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I 

摘要 

电力电子技术的发展离不开半导体功率器件的发展。经过几十年的发展和研究，硅基

器件逐渐接近其物理极限。宽禁带半导体器件相对硅器件具有更高的饱和速度、热导率、

击穿场强，有望成为下一代功率器件并得到广泛应用。碳化硅（Silicon Carbide，SiC）金

属-氧化物场效应晶体管（Metal-oxide Semiconductor Field Effect Transistor，MOSFET）在

中高压领域下被认为是硅基金属-氧化物场效应晶体管和绝缘栅双极晶体管（Insulated Gate 

Bipolar Transistor, IGBT）的有效替代品。针对大功率应用场景，需要多芯片并联或者多个

器件的并联。器件并联应用中的关键问题是不均流问题，包括稳态过程中的静态不均流问

题和开关暂态下的动态不均流问题。动态均流问题影响因素复杂，同时由于开关暂态时间

很短，电流控制难度大，因此一直是本领域的难题。已有的动态均流技术包括无源方案和

有源方案，但无法同时具有低成本、低损耗、高集成度、可拓展性等优点。因此本文在现

有研究的基础上，利用有源门极驱动技术，对器件并联动态均流进行研究。 

本文首先对影响 SiC MOSFET 并联均流的主要因素进行机理分析，并辅以仿真说明，

主要包括器件参数、功率回路、驱动回路三个部分。器件参数中跨导系数对动态电流变化

斜率与关断时刻点产生影响，但不会影响开通时刻点。而阈值电压则同时影响器件的开关

时刻点和电流变化斜率。同时器件参数的温度特性对不均流有恶化作用；功率回路中由于

源极电感会通过驱动回路来影响功率电流，因此它的不对称性相较于漏极电感而言会对不

均流有更大影响；驱动回路中各并联器件的驱动电阻和栅源电容一般能在电路设计中保持

一致性，而驱动信号的延时取决于驱动方式，对开环驱动而言，非直接栅极驱动具有最小

的延时差异性和驱动回路寄生参数。 

在影响因素的分析基础上，本文提出两种用于改善并联动态均流的模拟型有源门极驱

动技术。二者均以源极电感电压差作为不均流的检测参量，在两管并联时，选取其中之一

作为参考管，当另一管（跟随管）开通速度较快时，源极电感差分电压经过反馈电路，生

成与 dΔid/dt 成正比的电流信号，从跟随管的门极进行电流抽取，降低其开通速度；反之则

往门极进行电流注入，加速其开通速度。最终二者开通过程达到匹配。为了保证源极电感

的一致性，本方案采用了分布式电容布局方式。另外，为了实现方案的扩展性，本文采用

主从式思想对并联个数进行扩展。两方案的不同在于，基于运放的有源门极驱动均流方案

通过引入高速运放对源极电感差分检测信号进行放大，反馈回路较复杂，成本较高，不利

于集成，但对电路参数匹配要求低、灵活性高；而基于三极管的有源门极驱动均流方案采
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用三极管作为不均流比较环节，反馈回路更简单，易于集成，但对源极电感的取值有一定

要求。理论分析和双脉冲实验均证明了这两种方案有效性，在加入有源门极驱动环节后，

动态不均流得到改善。 

关键词：SiC MOSFET、并联、动态均流、有源门极驱动
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Abstract 

The development of power electronics is mainly determined by the development of 

semiconductor devices. In the past few decades, silicon power devices are gradually approaching 

their physical limits. Fortunately, wide band gap semiconductor devices can replace silicon 

devices in some applications because of their higher saturation drift velocity, higher thermal 

conductivity, and higher breakdown field. Among them, Silicon Carbide (SiC) Metal-oxide 

Semiconductor Field Effect Transistor (MOSFET) is considered as an effective substitute for the 

Silicon Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT) and Silicon MOSFET in medium to high voltage 

applications. For high power applications, parallel operation of multiple chips or devices is 

necessary. The main challenge in parallel operation is the current imbalance, including static 

current imbalance in steady-state operation and dynamic current imbalance in switching transient. 

The dynamic current sharing is influenced by many factors and it is more difficult to control due 

to the short switching transient. The existing approaches to improve dynamic current sharing 

include passive methods and active methods, but neither of them has the advantages of low cost 

and loss, high integration and scalability. Based on the existing research, a new active gate driver 

for dynamic current sharing of paralleled SiC MOSFETs is proposed and studied in this paper.  

The main factors affecting the current sharing of paralleled SiC MOSFETs are analyzed and 

simulated firstly in this paper, which includes three parts: device parameters tolerance, power 

circuit parasitic parameters and gate drive circuit mismatches. Among the device parameters, the 

transconductance coefficient affects the slope and turn-off time of dynamic current, but it will not 

affect turn-on time. The threshold voltage influences both the slope and switching time of the 

current. Besides, the temperature characteristics of device parameters may deteriorate the dynamic 

current sharing performance. Among the power circuit parasitic parameters, the mismatch of 

source inductors in paralleled units has the most serious effect on the dynamic current sharing 

since it affects the device current by the gate drive voltages. Among drive circuit, the drive 

resistance and gate-source capacitance of the paralleled devices can often be designed consistent. 

In addition, the different delay of the drive signal, which depends on the gate driver circuit 

configuration, may also cause dynamic current imbalance. For the open-loop gate driver, the 

indirect gate drive in parallel applications has the minimum delay tolerance and parasitic 
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parameters of the drive circuit. 

Based on the analysis of the influencing factors, two closed-loop active gate drivers for dynamic 

current sharing are proposed in this paper. The voltage difference of source inductors between 

paralleled devices is used to detect the unbalanced current. For two paralleled devices, one is 

selected as the reference and the other one is the follower. When the follower turns on faster, the 

feedback circuit converts the differential voltage between source inductors into current source and 

extracts current from the gate terminal of the follower SiC MOSFET to slow down its switching 

speed. Otherwise, the feedback circuit injects current into the gate terminal of the follower to 

accelerate its switching speed. As a result, the turn-on process of both matches. To ensure the 

consistency of source inductance, distributed arrangement of paralleled DC capacitors is used. In 

addition, the master-slave topology is adopted to extend the number of paralleled devices. The 

difference between the two proposed active gate driver methods is related to the current difference 

detecting stage. One method uses high-speed operational amplifiers to amplify the differential 

voltage between source inductors; it has more complicated feedback circuits and high cost, and is 

harder to integrate. However, it is more flexible for parameters design. The other one uses bipolar 

transistor to compare the voltage induced by the source inductors; it has simpler feedback circuits 

and is easier to integrate into driver chip, but there is requirement for source inductance design. 

Both theoretical analyses and experimental results prove the effectiveness of two closed-loop 

active gate drivers. 

Keywords: SiC MOSFET, Paralleled devices, Dynamic current sharing, Active gate driver 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 目录 

V 

目录 

摘要 ......................................................................................................................................... I 
Abstract ................................................................................................................................ III 
第 1 章 绪论 .......................................................................................................................... 1 

1.1 研究背景 ................................................................................................................. 1 
1.1.1 SiC 器件的应用需求 .................................................................................... 1 
1.1.2 SiC 器件并联均流的必要性 ........................................................................ 3 

1.2 SiC MOSFET 并联均流技术研究现状 .................................................................. 3 
1.2.1 无源均流方案 .............................................................................................. 5 
1.2.2 有源均流方案 .............................................................................................. 8 

1.3 本论文主要研究内容 ........................................................................................... 10 
第 2 章 SiC MOSFET 并联均流影响因素分析 ................................................................ 12 

2.1 引言 ....................................................................................................................... 12 
2.2 器件参数 ............................................................................................................... 12 

2.2.1 阈值电压 Vth .............................................................................................. 12 
2.2.2 跨导 gm/跨导系数 β ................................................................................... 15 

2.3 功率回路参数 ....................................................................................................... 16 
2.3.1 源极寄生电感 Ls ........................................................................................ 16 
2.3.2 漏极寄生电感 Ld ....................................................................................... 17 

2.4 驱动回路参数 ....................................................................................................... 20 
2.4.1 驱动电阻 Rg、栅源电容 Cgs ..................................................................... 20 
2.4.2 驱动信号延时差异 .................................................................................... 21 

2.5 本章小结 ............................................................................................................... 23 
第 3 章 基于运放的有源门极驱动均流技术 .................................................................... 24 

3.1 引言 ....................................................................................................................... 24 
3.2 工作原理 ............................................................................................................... 24 

3.2.1 检测部分 .................................................................................................... 24 
3.2.2 反馈部分 .................................................................................................... 26 
3.2.3 理论波形 .................................................................................................... 27 

3.3 实验验证 ............................................................................................................... 28 
3.3.1 实验平台 .................................................................................................... 28 
3.3.2 功率回路设计 ............................................................................................ 30 
3.3.3 实验结果 .................................................................................................... 31 

3.4 方案扩展 ............................................................................................................... 33 
3.4.1 主从式思想 ................................................................................................ 34 
3.4.2 多管并联实验 ............................................................................................ 35 

3.5 本章小结 ............................................................................................................... 36 
第 4 章 基于三极管的有源门极驱动均流技术 ................................................................ 37 

4.1 引言 ....................................................................................................................... 37 
4.2 工作原理 ............................................................................................................... 37 

4.2.1 检测部分 .................................................................................................... 37 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 目录

VI 

4.2.2 反馈部分 .................................................................................................... 38 
4.2.3 理论波形 .................................................................................................... 39 

4.3 实验验证 ............................................................................................................... 41 
4.3.1 反馈电路 .................................................................................................... 41 
4.3.2 开通暂态控制 ............................................................................................ 44 
4.3.3 关断暂态控制 ............................................................................................ 48 

4.4 本章小结 ............................................................................................................... 50 
第 5 章 总结与展望 ............................................................................................................ 51 

5.1 工作总结 ............................................................................................................... 51 
5.2 后期展望 ............................................................................................................... 53 

参考文献 .............................................................................................................................. 55 
攻读硕士学位期间所发表的论文与专利 .......................................................................... 60 
致谢 ...................................................................................................................................... 61 
答辩委员会表决决议............................................................... ...........................................63 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 1 章绪论 

1 

第1章 绪论 

1.1 研究背景 

1.1.1 SiC 器件的应用需求 

自 1957 年第一个晶闸管问世以来，电力电子技术已经发展了六十多年了，电力电子

系统也逐步往高效率、高功率密度和高集成化发展[1][2]。而从电力电子的发展史来看，功

率半导体器件在每一次技术革新中都起着举足轻重的作用。在过去的几十年中，以硅（Si）

材料为基础的功率半导体器件在各种电力电子拓扑中占主导地位。在 700V 以下的应用领

域，沟槽栅型 Si MOSFET、超级结 MOSFET 扮演着重要角色；而在 1kV 到 6.5kV 应用领

域， Si IGBT 得到广泛应用。目前，基于硅材料的功率半导体器件性能逐步接近其理论极

限值。据报道，Si IGBT 的最大击穿电压为 8.4kV[3]；而从商业化产品上来说，现有 Si IGBT

最大击穿电压可做到 6.5kV[4]。同时，没有任何一种硅基器件的工作温度可以超过 200℃[4]。

由于 Si 材料物理极限即将发挥到极致，在中大功率应用场景下，电力电子系统往往需要

复杂、昂贵的冷却系统和无源器件，这极大降低了整机系统的效率和功率密度。因此，电

力电子产业的发展亟需新一代的半导体功率器件。 

近年来，以碳化硅和氮化镓为代表的宽禁带材料因其更高的物理极限而逐渐引起各界

的注意。使用宽禁带半导体材料制成的新一代电力电子器件将能大大增加电力电子变换器

的效率，同时可以减少电力电子元件的重量与体积，更好地实现系统的高效率、高功率密

度与高集成化。其中，碳化硅（SiC）器件是目前发展较成熟的宽禁带半导体材料之一，吸

引了各国研究人员和工程师的注意。图 1-1 展示了 Si 与 SiC 不同的材料性能。与硅材料相

比，SiC 材料具有高能带、高饱和速度、高热导率和高临界电场强度等特点，是高频、高

温、高功率密度场合的理想选择。SiC 材料的禁带宽度是 Si 材料的 3 倍左右，因此临界击

穿场强较大，这决定了 SiC 器件能够承受更高的电压；同时，由于 SiC 器件具有较高的带

隙宽度，使得器件具有较低的本征载流子浓度，并因此可以承受较高温度；SiC 材料具有

较高的饱和漂移速度，更适合高频应用。由于碳化硅材料的固有特性，新一代碳化硅功率

器件提高了应用能效和工作温度[5]。 
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禁带宽度

高压应用高温应用

高频应用

饱和速度

热导率 临界场强

电子迁移率

SiC

Si

Si

 
图 1-1Si 与 SiC 材料性能对比 

鉴于 SiC 器件的各种优势，近十年它被各大电力电子各个应用领域所关注，并逐渐得

到产业化应用。例如，在光伏逆变器领域，美国通用电气公司在柏林建立了一台 1MW 的

SiC 逆变器，总效率比同等 Si 基逆变器高出 0.5%[6]；在不间断电源（UPS）应用下，日本

东芝公司 2015 年发布的 SiC 500kW G2020 UPS 比其早年发布的同等功率 Si G9000 UPS 的

效率提高了 1.2%，同时减少了 18%的重量[7]；在铁路牵引逆变器应用下，日本三菱公司所

制造的世界上第一个全碳化硅牵引系统，相较于已有的 Si 基系统，其逆变器尺寸减少了

55%，重量下降了 35%[8]；在新能源汽车领域，丰田公司于 2020 年发布的一款全 SiC 功率

控制单元（PCU），其尺寸比原有 PCU 减少了 80%[9]；此外，还有感应加热（IH）应用[10]、

固态变压器应用[11]等等，由于 SiC 器件的应用，电力电子系统在各个指标上都有了显著的

提升。 

在各种 SiC 功率晶体管中，SiC MOSFET 被认为是中高压应用领域下 Si MOSFET 和

IGBT 的一种有效的替代品。Si MOSFET 由于材料的限制，耐压值不高，而且导通电阻很

大；SiC MOSFET 可以在低导通电阻下达到高耐压，其高出 Si MOSFET 十倍以上的临界

击穿场强使得 SiC MOSFET 可以应用在超过 10kV 的高压场合下 [12]。Si IGBT 在

1200V~6500V 电压范围内有着广泛的应用，但是由于其存在严重的拖尾电流，在高频应用

下受到很大的限制，同时会带来较大损耗；SiC MOSFET 不存在这样的问题，可以在更高

频下工作，损耗更低，效率更高。同时，由于其具有较高的热导率，可以减小散热系统的

设计，这反过来会大大提高整个系统的功率密度。所以，在大功率电力电子变换器中，SiC 

MOSFET 更具优势。 
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1.1.2 SiC 器件并联均流的必要性 

