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摘要：忽略开关过程中 SiC MOSFET 寄生电容和电感的损耗和导通过程中占空比变化所导致的导通损耗会

降低三相全桥逆变器的损耗计算精度。为了解决上述问题，提出了 1 种考虑寄生电容、电感的 SiC MOSFET 物

理模型，通过数据手册分段取值和振荡法获得寄生电容和寄生电感，计算了开关过程中寄生电容和寄生电感产

生的损耗，推导出在空间矢量脉宽调制 SVPWM( space vector pulse width modulation )下的平均导通损耗公式，得

到三相全桥损耗。最后在基于 SiC MOSFET 的永磁同步电机控制系统上进行实验，分析了 PWM 频率对三相全

桥损耗的影响，验证了 SiC MOSFET 物理模型参数的准确性，且基于 SiC MOSFET 物理模型的损耗计算方法能

提高逆变器的损耗计算精度。 1 
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Abstract: The loss calculation accuracy of a three-phase full-bridge inverter will be reduced if the parasitic 

capacitance and parasitic inductance loss of SiC MOSFET in the switching process and the conduction loss caused by 

changes in the duty cycle in the conduction process are ignored. To solve the problems, a physical model of SiC 

MOSFET considering parasitic capacitance and parasitic inductance was proposed. The parasitic capacitance and 

parasitic inductance were obtained by querying a data sheet and using an oscillation method. The losses of parasitic 

inductance and parasitic capacitance during the switching process were calculated, the average conduction loss equation 

under space vector pulse width modulation ( SVPWM ) was deduced, and the three-phase full-bridge loss was obtained. 

Finally, experiments were carried out on the control system of a permanent magnet synchronous motor based on SiC 

MOSFET. The influence of PWM frequency on the three-phase full-bridge loss was analyzed, and the accuracy of 

parameters for the physical model of SiC MOSFET was verified. Moreover, the loss calculation method based on the 

physical model of SiC MOSFET can improve the loss calculation accuracy of the inverter. 
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永磁同步电机 PMSM ( permanent magnet sync-

hronous motor )功率密度高，可靠性高[1-2]，因而被

广泛应用于新能源汽车，作为其主要动力来源。同

时以 SiC 和 GaN 材料为代表的宽禁带型半导体器件
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具有高频率、耐高压和低损耗的特性[3-6]，为电动汽车

