高速MOS驱动电路设计和应用指南

摘要

本篇论文的主要目的是来论证一种为高速开关应用而设计高性能栅极驱动电路的系统研究方法。它是对“一站买齐”主题信息的收集，用来解决设计中最常见的挑战。因此，各级的电力电子工程师对它都应该感兴趣。

对最流行电路解决方案和他们的性能进行了分析，这包括寄生部分的影响、瞬态的和极限的工作情况。整篇文章开始于对MOSFET技术和开关工作的概述，随后进行简单的讨论然后再到复杂问题的分析。仔细描述了设计过程中关于接地和高边栅极驱动电路、AC耦合和变压器隔离的解决方案。其中一个章节专门来解决同步整流器应用中栅极驱动对MOSFET的要求。

另外，文章中还有一些一步一步的参数分析设计实例。
简介

MOSFET是Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor的首字母缩写，它在电子工业高频、高效率开关应用中是一种重要的元件。或许人们会感到不可思议，但是FET是在1930年，大约比双极晶体管早20年被发明出来。第一个信号电平FET晶体管制成于二十世纪60年代末期，而功率MOSFET是在二十世纪80年代开始被运用的。如今,成千上万的MOSFET晶体管集成在现代电子元件,从微型的到“离散”功率晶体管。

本课题的研究重点是在各种开关模型功率转换应用中栅极驱动对功率MOSFET的要求。
场效应晶体管技术

双极晶体管和场效应晶体管有着相同的工作原理。从根本上说,，两种类型晶体管均是电荷控制元件，即它们的输出电流和控制极半导体内的电荷量成比例。当这些器件被用作开关时，两者必须和低阻抗源极的拉电流和灌电流分开，用以为控制极电荷提供快速的注入和释放。从这点看，MOS-FET在不断的开关，当速度可以和双极晶体管相比拟时，它被驱动的将十分的‘激烈’。理论上讲，双极晶体管和MOSFET的开关速度是基本相同的，这取决与载流子穿过半导体所需的时间。在功率器件的典型值为20 ~ 200皮秒，但这个时间和器件的尺寸大小有关。与双极结型晶体管相比，MOSFET在数字技术应用和功率应用上的普及和发展得益于它的两个优点。优点之一就是在高频率开关应用中MOSFET使用比较方便。MOSFET更加容易被驱动，这是因为它的控制极和电流传导区是隔离开的，因此不需要一个持续的电流来控制。一旦MOSFET导通后，它的驱动电流几乎为0。另外，在MOSFET中，控制电荷的积累和存留时间也大大的减小了。这基本解决了设计中导通电压降（和多余的控制电荷成反比）和关断时间之间的矛盾。因此，MOSFET技术以其更加简单的、高效的驱动电路使它比晶体管设备具有更大的经济效益。

此外，有必要突出强调下，尤其是在电源应用上，MOSFET本身具有阻抗特性。MOSFET漏源端的电压降和流经半导体的电流成线性关系。这种线性关系,以MOSFET的RDS(on)表现出来，即导通阻抗。对于一个给定的栅源电压和温度的器件，其导通阻抗是恒定的。和p-n结-2.2mV/℃的温度系数相反，MOSFET有一个正的温度系数，约为0.7% /℃ 到1%/℃。MOSFET的这一正温度系数使得它成为在大功率电源应用的并联工作（由于使用一个器件是不实际或不可能的）上的理想选择。由于MOSFET较好的温度系数，并联的管子通常是均分电流。电流的均分是自动实现的，这是因为它的温度系数作为一个缓慢的负反馈系统。当电流较大时设备温度将会升高，但是不要忘记源漏极间的电压是不变的，温度升高将会使源漏极间电阻变大，增大的电阻又会使电流减小，因此管子的温度又会下降。最后，会达到一个动态平衡，并联的管子都通过相同的电流。在电流分配中，源漏极导通电阻的初始值和有不同温度特性的结电阻在均分电流时将会引起较大的误差，最高可达30%。

器件类型

几乎所有的MOSFET制造厂商都有制造最佳管子的独特制造技术，但所有这些在市场上的管子都可分为基本的三类，如图1所示。
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双扩散型晶体管在1970年开始应用于电源方面并在以后的时间里不断的发展。使用多晶硅闸门结构和自动调整过程，使高密度的集成和电容迅速的减小成为可能。

下一个重大的进步是在功率MOSFET器件上V沟槽技术或者称为沟渠技术，使集成度进一步的提高。更好的性能和更高的集成度并不是由你随便就能得来的，这是因为这将导致MOS器件沟渠更难制造。

在这里第三个器件类型是横向功率MOSFET。该器件的电压、电流是受限制的，这是由于其对芯片形状的低效利用。然而,他们能在低电压应用上提供很大的效益, 如在微型电源或在隔离转换同步整流器中。由于横向功率MOSFET有着相当小的电容，因此他们的开关速度可以很快而且栅极驱动损耗也比较小。

场效应晶体管模型
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有很多的模型来说明MOSFET如何工作，然而找到正确的适合的模型是比较困难的。大多数MOSFET制造商为他们的器件提供普通或者军用（Spice and/or Saber）模型，但是这些模型很少告诉使用者在实际使用中的陷阱。他们甚至很少提供在使用中最常见的最普通问题的解决方案。一个真正有用的MOSFET模型会从应用的角度描述器件所有重要的性质，这使得其模型可能会相当复杂。另一方面，如果我们把模型限制在某一问题领域，那么我们可以得到十分简单并有意义的MOSFET模型。在图2中第一个模型是基于MOSFET器件的实际结构, 它主要用于直流的分析。它表示出了沟道阻抗和JFET（相当于外延层的阻抗）。外延层的厚度（决定外延层的阻抗）是器件额定电压的函数，而高电压的MOSFET需要一个厚的外延层。
图2b可以非常好的展示MOSFET的dv/dt引发的击穿特性。它主要展现了两种击穿机制，即诱发寄生晶体管（所有的管子均有）的导通和dv/dt根据栅极阻抗诱发沟道导通。现代的功率MOSFET由于生产工艺的提高减小了基极和发射极的电阻，因此，实际上对dv/dt诱发寄生npn晶体管导通是有免疫的。必须指出的是，寄生性双极晶体管还扮演着另一个重要的角色。它的基集结就是有名的MOSFET的体二极管。

图2c是场效应晶体管的开关模型。影响开关性能的最重要的寄生部分都展现在这个模型中。它们对器件的开关过程的影响将在下一章中讨论。

MOSFET的重要参数
当MOSFET工作在开关状态下，目标是在可能的最短时间内实现器件在最低阻抗和最高阻抗之间的切换。由于MOSFET实际的开关时间（10ns—60ns）至少比理论开关时间（50ps—200ps）大2~3个数量级，因此有必要了解其差异。参考图2中MOSFET的模型，可以发现所有的模型在器件的三端之间都连有一个等效电容。毫无疑问，开关速度和性能决定于这三个电容上电压变化的快慢。
因此，在高速开关应用中，器件的寄生电容是一个重要的参数。 电容CGS和电容CGD与器件的实际几何尺寸有关，而电容CDS是寄生在双集晶体管的基集二极管间的电容。

电容CGS是由于源极和栅极形成的沟道区域的重叠形成的。它的值由器件实际的区域几何尺寸决定而且在不同的工作条件下保持不变。电容CGD由两个因素决定。一是耗尽层（是非线性的）的电容；二是JFET区域和栅极的重叠。等效电容CGD是器件漏源极电压的函数，大致可用下面公式计算得到：
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电容CDS也是非线性的，这是由于它是体二极管的结电容。它和电压间关系为：

[image: image2.emf]
不幸的是，上述的所有电容在器件的资料表中均未涉及和说明。它们的值由Ciss（栅短路共源输入电容）、Crss（栅短路共源反向传输电容）、Coss（栅短路共源输出电容）间接给出，而且必须用下列公式计算：

[image: image3.emf]
在开关应用中，电容CGD会引起其他复杂问题，这是由于它处于器件输入与输出间的反馈回路中。因此，它在开关应用中有效值可能会很大，它的值取决于MOSFET的漏源极电压。这种现象被称为“Miller”效应，而且可以用下式表示：
[image: image4.emf]
由于电容CGD和CGS是和电压有关的，因此只有把测试条件列出来时，那些资料中的数据才是有效的。对于一个确定的应用，有关的平均电容值必须由计算得来，而计算是基于建立于实际电压所需要的电荷。对于大多数的功率MOSFET来说，下面公式将会十分有用：
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下一个将要谈及的重要的参数是栅极网格阻抗，Rg,I。这个寄生阻抗描述了器件内部栅极信号分配与阻抗之间的联系。在高速开关应用中它的重要性尤为突出，因为它介于驱动和器件输入电容之间，直接影响MOSFET的开关时间和dv/dt 能力。在工业生产中已经意识到这个问题，实际中的高速MOSFET器件如RF MOSFET在栅极信号分配中使用金属栅极用来代替高阻抗的硅栅极。在资料表中阻抗Rg,I并没有指明，但在实际的应用中它可能是器件一个十分重要的特性。在这篇文章的后面，附录A4展示了通过使用阻抗电桥采用一种典型的测量装置来确定栅极内部阻抗值。