由于工艺、良率、封装、成本等因素，单芯片的 SiC MOSFET 通流能力较低[13]，例如

CREE 公司所生产的新款 SiC MOSFET 单管，其额定电压分别为 1200V 和 1700V，但其额

定电流仅有 149A 和 72A[14][15]，这也导致了其无法应用在大容量的电力电子设备上。因此，

通常采用多个分立器件或功率模块中的多片裸片并联来达到更高的额定电流。 

当 SiC MOSFET 并联使用时，并联单元之间的电流不均衡成为一个主要问题。不均流

会导致器件损耗分布不均，进而影响其热分布，并最终导致器件寿命不均衡。根据功率器

件可靠性理论，器件平均失效时间为[16] 

 
a

j

E
kTMTTF A e= ⋅  (1-1) 

其中，Ea 是反应活化能，一般视为与温度无关的定值，SiC MOSFET 取值为 0.9eV[17]，

k 是玻尔兹曼常数，为（8.617×10-5）eV/K，A 是常数，Tj 是器件结温。 

对不同结温下的两管，平均失效时间之比为 

 1 2

1 1

1

2

a

j j

E
k T TMTTF e

MTTF

 
 −  
 =  (1-2) 

由此可以得到不同结温下平均失效时间之比与结温差的关系曲线，如图 1-2 所示： 
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图 1-2 平均失效时间之比与结温的关系 

当两管结温差越大，平均失效时间相差越严重；同时功率管结温越低，温差带来的影

响越显著。因此为了减少结温差对平均失效时间，即寿命的影响，必须尽可能保证并联管

损耗一致性。因此均流就有了其必要性。 

1.2 SiC MOSFET 并联均流技术研究现状 

并联器件均流问题可以分为稳态下的电流均衡（通常称为静态均流）以及开关暂态下
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的电流均衡（通常称为动态均流）。 

静态均流问题主要考虑两个因素：其一是 MOSFET 的导通电阻，通常选择导通电阻

匹配性较好的器件并联可以避免这个问题，同时由于 MOSFET 导通电阻有正温度系数特

性[18]，具有一定的自均流能力，可以抑制静态不均流；其二是功率回路的寄生参数，包含

布线中的寄生电阻与寄生电感。由于 SiC MOSFET 的导通电阻较小，当并联支路的寄生电

阻可与器件的导通电阻相比较时，其对静态电流的影响不可忽视[19]。另外，由于实际应用

中一般连接感性负载，静态电流存在一定斜率，因此当线路寄生电感较大时，同样对静态

电流有一定影响。为减少寄生参数对静态电流的影响，通常采用优化布局的方式。一方面

需要减少线路寄生参数，使导通电阻仍为稳态电流的主导因素；另一方面改变负载端口的

位置，从而改变负载电流的路径，使负载电流尽量对称地流经并联支路[20]。综上，静态均

流问题影响因素较少，因此相对容易实现。 

动态均流问题则较为复杂，动态电流的均衡受众多因素影响，同时开关时间很短，SiC

器件的开关速度相对传统 Si 器件可以提升一个数量级，实现动态均流难度更大，因此，该

问题一直是本领域的技术难题。另外，在高频应用场景下，由于开关损耗在总损耗中的占

比更大，动态不均流有着更为显著的影响。 

近年来，一些文献从电路寄生参数不对称和器件参数不一致两个方面对动态电流不平

衡进行了研究[21]。对于电路寄生参数不对称问题，文献[22]中研究了寄生电感不对称对并

联模块的影响，而文献[23]在分立器件上进行了类似的研究。其中，并联支路不相等的源

极电感是最主要的不均流影响因素，而这一结论同样适用于含开尔文源极的 SiC 

MOSFET[24]。在器件参数不一致方面，SiC MOSFET 阈值电压是最主要的影响因素之一。

该参数不仅对电流开关特性有显著影响，同时它还具有负温度系数的特点，对不均流程度

有恶化作用[25]。此外，文献[26]还指出跨导和转移曲线与不均流有极大的相关性。 

为了防止器件不均流问题对电力电子系统造成不可逆的损坏，工业界通常将其降额使

用[27]。这种做法容许一定范围的不均流存在，但是却没有充分利用器件的电流容量，因此

往往需要更大的成本来实现。为了从根本上抑制电流不均衡，国内外学者与工业界进行了

许多研究。如前文所述，动态不均流问题更为复杂，解决起来更为困难，因此本文着重对

该问题展开研究。 

根据是否采用有源器件，动态均流技术可分为无源方案和有源方案，如图 1-3 所示。 
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动态均流技术

无源均流方案 有源均流方案

布局优化 耦合电感器件筛选 有源门极驱动

漏极耦合

源极耦合

PCB布局

DBC布局

模拟型有源驱动

数字型有源驱动

栅极耦合  

图 1-3 动态均流技术分类 

1.2.1 无源均流方案 

1）器件筛选 

由于器件参数的不一致是导致动态不均流的关键因素之一，因此在 SiC MOSFET 并

联前，尤其是在模块中，会在同一批次生产出的晶圆中筛选尽量一致的器件，使得并联器

件的参数匹配。然而器件参数之间相互影响，达到完全一致难度较大，因此需要关注主要

影响因素，忽略其他，故选择何种参数作为筛选标准是该方案的难点和重点。由于 SiC 

MOSFET 的阈值电压和跨导系数都会影响动态均流特性，所以仅考虑其中一点是不合适

的。文献[26]指出器件的转移曲线同时包含这两个参数的信息，因此可以作为器件筛选标

准。同时，由于单个器件的转移曲线随温度变化较大，而两个器件转移曲线的差异度几乎

不随温度改变，所以只需在室温下筛选转移曲线较匹配的器件。文献[28]在该方案的基础

上，提出用并联支路源极电感的差异补偿两器件阈值电压与跨导系数的差异，在器件参数

不一致的情况下，通过调节两并联支路的源极电感同样达到了较好的均流效果。尽管如此，

由于预知器件参数特性是应用该方案的前提，因此在器件并联前，必须要将所有器件提前

测试并挑选，所以限制了该方案应用在商业量产中。 

2）布局优化 

功率回路布局优化是抑制线路寄生参数不一致造成的动态不均流的重要手段。文献

[29]分析了共源电感对并联支路均流特性的影响，并指出由于半桥并联时上管的 MOSFET

的共源电感能保持一致，而裸片并联时上管的共源电感存在较大差异，所以半桥并联的均
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流特性优于裸片并联。但对于下管而言，半桥并联相较于裸片并联的均流特性并未得到改

善；文献[30]、[31]通过改变电源端口的位置来改善下管均流特性，以两管并联为例，相较

于将电源端口放在并联支路的首端或尾端，将其放在中间可以保证并联器件共源电感完全

一致。然而该方案仅对少数器件并联有效，一旦并联个数增加，支路间共源电感的差异仍

会造成严重的动态不均流。同时该方案无法适用于奇数个器件并联；文献[32]在模块左右

两侧分别加入去耦电容，使开关暂态下电流路径相较于单电容布局更为对称，同时它也适

用于奇数个器件并联。然而该方案同样会随着并联器件的数量增多而逐渐失效，从理论上

而言，越靠近中间位置的并联管共源电感越大；文献[33]在每一条并联支路旁放置一个去

耦电容来提供开关暂态能量，从而保证共源电感的一致性，同时通过 PCB 的开槽对各并

联支路进行解耦，抑制了支路间电流的交换。然而该方案由于引入较多高压电容，不利于

模块化。同时对开槽的位置与尺寸缺乏理论推算，只能通过仿真尝试；文献[34]、[35]通过

理论分析量化了共源电感的差异对不均流的影响，并通过改变模块内各并联支路键合线的

长度和位置改善了均流性能，如图 1-4 所示。然而并联个数一旦增加，需要引入较长的键

合线才能使各支路共源电感达到匹配，会造成开关暂态时器件两端电压过冲变大、开关损

耗变大等不良后果。

(a)传统功率模块 DBC 布局 (b)传统功率模块等效电路

(c)改进后功率模块 DBC 布局 (d)改进后功率模块等效电路

图 1-4 功率模块 DBC 布局优化 
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除了对并联器件功率回路进行优化设计外，一些文献对驱动回路的设计也进行了相关

探索。文献[36]讨论了两种驱动布局方式：第一种是所有并联器件仅用一个功率放大器进

行驱动电流放大，第二种是为每个并联器件分别配置一个功率放大器。研究结果表明，第

二种布局方式使驱动回路更加对称，保证驱动信号的同步性，同时能确保驱动回路寄生参

数最小。文献[37]分析了功率模块辅助源极对并联均流的影响。从本质上而言，辅助源极

与分立器件的开尔文源极有相同的作用，能够减少共源电感，提升开关速度。而在相同的

开关速度下，带辅助源极的模块内部器件具有更好的均流效果。另外，文献[38]指出，当

含有开尔文源极的功率器件并联时，由于不均流导致并联管功率源极电位存在差值，造成

功率源极间和开尔文源极之间存在环流。由于开尔文源极间阻抗较低，小的电位差往往就

会引起较大的环流，使开尔文源极的键合线承受较大的热应力，甚至会烧断开尔文源极。

为避免该情况发生，设计驱动回路时往往会在开尔文源极串联一个较小电阻（从文献上看

即使是 100mΩ的电阻对环流抑制也有较好效果）对该环流进行抑制。 

3）耦合电感 

 

Rg1 Rg2

Rk Rk

Q1 Q2

Ls Ls

id1 id2

+

-
Vgs1

+

Vgs2

VP

Cgs1 Cgs2

-

/ 0s sk M L= − ≤
VLs1 VLs2

Vth1≠Vth2

  

(a)漏极耦合 (b)源极耦合 (c)栅极耦合 

图 1-5 耦合电感均流方式 

耦合电感是一种采用外加无源器件达到均流效果的方案。根据放置耦合电感的位置，

可以分为漏极耦合、源极耦合、栅极耦合三种，如图 1-5 所示。 

漏极耦合通过在并联器件的漏极放置差模扼流圈，当差模电流流经时，支路的耦合电

感上分别会产生反向电动势减小差模电流，同时它对共模电流不会有任何作用，所以能够

有效抑制不均流[39][40]。但由于漏极耦合需要抑制较大的差模功率电流，因此电感体积较大。

在拓展到多器件并联时，虽然采用邻近管耦合的方式，但同时也需要较多数量的电感。此

外，由于漏感的存在，在器件关断时会恶化电压过冲，增加器件击穿的风险，并带来额外

损耗。 
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源极耦合与漏极耦合相比虽然只是改变了放置位置，但均流原理有所不同。文献[41]