向轻量化、智能化、高效化的方向发展提供了可能[7]。 

随着 MOS 管开关频率的提高，米勒效应中产

生的损耗占比越来越大[8]，因而精确的损耗计算方

法对于计算三相全桥逆变器损耗尤为重要[9-10]。SiC 

MOSFET 损耗计算方法通常分为数学计算法和物

理模型法[11]。数学计算法中最常用的为积分法、三

角形法和多项式法。积分法是对 MOS 管的开关过

程分段做简单积分，但忽略了寄生参数的影响；

MOS 管的开通损耗大于关断损耗，而三角形法将

开通损耗和关断损耗做相同处理[12]；多项式法是将

导通压降表示为电流和温度的函数，对整个开关过

程中全部周期的 MOS 管开关损耗做平均值处理，

这样得到的结果更接近于实际测量值，但该方法不

适用于高频计算[13-15]。物理模型法主要有米勒电容

模型法和双脉冲模型法。米勒电容模型法是用软件

建立仅与母线电压有关的米勒电容模型，根据电压

将寄生电容分段线性化处理，提高了开关损耗的计

算精度，但也提高了计算难度[16]；双脉冲模型法是

对寄生电容做曲线拟合，并根据 MOS 管的开关过

程分段列出损耗公式，但由于引入过多变量，增加

了计算工作量[17]。 

为了解决上述问题，提出了 1 种考虑寄生电容

和寄生电感的 SiC MOSFET 物理模型，分析了 

MOS 管开关过程中寄生电容与寄生电感的损耗，

推导出平均导通损耗的计算公式。研究了脉宽调制

PWM( pulse width modulation )频率与电流谐波、三

相全桥损耗之间的关系，分别基于所提物理模型

法、三角形法[8]和积分法[10]计算了三相全桥逆变器

的损耗，并和实际测量值进行对比。最后，在基于

SiC MOSFET 的永磁同步电机控制系统上进行实

验，验证了所提物理模型法的准确性，且基于物理

模型的计算方法提高了逆变器损耗计算精度。 

1 SiC MOSFET 物理模型 

1.1 三角形法和积分法 
不同计算方法对于 MOS 管的导通损耗计算方

式大致相同，主要区别在于开关损耗的计算。三角

形法将开通过程分为 2 个阶段，计算母线电压 VDC

和漏源电流 ion,S1 曲线相交叉的阴影部分的面积，

即为开通损耗，如图 1 所示。文献[11]将关断损耗

和开通损耗做等效处理，虽考虑了二极管的开关损

耗，但相比于二极管和 MOSFET 的导通损耗微乎

其微，增加了计算量，却没有提高计算精度。图 2

为开关损耗的积分计算方法。将开通、关断过程均

划分为 4 个阶段，分别对每个阶段做积分计算，再

累加得到总开关损耗。与三角形法相比，该方法提

高了计算精度，但仍未考虑寄生电容和寄生电感的

损耗。 

 

图 1  开通损耗的三角形计算方法 

Fig. 1 Triangular calculation method for turn-on loss 

 

图 2  开关损耗的积分计算方法 

Fig. 2 Integral calculation method for switching loss 

综上，三角形法和积分法都未考虑在开关过程

中寄生电容和寄生电感的损耗，同时考虑了二极管

的开关损耗，提高了计算难度。为解决上述问题，

提出 1 种考虑寄生电容和寄生电感的 SiC MOSFET

物理模型，简化计算过程，提高逆变器的损耗计算

精度。 

1.2 SiC MOSFET 物理模型 

图 3 为单管 SiC MOSFET 的寄生参数模型。图
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中：VDC 为直流母线电压；Ls 为外围回路总寄生电

感；Ld 为整个栅极、源极和漏极的等效寄生电感；

Cd 为二极管的等效反向恢复电容；I0 为肖特基二极

管 SBD( Schottky barrier diode )续流时或 MOSFET

导通时的等效电流源；Rg 为栅极电阻，可分为外部

栅极电阻 Rgext 和内部栅极电阻 Rgin；vGG 为栅极的

驱动脉冲，分别为高电平 VGG 和低电平 VEE；Cgs、

Cgd( Vds ) 、Cds( Vds )分别为 MOS 管栅源极、栅漏极、

漏源极寄生电容，为 MOSFET 内部的寄生电容。

Cgs 不随直流母线电压的改变而改变，可作为定值；

Cgd( Vds )和 Cds( Vds )均是关于栅漏电压 Vds 的曲线函

数，随着 Vds 的升高而不断降低直至稳定，本文利

用曲线拟合和分段取值的方法，得到不同 Vds 下寄

生电容的近似取值。 

 

图 3  单个 SiC MOSFET 寄生参数模型 

Fig. 3 Parasitic parameter model of single SiC MOSFET 

1.3 寄生电容 
Cgs 可通过查取数据手册并结合公式求得，即 

iss gs gd

rss gd

oss gd ds

C C C

C C

C C C

  
 
  

   ( 1 ) 

式中：Ciss 为输入寄生电容；Crss 为反向传输电容；

Coss 为输出电容。 

根据开通或关断过程中 Vds 的变化，将开关过

程划分为截止区、恒流区和欧姆区 3 个阶段。为了

简化计算，依次在各个阶段对寄生电容作曲线拟

合，然后取每个阶段的平均寄生电容，做恒定电容

模型处理。依据 Vds 的取值判断所处的阶段，代入

对应的寄生电容，从而降低了开关损耗的计算难

度。图 4 为 Cds 在不同阶段下的恒定电容模型。Cgd

和 Cds 的曲线拟合公式为 

0
gd ds

ds 1 2

3
ds ds

ds 3

( )
1 /

( )
1 /

C
C V

V k k

C
C V

V k

   

 
 

 ( 2 ) 

式中：C0 和 C3 分别为 Cgd 和 Cds 在 0 V 电压时的

寄生电容；k1、k2 和 k3 均是调整参数，可以通过

数据手册和曲线拟合求得，一般为固定值。二极

管 SBD 的寄生电容 CD 也可做曲线拟合，Cgd 和

CD 的求取方法与 Cds 类似，不再赘述。表 1 为不

同阶段对应的寄生电容，其中 Vpt 为栅源极的米勒

平台电压。 

 