很明显，栅极阈值电压也是一个临界特性。有必要注意一下，在器件资料表中VTH(开启电压)的值是指在25℃，而且在漏极电流很小的情况下，电流典型值是250uA。因此，它并不等同于被大家公认的栅极开关波形的Miller平坦区。关于开启电压VTH的另一个很少提到的是约为-7mV/℃的温度系数，在MOSFET逻辑电平栅极电路驱动中它有着尤为重要的意义，它的开启电压VTH比在正常的测试条件下已经变低了。由于MOS FET工作在较高的温度，栅极驱动设计必须中适当的考虑到在截止时较低的开启电压，dv/dt 免疫能力的计算见附录A和F。场效应晶体管的跨导是线性工作区中小信号的增益。有必要指出在管子每次导通或截止时，都要必须经过线性工作区，此时的电流取决于栅源电压。正向跨导gfs，反映了漏极电流和栅源电压之间的小信号关系，具体关系如下：
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因此，MOSFET在线性区的最大电流公式为：
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变换VGS，Miller平坦区电压可近似写成漏极电流的函数：
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其他重要的参数如LD---漏极电感和Ls---源极电感在开关性能中也有显著的限制。典型的LD和Ls值会在器件资料单中列出，而且他们的值主要和器件的封装类型有关。它们的影响通常可以和外部寄生元件（通常和布局和外电路因素如漏电感、检测电阻等等）一同分析。

完整的，外部系列栅极电阻和MOSFET的输出阻抗在高速栅极驱动设计中是决定性的因素，因为它们在开关速度和最终开关损耗上有着深远的意义。

开关应用
现在，所有的角色都讨论完了，让我们来研究下MOSFET的真实开关行为。为了更好的理解其基本过程，电路中的寄生电感将会被忽略掉。随后，它们在基本工作中各自的影响将会单独的分析。此外，下面的说明和钳位感应开关有关，这因为大多数被用于电源模式的MOSFET晶体管和高速门驱动电路工作于那个模式。

[image: image9.emf]
一个最简单的钳位感应开关模型如图三（Figure）所示, 直流电流源代表感应器。在开关间隔比较小的情况下，它的电流可看作是连续的。在MOSFET截止期间二极管为电流提供了一个回路，设备的漏极终端用一个电池来象征表示。

导通过程


MOSFET的导通过程可分为如图4（即Figure4）所示的四个阶段。
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第一个阶段：输入电容从0开始充电到Vth,在这个过程，栅极绝大部分电流都用来给电容CGS充电，也有很小的电流流过电容CGS。当电容CGS的电压增加到门的极限时，它的电压就会有稍微的减小。这个过程称为导通延迟，这是因为此时器件的漏极电流和漏极电压均未发生变化。


当栅极电压达到开启电压时，MOSFET处于微导通状态。在第二个阶段，栅极电压从Vth上升到Miller平坦区，即VGS,Miller。这是器件的线性工作区，电流和栅极电压成正比。在栅极的一侧，电流如第一阶段一样流入电容CGS和CGD，电容VGS的的电压将会不断升高。在器件的输出端，漏极电流也不断变大，但是漏源电压基本不变，保持先前水平(VDS,OFF )。这从图3的原理图可以看出来。当所有电流都流入MOSFET而且二极管完全截止（pn结能承受反向电压）后，漏极电压必须保持在输出电压水平。


进入导通过程的第三个阶段，栅极电压（VGS,Miller）已经足够使漏极电流全部通过，而且整流二极管处于完全截止状态。现在允许漏极电压下降。在器件漏极电压下降过程中，栅源电压保持不变。这就是栅极电压波形的Miller平坦区。从驱动得到的可用的所有栅极电流通过电容CGD放电，这将加快漏源电压变化。而漏极电流几乎不变，这是由于此刻它受外部电路（即直流电流源）限制。


最后一个阶段MOSFET沟道增强，处于完全导通状态，这得益于栅极的电压已经足够高。最终的VGS电压幅度将决定器件最终导通阻抗。因此，在第四个阶段，电压VGS从Miller平坦区增大到其最大值VDRV。这由于电容CGS和CGD的充电完成，因此栅极电流被分成这两部分。在这两个电容充电过程中，漏极电流保持不变，漏源电压也随着导通阻抗的减小而慢慢的减小。

关断过程


MOSFET的关断过程恰好和它的导通过程相反。电压VGS从图3的VDRV开始，电流从图3的最大负载电流IDC开始。漏源电压由MOSFET的电流IDC和导通阻抗决定。图5完整的显示了关断的四个阶段。
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第一个阶段是关断延迟，这阶段需要电容CISS从最初值电压放电到Miller平坦区水平。这期间栅极电流由电容CISS提供，而且它流入MOSFET的电容CGS和CGD。器件的漏极电压随着过载电压的减小而略微的增大。此阶段漏极电流几乎不变。
在第二个阶段，管子的漏源电压从IDC·RDS(On)增加到最终值（VDS(off)）,由图3的原理图可知它是由整流二极管强制决定的。在这一阶段，即相当于栅极电压波形的Miller平坦区，栅极电流完全是电容CGD的充电电流因为栅源电压是不变的。这个电流由电源级的旁路电容提供而且它是从漏极电流减掉的。总的漏极电流仍然等于负载电流，也就是图3直流电源表示的感应电流。


二极管的导通预示着第三个阶段的开始，二极管给负载电流提供另一通路。栅极电压从VGS,Miller降到Vth。大部分的栅极电流来自于电容CGS，因为事实上电容CGD在前一个阶段是充满电的。MOSFET处于线性工作区，而且栅源电压的降低将会导致漏极电流的减小，在这个阶段的最后漏极电流几乎达到0。与此同时，由于整流二极管的正向偏置漏极电压将维持在VDS(off)。


截止过程的最后一个阶段是器件的输入电容完全放电。电压VGS进一步减小到0。占栅极电流较大比例部分的电流，和截止过程的第三阶段一样，由电容CGS提供。器件的漏极电流和漏极电压保持不变。


综合上述结论，可以总结为：在四个阶段（无论是导通还是关断）里，场效应晶体管可在最大阻抗和最小阻抗间变换。四个阶段的时间是寄生电容、所需电压变化、栅极驱动电流的函数。这就突出了在高速、高频开关应用设计中器件选择部分和栅极最适合工作条件的重要性。


MOSFET典型的开启延迟时间、关断延迟时间、上升沿时间、下降沿时间会在资料表中列出。不幸的是，这些数据适用于特殊的测试条件而对于有阻抗的负载，不同厂家的产品使得比较变得困难。而且，实际开关应用中呈感性的负载的数据和资料表上给的又是有很大差别。

功率损耗


MOSFET在电源应用中作为开关用时将会导致一些不可避免的损耗，这些损耗可以分为两类。


这两类中较为简单的是器件栅极驱动损耗。如前所述，MOSFET的导通和截止过程包括电容CISS的充电和放电。当电容上的电压发生变化时，一定量的电荷就会发生转移。需要一定量的电荷使栅极电压在0和VDRV之间变化，这在资料表中的栅极电压----电荷曲线表现出来。图6（Figure6）是一个示例。
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这个图表曲线给出了一个栅极电荷与栅极驱动电压成函数关系的在最恶劣条件下相对精确的估计。常用来生成这些曲线的参数是器件漏源截止电压。VDS(off)影响Miller电荷（曲线中平坦曲线下面部分），也即，在整个开关周期中所需的总电荷。在图6中一旦得到了栅极总电荷，那么栅极电荷损耗就可用下面公式计算：

[image: image13.emf]
式中VDRV是栅极驱动波形的幅度，fDRV是栅极驱动的频率（这个频率通常情况等于开关频率）。值得注意在这个公式中的QG·fDRV项，它给出了驱动栅极所需的平均偏置电流。驱动MOSFET的栅极损耗在了栅极的驱动电路上。参看图4和图5，损耗部分可被认为是栅极驱动回路中一系列的电阻的组合。在每个开关循环中，所需要的电荷必须流经输出驱动阻抗、外部栅极电阻和内部栅极网格阻抗。这样的结果是，功率损耗并不取决于电荷流经阻抗元件的快慢。使用图4和图5的指定电阻，驱动功率损耗可表示为：

[image: image14.emf]
在上面的方程式中，栅极驱动电路用有阻抗的输出代替，但这个假设对于金属半导体的栅极驱动是无效的。当双极性晶体管在栅极电路驱动中被用到时，输出阻抗变为非线性的，而且公式将得不到正确的结果。为保险起见，假定栅极阻抗很小（<5
[image: image15.wmf]W

）而且大部分损耗浪费在驱动电路中。假如Rgate足够大，足以使IG低于驱动双极型的能力，那么绝大部分的栅极功率损耗浪费在Rgate上。


除了栅极驱动功率损耗外，还有由于大电流和大电压在较短的时间内同时出现造成的传统意义上的开关损耗。为了保证开关损耗最小，这个持续的时间间隔必须尽量的小。观察MOSFET的导通和截止过程，应该减小开关过程中第2和第3个阶段的时间（无论是导通过程还是截止过程）。这个间隔是MOSFET的线性工作区间，此刻栅极电压介于VTH和VGS,Miller。漏极电压在开关间转换时，将会引起器件电流变化而且到达Miller平坦区。


在高速门驱动电路设计中领悟这点是十分重要的。它强调突出这样的事实：门驱动最主要的特性就是它在Miller平坦区电压附近的拉电流和灌电流能力。峰值电流能力，是在有输出阻抗时最大电压VDRV条件下测得的，和MOSFET的实际开关性能有很少联系。真正决定器件开关时间的是在栅源电压，也就是，在输出为5V的情况下（MOSFET的逻辑电平是2.5V）时栅极驱动电流的能力。


MOSFET的开关损耗的粗略估计可使用在开关期间第2和第3个阶段关于门驱动电流、漏极驱动电流、漏极驱动电压的简单线性近似。首先必须确定门驱动电流，分别为第2和第三阶段作准备：

[image: image16.emf]
假设IG2为器件的输入电容充电电流，在电压从VTH变到VGS,Miller；IG3是电容CRSS的放电电流，在漏极电压从VDS(off)变到0时，大致的开关时间为：