首先指出同时增大并联支路的功率源极电感对不均流具有抑制效果：以并联两管为例，当

阈值电压存在差异 ΔVth 导致不均流时，源极电感上同样会产生一个电位差 ΔVLs 补偿这样

的差异，最终使两管具有相同的电流上升波形。源极电感越大，补偿效果越好，但较大的

源极电感同样会造成严重的关断电压过冲。为了解决这样的矛盾，文献[42]采用耦合的方

式，当功率回路流过差模电流时，等效源极电感较大，对差模电流具有抑制作用；当功率

回路流过共模电流时，等效源极电感较小，不会产生较大的电压过冲。由于该方案是通过

耦合电感调节驱动回路来影响功率回路，所以不需要很大体积的电感。文献[43]将该方案

集成到模块中，并取得了较好的均流效果。然而，该方案仍然存在体积随着耦合电感的增

加而增加的缺点。 

栅极耦合通过在各并联器件的驱动回路串联共模扼流圈来实现，如图 1-5(c)所示。该

方案能抑制并联支路上功率回路寄生电感不一致造成的不均流[44][45]。加入共模扼流圈的

电感值越大，抑制效果越好。但该方案无法解决器件本身参数差异性带来的动态不均，同

时驱动回路加入的扼流圈漏感容易引发驱动振荡，所以应用有限。 

1.2.2 有源均流方案 

有源门极驱动是一种通过加入有源器件组成反馈电路，从而改善开关特性的一种驱动

方式，曾被用于减少功率器件的电压应力、电流过冲[46]-[48]、抑制串扰[49][50]、串联均压[51][52]，

并取得了良好的效果。除此之外，有源门极驱动同样可以用来改善并联均流特性。常见的

有源均流方案由检测环节、控制环节、驱动环节三部分组成[53]，如图 1-6 所示。其中检测

环节用来采集不均流信息；控制环节将该信息进行处理，并产生相应的矫正信号；驱动环

节接收到后改变相应并联管的驱动信号来实现均流。根据是否采用数字控制器，有源均流

方案可以分为模拟型有源驱动与数字型有源驱动。 

检测环节

控制
环节

驱动环节

 
图 1-6 有源均流原理示意图 
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1）模拟型有源驱动 

文献[53]、[54]提出了一种模拟型有源门极驱动方案，通过调节并联管的驱动电阻实现

动态均流。驱动环节中的等效驱动电阻由一个固定电阻与一个小功率MOSFET并联组成，

通过控制小功率 MOSFET 的栅源电压可改变它的导通电阻。控制信号来源于串联在两并

联管漏极的三绕组差分电流传感器所检测到的不均流信息经过积分所得。不均流越严重，

输出控制信号越大，则可调 MOSFET 导通电阻越小，等效驱动电阻越小，从而加速开通

过程较慢的 SiC MOSFET 的电流上升速率，最终两并联管 di/dt 相匹配。然而，该方案需

要高带宽的差模电流传感器和运算放大器，增加成本。文献[55]提出用采样电阻采集电流

信息，调节方式与上述方案类似，然而却会同时增加静态和动态损耗。与此同时，该方案

无法进行单周期调节，也难以拓展到多器件并联。文献[56]提出另一种模拟型有源均流方

案，通过闭环控制使各并联管的栅源电压跟随首管，最终保证各并联管的栅源电压一致性。

然而，该方案无法解决由于阈值电压不一致导致的不均流。 

2）数字型有源驱动 

为解决文献[53]-[55]中所述方案的多器件并联均流问题，文献[57]提出采用数字型有

源门极驱动方案，在每一条并联支路上都串联一个电流传感器，并将采集到的电流信息传

递给数字控制器，数字控制器通过调节各功率管的驱动电压的延时进行开关过程控制。文

献[58]改进了此方案，用功率器件源极电感电压积分的方式采集各并联管电流信息，将其

传输给 CPLD，通过控制驱动电压的延时和幅值使各并联支路的电流上升/下降时间点和变

化斜率一致，如图 1-7 所示。然而该方案同样需要多周期调节，同时控制电路复杂，成本

较高。 

 

图 1-7 数字型有源均流方案原理图 
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1.3 本论文主要研究内容 

为了改善功率器件并联不均流现象，尤其针对 SiC MOSFET 等宽禁带半导体器件，本

文对此展开研究。正如前文所述，功率器件并联可以分为分立器件并联和模块内裸片并联。

前者具有灵活性的特点，可以并联任意个数的器件，然而器件参数的差异性更大，不均流

更严重；后者在制作过程中一般会在同一批次生产出的晶圆中筛选尽量一致的器件，使得

并联器件的参数尽量匹配，通常制作成本较大。表 1-1 对比了不同型号的 SiC MOSFET 分

立器件与模块的成本，从结果上看，相较于并联分立器件，各厂商的功率模块成本要高 1.7-

3 倍不等。因此，并联分立 SiC MOSFET 是成本优化的一种重要手段。本文着重研究 SiC

分立器件的并联动态均流问题，具体内容包括以下几个方面。 

表 1-1 SiC 分立器件与模块成本对比 

器件型号 生产商 额定电压/电流 类型 成本 

C3M0016120K/D Cree 1200 V/115 A 分立器件 $1.18/A (半桥) 

SCT3022KL Rohm 1200 V/95 A 分立器件 $1.2/A (半桥) 

IMZ120R030M1H Infineon 1200 V/56 A 分立器件 $1.04/A (半桥) 

CAB760M12HM3 Cree 1200 V/765 A 半桥功率模块 $3.69/A 

BSM600D12P3G001 Rohm 1200 V/576A 半桥功率模块 $3/A 

FF2MR12KM1P Infineon 1200 V/500 A 半桥功率模块 $1.78/A 

第 1 章主要介绍本文的研究背景，包括 SiC 器件相较于传统 Si 器件的优势，以及应

用场景。同时指出由于单芯片通流能力有限，因此器件并联是大势所趋。此外，针对器件

并联的不均流问题，本章节介绍了研究现状，尤其对于动态不均流问题，分别从无源方案

和有源方案两方面进行了综述。 

第 2 章从动态不均流影响因素出发，分别从器件参数、功率电路、驱动电路三方面分

析主要因素的影响机理，包括阈值电压、跨导系数、源极电感、漏极电感、驱动电阻、驱

动电容等，并根据 PSPICE 仿真搭建双脉冲电路模型进行相关验证。 

第 3 章提出一种新型的用于并联均流的模拟型有源门极驱动方案。根据前述研究现

状，由于现有方案无法同时满足成本低、损耗低、适合集成、响应快、可拓展性好、均流

效果好、方案简单等，因此需要提出其他的方案满足这些需求。本章对所提方案进行原理
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说明以及实验验证。 

第 4 章对第三章所提方案进行相关改进，从电路简化、成本降低等角度进行方案优化，

介绍了改进方案的原理与设计，并通过双脉冲实验分别对两管并联以及六管并联开通、关

断暂态过程进行验证，从而说明方案的可行性。 

第 5 章对本文工作进行相关总结，针对本文中的不足以及方案尚需改进之处进行了讨

论，最后对方案在实际电路中的应用和落地进行了展望。 
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第2章 SiC MOSFET 并联均流影响因素分析 

2.1 引言 

影响并联器件均流的主要因素可以从器件参数、功率回路参数、驱动回路参数、温度

这几方面着手分析，如表 2-1 所示。下面分别从以上几个方面进行影响因素的内在机理分

析和仿真验证。其中影响静态均流的因素在第 1 章中已有所讨论，这里不再赘述，同时温

度是通过影响器件参数而对并联均流性能产生影响，并不单独讨论。 

表 2-1 并联均流影响因素 

参数类型 参数 物理意义 影响效果 

器件参数 

Rdson 导通电阻 静态均流 

gm/β 跨导/跨导系数 动态均流 

Vth 阈值电压 静态/动态均流 

功率回路参数 

Ld 漏极电感 动态均流 

Ls 源极电感 动态均流 

ESR 寄生电阻 静态均流 

驱动回路参数 
Rg 栅极电阻 动态均流 

Cgs 栅源电容 动态均流 

其他因素 Tj 温度 静态/动态均流 

2.2 器件参数 

在双脉冲电路中，动态电流上升和下降时，由于器件 Vds 电压几乎不变（若忽略功率

回路寄生电感，则 Vds 近似为母线电压），所以 MOSFET 工作在饱和区，电流变化过程可

由式(2-1)近似[26] 

 2( ) ( )d m gs th gs thi g v V v Vβ= ⋅ − = ⋅ −  (2-1) 

其中 gm是 MOSFET 的跨导，与阈值电压 Vth相关，β是器件的跨导系数。 

2.2.1 阈值电压 Vth 

MOSFET 的阈值电压可由式(2-2)表示[61] 
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( )4 ln / 2 lns A A i OXA

th
OX i OX

kTN N n QNkTV
C q n C

ε  
= + − 

 
 (2-2) 

其中，εs、k、T、q、NA、ni、COX、QOX 分别代表介电常数、玻尔兹曼系数、开尔文温

度、电子电荷、掺杂浓度、本征载流子浓度、氧化层电容、氧化层总有效电荷。根据文献

[59]-[62]，阈值电压 Vth 主要由氧化层总有效电荷 QOX、掺杂浓度 NA、氧化层电容 COX 所

决定。其中氧化层总有效电容 QOX 包括可动离子电荷、氧化物陷阱电荷、固定氧化物电荷

和界面态电荷。具体来说，可动离子电荷主要来自于带正电的离子杂质，如蚀刻剂和清洗

试剂中的钾、钠离子；氧化物陷阱电荷在生长氧化层时会引入，电荷可正可负，取决于俘

获的是电子还是空穴；固定氧化物电荷分布于靠近半导体表面的区域，为正电荷，产生原

因主要是在工艺中氧化层结构存在缺陷；界面态电荷的产生是由于半导体晶格在半导体-

氧化层界面处突然终止，因而引入大量的界面态陷阱。陷阱本身不带电，但 MOSFET 工

作在反型状态时，界面态带负电，这些界面态陷阱电荷对导通电流并无贡献，反而会提高

栅极偏压。而对 SiC MOSFET 而言，它的氧化层通常采用热氧化的方式形成，在高温氧化

过程中，会产生大量的界面态[63]，界面陷阱在器件开关过程中会捕获大量电荷，这些电荷

将导致栅极阈值电压在高温、高应力条件下不稳定。虽然现阶段通过高温氧化后的特殊气

体退火能够减少界面态陷阱，但在生产过程中如何保证量产器件的一致性仍然是一个难点。 

除此之外，生产过程中的误差，如掺杂浓度 NA 和栅氧层厚度（决定氧化层电容 COX）

不一致，也会造成各 SiC 器件 Vth 的分散性。从文献上看[64]，根据随机测量结果，对 30 个

同一型号的 SiC 器件，Vth 平均偏差接近 15%，最大偏差将近 30%，因此阈值电压分散性

较大。 

由式(2-1)可得，对两并联器件，当其他影响因素相同的情况下，在开通时，阈值电压

较小的器件电流先开始上升，并通过更多的电流。 

在关断时，由于在器件的栅源电压到达米勒平台后，电流才开始下降，其中米勒电压

可表示为 

 D
miller th

m

IV V
g

= +  (2-3) 

若两器件稳态电流 ID相等，同时跨导 gm可表示为 

 ( )m gs thg V Vβ= −  (2-4) 

阈值电压 Vth 越大，则跨导 gm 越小，米勒电压越大。所以在关断时，阈值电压 Vth 较
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大的 MOSFET 栅源电压先到达米勒平台，因此电流率先下降。由于另一个 MOSFET 电流

尚未下降，在假设负载电感电流动态时恒定的情况下，此时 Vth 较小的 MOSFET 承受更多

电流。 

对式(2-1)关于时间求导，可得 

 ( )2 gsd
gs th

dvdi v V
dt dt

β= −  (2-5) 

所以当 Vth 越大，电流变化率越小。故以两并联器件为例，Vth 较大的器件在开通和关

断时都具有更慢的电流变化率。 

另外，式(2-1)关于阈值电压的偏微分为 

 2 ( )d
d th th gs th th

th

ii V V v V V
V

β∂
∆ ∆ = ⋅∆ = − ⋅ − ⋅∆

∂
（ ）  (2-6) 

故阈值电压相差越大，动态不均流越严重。 

在式(2-2)中，当温度升高时，对 4H-SiC 材料而言，本征载流子浓度为[59] 

 ( )42.08 10 /16 3/21.70 10 T
in T e− ×
= ×  (2-7) 

其中 T 为开尔文温度。当温度升高时，本征载流子急剧增加。当 1000/T 每减小 0.5，

本征载流子浓度 ni 会增加 4~5 个数量级。从式(2-2)来看，Vth 的温度特性取决于乘积项

( )ln /A iT N n ，这里以掺杂浓度 NA=1016 为例，绘出该乘积项与温度的关系，如图 2-1 所示。 

280 300 320 340 360 380 400 420 440

x 104

T / K

(
)

ln
/

A
i

T
N

n

NA=1016

1.66

1.68

1.7

1.72

1.74

1.76

1.78

1.8

1.82

 

图 2-1 温度 T 与阈值电压内乘积项 ( )ln /A iT N n 的关系 

当温度升高， T ln(NA/ni)减小，因此由式(2-2)可得，阈值电压 Vth 随之减小。另外还需
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注意的是，根据文献[62]所述，对于同一器件，温度的升高会使界面态俘获电子概率降低，

从而导致阈值电压大幅降低，这进一步加剧了阈值电压 Vth 的负温度系数效应。所以，当

其中一管因阈值电压较小导致开通和关断暂态时承受较多电流，损耗较大，发热较严重，

导致 Vth 进一步减小，进而承受更多电流。这样的正反馈效应恶化了动态不均流。 

2.2.2 跨导 gm/跨导系数 β 

MOSFET 的跨导 gm可以表示为[61] 

 ( ) ( )ni OX
m gs th gs th

CH

C Zg V V V V
L

µβ= − = −  (2-8) 

其中 μni、COX、Z、LCH分别表示沟道电子迁移率、氧化层电容、沟道宽度、沟道长度。

由式(2-8)可知，跨导 gm 与驱动电压、阈值电压相关，因此阈值电压的分散性对跨导有一

定影响。而跨导系数 β仅与器件本身参数特性有关，有 

 ni OX

CH

C Z
L

µβ =  (2-9) 