图 4  SiC MOSFET 的 C
ds

寄生电容 

Fig. 4 C
ds 

parasitic capacitance of SiC MOSFET 

表 1  寄生电容分段电容模型 

Tab. 1 Segmented capacitance model of parasitic 

capacitance 

工作状态 
工作 

区域 
C

gs
 C

gd
 C

ds
 C

D
 

V
gs

<V
th

 V
ds

=V
DC

 截止区 C
gs

 C
gd1

 C
ds1

 C
D3

 

V
pt
≥V

gs
>V

th
 

V
ds0

<V
ds

<V
DC

 恒流区 C
gs

 C
gd1

 C
ds1

 C
D3

 

V
gs
-V

th
<V

ds
< 

V
ds0

 
欧姆区 C

gs
 C

gd2
 C

ds2
 C

D2
 

V
gs

>V
pt

 V
ds

=V
gs
-V

th
 

工作 

区域 
C

gs
 C

gd
 C

ds
 C

D
 

1.4 寄生电感 
开关器件在开通或者关断阶段存在振荡现象，

可采用周期振荡法求取寄生电感。1.3 节已得到不

同阶段的寄生电容，只需代入周期振荡公式即可求

得寄生电感。为了简化计算，将 MOSFET 寄生电
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感分为 2 种，分别是器件外功率回路的寄生电感

Ls 和开关器件的总寄生电感 Ld，参见图 3。 

图 5 为单桥臂逆变电路的等效电路，图中 RL

为负载电阻，用 C1 和 C2 代替直流电压源，不参

与回路的开关振荡，C1 和 C2 两侧电压为 VDC/2。

开关管 Q1 和 Q2 的触发信号在 1 个周期内互补，   

各为半个周期。开通过程中，当 Q2 开通时，电流

方向为正，此时 C2 放电，主回路的寄生电感和

Q2 的寄生电容串联谐振，产生振荡，将寄生电容

做△-Y 变换，可以求得等效电容 Cmg、Cmd 和 Cms

分别为 

gs gd1
mg gs gd1

ds1

ds1 gd1
md ds1 gd1

gs

gs ds1
ms gs ds1

gd1

C C
C C C

C

C C
C C C

C

C C
C C C

C


  



   


   


 ( 3 ) 

 

图 5  单桥臂等效电路 

Fig. 5 Equivalent circuit of single bridge arm 

已知 Cgd<<Cds<<Cgs，所以 Cmd<<Cmg，因此化

简时忽略 Cmd，得到开通时振荡周期公式为 

mg ms
on loop

mg ms

2π
C C

T L
C C




 ( 4 ) 

式中，Lloop 为 Q2 导通时 Ls 和 Ld 串联等效电感，

Lloop=Ls+Ld。 

在 Q2 关断时，由于电感的存在，电流方向不

可以突变，因此 D1 续流以维持电流方向不变，

此时仅有回路中的寄生电感 Ls 和二极管寄生电

容
1DC 参与振荡，由此得到关断时的振荡周期公

式为 

1off s D2πT L C   ( 5 ) 

在已知振荡周期和寄生电容的前提下，联立 

式( 4 )和式( 5 )即可求得 Ls 和 Ld。 

2 基于 SiC MOSFET 物理模型的损

耗计算 

SiC MOSFET 模型的损耗包括导通损耗、MOS

管的开关损耗及寄生电容和寄生电感的损耗，其中

导通损耗包含 MOS 管和 SBD 的导通损耗。由于

SBD 反向恢复时间仅几纳秒，反向恢复损耗远小于

其导通损耗。为了简化，计算时将 SBD 反向恢复

损耗忽略不计。 

2.1 SiC MOSFET 模型导通损耗 

查数据手册得到 MOS 管和 SBD 的导通电阻

RDS( on )、RD( Diode )，MOS 管和 SBD 的导通损耗计算

式分别为 

c 2
C(MOSFET) sw d DS(on)0

d
t

P f i R t   ( 6 ) 

D 2
C(Diode) sw D D(Diode)0

d
t

P f i R t   ( 7 ) 