[image: image17.emf]
在t2时间内，漏极电压是VDS(off)，电流从0倾斜的变化到负载电流IL，而在t3时间内漏极电压从VDS(off)变到0。再次使用波形的线性近似，各自时间内的功率损耗近似为：

[image: image18.emf]
式中的T是开关周期。总的开关损耗是两部分的和，由此可得出下列表达式：

[image: image19.emf]
即使较好的理解了开关的过程，但是要精确的计算开关损耗几乎是不可能的。原因是寄生感性分量将会显著的影响电流和电压波形，也会影响开关过程的开关时间。考虑到实际电路中不同的漏极和源极感应的影响，将会导出一个二阶微分方程来描述电路中的实际波形。由于那些变量，包括开启电压、MOSFET电容值、驱动输出部分等等，有很大的误差，上述的线性近似对于MOSFET开关损耗的估算是可行的，是比较合理的。

寄生部分的影响

对开关性能最有深远的影响是源极电感系数。在一个典型的电路中，寄生电感有两个来源，一是MOSFET封装时的封装接线；二是在源极端和共地端的印刷电路板线的电感。当高频滤波电容的负极和门驱动的旁路电容在功率级时通常要考虑这些。在源极的一系列电流检测电阻也会对前两部分电路增加额外的电感。
开关过程中有两个机制，这包括源极电感。在开关转换的开始，栅极电流慢慢增大（由图4和图5可得知）。这个电流必须流经源极电感，而且会变慢，这取决于电感值。因此，MOSFET的输入电容的充放电时间将会变长，这主要会影响导通延迟和截止延迟（第一阶段）。此外，源极电感和电容CISS组成共振电路，如图7所示。

[image: image20.emf]

震荡电路随着门驱动电压波形的陡峭边沿而消失，而且他是门驱动电路中导致可观察的到的毛刺波形的基本原因。幸运的是，源极电感和电容CISS之间较大的Q值将会使震荡衰减，另外，回路中的一系列的电阻（包括输出驱动部分、外部栅极电阻、内部栅极网格电阻）也会使震荡衰减。使用者唯一可以调节的电阻，RGATE可以为达到最佳状态而计算出来：

[image: image21.emf]
小一点的阻值电阻将会导致门驱动电压波形的一个毛刺，但也会加快开启速度。大点阻值的电阻对震荡不会衰减而且会加大开关时间，这对门驱动设计没有任何的帮助。


源极电感的第二个影响是器件漏极电流迅速变化时的一个负反馈。这个影响在导通过程的第2个阶段和截止过程的第3个阶段会出现。在这些阶段中，门电压介于VTH和VGS,Miller之间，而门电流由驱动部分电压决定（VDRV~VGS）。为了使漏极电流增加的快些，源极电感上必须加上必要的电压。这个电压减少了可用的驱动电压，这将会降低漏极电流变化率。较低的漏极电流变化率使得源极电感需要的电压变小。由此会建立一个由源极电感负反馈导致的栅极电流和漏极电流变化率之间的微妙的平衡。


在开关网络中的另外一个寄生电感是漏极电感，它也由几部分组成。它们是封装电感、所有的互联电感、在孤立电源中变压器的漏电感。它们的影响可以合并到一块，因为他们之间是相互连接的。它们在MOSFET中作为导通阻尼器。在导通期间，它们限制漏极电流变化而且通过公式LD·di/dt来减小器件上漏源极电压。事实上，LD可以减小导通时的开关损耗。虽然较大的LD对导通过程有用，但是会在截止时（当漏极电流必须快速下降时）产生相当大的问题。为了使截止时漏极电流能迅速减小，关于导通时的一个反方向电压必须加到电感LD上。这个电压比VDS(off)要高，这将会引起漏源电压的一个毛刺，而且会增加截止开关损耗。


精确的关于完整开关过程机制的分析包括寄生电感的影响可见相应文献，但这些点超出了本篇论文的范围。

接地门电路驱动
PWM直接驱动

在电源供给应用中，驱动门开关晶体管最简单的方法就是利用PWM控制器，如图8所示。

[image: image22.emf]
在直接驱动中最困难的是如何使电路布线最优化。如图8所示，在PWM和MOSFET间有相当大的距离。这段距离会引起由门驱动和地之间回路造成的寄生电感，这将会降低开关速度和引起在MOSFET驱动波形中的噪声。即使使用地线层，寄生电感也不能被消除，因为地线层仅比地回路的寄生电感小些而已。为了减小门驱动连线的寄生电感，一个比较宽的PCB布线是必须的。直接驱动的另一个问题是PWM控制器的电流驱动能力。这将限制由PWM控制器驱动的在最佳工作状态的芯片的最大尺寸。使用PWM直接驱动MOSFET的另一个限制因素是驱动器内部的功率损耗。如前所讨论的，一个外接栅极电阻可以解决这个问题。当直接驱动电路需要考虑空间限制或者成本限制时，这就需要对控制器的布线进行仔细的考虑和分析。驱动MOSFET的电流过高可能会破坏PWM内部敏感的模拟电路。随着MOSFET的尺寸的变大，对应的栅极驱动电荷也会增加。旁路电容的选择也需要比原来的选择0.1uF或1uF的旁路电容更加科学的方法。

旁路电容的选择
在这一章将要分析论证MOSFET旁路电容的选择。这个电容和直接驱动应用电路中的PWM控制器的旁路电容一样，因为在导通时它提供栅极驱动电流。假如在一个孤立的驱动电路中，无论是一个IC还是孤立的元件的门驱动，这个电容必须放得很近，直接接在偏置端和地线间更好。


这里有两部分电流需要考虑。一个是静态电流（即无信号输入电流），它可能变化10倍多，在一些集成电路的输入状态下。它本身就会在旁路电容上产生一些纹波，计算公式为：

[image: image23.emf]
这是假设静态电流在比较大的情况下得到的。


另一个波动成分是栅极电流。尽管大多数情况下不知道实际电流振幅，但是由栅极电荷量可得知旁路电容产生的电压纹波值。在导通期间，旁路电容放电给栅极提供电荷，而且最后转移到MOSFET的输入电容上。因此有纹波如下公式：

[image: image24.emf]
使用叠加原理和这些公式，旁路电容CDRV在允许范围内的电容值的公式为：

[image: image25.emf]
式中IQ,HI是最大静态电流，DMAX是最大占空比，fdrv是工作频率，QG是栅极总电荷，这些是建立在门驱动电压幅值和漏源电压为0的状态下。

驱动保护

在使用双极型晶体管作为输出级和直接驱动的另一个需要做的事情是为双极型晶体管的输出提供适当的保护，这主要是针对反向电流的。如图9简化图解，集成电路的输出级是使用npn晶体管，这是由于他们的高效区和比较好的性能。

[image: image26.emf]
图中的每个npn晶体管只能控制一个电流方向。上面那个可以控制拉电流但不能控制灌电流，下面那个恰好相反。在MOSFET的导通和截止时源极电感和MOSFET的输入电容之间不可避免的波动迫使电流输出时要向两个方向流动。为了给反向电流提供一个回路，就需要一个正向导通压降低的肖特基二极管来保护输出电路。这个二极管必须与输出端和驱动的旁路电容端放的很近。有必要指出，二极管仅保护驱动电路，对控制栅源电压噪声无效，尤其是直接驱动中芯片和MOSFET的栅源终端离得比较远的情况。

双极型晶体管推拉式驱动

MOSFET驱动最流行的和最划算的就是晶体管同相的推拉式驱动，如图10.

[image: image27.emf]
像所有的外部驱动一样，这种电路对控制电流毛刺、功率损耗有效，这对PWM控制更有利。当然，它们可以而且应该紧挨所驱动的功率MOSFET放置。这样使得驱动栅极的电流变化在一个小的范围内，减小了寄生电感的值。即使驱动由分立元件组成，也需要把旁路电容放置在上部npn管子和下部pnp管子之间。理想情况下，在驱动的旁路电容和PWM控制器的旁路电容之间可以放置一个滤波电阻或电感，这可增加电路抗干扰能力。图10中RGATE是可选的，RB可以由驱动晶体管的放大倍数而计算得来，以此来提供所需的栅极阻抗。


推拉式三极管驱动有个有趣的性能，那就是两个基射结可以相互保护，防止反向击穿。此外，假设回路区域比较小，RGATE可以被忽略，那么使用基射三极管就可以把栅极电压锁定在VBIAS+VBE和GND-VBE之间。这种解决方案的另一个好处是：在同样的锁定机制下，npn-pnp推拉式驱动不需要任何肖特基二极管保护来防止反向电流。

MOSFET 推拉式驱动

使用MOSFET电路和使用晶体管是等价的，如图11所示。[image: image28.emf]
不幸的是，这个电路和晶体管推拉式电路相比有一些缺点，这就解释了为什么它很少被分散的使用。图11所示为一个反向驱动，因此PWM控制器的信号也必须反向一下。此外，合适的MOSFET要比晶体管贵很多，而且当他们的栅极电压在转变时会有很大的电流流过它们。这个问题可以通过增加额外的逻辑或者定时电路来避免，这些技术在IC中被广泛的使用。

提速电路


当提到提速电路，设计者唯一的能想到的电路就是加快MOSFET关断过程的电路。原因是导通速度通常受关断速度限制，或者说是受电源中整流器部分反向恢复速度限制。在图3的电感箍紧模型的讨论中，MOSFET的导通和整流二极管的截止是相符合的。因此，快速的开关决定于二极管的反向恢复特性，而不是驱动电路的能力。在一个最优的设计中，栅极导通的驱动速度和二极管开关特性相符的。另外，考虑Miller平坦区是更加靠近GND而不是栅极最终驱动电压VDRV,输出阻抗和栅极阻抗上可以得到一个更高的电压。通常情况下所获得的导通速度足够来驱动MOSFET了。