在理想情况下，界面态密度很小，当温度升高时，沟道电子迁移率 μni 减小，跨导系数

β减小。对跨导 gm而言，虽然阈值电压 Vth 随温度升高而减小，补偿了 μni 减小对跨导的影

响，但 μni 随温度的影响效应仍占主导，最终 gm会随着温度的升高而减小[61]。而在实际中，

SiC MOSFET 的界面态密度较大，沟道电子迁移率 μni与温度变化的关系与理想情况相反，

即随着温度升高，μni 变大，导致跨导系数 β变大，因此跨导 gm也随之变大[62]。 

对两并联器件而言，由于 gm具有正温度系数特性，当其中一管因 gm较大导致开通和

关断暂态时承受较多电流，损耗较大，发热较严重，导致 gm进一步增加，进而承受更多电

流。因此这样的正反馈效应恶化了动态不均流。 

另外，由式(2-5)可得，gm与 β对电流变化率有影响。值得注意的是，在开通时，当栅

源电压 vgs 到达阈值电压 Vth 后，器件漏极电流开始上升，因此电流上升的时刻点与跨导系

数 β 无关；在关断时，栅源电压 vgs 减小到米勒电压 Vmiller 后漏极电流开始下降，根据式

(2-3)与(2-4)，当阈值电压 Vth 相同时，跨导系数 β越小，跨导 gm越小，米勒电压越大，因

此跨导系数 β较小的器件率先关断。故跨导系数 β对漏极电流的上升时刻点无影响，而对

下降时刻点有影响。 

对式(2-1)关于跨导 gm 的偏微分为 
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 ( )d
d m m gs th m

m

ii g g V V g
g
∂

∆ ∆ = ⋅∆ = − ⋅∆
∂

（ ）  (2-10) 

因此两并联器件的跨导 gm相差越大，不均流越严重。不过从文献[64]的测试结果来看，

器件跨导间的分散性相较于阈值电压要小得多。 

2.3 功率回路参数 

2.3.1 源极寄生电感 Ls 

源极寄生电感 Ls 对动态均流性能的影响主要反映在对驱动电路的影响上。图 2-2 分别

展示了不包含开尔文源极的 TO-247-3 封装的器件和包含开尔文源极的 TO-247-4 在并联时

的示意图，由于内在影响机理相同，这里不分开赘述。 

Q1 Q2

Ls1 Ls2

+
-
vgs1 vgs2

+
-

id1 id2

RgvLs1 vLs2

Vg

ig

 

Q1 Q2

Ls1 Ls2

+
-
vgs1 vgs2

+
-

id1 id2

Rg

vLs1 vLs2
Rs Rs

Vg
ig

 
(a)不包含开尔文源极 (b)包含开尔文源极 

图 2-2 源极电感 Ls不一致对不均流的影响示意图 

以开通暂态为例，在电流上升暂态过程中，源极电感电压如(2-11)所示： 

 , 1, 2dk
Lsk sk

div L k
dt

= =  (2-11) 

为简化分析，假设引起两管不均流的因素仅为源极电感 Ls 的偏差，且 Ls1 > Ls2，其他

参数均相等。若初始状态下，两管电流变化率相等，即 

 1 2

0

d d d

t

di di di
dt dt dt =

 = =  
 

 (2-12) 

则 

 1 2Ls Lsv v>  (2-13) 

由式(2-11)~ (2-13)可得， 
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( ) ( ) ( )1 2 1 2 2 1
0

d
gs gs g s g s s s

t

div v v v v v L L
dt =

 − = − − − = −  
 

(2-14) 

故

1 2gs gsv v<  (2-15) 

根据式(2-1)，当两器件阈值电压 Vth 与跨导系数 β相等，vgs 越小，流过电流越大，即 

1 2d di i<  (2-16) 

由此可见，源极电感的差异通过两管 vgs 的差异影响电流上升斜率。源极电感相差越

大，不均流越严重。同时，ΔLs 对不均流程度的影响与开关速度有关，器件电流上升速率

越快，影响越严重。

利用 PSPICE 软件仿真双脉冲电路，并将两并联支路上的源极电感设置成不同的值。

图 2-3(a)、(b)对比了不同源极电感差值对不均流的影响，验证了不均流程度与源极电感差

值呈正相关的结论；图 2-3(a)、(c)对比了不同开关速度下相同差值的源极电感对不均流的

影响，当两并联管源极电感差值一定时，开关速度越快，不均流越严重。

(a) Rg=2.5Ω; Ls1=10nH, Ls2=5nH (b) Rg=2.5Ω; Ls1=15nH, Ls2=5nH (c) Rg=10Ω; Ls1=10nH, Ls2=5nH

图 2-3 源极电感 Ls不一致对不均流的影响 

关断过程源极电感影响机理与开通过程类似，这里不再赘述。

2.3.2 漏极寄生电感 Ld 

图 2-4 所示为两并联管含漏极寄生电感 Ld 的示意图。 
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图 2-4 漏极电感 Ld 不一致对不均流的影响示意图 

以双脉冲电路为例，在 MOSFET 开通暂态过程中，电流上升时，由于负载电感电流

仍流经对管，即二极管并未完全关断，故下管（包括寄生电感）仍承受母线电压，即 

 1 1 1 2 2 2BUS Ld ds Ls Ld ds LsV v v v v v v= + + = + +  (2-17) 

由于电流动态上升，所以寄生电感上的电压分别为 

 , 1, 2

dk
Ldk dk

dk
Lsk sk

div L
dt k

div L
dt

 = =
 =


其中  (2-18) 

假设除漏极寄生电感 Ld 外，其他影响因素都相等，且 Ld1>Ld2。若初始状态下，有 

 1 2

0

d d d

t

di di di
dt dt dt =

 = =  
 

 (2-19) 

因此 

 1 2

1 2

Ld Ld

Ls Ls

v v
v v

>
 =

 (2-20) 

由式(2-17)~ (2-20)可得  

 ( ) ( ) ( )1 2 1 1 2 2 2 1
0

d
ds ds BUS Ld Ls BUS Ld Ls d d

t

div v V v v V v v L L
dt =

 − = − − − − − = −  
 

 (2-21) 

因此有 

 1 2ds dsv v<  (2-22) 

由于 MOSFET 工作于饱和区时存在沟道长度调制效应[65]，如图 2-5 所示， 
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图 2-5 MOSFET 考虑沟道长度调制效应的输出曲线 

故可得 

 1 2d di i<  (2-23) 

因此，由于沟道长度调制效应的存在，当并联支路的漏极寄生电感存在差异，即使初

始状态下电流上升斜率相同，最终二者电流也会存在差异。同时，漏极寄生电感相差越大，

母线电压越低，开关速度越快，不均流越严重。 

事实上，当考虑 MOSFET 的沟道长度调制效应时，式(2-8)跨导 gm 的表达式修订为 

 ( ) (1 )ni OX
m gs th ds

CH

C Zg V V v
L

µ λ= − +  (2-24) 

其中，λ是沟道长度调制系数。因此，当两管并联时，vds 较小的管拥有较小的跨导 gm，

因此漏极电流 id 较小。 

利用 PSPICE 软件仿真双脉冲电路，并将两并联支路上的源极电感设置成不同的值，

如图 2-6 所示。图 2-6(a)、(b)对比了不同漏极电感差值对不均流的影响，验证了不均流程

度与漏极电感差值呈正相关的结论；图 2-6(a)、(c)对比了不同母线电压下漏极电感对不均

流的影响，即母线电压越高漏极电感差异影响越小，在调节母线电压时，同时控制负载电

感保证稳态电流两次仿真的稳态电流一致，避免稳态电流对两次仿真造成影响；图 2-6(a)、

(d)中仅驱动电阻存在差异，即二者开通速度不一致，不难看出，开通速度较慢的不均流程

度较小。 

另外，从仿真中可看出，并联支路中漏极寄生电感的差异对不均流的影响远小于源极

寄生电感。 

 

id

vds0 vds1 vds2

id1
id2
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(a) VBUS=100V; Rg=2.5Ω; Ld1=10nH, Ld2=5nH (b) VBUS=100V; Rg=2.5Ω; Ld1=15nH, Ld2=5nH

(c) VBUS=400V; Rg=2.5Ω; Ld1=10nH, Ld2=5nH (d) VBUS=100V; Rg=10Ω; Ld1=10nH, Ld2=5nH

图 2-6 漏极电感 Ld 不一致对不均流的影响 

2.4 驱动回路参数 

2.4.1 驱动电阻 Rg、栅源电容 Cgs 

图 2-7(a)所示为包含驱动回路参数的两管并联示意图。从根本上而言，MOSFET 的开

关过程就是驱动源 Vg 为输入电容充放电的过程。以开通为例，MOSFET 电流上升的过程

即 Cgs 的电压从阈值电压 Vth 到米勒电压 Vmiller 的过程，因此可以简化为 R-C 电路，如图

2-7(b)所示，因此 MOSFET 的栅源电压 vgs 可表示为：

1

1
t

RC
gs gv V e

− 
= − 

 
(2-25) 

由式(2-25)可得，MOSFET 的栅源电压变化过程分别与驱动源 Vg、驱动电阻 Rg、栅源

电容 Cgs 有关。驱动源 Vg 越大、驱动电阻 Rg 与栅源电容 Cgs 越小，栅源电压 vgs 增加越快，

漏极电流 id 上升越快。而对于并联器件而言，由于采用一个驱动源 Vg 同时驱动，所以驱

动源的幅值不作为影响并联均流特性的主要因素。
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Q1 Q2id1
id2

Cgs1 Cgs2
Rg1 Rg2

Vg

+

-
vgs1

+

-
vgs2

Vg

Rg

Cgs vgs

+

-

(a)考虑驱动参数两管并联等效模型 (b)驱动回路简化模型

图 2-7 两管并联等效模型 

利用 PSPICE 软件仿真双脉冲电路，并将两并联支路上的驱动电阻、栅源电容分别设

置成不同的值，如图 2-8 所示。根据仿真结果可知，驱动电阻和栅源电容的不一致都会对

不均流产生较大影响，这与前述分析是相符的。

(a) Rg1=2.5Ω, Rg2=5Ω; Cgs1=Cgs2=3.5nF (b) Rg1=Rg2=2.5Ω; Cgs1=3.5nF, Cgs2=5.5nF

图 2-8 驱动参数不一致对不均流的影响 

2.4.2 驱动信号延时差异 

虽然驱动电路只采用一个驱动源因此可以不考虑幅值对不均流的影响，然而驱动回路

输出的延时不一致会导致并联器件开关时刻不一致，信号延时差越大，不均流越严重，如

图 2-9 所示。 

(a) Δtdelay=5ns (b) Δtdelay=10ns
图 2-9 驱动信号延时对不均流的影响 
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驱动信号的延时主要由驱动方式决定。单管驱动时，从高低压电气隔离以及驱动信号

放大的考虑，一般需要信号隔离芯片与功率放大芯片，而多管并联驱动则更为复杂。如图

2-10 所示为常用的三种驱动方案[67]。 

信号隔离
芯片

功率放大
芯片

·
·

·

PWM1

PWM2

PWMn  

(a) 直接栅极驱动 

信号隔离
芯片

·
·
·

PWM1

PWM2

PWMn

功率
放大
芯片

功率
放大
芯片

功率
放大
芯片  

·
·
·

PWM1

PWM2

PWMn

功率
放大
芯片

功率
放大
芯片

功率
放大
芯片

信号
隔离
芯片

信号
隔离
芯片

信号
隔离
芯片

·
·
·

 

(b) 非直接栅极驱动 (c) 隔离栅极驱动 

图 2-10 并联器件三种栅极驱动方式 

图 2-10(a)所示直接栅极驱动方案所用芯片最少，由于每路 PWM 输出均由同一芯片产

生，因此驱动信号间不存在延时。然而由于功率放大芯片要同时驱动多个并联管，因此需

要有很大的驱动能力，能输出较大的驱动电流。另外，该方案主要缺点在于当并联器件较

多时，功率放大芯片输出端到各并联 MOSFET 栅极走线无法保证一致性，因此驱动阻抗

存在差异，对各管开关行为会造成影响；同时距离驱动芯片越远的 MOSFET 驱动回路走

线越长，栅极杂散电感较大，容易引发栅源电压 vgs 振荡以及漏源极电压、电流振荡，损

坏器件。图 2-10(b)所示非直接栅极驱动通过为每个并联管配置一个功率放大芯片来解决

图 2-10(a)的问题。功率放大芯片在 PCB 设计时需要尽可能靠近各并联 MOSFET 的驱动电

阻和栅极。由于各功率放大芯片有自己的去耦电容，在开关暂态时能为各并联 MOSFET 提

供独立的充放电回路，因此驱动回路走线较短，也容易做到对称布局。图 2-10(c)所示隔离

栅极驱动方案为每个并联管配置了信号隔离芯片和功率放大芯片，因此每个 MOSFET 的

驱动回路能够实现完全解耦，在反馈和控制电路设计时避免了驱动信号互相干扰（如文献

[58]利用 CPLD 控制各并联管驱动电压的延时和幅值经过多周期实现均流）。然而该方案
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由于采用各并联管单独隔离驱动的方式，因此必须保证信号传输时间误差足够小，否则会