式中：fsw 为 MOS 管的开关频率；tc 和 tD 分别为

MOS 管和二极管的导通时间；id 和 iD 分别为 MOS

管和 SBD 的漏极电流。 

2.2 SiC MOSFET 模型开关损耗 

由于 MOS 管的关断损耗分析与开通过程类

似，因此只对开通过程作分段建模，并计算各个阶

段的损耗。图 6 为 SiC MOSFET 开通过程的漏极电

流 id、栅源电压 Vgs 和栅漏电压 Vds 的变化曲线。Ipeak

为流过 MOS 管的电流 id 在振荡时的最大峰值，

Vds( on )为 MOS 管导通时的漏源电压。模式 1 对应( t0, 

t1 )，为延迟开通阶段，此时 Vgs 未达到阈值电压 VTH，

MOS 管未导通，对应寄生电容为 Cgs、Cgd1、Cds1；

模式 2 对应( t1, t2 )，为预开通阶段，对应寄生电容

为 Cgs、Cgd1、Cds1；模式 3 对应( t2, t3 )，为米勒平

台阶段，Vds 急剧下降，id 衰减振荡至稳定值 I0，对

应寄生电容为 Cgs、Cgd2、Cds2；模式 4 对应( t3, t4 )，

已进入电阻区，MOS 管完全导通，对应寄生电容
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为 Cgs、Cgd3、Cds3。图 7 为关断过程中 id、Vgs 和

Vds 的变化曲线。 

 

图 6  开通过程曲线 

Fig. 6 Curves in turn-on process 

 

图 7  关断过程曲线 

Fig. 7 Curves in turn-off process 

模式 1( t0, t1 )：图 5 中下桥臂的 MOS 管处于截

止区，Vgs<VTH，MOS 管未导通，此时对应的上半

桥 SBD 续流导通，Vds=VDC, id =0。随着 vGG 的上升，

Cgs 正向充电，Cgd1、Cds1 反向放电，由于 MOS 没

有电流，因此该阶段开通损耗 Eon1=0。 

模式 2( t1, t2 )：MOS 开始导通，VTH<Vgs<Vpt，

产生了电流，Ld 和 Ls 开始分压，Vds 略微下降，续

流二极管关断，给 Cgs 正向充电，Lloop( Lloop=Ls+Ld )

的存在使电流不能突变，同时 Cgd1、Cds1 反向放电

减慢电流的变化。MOS 管进入恒流区，根据 MOS

管的转移特性，id 仅与 Vgs 有关，不随 Vds 改变，跨

导系数为 gfs=id/ΔVgs。在 t2 时刻，电流达到峰值 Ipeak，

这是由于该瞬间下桥臂二极管的反向恢复电流很

大导致的电流尖峰，但 SBD 反向恢复时间极短，

所以尖峰电流又很快地衰减振荡至 I0，可以认为模

式 2 结束的标志为电流 id 达到峰值，这一阶段开通

损耗为 Eon2。 

模式 3( t2, t3 )：MOS 进入米勒平台阶段，MOS

管仍处于恒流区，Vgs=Vpt，此时 Cgd2 反向放电完

毕，开始正向充电，而此过程中 Cds2 仍旧在放电，

Cgs 不流过电流。由于 Vgs 不变，根据 MOS 管的

转移特性，id=I0。类比分析过程得到模式 3 损耗

为 Eon3。 

模式 4( t3, t4 )：Cgd2 充电完毕，MOS 进入电阻

区，Vgs>Vpt，Vgs 逐渐上升至 VGG，给 Cgs 充电至完

全导通。漏极电流为 I0，Vds 保持在 Vds( on )基本不变，

此阶段对应寄生电容 Cgd3、Cds3，得到模式 4 损耗

为 Eon4。 

将开通过程各个阶段损耗相加即为 MOSFET

在 1 个开关周期的开通损耗 Eon，同理可得关断损

耗 Eoff。其计算式分别为 

2

1

3

2

2
DC fs GG TH 2 1

on2 ds d
fs d g gs gd1

2
g gd2 fs d ds0 ds(on) peak 0 peak ds(on) ds0

on3 ds d ds0 peak peak 0
fs GG TH peak 0

( )( )
( ) ( )d

2 2 ( )

( 2 )( ) ( )
( ) ( )d ( )

( ) 6 ( )

t

t

t

t

V g V V t t
E V t i t t

g L R C C

R C g L V V I I I V V
E V t i t t V I I I

g V V I I

 
 

 

     
     

  




4

3

2 GG
on4 ds(on) 0 0 DS(on) g gd3 gs

GG TH

d ( ) ln
t

t

V
E V I t I R R C C

V V










   