在关断上情况就大大的不一样了。理论上，MOSFET的关断速度仅仅依赖于栅极驱动电路。一个关断时电流比较大的电路能够使输入电容放电更快些，提供更短的截止时间和更小的截止损耗。大的放电电流可以通过低输出阻抗的MOSFET或者一个n沟道负的截止电压的器件来实现。虽然较快的开关速度可以降低开关损耗，但是加速电路会增加波形的噪声，这是由MOSFET关断时较大的电压变化率和电流变化率引起。这在选择合适的额定电压和电磁干扰防范上需要考虑的。

截止二极管

下述的关于截止二极管电路的例子是在简单的以地位参考的栅极驱动电路中论证的，但也适用于论文后面的电路。最简单的是反向并联二极管技术，如图12所示。

[image: image29.emf]
在这个电路中，RGATE可以调节MOSFET的开启速度。在关断期间，反向二极管分流。仅当栅极电流高于下式值时，

[image: image30.emf]
DOFF开始工作。1N4148的典型值约为150ma，BAS40，反向肖特基二极管的为300ma左右。因此，当栅源电压接近0时，二极管的作用越来越小。最终结果是，这个电路会显著的减小截止时间的延迟，但仅是在开关时间和dv/dt能力上有所帮助而已。另一个缺点是栅极关断电流仍然必须流经驱动的输出阻抗。

Pnp关断电路

毋庸置疑的，快速关断电路中最流行的设置就是使用局部pnp关断电路，如图13所示。

[image: image31.emf]
在QOFF的帮助下，MOSFET关断时栅极和源极局部短路。RGATE限制开关速度，而DON为导通电流提供回路。另外，DON在开始导通时还为三极管QOFF的基射结提供保护，防止被反向击穿。


这个方案最大的好处是MOSFET输入电容的放电峰值电流被限制在最小的可能的回路（两个晶体管的栅源连接和集射连接）中。关断电流不再流入驱动器中，它不会再引起接地反弹问题，而且驱动的功率损耗也会减小1/2。关断三极管的分流包括栅极驱动环形电感、电流采样电阻、和驱动输出阻抗。此外，QOFF从不饱和，这对迅速的开关是十分的重要的。仔细观察电路，可发现这个解决方案是一个简单的推拉式驱动，其中上拉npn晶体管被一个二极管代替。和推拉式驱动相似，MOSFET栅极电压被关断电路近似的锁定在VDRV+0.7和GND-0.7之间,消除了栅极多余电压的危险。电路的唯一的缺点是由于QOFF的结压降使得栅极电压不能达到0。

Npn关断电路

要分析的下一个电路是npn局部关断电路，如图14所示。

[image: image32.emf]
和pnp方案类似，栅极放电电流也是被限制在局部的。Npn晶体管比pnp晶体管更靠近地端。而且，这样放置可以提供一个自给偏压使在加电时MOSFET仍为截止的。


不幸的是，这种电路有一些重大的缺点。Npn关断晶体管QOFF是反向状态，这就需要通过QINV来提供一个反向的PWM信号。在MOSFET导通时，反相器从驱动中分走一部分电流，这降低了电路的效率。此外，QINV的饱和在门驱动时将会使关断延迟变大。

Nmos关断电路

这是一个改进，遵循较少元件原则，如图15所示，使用一个双驱动为一个小的n沟道晶体管提供PWM信号。

[image: image33.emf]

这个电路的开关速度很快，而且可以使栅极电压降到0V。和前面一样RGATE可以开关的速度，但它也用来防止在两个驱动之间毛刺电流的产生。另一个需要考虑的事实是QOFF的电容COSS和功率MOSFET的电容CISS相并联。这将增加驱动所提供的栅极总电荷量。还要考虑，主MOSFET的栅极在智能IC驱动加电时是不固定的。
dv/dt 保护

这里有两种保护MOSFET防止dv/dt触发导通的情况。一是在加电过程中，器件栅极和源极端的电阻通常可以提供这种保护。在加电时，下拉电阻的值是在dv/dt最糟糕的情况下的来的，公式如下：

[image: image34.emf]
在这个公式中，最大的挑战就是找到加电过程中出现大的最大的dv/dt，然后对此进行保护。


第二种情况是在正常工作时，当漏源端时截止而dv/dt强制加到这两端。这种情况比最初预料的更普遍。所有的同步整流开关都工作在这种模式，这随后将会讨论。大多数软启动开关转换器都能够在主开关刚截止后把dv/dt强制加到它们上，由电源震荡部分所驱动。由于这些dv/dt在加电时相当大，而且开启电压VTH由于结工作温度比较高而更低，因此必须由门驱动电路的输出阻抗提供相应保护。


第一个任务就是确定在最糟糕情况下dv/dt的最大值。下一步就是在估计一个特定器件的合适性时计算它的正常dv/dt范围，这由MOSFET内部栅极阻抗和电容CGD决定。假定在理想情况即外部驱动阻抗为0时，器件自身dv/dt限制为：

[image: image35.emf]
式中VTH是在25℃时的开启电压，-0.007是VTH的温度系数，RG,I是栅极内部网格阻抗，CGD是栅源电容。假如MOSFET的自身dv/dt比共振电路的dv/dt低，或者另一个不同的管子或者一个负的栅极偏压，那么久必须考虑这些了。假如结果对器件是有利的，那么最大栅极阻抗可以重新计算，而且由下式可以解出这个方程式：

[image: image36.emf]

一旦给出最大下拉电阻值，那么栅极驱动设计就可以进行了。还应该考虑到驱动的下拉电阻的阻抗也是和温度有关的。在较高的温度下，用IC电路驱动的MOSFET表现出比在通常25℃情况下更大输出阻抗。


关断加速电路同样也可以用于MOSFET的dv/dt抑制上，因为在关断时可以和RGATE分流，在器件截止状态也可以。例如，图13中简单的pnp关断电路，就可以增大MOSFET最大dv/dt值。由于晶体管的放大倍数的作用等式增加的dv/dt值为：

[image: image37.emf]
在dv/dt的计算中，MOSFET内部栅极阻抗在任何资料表中都没有明确给出。如前所指出的，这个阻抗由栅极用于分配电流的材料、芯片大小、和芯片内部半导体的设计决定。
同步整流器驱动


MOSFET同步整流器是以地位参考开关的一个特例。这些器件是在传统应用中完全一样的N沟道MOSFET，但是是应用于低电压输出电源中而不是用在整流二极管中。它们通常工作在限制十分严格的漏源电压范围内，因此，它们的电容CGS和CDS表现出很大的电容值。此外，它们的应用是独特的，因为他们工作在他们V-I波形的第四象限。电流由源极流向漏极。这使得栅极驱动信号仿佛是不相干的。假定这种情况，同步开关锁需的各个器件都有，电流将会流过这些器件，或者流过有阻抗的沟道，或者是流经MOSFET的寄生二极管。检验MOSFET同步整流开关的最简单模型就是一个简化了的buck功率级电路，其中整流二极管被晶体管QSR所代替，如图16所示。

[image: image38.emf]
在这个电路中第一个要确认的事是同步整流MOSFET的工作决定于电路中的另一个控制开关，即前置开关QFW。两个门驱动波形不是独立的，而且它们特定的时间标准必须一致。信号的重叠将会使致命的，因为这两个MOSFET将会使源极电压短路，而在此回路中没有任何限流元件。理想情况是两个开关同时导通和截止，这可防止MOSFETQSR体二极管的导通。不幸的是，避免体二极管导通的机会太小了。若需要精确的、时间自适的开关速度快的，使用传统技术通常是做不到的。因此，在很多情况下，一个简单的周期（从20ns到80ns）体二极管要比同步整流器先导通，后截止。

栅极电荷


在体二极管导通期间，器件中建立满载电流，而且漏源电压和体二极管正向导通压降相同。在这些条件下，来使器件导通、截止所需的栅极电荷和传统的在工作区四分之一周期的电荷不一样。当栅极导通时，漏源电压几乎为0，而且电容CGD和CDS已经放电完毕。而且，Miller效应也不会出现，在漏极和栅极端没有反馈。因此，所需的栅极电荷和使栅源电容、栅漏电容从0充电到VDRV所需的电荷相等。精确的，在0到VDRV的低电压下，电容CGD的平均值由下式决定：

[image: image39.emf]
下式用来计算同步MOSFET整流器的总的栅极电荷：

[image: image40.emf]
这个值明显的比器件资料表中给出的总电荷值要小。同样的管子、同样的整流电路，如果它工作在它的第一象限工作区，那么它可以更快的开和关。不幸的是，这个优点无法实现，这是由于器件的RDS(on)比较低，而在同步整流器中由于器件尺寸较大而导致的输入电容和输出电容比较大。在功率损耗中里一个重要的点是，我们需要考虑资料表中总的栅极电荷值。尽管栅极在导通期间从驱动上得到的实际电荷量要比资料表中给出的小，但资料表中的值包括了流如输出阻抗的那一部分。在导通前，漏源地电压变化时，由功率级提供的Miller电荷必须流经同步MOSFET驱动，这就导致了额外的功率损耗。这种现象从图17可看到，它也是下节要讨论的dv/dt注意事项的一部分。


同步MOSFET的截止过程和导通过程遵循相同的原则，因此前面的关于栅极电荷的讨论同样适用。

dv/dt注意事项


图17展示了QSR导通和截止时最重要的电路和电流组成。实际上，更精确的说是，QFW上的开关动作强制使QSR导通和截止，而与它本身栅极信号驱动无关。

[image: image41.emf]
QSR的导通开始于QFW的截止。当QFW的栅极驱动信号从高变到低时，开关点的电压从输入的电压水平变到GND。电流停留在前级开关，直到电容CRSS放完电，QSR的体二极管为正向偏压。在那一瞬间，同步MOSFET接收电流，QFW完全截止。在一个小的延迟后（由控制器的电容控制），QSR的栅极信号开始起作用，然后MOSFET导通。在那时，电流从体二极管上转移到沟道上。