造成严重的不均流，如图 2-9 所示。而温度、老化、器件参数的差异性都有可能导致隔离

芯片的传输时间不一致，因此该方案在开环时较难应用在并联器件上。 

2.5 本章小结 

本章对影响 SiC MOSFET 均流特性，特别是动态均流特性的主要因素进行了相关研

究，包含三个方面的因素。器件方面包括阈值电压 Vth 与跨导系数 β，其中 Vth 的差异同时

导致开关暂态时并联管电流变化起始点与斜率不一致，而 β对电流上升时刻点不会产生影

响。另外，器件参数与温度相关，并对器件参数差异性导致的不均流有恶化作用；功率回

路方面主要影响因素为源极电感 Ls 与漏极电感 Ld。其中由于 Ls 主要通过驱动回路影响不

均流，其差异性对不均流造成的影响更显著。Ld 的差异对不均流的影响与母线电压有关。

此外，开关速度越快，功率回路寄生参数差异性的影响越大；驱动回路方面主要包括驱动

电阻 Rg 与栅源电容 Cgs，二者的不一致对不均流均有显著影响。此外，本章还分析了驱动

信号延时不同对不均流的影响，并指出不同的并联器件驱动方式具有不同的信号传输时间。

其中，对开环电路而言，非直接栅极驱动是最优的驱动方式，能同时保证各并联管驱动信

号一致性与驱动回路参数对称性。 
仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 3 章基于运放的有源门极驱动均流技术 

24 

第3章 基于运放的有源门极驱动均流技术 

3.1 引言 

器件并联均流问题虽然由来已久，但以往的着重点在于如何实现稳态均流。随着 SiC 

MOSFET 等宽禁带半导体器件的普及，电力电子系统开关频率变大，动态损耗在总损耗中

的占比越来越大，动态均流越来越具有必要性，因此以往的均流方案不再适用。与此同时，

由于 SiC MOSFET 开关速度较快，相较于传统硅器件可以提升一个数量级，开关瞬态时间

较短，因此对动态均流的调整或者控制带来很大的挑战。 

现有针对 SiC MOSFET 的均流技术分为无源和有源方案，在第一章中已有详细阐述，

但这些方案各有利弊。其中无源方案中所述回路对称布局方案，在多个器件并联时，难以

实现完全对称；同时，器件筛选无法确保所筛器件参数的完全一致性，且参数会随着外部

条件发生变化，筛选复杂，成本高；而耦合电感的均流方案随着并联个数的增加，需要使

用耦合电感的数量增加很快，总体积也会成倍增加。有源方案中现有的模拟型有源门极驱

动方案反馈电路较复杂，响应时间较慢，均流效果不甚理想；而数字型有源门极驱动方案

为了解决 SiC MOSFET 开关时间短难以实时调节的问题，采用多周期调整动态不均流的

方式，然而该方案需要复杂的数字芯片，如 CPLD、FPGA 等，成本较大，且不利于集成。 

因此，为了克服现有技术中的不足，需要提出一种新型有源门极驱动方案，改善并联

器件动态不均流问题。该方案能够具有良好的均流效果，同时响应快、电路简单、可扩展

性好、体积小。 

3.2 工作原理 

图 3-1 给出了用于并联的有源门极驱动电路的原理图。该电路主要由两部分组成：检

测部分和反馈部分。 

3.2.1 检测部分 

当 MOSFET 开通时，漏极电流流经源极电感 Ls，因此 Ls 上会感应出电感电压 VLs，即 

 d
Ls s

div L
dt

=  (3-1) 
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(a) 基于运放的有源门极驱动均流电路原理图 
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(b) 门极电流抽取环节 (c) 门极电流注入环节 

图 3-1 基于运放的有源门极驱动均流电路示意图 

在图 3-1(a)中，不妨假设 Q2 开通速度比 Q1 快，此时会存在以下两种情况： 

1) Q2 开通时刻比 Q1 早 

在这段暂态过程中，由于 Q1 的电流尚未开始上升，即 

 1
10 0d

Ls
di v
dt

= =,  (3-2) 

而 Q2 电流已经开始上升，即 

 2
20 0d

Ls
di v
dt

> >,  (3-3) 

若并联两管具有相等的源极电感 Ls，则有 

 2 1Ls Lsv v>  (3-4) 

故两管开通时刻的差异性转化为了源极电感电压的差异性(vLs2 - vLs1)。 

2) Q2 与 Q1 同时开通，但 Q2 漏极电流上升速率比 Q1 大 
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由于 Q2 具有更大的电流上升速率，即 

 2 1d ddi di
dt dt

>  (3-5) 

当两管的源极电感 Ls 相同时，同样可以得到式(3-4)的结论。因此两管电流上升速率的

差异性同样反映在源极电感电压的差值上。 

综上，通过检测两管源极电感上的电压差可以得到并联管的不均流信息。在实际过程

中，对 TO-247-4 封装器件，由于开尔文源极电位与功率源极电感电位近似相等，因此可

以直接用开尔文源极电感电压作为采样信号。 

3.2.2 反馈部分 

反馈电路主要由两部分组成，如图 3-1(b)、(c)所示，分为门极电流抽取环节与门极电

流注入环节。 

1) 门极电流抽取环节 

该环节主要由三部分组成：差分放大电路、缓冲电路、镜像电流源。其中差分放大电

路对差分信号进行比例运算，若图 3-1(b)中 R1 = R2，R3 = R4，则比例系数为 AV = R3 / R1。

由于运放的电流输出能力较小，因此需要通过图腾柱式缓冲电路进行功率放大。而最后一

级的镜像电流源将电压信号转换成电流信号，且电流信号与反馈输入级的差分信号近似成

正比关系。反馈电路的输出连接到 Q2 的门极。也就是说，当 Q2 开通速度比 Q1 快时，此

时有 vLs2 > vLs1，该环节开始工作。在检测到差分电压(vLs2 - vLs1)后，反馈电路输出端产生一

个电流信号，其值为 

 
( )2 1 , 1 , 3

5

V Ls Ls BE T BE T
sink

A v v V V
I

R
− − −

=  (3-6) 

由于反馈电路输出端与 Q2 门极相连，即反馈电路从 Q2 的门极进行电流抽取，驱动电

流 ig2 变小，Q2 开通过程变慢。并联两管不均流程度越严重，差分电压(vLs2 - vLs1)越大，反

馈电路输出电流 Isink 越大，则 Q2 的门极驱动电流越小，从而减小 id2 的变化速率。最终并

联两管达到动态均流。 

2) 门极电流注入环节 

门极电流注入环节的组成与抽取环节相类似，如图 3-1(c)所示，所不同者在于该环节

需要再加入一级镜像电流源进行电流方向的改变。当 Q2开通速度比 Q1慢时，有 vLs2 < vLs1，
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此时该环节开始工作。在检测到差分电压(vLs1 - vLs2)后，反馈电路输出端产生一个电流信

号，其值为 

 
( )1 2 , 1 , 3

5

V Ls Ls BE T BE T
source

A v v V V
I

R
− − −

=  (3-7) 

该电流往 Q2 的门极进行注入，门极驱动电流增加，开通过程变快，最终二者电流变

化过程相匹配。 

3.2.3 理论波形 

综合 3.2.1 与 3.2.2 两个部分，可以分 5 个阶段分析该有源门极驱动均流原理，如图

3-2 所示。其中实线、虚线分别代表均流前、后的典型波形。由于本方案主要是调节 Q2 的

驱动电流进而影响其开关速度，Q1 仍由开环的门极驱动，因此理论上均流前后 id1 不受影

响，故 Q1 各波形均由实线表示。 

阶段Ⅰ[t0-t1]：在 t0 时刻，驱动源 VP 变为高电位，并开始为 Cgs1 和 Cgs2 充电，两管进入

开通暂态过程。在 t1 时刻，vgs2 率先到达阈值电压 Vth2。 

阶段Ⅱ[t1-t2]：由于在 t1时刻，仅 Q2 的栅源电压超过阈值电压 Vth2，Q1 的栅源电压 vgs1

仍处在其阈值电压 Vth1以下，因此 id2 开始上升，id1 仍为 0。此时两并联管的源极电感上存

在压差(vLs2 - vLs1)，门极电流抽取环节开始工作，Q2 的门极驱动电流变小，vgs2 上升速率变

慢，进而减缓了 Q2 的开通速度，did2/dt 变小。 

阶段Ⅲ[t2-t3]：在 t2 时刻，vgs1 到达阈值电压 Vth1，id1 开始上升。由于此时 id2 的上升速

率没有 id1 快，即 did1/dt > did2/dt，因此两并联管的源极电感上存在压差(vLs1 - vLs2)，门极电

流注入环节开始工作，Q2 的栅源电压 vgs2 上升速率加快，进而加速了 Q2 的开通过程，did2/dt

变大。 

阶段Ⅳ[t3-t4]：在 t3 时刻，电流上升过程结束，vgs 进入米勒平台，id1与 id2 都逐渐趋向

稳态，此时二者的斜率差异很小，因此反馈电路不会被激发，该阶段两管的电压下降过程

不会受影响。 

阶段Ⅴ[t4-t5]：在 t4 时刻，米勒平台结束，vgs1 和 vgs2 继续上升直到稳定值 VP。在 t5 时

刻之后，整个动态过程结束。 
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图 3-2 两并联 SiC MOSFET 均流前后典型波形 

3.3 实验验证 

3.3.1 实验平台 

本节通过搭建双脉冲实验平台来验证 3.2 节所述动态均流方案有效性，其原理示意图

与实物图分别如图 3-3、图 3-4 所示。 

VDC
C1 C2

Q1 Q2

L Q4 Q3

有源
门极
驱动

双脉冲

罗氏线圈

 
图 3-3 双脉冲实验平台示意图 
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信号发生器

示波器

直流电源

驱动板

负载电感

功率板

罗氏线圈

辅助电源

图 3-4 双脉冲实验平台实物图 

其中 SiC MOSFET 测试管采用 CREE 公司的 C3M0065100K，下管并联器件作为待测

器件，上管并联器件充当续流二极管。负载电感为 136μH 的空心电感，直流母线电压为

300V。漏极电流检测采用 PEM 生产的罗氏线圈，带宽为 30MHz。表 3-1 给出了主要测试

设备及相关参数。

表 3-1 主要测试设备及其参数 

测试设备 主要参数

示波器：

LECROY Wavesurfer 3054 

带宽：500MHz 

采样率：4GS/s 

PEM 罗氏线圈 
峰值电流：300A 

带宽：30MHz 

信号发生器：

Tektronix AFG3022C 

带宽：25MHz 

采样率：250MS/s 

碳化硅 MOSFET: 

C3M0065100K 

VDSmax=1000V 

ID @ 25˚C=35A 

由于 SiC MOSFET 开通时间很短，因此反馈电路的响应时间对本方案动态均流效果

至关重要。为尽可能在较短时间内完成响应，这里采用高速运放和高带宽三极管。其中运

放采用 TI 公司的 THS3491，三极管 NPN 和 PNP 分别采用安森美公司的 CPH3215 和

CPH3115 来组成推挽式功率放大电路以及镜像电流源。图 3-1 中反馈电路主要参数如表

3-2 所示。

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 3 章基于运放的有源门极驱动均流技术 

30 

表 3-2 反馈电路主要元件及其参数 

元件名 主要参数 

U1、U2 (高速运放 THS3491) 
带宽：320MHz 

压摆率：8000V/us 

T1、T3、T4 (NPN, CPH3215) 
带宽：500MHz 

最大额定连续脉冲电流：3A 

T2、T5、T6 (PNP, CPH3115) 
带宽：450MHz 

最大额定连续脉冲电流：3A 

R1、R2 200Ω 

R3、R4 820Ω 

R5 10Ω 

3.3.2 功率回路设计 

由于本方案中并联器件源极电感电压的差值与动态电流变化率成正比，因此确保瞬态

过程中并联支路源极电感的一致性至关重要。源极电感Ls由PCB上的走线电感与MOSFET

封装引脚上的杂散电感构成。其中同一类型同样封装的器件键合线上的杂散电感差异较小，

因此可以保证该部分电感相同。为了确保 PCB 上各并联支路的走线电感一致，通常在每

条并联支路旁并联一个去耦电容[68]，该电容能够提供瞬态能量。图 3-5 展示了两种功率回

路布局的电流流向。传统布局仅在直流电源 VDC 旁并联去耦电容，如图 3-5(a)所示，在下

管开通暂态过程中，线路上寄生电感 Lp、Ln 都会流经动态电流，尤其是 Ln，导致 Q1 与 Q2

源极电感不匹配；改进电路采用分布式电容供电，由于在开通暂态过程中去耦电容 C1、C2

提供瞬态能量，并联支路间电感 Lp、Ln 不会流过动态电流，因此大大减少了两管源极电感

的差异性。 

采用图 3-5(b)的分布式电容供电方式绘成的两并联器件双脉冲电路 PCB 如图 3-6 所

示。其中 C3、C4 为 220μF 电解电容，为功率器件提供静态电流；C1、C2 是 0.1μF 薄膜电

容，为功率器件提供动态电流；Q1、Q2 为待测并联 SiC MOSFET；Q3、Q4 充当续流二极

管。只要确保各并联下管的功率源极到各分布电容负端的走线相等，则并联管源极电感相

等。 
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(a)采用单侧电容供电动态电流流向图 (b)采用分布式电容供电动态电流流向图 