                                                                                        ( 8 ) 

on on2 on3 on4

off off1 off2 off3

E E E E

E E E E

  
   

 ( 9 ) 

结合以上分析，寄生电容和寄生电感对开关过

程产生不同的影响[18]。其中外围电感 Ls 直接影响

开通过程( 关断过程 )的漏源极的电压尖峰( 电流尖

峰 )，进而影响开关损耗；随着端部寄生电感 Ld 的

增大，漏源电流的变化减缓，延长关断时间，进而

使关断损耗增大；栅源电容 Cgs 的提高会降低

dIds/dt，但栅漏电容 Cgd 的提高，会使 dVds/dt 变小，

Cgs 和 Cgd 的增加都会增大开关损耗。寄生电容和寄
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生电感都会间接影响开关时间，进而影响开关损耗

的计算。 

在不考虑结温、固定栅极电阻的情况下，通过

Vds 分段取值即可确定各个阶段的寄生电容和寄生

电感。假定 PWM 的开关频率为 fsw，结合式(8)和

式(9)得到开通损耗 Pon、关断损耗 Poff、fsw 与时间

的关系分别为 

switch on off sw on off

c D 8 5 4 0 dead
sw

( )

1
( ) ( )

P P P f E E

t t t t t t t
f

   

       

 ( 10 ) 

式中： switchP 为开关损耗； ( t8−t5 )和( t4−t0 )分别为

MOS 管的关断时间和开通时间；tdead 为设置的死区

时间，tdead=0.5 µs。 

2.3 SiC 器件的寄生电容损耗 

SiC 器件开关速度快，随着开关频率的提高，

寄生效应愈加明显。PCB 走线间的寄生电容及 

MOS 管的寄生电容的变化，会使 SiC 器件出现高

于 Si 器件的电磁兼容 EMC( electromagnetic com- 

patibility )振荡波形，振荡时间拉长，振荡幅值减小，

此时需要考虑寄生电容因高频集肤效应而形成的损

耗电阻 Rn 产生的损耗。高频时寄生电容等效电阻为 

n
sw

tan

2π
R

f C


   ( 11 ) 

寄生电容在开关过程中产生的损耗为 
2

(on) rip nCP I R   ( 12 ) 

式中：δ 为电容器损耗角；C 为寄生电容总值；Irip

为流过寄生电容的纹波电流，取 MOS 管导通后流

过的稳态电流 I0 的 0.2 倍。 

2.4 SiC 器件的寄生电感损耗 

随着 fsw 的提高，寄生效应加剧，使得 SiC 器

件的 Ids 振荡时间变长。由于集肤效应和邻近效应，

交流电流流过寄生电感 Ls、Ld 形成的等效交流电阻

会随着 fsw 的提高而增大，其损耗
d sL LP P、 不可忽略

不计，分别表示为 

d

2
sw d L

1

2L f L iP    ( 13 ) 

s

s

2
L L0

s

1
( ) d

T

L i t R t
T

P    ( 14 ) 

式中：iL 为流过 MOS 管的电流；Ts 为 PWM 的开

关周期；RL 为外围电路寄生电感等效电阻。 

图 8 为电感磁化曲线。由于电感的磁滞现象，

流过电感的电流在经历 1 个开关周期 Ts 后，不能

回到初始值，且随着 fsw 的提高磁滞损耗不断增大，

因此计算寄生电感损耗时要考虑磁滞损耗。tn 时刻

的磁感应强度 B( tn )、磁场强度 H( tn )、电感磁滞损

耗 Physis 和寄生电感的损耗 PL( on )表达式分别为 

0

1
( ) d

nt

n LB t u t
NA

    ( 15 ) 

( )
( ) L n

n

Ni t
H t

l
   ( 16 ) 

s
P E

s P
hysis

1s

1
d d

N
B B

B B
n

P H B H B
T 

    ( 17 ) 

d s(on) hysisL L LP P P P    ( 18 ) 

式中：iL( tn )为在 tn 时刻的电感电流；N 为寄生电感

等效绕组匝数；Ns 为 1 个开关周期内寄生电感充磁

和退磁的总循环次数；A 为寄生电感等效电感铁心

截面积； BS、BP、BE 分别为寄生电感在初始磁感

应强度、饱和磁感应强度和剩余磁感应强度；uL、

iL 分别为寄生电感的端电压和流过电流；l 为磁路

的平均长度。 

 
图 8  开关过程寄生电感磁化曲线  

Fig. 8 Parasitic inductance magnetization curves in 

switching process 
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2.5 SiC MOSFET 三相全桥逆变器损耗 
图 9 为 PWM 的对称规则采样法，可知 MOS