在QSR的导通要结束时，MOSFET必须截止。这个过程从同步开关的栅极撤掉驱动信号开始。这个事件的本身不会引起器件的截止。与之相反，它会强制使电流流入体二极管而不是沟道。电路的运行并不在乎这个变化。当前级开关电压从低变到高时，电流开始从QSR转移到QFW上。一旦QFW上得电流达到满载电流，体二极管就完全恢复，开关点电压从GND变到输入电压水平。在这个转变过程中，QSR的电容CRSS开始充电，而且同步MOSFET易受导通时dv/dt的影响。总结这个MOSFET的独特的工作过程和它的栅极驱动，最重要的结论是同步MOSFET的导通和截止电压变化强加到器件上，这是由前级开关的特性（也就是开关速度）决定的。因此，两个栅极驱动电路应一同设计，以此来保证在任何工作条件下它们各自的速度和电压变化匹配。遵循下式可保证这一点：

[image: image42.emf]
假设QSR和QFW的管子一样，没有外接栅极电阻，而且内部栅极阻抗和驱动输出阻抗相比是微不足道的，那么，驱动输出阻抗的比例约为：

[image: image43.emf]
一个典型的例子，逻辑电平的MOSFET被一个10V的驱动信号驱动，那么此时的比率为0.417，这意味着QSR的下拉驱动电阻必须低于QFW上拉电阻的42%。当应用这些计算时，在设计中记住每个参数除了电压VDRV是温度相关的外它们的值必须适应最糟糕的工作条件。

高边非隔离栅极驱动

高边非隔离栅极驱动电路可以按所驱动器件类型分类，或者按所包含的驱动电路分类。因此，它们是有差别的，无论是使用的P沟道还是N沟道的管子或者是否为直接驱动、电平位移驱动、还是自举驱动。无论怎样，高边栅极驱动需要更多注意，下面涵盖了涉及中所有方面的表可能很有帮助：

·效率

·偏置/电源电压

·速度限制
·最大频宽比限制

·dv/dt影响

·启动条件

·瞬态工作情况

·旁路电容大小

·布线、接地注意事项

P沟道器件的高边驱动

在这组电路中，P沟道MOSFET开关的栅极端和输入正极相连。对于栅极器件，驱动器提供一个低电平导通信号给栅极。这意味着PWM控制器的输出必须进行反向而且为正极输入电路提供参考。由于输入电压可看做是一个直流电压源，因此，高边P沟道驱动器在开关频率基础上不会来回波动，但是他们必须工作在电压波动范围内。此外，由于栅极的低交流输入阻抗，驱动还得参考AC接地电位。

P沟道直接驱动

P沟道高边驱动的最简单的情况就是直接驱动，如果最大输入电压比栅源击穿电压低，那么就可采用此种驱动。一个典型的应用领域就是使用P沟道MOSFET12V的DC/DC转换，和图18原理图类似。注意图中反向的PWM输出信号，这在一些专用的P沟道驱动控制器中是很容易实现的。

[image: image44.emf]
器件的工作和N沟道接地直接驱动相类似。最大的不同就是栅极驱动电流的路径，此种电路中它从不流入地。相反的，栅极比较大的充电和放电电流由正极互联网络导电。以此，为使栅极环形电感最小，正极输入使用比较宽的线或一个层是比较令人满意的。

P沟道电平位移驱动

对于输入电压超过栅源电压范围的管子来说，多电平栅极驱动是必要的。最简单的栅极驱动技术是使用一个集电极开路的驱动，如图19所示。不幸的是，集电极开路电平位移驱动器在高速应用直接驱动MOSFET是不合适的。

[image: image45.emf]
在一定的输入电压范围，这样连接会产生许多问题，这是由于集电极开路晶体管的额定电压。但是最大的抑制障碍就是大的驱动阻抗。两个电阻，ROFF 和RGATE的阻抗必须足够高以此来抑制在开关导通时驱动的恒流。此外，栅极驱动幅度取决于分压电阻和输入电压。开关速度和电压变化免疫受到严重限制，这使得这个电路与开关应用无缘。然而，这个简单的位移驱动可以用于涌入电流受限制或不需要考虑速度的开关驱动。


图20展示了一个栅极位移驱动电路，它对高速应用是适合的而且使用常见的PWM控制器就可顺利的工作。集电极开路位移电路的工作原理在推拉式驱动级中是很简单的。在这个连接电路中电平位移器有两个作用，使PWM信号反向和给输入提供PWM信号参考。


电路的开关速度很快，由RGATE 和R2决定的。在开关导通时间，有很小的电流流入电平位移器，以此来使驱动在正常偏置下。栅极驱动的能量和位移器的电流都是功率级的正向输入提供，这部分通常是忽略的。
[image: image46.emf]
驱动的能量功耗和频率部分相关（这是建立在主开关栅极电荷上）、和频宽比有关、和输入电压有关（这是由于电流流入位移器）。

[image: image47.emf]
这个电路的一个缺点是电压VDRV是输入电压的函数，这是由于电阻R1和R2的分压。在大部分情况下，保护电路是用来阻止栅源端电压过高。另一个困难是npn位移器的饱和，这会增加截止时间（除了由R1和RGATE决定外）。幸运的是，这两个缺点可以通过把R2移动到QINV的发射极和GND之间而解决。最终电路在导通和截止时将会提供恒定的栅极电压和快速的、稳定的开关速度。驱动原理图中的dv/dt的抑制主要由电阻R1设置。一个低的阻抗可以提高防止dv/dt触发导通的能力但是这也增大了位移器的功率损耗。同时，注意这个解决方案在加电时有内部自给偏压装置。当PWM控制器还未工作时，QINV是截止的，主MOSFET的栅极电压低于开启电压（这由R1和推拉驱动电路的上一个npn晶体管决定）。尤其要注意的是飞速变化的电压变化，因为在MOSFET直接的状态下它可能引起dv/dt诱发导通。


总之，直流电平位移器的效率相当的低，而且在高于一定输入电压时功耗较大。最根本的权衡就是平衡开关速度和位移器的功率损耗，以此来满足在整个输入电压范围内的需要。

N沟道器件的高边直接驱动

在大多数的开关电源应用中都是采用N沟道MOSFET作为主功率开关，这是由于他们的较低的价格低、较快的速度、和较低的导通阻抗。使用N沟道器件作为高边开关成为当提到栅极MOSFET的栅极驱动的必需。驱动器必需能够承受在开关切换时猛烈的电压波动和能够驱动栅极电压在电源正极电压高的MOSFET。在大多数情况下，栅极驱动电压必须高于电路中直流电源可能的最高电压。所有的这些困难使得高边驱动成为一个有挑战性的任务。

N沟道MOSFET高边直接驱动

在最简单的MOSFET高边直接驱动应用中，它可以直接由PWM控制器驱动或者是一个接地的驱动器。两种情况必须符合下面这个要求：

[image: image48.emf]
一个典型的应用电路原理图如图21所示，使用一个可选择的pnp关断电路。

[image: image49.emf]
看着电路的基本运行,现在忽略pnp晶体管的断开，这个结构与以地为参考的原理图相比有两个主要的差异。因为漏极和直流输入端相连，开关动作发生在器件的源极端。它仍是一样的具有相同开关时间间隔的感应开关，但是从栅极驱动设计的观点看，它是一个完全不同的回路。注意栅极驱动电流不能回到源极的地端，相反,它必须经过负载,与器件的源极相连。在不间断的电感电流模式下，栅极充电电流必须经过输出电感和负载；而在连续电感电流模式下，回路却可以通过控制整流二极管的pn结被打断。在断开时候，栅极放电电流通过连接地和MOSFET的源极的整流管。在所有的工作模式中, 电容Cgd的充放电电流都流过功率级的高频旁路电容。
这些差异的最终结果是由于栅极驱动系统中有了更多的组件和更大的环路区域而造成的更大的源极自感应系数。像前面提到的，源极电感对栅极驱动电路有不良的反馈效果，使电路的开关动作慢了下来。
高边直接去驱动的另外一个显著性差异是电路的开关节点——源极的动作。注意看MOSFET截止期间的源极的波形，可以看到一个非常大的负电压。图22介绍了这个复杂的开关行动。[image: image50.emf]
由于栅极和地的相连使MOSFET截止，MOSFET的输入电容通过放电很快就被调节到了Miller平衡电压。这个器件仍在工作,整个负荷电流流过漏极和源极，电压降很小。其次,在Miller区,MOSFET作为源极的跟随器。
源极和栅极同时下降，当Vds增大时，Vgs固定在Miler水平。栅极驱动阻抗和器件的Cgd电容限制了dv/dt的大小。一旦源极电压下降了0.7V或者是-0.7V，整流二极管使开关节点固定到接近地的位置。
    事实上,源极电压会短时间内降到低于地,直到整流二极管经过了它的恢复过程,电流克服了现有的寄生电感效果。在负载电流完全从MOSFET转移到二极管后，开关节点可以回到它的最终的电压状态，低于地一个二极管的电压。