图 3-5 两种功率回路布局方式开通暂态下电流流向图 

P
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Q1
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Q4
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(Connector1)
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L

(Connector2)
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图 3-6 两并联器件双脉冲电路 PCB 布局 

根据 Q3D 软件仿真可得，Q1、Q2 的功率源极到 C1、C2 的负极之间的走线电感 Ls1、

Ls2 分别为 8.95nH 与 9.1nH，同时由 CREE 公司提供的 C3M0065100K 的 PSPICE 模型可得

封装内部杂散电感为 3nH，因此两并联下管的源极电感分别为 11.95nH 与 12.1nH，差异度

为 1.2%，可以忽略不计。 

3.3.3 实验结果 

基于传统驱动方案和有源门极驱动的动态均流实验分别如图 3-7、图 3-8 所示，其中

id1、id2 分别为两并联下管 Q1、Q2 的漏极电流。为了检验有源门极驱动方案的均流效果，
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本实验通过改变两并联管的外部驱动电阻扩大不均流现象，进而显著对比在加入反馈环节

前后波形的变化。 

在图 3-7(a)中，由于 Q2 的驱动电阻比 Q1 小，因此其开通速度比 Q1快，id2 增长速率也

更快；在加入门极电流抽取环节后，如图 3-8(a)所示，两管的不均流显著减少，波形重合

度更高。在图 3-7(b)，由于 Q2 的驱动电阻比 Q1 大，因此其开通速度比 Q1 慢，id2 增长速率

更慢；而在加入门极电流注入环节后，如图 3-8(b)所示，Q2 的电流上升速率变大，最终二

者电流达成匹配。 
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(a) Q2开通速度比 Q1 快 (b) Q2开通速度比 Q1 慢 

图 3-7 传统驱动方案两管并联实验波形 
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(a) 门极电流抽取环节效果检验 (b) 门极电流注入环节效果检验 

图 3-8 有源门极驱动两管并联实验波形 

表 3-3、表 3-4 分别为图 3-7、图 3-8 所示各部分电流上升阶段的有效值、平均值、最

大值。 

电流有效值 RMS、平均值 AVG 分别计算如下： 

 ( )2

1

1 n

d k
kr

RMS i t t
t =

= ∆∑  (3-8) 
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( )

1

1 n

d k
kr

AVG i t t
t =

= ∆∑  
(3-9) 

其中 tr 为电流上升时间，id(tk)为电流上升过程中每一个采样点采集到的电流值，Δt 为

邻近两次采样点的时间间隔。 

不均流度计算公式为 

 1 2
__% I I

I
ε −

=  (3-10) 

其中 I1、I2 分别为表中两管电流的有效值、平均值、最大值，
__
I 为 I1、I2 的平均值。 

因此在采用门极电流抽取、注入环节后，并联器件漏极电流的不均流度大大减小，不

均流得到改善。 

表 3-3 加入门极电流抽取环节前后电流对比 

 
均流前 均流后 

RMS AVG MAX RMS AVG MAX 

id1 16.46 14.20 26.33 13.24 10.40 24.00 

id2 13.77 11.53 21.67 14.76 12.50 23.33 

ε% 17.80% 20.75% 19.42% 10.86% 18.34% 2.83% 

表 3-4 加入门极电流注入环节前后电流对比 

 
均流前 均流后 

RMS AVG MAX RMS AVG MAX 

id1 19.60 17.14 28.39 17.74 15.43 25.73 

id2 13.50 11.00 21.71 15.54 12.33 24.44 

ε% 36.86% 43.64% 26.67% 13.22% 22.33% 5.14% 

3.4 方案扩展 

基于两管并联的有源门极驱动均流方案的有效性在 3.3 节中已得到验证。然而，在实

际应用中，两管并联一般难以满足大容量的电力电子设备的要求，因此为了获取更大的通

流能力，多管并联（≥3）是大势所趋。 
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3.4.1 主从式思想 

为了将 3.2 节所提均流方案应用在多器件并联中，这里采用主从式思想，如图 3-9 所

示。在动态过程中，将 Q1 的电流变化率作为主级参考量，其他并联管的电流变化率作为

从级跟随量，最终使各并联管的动态电流与 Q1 相匹配。 

1di
dt

2di
dt

3di
dt

ndi
dt

···

 
图 3-9 主从式思想示意图 

主从式思想在本方案中的具体实现如图 3-10 所示。具体而言，在电流上升时，若第 k

个并联管 Qk 的源极电感电压 vLsk 大于第 1 个管 Q1 的 vLs1 时，表明 Qk 开通速度比 Q1 快，

此时门极电流抽取环节开始作用，减小 Qk 的驱动电流，减缓 Qk 的漏极电流上升率；反之，

若第 k 个并联管 Qk 的源极电感电压 vLsk 小于第 1 个管 Q1 的 vLs1 时，则门极电流注入环节

开始作用，增大 Qk 的驱动电流，加速 Qk 的漏极电流上升过程。该结构确保了在有源门极

驱动工作的过程中，第 1 个并联管的 did/dt 保持不变，通过对第 k 个管的门极进行抽、注

电流，使其与第 1 个并联管的 did/dt 保持一致，从而达到均流的效果。 
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(a) 用于并联的有源门极驱动电路原理图 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 3 章基于运放的有源门极驱动均流技术 

35 

+

-

VCC

R1

R2

R3

R4

R5VLsi

VLs1

Isink

T1

T2

T3 T4

gi i=2, 3, ···, n

 

+

-

VCC

R6

R7

R3

R4

R8VLs1

VLsi Isource

VCC

T5

T6

T7 T8

T9 T10

gi

i=2, 3, ···, n  

(b) 门极电流抽取环节 (c) 门极电流注入环节 

图 3-10 基于主从式思想的有源门极驱动均流技术 

3.4.2 多管并联实验 

为了验证基于主从式思想的有源门极驱动均流技术，这里同样采用双脉冲电路，并以

三管并联为例。其中直流母线电压为 300V，在第一个脉冲结束后负载电流为 60A。均流

前后的实验波形如图 3-11、图 3-12 所示。 
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图 3-11 传统驱动方案三管并联实验波形 
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图 3-12 基于主从式思想的有源门极驱动方案三管并联实验波形 

在图 3-11 中，通过调节驱动电阻使 Q2 开通速度比 Q1 快，而 Q3 开通速度比 Q1 慢。在

加入了有源门极驱动后，通过对 Q2 的门极进行电流抽取以及对 Q3 的门极进行电流注入，

从而减缓 Q2 的漏极电流上升速率，加速 Q3 的漏极电流上升速率，最终二者的电流与 Q1
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一致，如图 3-12 所示。 

表 3-5 分别从电流有效值、平均值、最大值三个维度对比了加入有源门极均流电路前

后不均流度的大小，验证了该方案在多管并联中的有效性。 

表 3-5 加入门极电流抽取环节前后电流对比 

 
均流前 均流后 

RMS AVG MAX RMS AVG MAX 

id1 11.61 9.57 20.75 12.12 8.1 22 

id2 15.59 12.94 27.00 11.41 9.43 21.83 

id3 7.25 5.28 14.67 10.36 7.13 21 

ε12% 29.26% 29.94% 26.18% 6.03% 15.17% 0.78% 

ε23% 73.03% 84.08% 59.18% 9.65% 27.78% 3.88% 

ε13% 46.24% 57.78% 34.33% 15.66% 12.74% 4.65% 

3.5 本章小结 

本章提出一种新型的有源门极驱动电路，能够改善并联器件动态不均流问题。该方案

不会被并联个数所限制，并且可以同时解决电流变化时间点不同以及斜率不同引起的不均

流问题。为了能够在单周期内实现均流，本方案避免了采用数字控制的方式，用模拟型有

源门极驱动，以较简单的反馈电路达到高速响应的目的，从而能够在 SiC MOSFET 有限的

电流上升时间内完成均流。本章就有源门极驱动的工作原理进行了详细介绍，包括不均流

检测与反馈部分。同时由于本方案能够有效实现的前提是各并联器件的源极电感一致，因

此这里功率回路采用了分布式电容布局方式。本章对两管并联进行了实验验证，说明了方

案的有效性。为了确保有源门极驱动均流方式在多管（≥3）并联中同样适用，这里利用了

主从式的思想进行了方案扩展，并进行三管并联实验进行相关验证。实验证明，有源门极

驱动方案是一种有效的均流手段。 
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第4章 基于三极管的有源门极驱动均流技术 

4.1 引言 

本文在第 3 章中提出了一种用于并联均流的有源门极驱动电路，该电路通过运放对采

样源极电感电压进行信号放大，由于运放输出电流较小，一般为毫安级别，不足以影响门

极驱动电流，因此反馈电路中需要在运放后级联图腾柱功放进行电流放大，而镜像电流源

一方面用以将电压信号转化为电流信号，另一方面改变电流方向从而实现门极电流抽、注

动作。为了实现快速响应，一般需要高带宽的电流反馈型运算放大器。但在实际应用中，

该类型运放直流特性较差，对寄生参数极为敏感，同时价格较昂贵，也不适合集成。另外，

如前所述，由于运放输出电流小，因此为了能影响受控管的驱动回路，对运放输出进行功

率放大是必要的，但与此同时级联功放增加了反馈电路响应时间。 

因此，为了使有源门极驱动技术能更好地应用在 SiC MOSFET 并联均流中，同时为了

减少成本，需要对上述方案进行优化。本章采用了一种改进型有源门极驱动电路用以改善

不均流，该电路仅利用三极管就可以完成不均流检测与调节，反馈电路更为简单，避免了

采用运算放大器，因此也不需要级联功放。 

另外，本章将对该方案在关断暂态过程中的均流应用进行说明与验证。 

4.2 工作原理 

图 4-1 给出了基于三极管的有源门极驱动电路的原理图，该方案同样由两部分组成：

检测部分和反馈部分。 

4.2.1 检测部分 

图 4-1(a)中 MOSFET 的功率源极电感由两部分组成：第一部分是功率器件封装内部源

极键合线的寄生电感 Ls1；第二部分是外部电感 Lext。由于无法直接检测键合线上寄生电感

电压，因此这里将外部电感 Lext 上的电位作为检测点。开通暂态不均流检测原理与第 3 章

所述类似，本章不再赘述。这里主要阐述关断暂态过程中不均流的检测。 

当 MOSFET 关断时，漏极电流流经外部源极电感 Lext，因此 Lext 上会感应出电感电压

VL，即 

 d
L ext

div L
dt

=  (4-1) 
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其中开通暂态下由于漏极电流处于上升阶段，did/dt 为正值，即 vL 为正；关断暂态与

之相反，即 vL 为负值。 

当 Q2 的关断速度比 Q1快，即 

 2 1d ddi di
dt dt

>  (4-2) 

若并联两管具有相等的外部源极电感 Lext，则有 

 2 1L Lv v<  (4-3) 

故两管关断过程的差异性转化为了源极电感电压的差异性(vL1 - vL2)，因此通过检测两

管外部源极电感上的电压差可以得到并联管的不均流度信息。 

同样地，当 Q2 的关断速度比 Q1 慢，可对应得到相反结论，这里不再赘述。 

Rg

Rs Rs

GATE2

+
-

Ls1

Rg

Q1 Q2

Isink Isource

Lext

Ls1

Lext
vL1 vL2

VP

ig1 ig2

 

(a) 基于三极管的有源门极驱动均流电路原理图 

vL2

vL1

GATE2

Isink

R1

T1

 
vL2

GATE2

VDD

Isource

vL1

R2

T2

T3 T4

 

(b) 门极电流抽取环节 (c) 门极电流注入环节 

图 4-1 基于三极管的有源门极驱动均流电路示意图 

4.2.2 反馈部分 

反馈环节由两部分组成：门极电流抽取环节与门极电流注入环节。与前述方案不同的

是，这两个环节都由三极管组成。此处以开通为例进行说明，关断过程与之类似。 
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当Q2开通速度快于Q1（包括开通时间更早与漏极电流上升斜率更大）时，此时 vL2 >vL1，

门极电流抽取环节开始工作，反馈电路输出端产生一个电流信号，如图 4-1(b)所示，其值

为 

 2 1 , 1
sin

1

L L BE T
k

v v V
I

R
− −

=  (4-4) 

因此 Q2 的门极有同样大小的电流流出，驱动电流 ig2 变小，Q2 开通过程变慢。并联两

管不均流程度越严重，差分电压(vL2 - vL1)越大，反馈电路输出电流 Isink 越大，则 Q2 的门极

驱动电流越小，从而减小 id2 的变化速率。最终并联两管达到动态均流。相较于第 3 章所

述方案，本方案中门极电流抽取环节的电压比较环节与电压-电流信号转化环节都在一个

三极管中完成，反馈电路更加简单。 

当 Q2开通速度慢于 Q1（包括开通时间更晚与漏极电流上升斜率更小）时，此时 vL2<vL1，

门极电流注入环节开始工作，反馈电路输出端产生一个电流信号，如图 4-1(c)所示，其值

为 

 1 2 , 2
s

2

L L BE T
ource

v v V
I

R
− −

=  (4-5) 