管的占空比随着三相电流不断改变。虽然 SVPWM

和 SPWM 在原理上相同，SPWM 由三角波和正弦

波调制而成，而 SVPWM 也可以看作由三角波和注

入三次谐波分量的正弦基波( 马鞍波 )调制而成。因

此可以类同 SPWM 的方法分析在单个 PWM 开关

周期 Ts 内的 MOS 管导通时间，然后累加求得整个

三相电流周期 T 内的 MOS 管导通时间，求出时间

T 内的导通损耗，进而得到单位时间内 MOS 管的

平均导通损耗。设调制波 ur( t )为 

r M( ) sin( )u t U t   ( 19 ) 

式中：UM 为调制波峰值电压； 为调制波频率。 

 

图 9  对称规则采样法 

Fig. 9 Symmetric regular sampling method 

根据三角形相似，得到 

on1 s

s

/ 4

/ 4

t T| BC | | BD |

| AC | T | AE |


    

    M

S

sin( )
sin( )

U t
M t

U


  ( 20 ) 

式中：US 为载波锯齿波峰值；M=UM/US。 

由于是对称规则采样，因此 

s
on on1 on2 on1 1

s
off off1 off2 off1 1

( ) 2 [1 sin( )]
2

( ) 2 [1 sin( )]
2

T
t t t t t M t

T
t t t t t M t





     

     


 

  ( 21 ) 

三角载波频率即 PWM 开关频率为 fsw，调制波频

率即电流频率为 f，载波比为 N，k 为采样序号，得到 

sw

s

1 s 0,1, , 1

f T
N

f T

t kT k N

  

    　　

 ( 22 ) 

s
on

2π
1 sin

2

T k
t M

N
   
 

 ( 23 ) 

因此根据 Ts、M 和 N 的值可求得每个 PWM 开

关周期内的导通时间。将相电流周期 T 内所有 ton

累加求平均，结合式( 6 )得到平均导通损耗为 
1

2
d DS(on) onC-MOS

0

1
( )

N

k

P i R t k
T





   ( 24 ) 

综上，将导通损耗、开关损耗和寄生参数损耗

相加，得到单个 MOS 管损耗。由于三相全桥逆变

器在任意时刻的 3 个 MOS 管都同时导通，因此三

相上桥臂的 MOS 管导通时间一致，所以在三相电

流周期内，三相全桥逆变器的 6 个开关管损耗相

等，进而得到三相全桥逆变器损耗为 

all on off C(Diode)C-MOS
6(P P P P P      

    (on) (on) )L CP P   ( 25 ) 

3 实验验证 

为了验证计及寄生参数的 SiC MOSFET 的三

相全桥逆变器损耗计算方法，搭建了基于 SiC 

MOSFET 的永磁同步电机控制系统实验平台，如图

10 所示。PMSM 由 SiC MOSFET 三相全桥逆变器

驱动，开关频率变化范围为 10~55 kHz，实验在室

温 25 ℃下完成，使用的示波器为横河 DL850W，

功率等参数的测量采用横河 WT3000E 功率分析

仪。单个 MOSFET 的实验参数见表 2。 

 

图 10  实验平台 

Fig. 10 Experimental platform 

在转速为 200 r/min，转矩为 0.17 N·m 情况下，

调整 PWM 开关频率 fsw 使三相电流达到理想稳态

波形。随着 fsw 提高，三相电流的高次谐波含量减 
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表 2  MOSFET 实验参数 

Tab. 2 Experimental parameters of MOSFET 

参数 数值 

直流母线电压 V
DC

/V 80 

MOS 管稳态导通压降 V
ds( on )

/V 2.4 
V

ds0
/V 52.6 

触发脉冲 V
EE

/V
GG

/V -5/20 

阈值电压 V
TH

/V 17.6 

低频跨导 g
fs
/s 9.8 

MOSFET 稳态电流 I
0
/A 2.2 

端口寄生电感 L
d
/nH 20 

外围寄生电感 L
s
/nH 61 

MOSFET 导通电阻 R
DS( on )