这种源极电压负漂移表现了一种典型的栅极驱动电路的问题。缓慢的二极管、高寄生电感值会导致对MOSFET的源极过多的负反馈电压，也可以使驱动器的输出端低于地端。为了保护驱动，低压降肖特基二极管可以连接输出和地端，像图21标示的那样。[image: image51.emf]
另一个要考虑的方面是当栅极电压为0时，栅极的放电电流也会为0.如果进一步对栅极进行作用，那么场效应晶体管就开始逆转。最后这个系统会达到一个非常微妙的平衡点，那就是栅极的放电电流和通过寄生电感的电压降在器件中形成了同样大小的di/dt。
当电路处在负电压的时候，即使是图21所示的随意的断开提速电路也不能提供有效地帮助。当栅极的电压降到VBE的时候，pnp晶体管会处于截止状态，而场效应晶体管会处在负电压暂态中。另外，在主开关处于截止状态的时候要注意容许的噪声的上限。源极电压要低于地几百毫伏，而栅极则保持在大约0.7伏。这种和源极有关的通过栅极的电压很危险的接近于阈值电压，尤其对于处于高温的逻辑级设备来说。

自举栅极驱动技术

在输入电压禁止高边N沟道场效应晶体管的直接栅极驱动电路使用的地方，可以考虑使用自举栅极驱动技术。这种技术采用了一个栅极驱动和跟随偏置电路，它们以主场效应晶体管的源极为参考。驱动电路和偏置电路以及器件的源极一起在两个输入电压之间波动。但是，驱动器和它的变化的偏差可以被低电压提供，因为输入电压没有在它们上面消耗。驱动器和参考地控制的信号通过一个电平位移电路连接了起来，这个电路必须承受高压差以及变动的高边和以地为参考的低边电路之间的可观的电容式开关电流。
离散高性能变动的驱动器
图23展示了一个很典型的自举原则的实施实例。[image: image52.emf]旁路电容和输出引脚可以代表以地为参考的PWM控制器和场效应晶体管驱动器。自举栅极驱动电路的基本电路组成很容易看出来。这个变动的电路由自举二极管[image: image53.emf]、R1、R2和电平位移晶体管[image: image54.emf]组成。自举电容CBST，一个有两极的推拉输出电路的驱动器和普通的栅极电阻就是自举解决方案的变动的以源极为参考的部分。这个特殊的器件可以很有效的运用到12到大约24伏的运用没有变动的驱动的简单的低功耗的PWM控制器的系统中。这个是有益的，因为芯片的额定电压不限制输入的电压的大小。另外这个电平位移电路是一个在主场效应晶体管导通期间不会从自举电容器得到电流的源极会变动的NMOS晶体管。这是一种重要的功能，它可以保持电平位移器的高效率性，还可以延长主开关的最大导通时间。这个动作过程可归纳如下:当PWM输出升高就会使主MOSFET导通，水平位移晶体管截止。R1将基极电流提供给上面的推拉输出电路驱动的npn晶体管，主MOSFET就导通了。栅极电荷从自举电容器，Cbst获取。当开关接通，它的源极就接通到输入支路上去。自举二极管和限制了向驱动提供电压和能量的晶体管通过自举电容器提供能量。在截止的时候，PWM降低就使电平位移晶体管导通。
电流开始从R1和R2流向地，下面的推拉输出电路的晶体管开始导通。因为主场效应晶体管的栅极开始放电，漏极到源极的电压开始增大，源极向地过度，允许整流器导通。在主开关闭合期间，自举电容器再次通过自举二极管放电到[image: image55.emf]水平。这个电流是由以地为参考的电路的[image: image56.emf]旁路电容提供，它穿过了[image: image57.emf]和整流部分，这就是自举技术的基本运行原理。
集成自举驱动器
在中等输入电压,主要24V或48V的应用电信系统中,大部分的自举部件可以集成到PWM控制器中如图24中示意的那样。
[image: image58.emf]
甚至对于更高的电压来说,专用的驱动集成电路也可以用高达600V的电压来使自举栅极驱动的设计变得简单。这些高电压集成电路是由它们独特的电平位移设计来区分的，为了维持高效率和可控的能耗，这些电平位移器在主开关导通期间不应该分走任何电流，即使1mA的电流作用在电平位移晶体管上，就有可能在驱动集成电路上消耗0.5W的功率。
这些应用程序的一种被广泛使用的技术叫做脉冲锁存电平转换器，如图25所示的那样。
[image: image59.emf]
如图所示，输入的PWM信号被转换成了开关命令。在上升和下降沿产生的短脉冲驱动了和高边电路连接的电平位移晶体管对。因此，驱动器的变动部分也得到改进。电平位移控制信号也必须同噪声区别开来，并为适当的功能锁存起来。
这种动作因为在电平位移器上的电流持续了很短时间，所以功耗低；但是因为控制信号不能持续保持在驱动器的输入端，导致了较低的抗干扰能力。一个额定600V的脉冲锁存电平转换器的典型脉冲宽度是120纳秒左右，这个时间间隔使驱动的本来间隔时间增加，表现为动作时开关动作的延迟，这在驱动的数据表中也可以看到。由于高于正常的时间间隔，高电压的栅极驱动集成电路的工作频率范围被限制在几百KHz以下。
一些低电压高边驱动器芯片（最高100V）利用直流电平位移电路来消除脉冲鉴频器的延迟，因此它们支持较高的工作频率。
自举开关动作
如图26所示的是自举栅极驱动电路和高边N沟道场效应晶体管一起使用。这个高边开关的开关转换先前跟高边N沟道的直接驱动原理图一起探讨，它们同样适用于自举驱动。这个电路最大的困难之处在于当截止的时候器件的源极存在负电压。像前面展示的那样，负电压的振幅与连接主MOSFET与地的寄生电感成比例（包括与整流器相连的寄生电感），器件的闭合速度大部分由栅极驱动电阻[image: image60.emf]和输入电容[image: image61.emf]决定。这个负电压可以给驱动器的输出级带来很大的麻烦，因为它可以直接影响驱动器或者PMW集成电路的源极引脚——经常被叫做SRC或者VS引脚，可能会使一些内部电路显著低于地。负电压暂态可能引起的另一个问题是可能在自举电容上产生过压。电容[image: image62.emf]很快被[image: image63.emf]从[image: image64.emf]处充满电，因为[image: image65.emf]是参考电压，自举电容上面的最大电压是[image: image66.emf]和源极端的负电压之和。给自举二极管串联一个小电阻就可以减轻这个问题，不幸的是，串联的电阻并不能提供一个可靠的解决过压的方案，而且它还使自举电容的充电速度变慢。
[image: image67.emf]
如图27所示是一个给SRC引脚提供了非常有效地保护的电路。它包括把栅极电阻挪到驱动器和主要的MOFET的源极之间，从地到驱动器的SRC引脚之间加了一个小的、低正向电压降的肖特基二极管。
[image: image68.emf]
在这个电路中，[image: image69.emf]有两个作用，它设定了MOSFET的开关速度，而且在主开关的源极处于负电压暂态的时候为肖特基二极管提供限制的电流，现在，这个开关节点就可以不用打断驱动器的动作而达到负几伏。另外，与[image: image70.emf]的两个引脚相连的两个二极管也可以保护自举电容使它不会处于过压状态。这个电路唯一的潜在威胁就是自举电容的充电电流必须经过[image: image71.emf]。[image: image72.emf]和[image: image73.emf]的时间常数会使重复充电过程慢下来，这或许是一个限制因素当PWM的占空比趋于一致时。
自举偏压、瞬态问题和启动

图28所示为一个典型的自举栅极驱动技术的典型应用图表。

[image: image74.emf]图示中有4个重要的旁路电容。
从设计观点来看，自举电容[image: image75.emf]是最重要的组成元件。因为当主MOSFET为源极参考变动电路提供偏置的时候，它需要过滤为主MOSFET栅极充电的高的峰值电流。在每一个开关周期正常运行时，自举电容提供全部的栅极电荷[image: image76.emf]来使MOSFET导通，逆向回收电荷和自举二极管的泄露电流、电平位移器的静态电流和栅极驱动器、栅极和源极之间的泄露电流，包括可能的栅极到源极之间的电流消耗都使电阻变小。这其中的一些电流只在主开关导通期间存在，一些或许是零，它们都取决于驱动器和电平位移器的实际动作。
假设稳态运行时，下面的公式可以计算在为了达到目标脉动电压时的自举电容值，[image: image77.emf]：

[image: image78.emf]
这里：

[image: image79.emf]
为了确定自举电容的值，两个条件都要考虑到。在负载暂态的时候，可能有必要使主开关保持在导通或者截止的状态几个开关周期。为了确保在这种条件下不间断的运行，[image: image80.emf]必须储存足够的能量使变动的偏置电压保持在高边栅极驱动集成电路的下限电压之上一段更长的时间。
从低负荷到高负荷，合适的控制器可以使主开关保持导通状态直到输出电感电流达到负载的电流值。最大的导通时间通常用输出电感两端的电压差来定义，在这样的情况下，最大的自举电容值可以这样得到：