该电流注入到 Q2 的门极中，增大其原本的驱动电流，加速 Q2 的开通过程。同样地，

并联两管不均流程度越严重，差分电压(vL2 – vL1)越大，反馈电路往 Q2 门极注入的电流越

多，从而 id2 的变化速率增加得越快。最终并联两管达到动态均流。相较于第 3 章所述方

案，本方案中门极电流注入环节仅需一级镜像电流源用以改变电流方向，因此反馈电路得

到简化。 

4.2.3 理论波形 

综合 4.2.2 与 4.2.3 两小节内容，可以分为 11 个阶段具体分析改进型有源门极驱动方

案在开通、关断暂态中的应用，如图 4-2 所示。同样地，由于开通过程与 3.2.3 节所述类

似，这里不再详细分析，此处着重于关断暂态过程中有源门极驱动的工作机理。 

阶段Ⅵ[t6-t7]：在 t6 时刻，驱动源 VP 变为低电位，Cgs1 和 Cgs2 开始放电，两管进入关

断暂态过程。在 t7 时刻，vgs1 到达米勒平台 Vmiller1。 

阶段Ⅶ[t7-t8]：由于 vgs2尚未到达其米勒平台Vmiller2，vds2不变。虽然 vgs1已经到达Vmiller1，

但由于二管并联，因此 vds1 也保持不变，vgs1 继续下降，id1 因此减小。由于负载电流不变，

因此 id2 变大。故两管电流存在差异，外部源极电感上感应压差(vL2 - vL1)，门极电流抽取环
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节开始工作，ig2 变大，从而使 vgs2 更早到达米勒平台，两管电流差异因此减小。 

vgs

Vth2

Vth1
Vmiller2

Vmiller1

ig

id

VP

t0 t1 t2 t3 t4 t5

ⅠⅡ Ⅲ Ⅳ Ⅴ

ig1'ig1 ig2

t6 t7 t8 t9 t10t11

MOSFET turn-on MOSFET turn-off

Ⅵ Ⅶ Ⅷ ⅩⅨ Ⅺ

vgs1 vgs1'vgs2

t12

vgs2'

ig2'

id1'id1 id2 id2'

 
图 4-2 两并联 SiC MOSFET 均流前后典型波形 

阶段Ⅷ[t8-t9]：由于两管的 vgs 都到达了米勒平台，因此 vds 开始下降。在米勒平台结

束前，两管电流保持不变。 

阶段Ⅸ[t9-t10]：在 t9 时，vgs1 和 vgs2 均退出了米勒平台，漏极电流开始下降。在这一阶

段，由于 id2 下降速率比 id1 更快，外部源极电感上感应出压差(vL1 - vL2)，门极电流注入环

节开始工作，ig2 变小，减缓 vgs2 的变化过程，因此 id2 的下降过程随之变缓。 

阶段Ⅹ[t10-t11]：在 t10 时刻，vgs1 率先到达阈值电压 Vth1，因此 id1 先降为 0。由于 id2 仍
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处于下降阶段，因此外部源极电感上感应出压差(vL1 - vL2)，门极电流注入环节工作，ig2 变

小，id2 斜率变小，以此与 id1 相匹配。 

阶段ⅩI[t11-t12]：在 t11 时刻，id1 与 id2 变化过程结束，vgs1 与 vgs2 继续下降到稳态值。在

t12 之后，关断暂态过程结束。 

4.3 实验验证 

4.3.1 反馈电路 

4.3.1.1 电路设计 

由于图 4-1 所展示方案中三极管充当源极电感电压的比较环节，以门极电流抽取环节

为例，因此反馈电路工作的必要条件是 

 2 1
2 1 ,

d d
L L ext ext BE T

di div v L L V
dt dt

− = − ≥  (4-6) 

其中 VBE,T 为三极管的阈值电压。不妨假设峰值电流的不均流度为 

 2 1% p p
p

in

I I
I

ε
−

=  (4-7) 

其中 Ip1 与 Ip2 分别为测试管 Q1、Q2 的峰值电流，Iin 为静态电流。 

以开通为例，为简化分析，假设 id1 与 id2 以恒定斜率上升，上升时间为 tr，即 

 

1
1

2
2

d
p r

d
p r

diI t
dt
diI t
dt

 =

 =


 (4-8) 

将式(4-7)、(4-8)代入式(4-6)，化简后得 

 ,%in
ext p BE T

r

IL V
t

ε⋅ ⋅ ≥  (4-9) 

因此当静态电流 Iin 与电流上升时间 tr 确定时，外部源极电感 Lext 越大，三极管阈值电

压 VBE,T 越小，则均流效果越好。然而较大的外部源极电感 Lext 会引起严重的漏源电压 vds

振荡与过冲，严重时甚至会导致器件击穿，因此不能过大。故 Lext 的取值应有个折中，在

保证所能允许的不均流度下尽可能小。 

在本实验中，所用测试管 C3M0032120K 的静态电流 Iin 为 40A，通过调节驱动电阻、

输入电容从而控制暂态电流上升时间约为 80ns，同时假定三极管阈值电压为 0.7V。若希
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望在均流后峰值电流不均流度 εp%能控制在 10%，则有 

 , 0.7 80 14
% 40 10%

BE T r
ext

in p

V t V nL nH
I Aε

⋅ ⋅
≥ = =

⋅ ⋅
 (4-10) 

因此，为了达到预期的均流效果，源极电感必须至少设计为 14nH。 

在实际中，三极管的阈值电压并不固定为 0.7V，与额定电流、带宽等因素相关。一般

而言，额定电流越小，带宽越大，则阈值电压越大。当阈值电压增加时，为保证同样的均

流效果，源极电感值也需增加。这里源极电感的设计留有 20%的裕量，约为 17nH。 

三极管的额定电流与反馈电路抽、注电流大小有关。为使反馈电路能够有效影响驱动

过程，进而影响开关特性，需要使抽、注电流大小与门极驱动电流为同一数量级。这里选

取驱动电阻为 10Ω，因此峰值驱动电流为 2A。故反馈电路中三极管额定电流可选取为 2A

以上。 

除此之外，为了能较完整地还原源极电感电压差分信号，反馈电路中三极管的带宽必

须足够大。根据经验公式可得上升时间为 tr 的信号其带宽 BW1 近似为 

 1
0.35

r

BW
t

=  (4-11) 

根据奈奎斯特采样定理，当采样频率至少为信号频率的两倍，采样才有效。若能完整

地保留原始信号中的信息，则最好为 10 倍。因此反馈电路中三极管的带宽 BW2 应满足 

 2 110BW BW≥  (4-12) 

本实验的 SiC MOSFET 上升时间约为 80ns，等效带宽 BW1 约为 4.4MHz，因此反馈电

路中三极管的带宽 BW2至少为 44MHz，同时带宽越高，信号还原效果越好。 

电阻 R1、R2 的选取与反馈电路对门极抽、注电流大小相关。假设在未均流前，最大峰

值不均流度约为 30%，因此源极电感上的电压差为 

 2 1
40% 17 30% 2.55
80

in
L L ext p

r

I Av v L nH V
t ns

ε− = ⋅ ⋅ = ⋅ ⋅ =  (4-13) 

由于峰值驱动电流为 2A，因此反馈电路对门极的抽、注电流大小以不超过该值为宜，

因此 R1、R2 取值为 

 2 1 ,

max

2.55 0.7 0.925
2

L L BE T

g

v v V
R

i
− − −

≥ = = Ω  (4-14) 

根据上述设计原则，反馈回路中所选器件及具体参数如表 4-1 所示。 
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表 4-1 反馈电路主要元件及其参数 

元件名 主要参数

T1、T2 (NPN, CPH3215) 

带宽：500MHz 

最大额定连续脉冲电流：3A 

阈值电压：0.85V 

T3、T4 (PNP, CPH3115) 

带宽：450MHz 

最大额定连续脉冲电流：3A 

阈值电压：0.85V 

R1、R2 1Ω 

此外，功率回路的设计同样需要保证各并联支路的源极电感一致，其布局原则与 3.3.2

小节类似，这里不再赘述。

4.3.1.2 响应时间测试 

如前所述，反馈电路的响应时间对器件开关速度控制有很大影响，响应时间越短，控

制效果越好。反馈电路响应时间测试电路如图 4-3 所示，分别在门极电流抽、注环节的输

入端加入脉冲信号 Vs1、Vs2，同时测量负载电阻上的电压，得到反馈电路的输出电流 Isink、

Isource。观察输出电流与输入信号的时间差，可得到反馈电路的响应时间。 

VDD

Vs1

Isink

Vs2

Isource

VDD

(a)门极电流抽取环节 (b)门极电流注入环节

图 4-3 反馈响应时间测试电路 

测试结果如图 4-4 所示，其中门极电流抽取环节的响应时间约为 4ns；门极电流注入

环节由于增加了一级镜像电流源，所以响应时间稍长，约为 7ns。SiC MOSFET 开通和关
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断暂态暂态过程中电流变化时间在几十纳秒到百纳秒之间，因此该反馈电路响应时间较短，

能够影响器件的开关电流变化。 
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(a)门极电流抽取环节 (b)门极电流注入环节 

图 4-4 反馈电路输出响应特性 

4.3.2 开通暂态控制 

与第三章类似，为了检验本章所提改进方案的有效性，这里同样搭建了双脉冲测试平

台进行实验验证。其中测试管为 CREE 公司生产的 TO-247-4 封装的 SiC MOSFET：

C3M0032120K，负载电感为 80μH，母线电压为 400V。 

4.3.2.1 两管并联实验 

基于三极管的改进型有源门极驱动技术在开通暂态下两管并联实验波形如图 4-5、图

4-6 所示。 

在图 4-5(b)中，通过调节驱动电阻使 Q2开通速度快于 Q1，因此 id2电流上升速率更快，

在加入门极电流抽取环节后，该环节从 Q2 的门极进行电流抽取，减缓 did2/dt，最终与 id1

匹配，如图 4-5(c)。图 4-5(a)展示了加入门极电流抽取环节前后 vgs2 的波形。在加入反馈环

节后，电流未上升时，vgs2 几乎与加入反馈环节前一致，表明这段时间反馈环节尚未动作；

当电流开始上升，源极电感电压差产生时，反馈电路动作，因此在图 4-5(a)中可看到 vgs2 有

明显变小的过程，此时门极电流抽取环节工作，最终使 did2/dt 得到调节。 

图 4-6 检验了门极电流注入环节在不均流调节中的效果。首先通过调节两管的驱动电

阻使 id2 增加速度小于 id1，如图 4-6(b)，门极电流注入环节感应到由于电流变化速率的不

同导致的源极电感电压差后，向 Q2 的门极进行电流注入，加速 Q2 的开通过程，因此 did2/dt

变大，最终二者电流达到契合。图 4-6(a)展示了加入门极电流注入环节前后 vgs2 的波形。
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其变化机理与前述类似，这里不再赘述。 
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(a) 加入门极电流抽取环节前后 vgs2波形 (a)加入门极电流注入环节前后 vgs2 波形 
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(b) 加入门极电流抽取环节前 id 波形 (b) 加入门极电流注入环节前 id波形 

-10

0

10

20

30

40

50

60

70

80

100ns/div

i d 
 (A

)

— id1 — id2

 
-10

0

10

20

30

40

50

60

i d 
 (A

)

100ns/div

— id1 — id2

 
(c)加入门极电流抽取环节后 id 波形 (c) 加入门极电流注入环节后 id波形 

图 4-5 门极电流抽取环节效果检验 图 4-6 门极电流注入环节效果检验 

通过计算图 4-5、4-6 各部分电流在上升过程中的有效值 RMS、平均值 AVG 与最大值

MAX，可以得到均流前后的不均流度 ε%与改善情况，如表 4-2、表 4-3 所示。 

表 4-2 加入门极电流抽取环节前后电流对比 

 
均流前 均流后 

RMS AVG MAX RMS AVG MAX 

id1 21.97 16.27 50.67 23.80 16.76 53.33 

id2 33.95 27.88 62.67 29.14 22.69 60.67 

ε% 42.85% 52.59% 21.18% 20.19% 30.08% 12.86% 
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表 4-3 加入门极电流注入环节前后电流对比 

 
均流前 均流后 

RMS AVG MAX RMS AVG MAX 

id1 24.43 18.01 48.00 23.81 18.20 45.33 

id2 19.38 13.20 43.33 21.50 15.73 44.00 

ε% 23.07% 30.90% 10.22% 10.20% 14.52% 2.99% 

4.3.2.2 多管并联实验 

在第三章中介绍了一种主从式思想将有源门极驱动均流方案从两管并联应用拓展到

多管并联应用，并以三管并联为例进行了相关实验，证明了其有效性。同样地，这里也采

用这种方式进行方案扩展，并将并联个数增加到六个，从而更贴近实际应用。 
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(b)六管并联均流后 

图 4-7 六管并联开通暂态实验结果 

图 4-7 展示了基于三极管的有源门极驱动均流方案在多管并联中的应用效果。通过调

节驱动电阻将 Q1 的开通速度调至居中位置，因此在采用有源门极驱动方案前，以 id1 的波

形为参照，其余并联管的电流波形分别与之偏离，如图 4-7(a)所示；在采用改进型有源门

极驱动方案后，虽然各并联管驱动电阻不同，但由于反馈电路的作用，即门极电流抽取环
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节减缓了各 did/dt 较大的并联管的开通速度，门极电流注入环节加快了各 did/dt 较小的并