/mΩ 54 

栅极漏电流 I
GSS

/nA 1 

SBD 电容 C
D1

/pF 332.5 

SBD 导通压降 V
SD

/V 1.5 

MOS 管充电电荷 Q
c
/μC 0.27 

C
gd1

/pF 12 
C

gd2
/pF 16 

C
gd3

/pF 750 
C

ds1
/pF 438 

C
ds2

/pF 584 
C

ds3
/pF 1 250 

C
gs

/pF 879 

小，电流波形变好。在 fsw 为 30 kHz 的条件下进行

实验，测得电流波形如图 11 所示。图 12 为 A 相下

桥臂 MOS 管的开关波形，由于 MOS 管的开关时

间除了与母线电压、触发电压有关，还与 MOS 管

的寄生参数有关，观察到的开通、关断时间和理论

分析值接近；表 3 为理论计算和实测开关过程数据

对比分析，可以看到开通损耗大于关断损耗，是由

于关断过程中 Vds 处于较低的电压值，开通过程中

Vds 大部分时间接近母线电压。实测和理论计算的

开关损耗接近，验证了本文 SiC MOSFET 物理模型

的准确性。 

 

图 11  稳态电流波形( 200 r/min ) 

Fig. 11 Current waveforms in steady state ( 200 r/min ) 

 

图 12  SiC MOSFET 开关过程 

Fig. 12 Switching process of SiC MOSFET 

表 3  开关过程理论与实验数据对比( f
sw

=30 kHz ) 

Tab. 3 Comparison between theoretical and experimental data in switching process( f
sw

=30 kHz ) 

 t
4
-t

0
/ns

 
t
8
-t

5
/ns

 
t
d
/ns

 
E

on2
/µj

 
E

on3
/µj

 
E

on4
/µj

 
E

on
/µj

 
E

off1
/µj

 
E

off2
/µj

 
E

off3
/µj

 
E

off
/µj

 

理论 62.8 80.29 13.3 2.414×10-6 5.261 0.0472 5.308 2 0.089 4 2.439 7 0.243 2.772 1 

实测 65.0 81.00 13.5 — — — 5.753 0 — — — 3.033 0 
 

图 13 为不同开关频率下理论计算和实际逆变

器损耗对比。可知，提高开关频率可以有效降低逆

变器损耗。在 50 kHz 时，导通损耗占比小，所以

三角形法、积分法和本文的物理模型方法计算得到

的逆变器损耗误差较为接近，由于考虑了寄生电容

和电感的损耗，物理模型方法误差最小为 1.5%；

在 10 kHz 时，导通损耗占比大，平均导通损耗公

式能减少理论和实际导通损耗的误差，所以物理模

型法计算的损耗更接近实际值，误差为 14.5%。根

据奈奎斯特采样定律，需要实时更改采样频率至少

为开关频率的 2 倍以保证实验数据的准确性，由于

dSPACE 采样存在系统误差且无法避免，同时又 
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图 13  SiC 三相全桥逆变器损耗 

Fig. 13 SiC three-phase full-bridge inverter loss 

因为低频阶段，导通损耗占比大，增加的开关损耗

大于减小的导通损耗，而高频阶段 fsw 的提高使相

电流总谐波失真 THD( total harmonic distortion )更

小，导通损耗减小的更多，所以测得的逆变器损耗

呈现先上升再下降的趋势。表 4 为实验数据与理论

计算的对比，可知，开通损耗大于关断损耗，二极

管反向恢复损耗 Ptre 远小于其导通损耗 PC( Diode )，因

此可以将二极管的反向恢复损耗忽略不计以简化

计算过程。可以看到，考虑寄生电容、电感的损耗

和 导通 过程中 占空 比不断 变化 的情况 后， SiC 

MOSFET 物理模型法误差最小，提高了逆变器损耗

计算精度。 

图 14 为实验条件下改变开关频率测得的 A 相

电流的谐波傅里叶分析。可知，提高开关频率可以

有效降低相电流谐波分量，尤其是低次谐波分量，

产生的谐波分量主要集中在开关频率及其倍频附

近，由此三相电流在电机中产生的铁耗会降低，进

而电机整体损耗也降低。因此提高开关频率能降低

电机损耗。 

表 4  三相桥理论与实验数据对比( f
sw

=30 kHz ) 

Tab. 4 Comparison between theoretical and experimental data of three-phase bridge ( f
sw

=30 kHz ) 