[image: image81.emf]
这里[image: image82.emf]是通过[image: image83.emf]的自举偏压的初始值，[image: image84.emf]是驱动器的下限电压。如果用离散的变动动驱动器来驱动的话，[image: image85.emf]可以用最小的可靠的栅极驱动电压替换。
当MOSFET停止工作几个开关周期的时候，任何其他方向负载瞬态都需要脉冲瞬变。当输出电感的电流变为0时，主开关的源极就定位在输出电压水平。自举电容必须提供所有的放电电流，也必须储存足够的能量以便在闲置段结束的时候使开关导通。类似于先前的瞬态模式，电容的最小值可以这样计算：
[image: image86.emf]
在某些应用,如在充电器中，输出电压要早于输入能源应用于整流器。这些情况下，主MOSFET的源极和[image: image87.emf]的负极连接在输出电压上，自举二极管可能在启动的时候反向偏置。给自举电容提供初始的电荷或许是不可能的，这取决于偏置和输出电压电位之间的电位差。假如输入和输出之间有足够的电压差，如图29所示的由电阻[image: image88.emf]、二极管[image: image89.emf]、稳压二极管[image: image90.emf]组成的简单的电路可以解决启动问题。
[image: image91.emf]
在这个启动电路中，[image: image92.emf]作为第二个自举二极管用来在加电的时候给自举电容充电。[image: image93.emf]经过充电之后将会达到比正常情况下的驱动器的偏置电压高的齐纳电压[image: image94.emf]。自举电容电流和齐纳电流都被启动电阻限制。为了达到高效率，选择的电阻应该可以使电流限制在一个很小的值，因为第二个通过启动二极管的自举线路将会一直存在于电路中。
接地注意事项
关于自举栅极驱动和高边N沟道MOSFET有3个接地问题需要解决。　图28即可用来识别最关键的高强度电流在一个循环中的典型应用。
第一个焦点就是需要限制栅极的峰值电流在一个比较小的范围内，考虑到栅极电流必须经过的线路，这可能是一个很具有挑战性的任务。导通时，这个路线包括自举电容，驱动器导通的晶体管、栅极电阻、栅极端，最终，这个循环在主MOSFET的源极也就是以[image: image95.emf]为参考的地方结束。截止过程更为复杂，因为栅极电流有两个独立的部分。电容[image: image96.emf]的放电电流被很好的定位，它流经栅极电阻、驱动器截止的晶体管，从功率场效应管的源极流向栅极。另一方面，电容[image: image97.emf]的电流必须流经电阻[image: image98.emf]、驱动器截止的晶体管、输出滤波器，最终流经功率级的输入电容[image: image99.emf]。这三个载有栅极驱动电流的环路都必须缩小到印刷电路板上。
第二条高强度电流路线包括自举电容、自举二极管、以地为参考的驱动器的旁路电容以及功率级的整流二极管或者晶体管。[image: image100.emf]从以地为参考的驱动器电容[image: image101.emf]通过自举二极管再次充电，使[image: image102.emf]的正极和地连接起来。这种再充电过程发生在很短的时间内，其中还有峰值电流。因此这个高边驱动器必须局部绕道到它自己的输入上面。根据经验，[image: image103.emf]需要比[image: image104.emf]大几个数量级。为了保证可靠性，将循环线路缩小到印刷电路板上面也同样重要。
这个电路的第三个难题就是保持寄生电容电流流经电源和地，而且流经的环路阻抗要低。目标就是控制这部分电流远离敏感的模拟电路的地端。如图30展示了两个高边驱动集成电路中的寄生电容电流的线路。

单独的高边驱动集成电路常常只有一个公共的地端。因为电容电流必须回到能级的地面电位，集成电路的低边部分需要以激励地线为参考。这是与直觉相违背的，因为驱动器的控制信号是以信号地线为参考。然而想要消除模拟和激励地线之间的电容电流还需要使两者地之间的可能的差异性最小。
如果用既有低边部分又有高边部分的一般意义上的桥式驱动器，这个情况会得到很大的改善。这些环路有两种地经常被标成GND和COM，在设计上提供了更多的便利。为了使电容电流经过最短的路线回到激励地线，可以把COM的引脚直接与激励地线相连。而ＧＮＤ的引脚可以与控制器的信号地线相连，这样就可以达到最大的抗干扰能力。为了完整性，ＰＷＭ控制器的旁路电容也应该被提到，它接在芯片的ＶＣＣ和ＧＮＤ的引脚的附近。再一次提到图２８，相对于[image: image105.emf]和[image: image106.emf]而言，[image: image107.emf]是一个比较小的电容，因为它仅仅提供高频通路而不是栅极驱动的组成部分。
[image: image108.emf]
交流耦合栅极驱动电路
在栅极驱动中交流耦合仅仅为栅极驱动信号提供了简单的幅度变动。交流耦合的主要目的是参照高边栅极驱动器为主ＭＯＳＦＥＴ修正开启和闭合电压，其中的关键是桥接大的可能的差异性。如图３１所示的以地为参考的例子中，栅极不是被原始的驱动器的输出电压，０Ｖ到[image: image109.emf]驱动，而是被[image: image110.emf]到[image: image111.emf]驱动。电压[image: image112.emf]由被二极管固定的网络决定，它是穿过耦合电容的时候产生的。这种技术的好处在于以一种简单的方法在截止期间为栅极提供了负偏压，使得在开关断开的时候提高了断开的速度以及对ＭＯＳＦＥＴ的ｄｖ／ｄｔ的免疫能力。作为交换，降低了闭合的速度，以及因为降低了的正驱动电压而可能需要提高阻值的[image: image113.emf]。交流耦合的基本成分由耦合电容Ｃｃ和栅极到源极的负载电阻[image: image114.emf]组成。
[image: image115.emf]
电阻在加电的时候起到了拉低栅极电位的最要作用，启动时保持ＭＯＳＦＥＴ闭合的原理是位于驱动的输出端和器件的栅极之间的耦合电容的阻挡作用。另外，[image: image116.emf]为流经耦合电容的电流提供了线路。如果没有这个电流成分，或许通过Ｃｃ就不能产生电压。理论上，在每个开关周期中，都会产生同样数量的栅极电荷然后通过电容运输，而通过Ｃｃ的静电荷为０。同样的原理也适用于稳态时来确定通过电路中的耦合电容和[image: image117.emf]的直流电压。假设没有钳位电路，一个固定的Ｖｃ电压通过电容，一个固定的循环周期Ｄ，[image: image118.emf]的电流可以看成是通过Ｃｃ的附加成分。因此，在导通期间以及ＭＯＳＦＥＴ的持续导通时间内通过耦合电容的电荷是：

[image: image119.emf]
同理，在截止期间以及持续截止时间通过的电荷是：[image: image120.emf]
在稳态工作时，这两个电荷必须相等。
解Ｖｃ的方程式就可以得到通过耦合电容的电压值：

[image: image121.emf]
这个被广泛了解的关系强调了耦合电容电压的占空比的依赖性。当占空度变化的时候，Ｖｃ也跟着变化，ＭＯＳＦＥＴ的开关电压因此也跟着调节。如图３２所示，当占空比比较低时，截止时的负偏压减小，当占空比比较高时，导通电压显得有些不足。

[image: image122.emf]
这种在比较大的占空比情况下不适当的导通电压可以通过像图３１展示的那样给[image: image123.emf]并联一个钳位电路的方法来解决。它对耦合电容电压的影响在图３２中也表示了出来。因为耦合电容的电压被钳位电压限制了，栅极的最大负偏压也确定了下来。因为栅极驱动的幅度不被交流耦合电路影响，因此可以保证一个占空比幅度内的最小的启动电压。
耦合电容的计算

在每个开关周期中，通过Ｃｃ的电荷量都在开关频率的基础上引起了通过耦合电容的交流波动。很明显，这个电压波动与驱动电压的幅度相比应该尽可能的小。

这个波动电压可以根据前面计算的电荷量来计算：

[image: image124.emf]
因为[image: image125.emf]，因此这个式子整理之后可以得到Ｃｃ的值：
[image: image126.emf]
当Ｄ=0.5的时候，这个式子取最大值。好的情况下应当限制最大的交流波纹振幅在[image: image127.emf]的10%。

耦合电容的启动瞬态
在计算最小的耦合电容之前，有一个参数需要先定义一下。[image: image128.emf]的值应该首先被确定，为了做出适当的决定，应该首先检查交流耦合电路的启动瞬态。
在加电的时候，Ｃｃ的初始电压为０，驱动器的输出开始通过耦合电容使直流电压逐渐增大直到达到它的稳态电压值，Ｖｃ。通过Ｃｃ形成Ｖｃ的时间决定于由Ｃｃ和Ｖｃ同时决定的时间常数。因此，为了同时达到既定的启动瞬态时间和耦合电容的波动电压，这两个参数必须同时计算。幸运的是，这里有这两个未知量的计算公式：
[image: image129.emf]
[image: image130.emf]
通过它们两个可以得出唯一的方案。

取代第二个表达式中的[image: image131.emf]的表达式，最差的情况下，Ｄ＝０．５，又[image: image132.emf]，第一个方程就得到了解决，简化后的电容值表达式为：
[image: image133.emf]
ｐａｇｅ３０

一旦[image: image134.emf]得值计算出来，它的值和需要的启动时间常数共同决定了下拉电阻的值。交流耦合驱动作为交换，平衡了效率和瞬态时间常数。为了在不同的占空比的时候耦合电容电压值可以得到更快的调节，栅极到源极之间的电阻应该可以承受更大的电流。

变压器耦合栅极驱动

在高电压栅极驱动芯片出现之前，唯一的可行的解决方法就是用一个栅极驱动变压器来驱动离散或者相似的高电压电路中的高边开关。这两种方案今天都还在使用，它们都有自己的优缺点，可以用在不同的应用中。集成的高边驱动电路很方便，它们用了更小的电路板区域，但是它们也有了明显的闭合和断开延迟。合适的耦合变压方案只有可以忽略的延迟，而且它可以在即使更高的势差下工作。通常它需要更多的元件，对变压器的设计有要求或者至少要理解工作原理和它的规格。
聚焦在栅极驱动电路之前，复习一下变压器设计的基本问题以及它们与栅极驱动的联系。

1. 变压器至少有2个线圈，一个主线圈，一个次级线圈，它们都应该有良好的绝缘性。两者之间的匝数比应该可以使电压有一定的缩放比例。对于栅极驱动变压器来说，可以不必要使电压有一定的缩放比例，但是一定要有良好的绝缘性。

