱 PFC

进行了电流采样，得到的波形与实际电感电流波形几乎完全重合，实现了电感电流的 ZCD

检测并及时关断续流管。优化后的 TMR 方案同样可以准确检测 SiC IPM 中被测器件电流

波形，为后续进一步集成提供了参考。 

5.2 后续研究展望 

SiC MOSFET 器件的一系列优秀特性能够提高电路的开关速度，有效减小系统的体积，

提升功率密度。集成封装能够提高碳化硅模块的功率密度，实现电路的快速保护与控制功

能，有助于充分发挥器件特性，实现系统功率密度的跨越式提升。本文针对 SiC IPM 进行

了一部分的研究工作，初步探索并尝试解决了集成封装中可能会遇到的一些问题，仍然有

许多问题和后续工作有待进一步探索研究。其中包括但不止于： 

⚫ 本文对 SiC IPM 集成 TMR 电流采样功能进行了初步的探索，目前只是使用采样小板

形式进行了初步的电流检测实验。后续若要正式集成在 SiC IPM 中还需要进行内部磁
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场分布的仿真及实验分析，针对具体应用优化而设计。对于集成后内部可能产生的新

的电磁干扰问题进行建模分析并提出相应的解决方案等。 

⚫ 目前的 SiC IPM 驱动芯片供电采用外置双辅助电源供电方案，较为复杂。传统的桥臂

上管自举驱动方案对于目前普遍需要负压关断的 SiC MOSFET 不适用，目前商业 SiC 

IPM 中的 SiC MOSFET 均经过优化设计，使得其栅极开启阈值电压较高，所以可以采

用 0V 关断电压，但在一定程度上也牺牲了器件的部分导通性能。针对 SiC IPM 驱动

电路的辅助供电方案还有待进一步优化。 

⚫ 本文设计的 SiC IPM 目前只作了初步的双脉冲测试以及简单的 Buck 电路实验，后续

还可在此基础上构建 PFC 电路或者电机驱动电路等进一步探索其性能。 

⚫ 本文暂未涉及模块的热特性以及各种可靠性测试等内容，这些内容对于 SiC IPM 的正

式应用必不可少，后续还有大量相关工作需要展开进行深入研究。 
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