 C-MOS
/WP  P

C( Diode )
/W P

rec
/W P

L( on )
/W P

C( on )
/W P

on
/W P

off
/W P

switch
/W P

all
/W e

error
 

理论 0.913 7 0.002 8 1.507 7×10-14 0.013 98 0.090 75 0.159 24 0.083 2 0.242 44 7.582 2 
10.35% 

实测 变化 0.004 0 1.563 9×10-14 0.017 80 0.097 40 0.172 60 0.095 0 0.267 60 8.458 0 

 

 

图 14  A 相电流谐波分析 

Fig. 14 Current harmonic analysis in phase A 

表 5 为查数据手册得到的在室温 25 ℃下 2 种

功率器件的参数，由于 SiC 相比于 Si 材料有较低

的电子迁移率，其漂移层的阻抗低于 Si 基器件，

所以 SiC 器件具有通态电阻小和开关损耗低的优

点；且在低频时，由于导通损耗远大于开关损耗，

所以导通电阻小成为 SiC 器件比 Si 器件的逆变器

损耗小的主要原因，具体数据见表 6，其中 Pc 为功

率管和二极管的导通损耗之和，Psw 为功率管和二

极管的开关损耗之和。SiC 器件的 SBD 反向恢复时

间短，且相比于 Si 器件的快速恢复二极管 FRD( fast 

recovery diode )，SBD 的导通损耗会小很多，而 FRD

的导通损耗和 Si IGBT 的导通损耗相差较小，以

20 kHz 为例，FRD 导通损耗为 5.94 W，Si IGBT 的

导通损耗为 7.78 W，而 SBD 导通损耗仅为 2.60 W，

此时 SiC 逆变器的损耗最大降低了 9.24 W。 
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表 5  逆变器参数 

Tab. 5 Inverter parameters 

材料 型号 V
ds

/V t
on

/ns t
off

/ns t
rr
/ns R

on
/mΩ V

th
/V C

iss
/pF C

oss
/pF C

rss
/pF E

sw
/mJ 

SiC CCS020M12CM2 600 24 76 14 53 2.2 900 181 5.9 0.48 

Si FGL40120AND 600 35 150 75 65 5.5 3 200 370 125.0 4.30 

表 6  逆变器损耗对比 

Tab. 6 Comparison of loss between inverters 

开关频率/kHz 
Si 逆变器损耗/W SiC 逆变器损耗/W 

P
c-si

 P
sw-si

 P
inverter

 P
c-sic

 P
sw-sic

 P
inverter

 

5 8.63 0.95 10.09 7.420 0 0.798 8.24 

10 11.72 1.94 14.10 7.200 0 1.597 10.14 

15 12.97 2.92 17.15 7.020 0 2.490 11.02 

20 14.02 3.93 20.58 6.662 4 11.020 11.34 
 
在实验条件下将开关频率设定为 20 kHz，分别

采用 SVPWM 和 SPWM 调制策略测得的 SiC 逆变

器损耗如图 15 所示。可知，相对于 SPWM 调制，

SVPWM 调制的逆变器损耗略低。一方面是因为

SiC 器件本身因材料特性损耗小，调制策略对于损

耗的影响较小；且 SVPWM 和 SPWM 开关次数虽

不同，但 SiC 器件的开关损耗小，所以开关次数对

逆变器损耗的影响很小。另一方面在 SVPWM 调制

中，高电压传输比下相电流的 THD 更小，所以导

通损耗更小，导致基于 SVPWM 调制的逆变器损耗

比 SPWM 下的逆变器损耗略低。 

 

图 15  不同调制策略下逆变器损耗 

Fig. 15 Inverter losses under different  

modulation strategies 

4 结语 

本文采用了 1种计及 SiC MOSFET寄生电容和

电感的三相全桥逆变器损耗计算方法。基于数据手

册进行曲线拟合和分段取值得到寄生电容，采用振荡

法得到寄生电感。在传统损耗计算方法的基础上，提

出了适用于高频计算的 SiC MOSFET 物理模型，理

论与实验的数据对比也验证了 MOSFET 物理模型参

数的准确性。考虑了寄生电容和寄生电感带来的损

耗，推导了在 SVPWM 调制策略下的平均导通损耗

公式，相较于积分法和三角形法，模型法计算的逆变

器损耗精度分别最大提高了 17.1%和 32.9%。 
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