联管的开通速度，最终各并联管的漏极电流上升速率与 Q1 相一致，从而达到均流的效果，

如图 4-7(b)所示。通过计算图 4-7 各并联管电流的有效值、平均值与最大值，可以得到电

流上升过程中均流前后最大电流偏差 ε%，如表 4-4 所示。 

表 4-4 加入反馈环节前后最大不均流度 

 
均流前 均流后 

RMS AVG MAX RMS AVG MAX 

idmax 34.26 27.20 67.33 27.39 20.87 58.67 

idmin 19.61 12.76 48.67 23.97 16.21 56.00 

ε% 54.42% 72.26% 32.18% 13.31% 25.11% 4.65% 

值得一提的是，虽然前述有源门极驱动均流技术在并联个数扩展时所用的主从式思想

以 Q1 作为参考管，其他并联管作为跟随管，但原则上参考管的选定并不影响均流效果。    

图 4-8 所示为 Q3 作为主级参考管时均流前后的六管并联漏极电流波形图，同样取得了较好

的均流结果。 
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(b) 六管并联均流后 

    图 4-8 更换主级参考管为 Q3的六管并联实验结果 
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4.3.3 关断暂态控制 

4.3.2.1 两管并联实验 

本节对有源门极驱动在关断暂态过程中的动态均流应用进行了实验验证。其中两管并

联实验结果如图 4-9、图 4-10 所示。 
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(b) 加入门极电流抽取环节后 id 波形 (b) 加入门极电流注入环节后 id 波形 

图 4-9 门极电流抽取环节效果检验 图 4-10 门极电流注入环节效果检验 

在图 4-9(a)中通过调节驱动电阻使 Q2 关断速度更慢，在加入门极电流抽取环节后，该

环节从 Q2 的门极进行电流抽取，加速 Q2 的关断过程，从而减少二者的不均流，如图 4-9(b)

所示。 

在图 4-10(a)中 Q2 关断速度更快，在加入门极电流注入环节后，该环节检测到两管由

于不等的 did/dt 所引起的源极电感压差，并往 Q2 的门极进行电流注入，从而减缓 Q2 的关

断过程与漏极电流下降速率，最终二者电流达到匹配，如图 4-10(b)所示。 

通过计算图 4-5、图 4-6 各电流的有效值与平均值，可以得到动态均流的改善程度，

如表 4-5、表 4-6 所示。 
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表 4-5 加入门极电流抽取环节前后电流对比 

 
均流前 均流后 

RMS AVG RMS AVG 

id1 29.15 26.56 29.98 27.93 

id2 35.87 32.16 33.52 30.81 

ε% 20.67% 19.07% 11.14% 9.81% 

表 4-6 加入门极电流注入环节前后电流对比 

 
均流前 均流后 

RMS AVG RMS AVG 

id1 32.34 30.19 32.70 30.10 

id2 30.05 26.76 31.51 27.84 

ε% 7.36% 12.05% 3.71% 7.79% 

4.3.2.2 多管并联实验 

与开通暂态类似，在关断中为了能将有源门极驱动均流方案有效应用在多管并联中，

这里同样采取了主从式的思想，并将 Q1 作为参考管。图 4-11 展示了在加入反馈电路前后

关断实验波形。为了体现均流方案的效果，这里通过改变驱动电阻将关断动态不均流进行

了扩大，如图 4-11(a)所示。而在图 4-11(b)中可以看到，在加入了门极电流抽取、注入环节

后，分别对具有不同关断速度的并联管进行 did/dt 调节，最终能够对不均流现象进行一定

程度的改善，使各管电流与 Q1 相匹配。 
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(a) 六管并联均流前 
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(b) 六管并联均流后 

图 4-11 六管并联关断暂态实验结果 

选取图 4-11 中均流前后偏离最大的两管电流，计算其有效值与平均值，可以得到最大

电流偏差 ε%，如表 4-7 所示。从表中可得，在加入反馈环节后，最大电流偏差减小，因此

关断不均流得到改善。 

表 4-7 加入反馈环节前后最大不均流度 

 
均流前 均流后 

RMS AVG RMS AVG 

idmax 39.17 36.53 38.86 36.45 

idmin 32.38 29.52 34.29 32.22 

ε% 19.00% 21.22% 12.51% 12.34% 

4.4 本章小结 

本章对第 3 章所述用于并联均流的有源门极驱动方案进行改进。由于第 3 章中的反馈

电路主要采用运放进行采样与放大，增加了电路复杂度与成本，同时不利于集成。为达到

简化电路的目的，本章仅采用三极管实现反馈与门极控制，成本更低，也更利于集成。本

章首先介绍了该方案的工作原理，包括检测与反馈部分，并以一种典型波形为例详细分析

了反馈电路在并联不均流中的改善作用。之后通过双脉冲实验进行相关实验验证：反馈电

路响应时间的测试证明了其高速响应特性，这是应用该电路的必要条件；此外，本章分别

就该方案在开通和关断过程中对不均流的改善效果进行了实验，同时利用主从式思想将方

案扩展到六管并联应用。这些实验都验证了本章所提有源门极驱动均流电路的有效性。 
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第5章 总结与展望 

5.1 工作总结 

自电力电子技术诞生以来，每一次变革都离不开功率半导体器件的发展。在过去的几

十年里，电力电子的发展大多是由硅基器件推动的。然而随着人们对高功率、高效率、高

集成化电力电子系统的更高追求，硅基器件逐渐接近其物理极限而难以满足应用需求。近

十年里，在电力转换领域以碳化硅为代表的第三代功率半导体器件逐渐崭露头角。其中 SiC 

MOSFET 因其击穿场强高、热导率高、开关速度快、导通电阻低，因此在高压、高温、高

频的应用领域更有优势。然而由于工艺、良率、封装等因素，单芯片或分立器件的 SiC 

MOSFET 最大电流等级受限，因此需要并联以获得更大的功率等级。其中分立器件并联因

其成本更低、自由度更高，因此被许多公司采用。器件并联应用中最关键的问题是均流问

题，包括开关暂态阶段的动态均流问题与导通期间的静态均流问题。其中静态均流问题主

要由器件导通电阻与线路寄生电阻决定，影响因素较为单一，因此不作为本文的研究重点；

动态均流问题则较为复杂，受众多因素影响，同时由于 SiC 器件开关速度很快，因此控制

难度大。现有的均流方案根据是否采用有源器件可分为无源和有源两大类。然而这些方案

往往仅能解决单一因素造成的不均流，或是可扩展性差、体积较大、成本较高、外部电路

较复杂，因此难以广泛应用。因此，本文针对 SiC MOSFET 并联均流问题，尤其是动态均

流问题展开相关研究。 

（1）分析了影响 SiC MOSFET 动态均流的主要因素，包括器件参数、功率回路、驱

动回路参数等三大部分。其中器件参数中阈值电压的差异同时影响动态电流的上升/下降

时刻点与变化斜率，同时因其负温度系数对不均流具有恶化作用，且分散性更大，因此需

要引起重视；跨导系数不会影响电流的上升时刻点，但对下降时刻点和电流变化斜率都有

影响，且它的正温度系数效应同样会恶化不均流，因此也不能忽视；功率回路参数的差异

包括源极寄生电感与漏极寄生电感，二者都只对电流变化斜率产生影响。其中源极寄生电

感的差异性对不均流影响更大，因此在线路布局时需要保证各支路走线相同；驱动回路部

分影响因素包括驱动电阻、栅源电容与驱动信号延时。其中驱动电阻和栅源电容虽然对开

关过程有很大影响，但在实际过程中一般匹配度较好，因此不作为重点影响因素。而驱动

延时的差异由不同的驱动方式所决定。 

（2）提出一种基于运放的模拟型有源门极驱动方案以改善器件动态均流。该方案以
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源极电感电压差作为不均流的检测参量，并以管 1 作为参考管。当管 2 的开通速度较快

时，源极电感差分电压经过反馈电路，生成与 dΔid/dt 成正比的电流信号，与管 2 的门极驱

动电流相减，从而减缓 vgs2 的充电过程，降低管 2 的开通速度；反之则往管 2 的门极进行

电流注入，加速管 2 的开通暂态。为了保证源极电感的一致性，本方案采用了分布式电容

布局方式。另外，为了实现方案的可扩展性，这里采用主从式思想，将管 1 作为主级参考

管，其余并联管作为从级跟随管，最终使各管的开通过程与管 1 相一致。通过实验验证，

该方案在开通过程能够有效改善不均流现象。 

表 5-1 所提均流方案与现有均流技术对比 

 性能 复杂性 额外损耗 可拓展性 其他 

器件筛选 一般 简单 小 好 匹配程度受限 

PCB 布局优化 一般 简单 小 好 仅平衡外部因素 

DBC 内布局优化 一般 简单 大 差 仅平衡外部因素 

漏极串联耦合电感 好 一般 较大 差 体积大，拓展难 

源极串联耦合电感 一般 一般 小 差 性能受限、拓展难 

数字控制有源驱动 较好 复杂 一般 一般 复杂，均流速度慢 

基于运放的模拟控制

有源驱动 
较好 一般 较小 好 高速运放成本较大 

基于三极管的模拟控

制有源驱动 
较好 简单 小 好 

源极电感设计有要

求 

（3）提出了一种基于三极管的有源门极驱动方案用于改善器件并联的动态均流。基

于运放的模拟型有源门极驱动均流方案虽然经过实验证明了其有效性，但由于为了实现高

速反馈，往往采用高速运放，同时为了获取更大的输出电流，需要添加一级功放电路，因

此反馈回路较为复杂。同时由于高速运放价格昂贵，所以成本较高。为了简化方案，在前
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述基础上，本文又提出了一种基于三极管的模拟型有源门极驱动均流方案。这个方案利用

三极管组成源极电感差分电压比较环节与输出电流产生环节，方案更简单，也更利于集成

化。通过实验验证，该方案能够同时对开通和关断过程中的不均流现象进行改善。另外，

利用主从式思想，该方案同样能够实现并联个数扩展 。 

综合本文第 1 章、第 3 章与第 4 章内容，表 5-1 将本文所提基于运放、三极管的模拟

控制有源门极驱动均流电路与现有均流方案进行全面的定性比较。从表中可看出，基于运

放的方案由于高速运放的引入，复杂度稍高，但由于运放的放大作用，因此对源极电感的

设计要求较低；而基于三极管的方案反馈电路更简单，响应速度更快，但对源极电感的设

计有要求。相较于现有均流方案，两个方案都具有较好的均流效果，较小的损耗，同时可

拓展性强，弥补了现有均流技术的不足。 

5.2 后期展望 

模拟型有源门极驱动作为一种能进行快速门极控制的有效方案，能够在器件并联应用

中对动态不均流现象进行改善。本文分别对基于运放和基于三极管的有源门极驱动均流方

案进行原理说明与实验验证，已经取得了一定的进展，但仍需要进一步研究，主要有： 

1. 方案在实际应用电路中的验证。本文所提出方案的验证主要基于双脉冲实验平台

进行，但在电力电子系统，如逆变器电路中没有进行相关验证。由于实际应用中

上下半桥需要互补导通，为防止直通，死区时间的设置是必然的。而注入环节对

功率管的关断速度有减缓作用，因此如何在改善均流的同时仍能保证死区的有效

性这是需要探讨的。 

2. 不同工作环境下的方案验证。由于反馈回路中所采用的元件运放或三极管具有温

度敏感性，在不同的温度下其物理参数会产生偏移，对均流效果产生影响；同时

由于 SiC MOSFET 往往工作在中高频环境中，容易产生较大的电磁干扰，可能对

反馈电路产生影响。因此需要在不同工况下进行相应的方案验证。 

3. 反馈回路附加电路的设计。本方案的反馈回路中没有添加任何保护电路，例如限

压、限流环节等。此外，对反馈电路的误动作情况尚未进行相关分析。例如当参考

管开路时，其电流变化率为零，此时门极电流抽取环节会产生误动作，使其他开

关管的开通速度变慢，在实际电路中开关频率较大的情况下甚至不会完全开通，

影响其应用。 

4. 有源门极驱动电路集成。基于三极管的有源门极驱动均流方案仅采用三极管进行
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反馈与控制，所用器件较少，易于集成。因此，如何将它集成在驱动芯片中，减少

反馈回路中寄生参数，提高反馈控制速度，有待进一步研究。 
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答辩委员会表决结果 

    碳化硅器件并联运行的动态均流技术是电力电子技术的研究热点之一，论文选题

具有较好的工程应用价值和学术意义。

    论文在综述国内外文献基础上对碳化硅功率器件动态均流技术进行了较为深入的

研究，开展的主要研究工作及成果如下：

（1）分析了器件参数、功率回路、驱动回路参数等对SiC MOSFET并联运行动态均

流的影响；

（2）提出一种基于运放的有源门极驱动方案以改善并联器件的动态均流，并进行

了实验验证；

（3）提出了一种基于三极管的有源门极驱动方案以改善并联器件的动态均流，具

有简单、方便集成的优点， 并进行了实验验证。

 论文条理清晰，内容翔实，数据可信，结论明确。论文表明，王勋同学较好地掌

握本学科相关基础理论和专门知识，对所研究的课题有一定新的见解，已具有从事科

学研究和独立担负专门技术工作的能力。

    答辩中，王勋同学表述清楚，回答问题正确。经答辩委员会无记名投票，一致同

意通过论文答辩，同意毕业，同意授予硕士学位。
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