2. 理想的变压器不会存储能量，被称作反激式变压器的实际上就是耦合线圈。但是，实际上的变压器都在线圈和磁芯的两部分合到一块的地方的空气之间的非磁性区域都储存着少量的能量，泄露以及自感表明了这种储能。在电源变压器中，减少泄露的电感对于减少储存的能量以及提高效率非常重要。栅极驱动变压器掌握了很低的平均功率，但是在导通或者截止的时候它产生了高电流峰值。为了避免栅极驱动中的时间延迟，比较低的漏电流还是很有必要。
3. 法拉第定律要求一段时间之内变压器线圈上的平均电压为0，即使是一点直流分量都可以使工作状态不稳定以及使磁芯达到磁饱和。这个定律对于单端电流模式PWM控制的变压器耦合栅极驱动电路的设计有很大的影响。

4. 磁芯的磁饱和限制了伏秒数积通过线圈，变压器的设计必须考虑到包括最大占空比时以及同时最大输入电压时的最坏情况下的瞬态的所有条件下的最大的伏秒数积。栅极驱动变压器的最大的优点在于不变的供给电压。
5. 开关部分的一个非常重要的部分就是在单端电流模式的应用（仅仅在B-H曲线的第一象限工作）比如说快速整流器中需要保留对主电源变压器的磁芯的复位。复位时间限制了变压器的工作占空比。这即使是在单端电流模式栅极驱动变压器设计中也是一个很少见的问题，因为它们必须交流耦合，这样它们才可以双向磁化工作。
单端变压器耦合栅极驱动电路

这些栅极驱动电路和单一输出PWM控制器相互协调，共同驱动高边开关，如图33所示就是一个基本的电路。

耦合电容必须和栅极驱动变压器的初级线圈串联来为磁化的磁芯提供复位电压。如果没有这个电容，就会有一个取决于通过线圈的直流电压的占空比，变压器也会变得饱和。
[image: image135.emf]
Cc的直流电压像交流耦合直接驱动中展示的那样生成，耦合电容电压的稳态值是：
[image: image136.emf]
像交流耦合直接驱动一样，实际的栅极驱动电压Vc随着占空比而变化。另外，突然地占空比变化会在栅极驱动变压器和耦合电容旁边产生L-C谐振回路。大多数情况下，这个L-C谐振可以通过给Cc串联一个小电阻Rc就可以得到缓解。Rc的阻值由谐振回路的特性阻抗决定，给出计算公式如下：

[image: image137.emf]
记住上面的公式中Rc的值等价于包括PWM驱动器的输出阻抗的串联电阻。此外，要考虑到耦合电容电压中的准确的衰减反馈或许需要不合理的阻值。这可能会限制栅极电流，最终导致主开关的开关速度受到限制。另一方面，欠阻尼的反馈可能会导致谐振期间不可接受的通过栅极和源极端的电压。
这个电流的产物Vc有两种成分，变压器的磁化电流以及流通在连接栅极和主MOSFET的源极的电阻中的电流。因此，启动和瞬态时间常数支配着耦合电容电压的调节速度，这反映了栅极驱动变压器的磁化部分的影响，可以被下面的公式估算出：
[image: image138.emf]
磁化部分对驱动器的网络电流以及方向有另外一个重大的影响。图34展示了电路中的不同的电流成分，以及这些电流成分的和，[image: image139.emf]，它必须由驱动器提供。

[image: image140.emf]
注意输出电流波形的阴影区域，输出驱动器在它的低状态，这意味着它支持反向电流。但是因为磁化电流成分，驱动器确实在产生电流，因此输出必须控制变压器耦合栅极驱动的双向电流。如果驱动器没有在双向上携带电流的能力，或许需要额外的二极管。双极MOSFET驱动器就是一个经典的例子，因为这个时候肖特基二极管必须连接地和输出引脚。在不同的占空比以及电流值时的驱动器处于高态的时候相同的情况也会发生。
解决这个问题，避免驱动器的输出上的二极管的出现的一个简单的补救方法就是增加阻抗电流来抵消磁化电流的影响。

宽的占空比，像整流器中的那样，图33中的电路没有提供足够的栅极驱动电压，耦合电容电压与占空比成比例增加。相应的，截止期间的负偏压也增加，但是导通电压下降了。在栅极驱动变压器的次级线圈后加两个小元件就可以解决这个问题，图35展示了使栅极激励脉冲保持原先的电压水平的常用的技术。

[image: image141.emf]
这里用了另外一个耦合电容和一个简单的二极管来使变压器的次级线圈恢复到原来的栅极驱动电压水平。如果截止期间主开关需要一个更大的负偏压，可以像图31所示的关于交流耦合直接驱动的解决方案那样给这个二极管串联一个齐纳二极管。
耦合电容的计算

耦合电容值的计算是建立在最大的波动电压和先前交流耦合电路描述的稳态工作时通过电容的电荷量的基础上的，[image: image142.emf]的方程式跟直接耦合栅极驱动电路中的那个计算类似。波动有两种成分，一种跟主MOSFET的栅极电荷有关，另一个是与栅极下拉电阻中的电流有关：
[image: image143.emf]
当开关有最大的导通时间的时候，它也有了最大值，也就是在最大占空比的时候取最大值。在初级线圈部分，栅极驱动变压器的耦合电容磁化电流产生了另外的波动成分。它的影响反应在下面的方程式上，这个方程式也可以用来计算初级线圈的耦合电容：

[image: image144.emf]
可以保证在各种条件下保持在目标波动电压之下的最小的电容值可以通过确定上面表达式的最大值来得到。不幸的是，不同占空比下的最大值取决于实际的设计参数以及元件值。大多数实际情况下，它会下降到D=0.6到D=0.8范围内。
另外还要注意出现在主MOSFET晶体管栅极的总的波动电压，[image: image145.emf]。当需要特定的波动电压和栅极压降的时候，它必须分离到两个耦合电容之间。

栅极驱动变压器的设计

栅极驱动变压器的作用是用来传递以地为参考的栅极激励脉冲，使它通过比较大的势差来调解变动的驱动。像所有的变压器一样，它也可以缩放电压，尽管它很少这样被要求。它操控很低的能量但是很高的峰值电流来驱动功率场效应晶体管的栅极。栅极驱动变压器被像PWM占空比功能的可变的脉冲宽度来驱动，振幅的固定或者是变动取决于电路排布。在单端电流模式电路中栅极驱动变压器是交流耦合，磁化部分产生了振幅可变的脉冲。双端引线安排，像半桥式应用中，用振幅固定的信号来驱动栅极驱动变压器。所有情况下，栅极驱动变压器在B-H曲线的第一个和第三象限都工作。
栅极驱动变压器的设计类似于电源变压器的设计，通常只有一种匝比，由于功耗而造成的温升通常可以忽略。因此，设计以磁芯的选择开始。栅极驱动变压器的磁芯形状可以包括环形、RM、P或者类似的形状。磁芯材料是高透磁率的铁酸盐，这样可以使磁化电感值达到最大，同时磁化电流达到最小。经验丰富的设计者可以通过经验来选择磁芯的尺寸，或许也可以像电源变压器设计中要求的那样根据产品的估计区域来选择。磁芯选择完成之后，初级线圈的匝数就可以通过下面的公式来计算：
[image: image146.emf]
其中[image: image147.emf]是通过初级线圈的电压，t是指脉冲的持续时间，[image: image148.emf]是指t时间内峰峰值的变化，Ae是指选出的磁芯的等效横截面。

首要的任务是找出分子中最大的伏秒积，图36展示了单端电流模式和双端引线的栅极驱动变压器的标准积与整流器占空度之间的关系。
[image: image149.emf]
对于一个交流耦合电路来说，最坏的情况就是D=0.5，直接驱动达到了最大工作占空比的伏秒数峰值。有趣的是，交流耦合电路通过四个因素来抑制稳态时的最大的伏秒积，因为在较大的占空比的时候由于电压是通过耦合电容产生的，变压的的电压成比例地减小。
在Np的方程式中列出[image: image150.emf]是比较困难的，原因是在暂态的时候不稳定的状态的变化。当输入电压和负载迅速变化的时候，占空比也通过PWM控制器而相应的调节自己。想要推断出不稳定的变化的准确数值是相当困难的，它取决于控制回路的反馈，以及耦合网络存在时它的时间常数。通常，较慢的回路反馈以及更快的时间常数有使不稳定的变化变小的倾向。三分之一的饱和通量密度和最坏的稳态条件下的通量峰值之间的利润对于大多数设计来说，覆盖瞬态已经足够了。
下一步就是在磁芯的有效区域布线，像前面提到的那样，漏电流应当小点防止通过变压器的时候造成延迟，交流线阻也应该得到有效地控制。在环状磁芯上，线应当绕成双股的还是三股的取决于栅极驱动变压器的线数。在壶状磁芯上，每根线都应当保持单层。初级线圈应当尽量靠近中心，后面跟着低边区域的导线，如果需要用到高边部分的线，它应当尽量远离中心区域。壶状磁芯上的线的排布保证了最小的交流线阻以及可以接受的漏电流。此外，与电源地线直接相连的低边部分的导线提供了控制线圈以及变动部分和电源电线之间的天然的屏蔽。
两种功能的变压器耦合电路

有低输出阻抗和高速栅极驱动芯片的短时间的传输延迟是必须的高边开关应用。
图37和图38展示了两种不同的解决方法，它们都可以既提供电源又提供控制给在一个变动的应用中只使用一个变压器的低压栅极驱动芯片。

图37中的电路用开关频率来携带控制信号以及能量送给驱动器，原理很简单。在主开关导通期间，变压器的次级线圈电压调节到最大值来给栅极驱动芯片供电。因为电压是从栅极激励脉冲产生，因此前面的几个激励脉冲需要首先对偏置电容进行充电。因此，为这个应用选择的驱动器芯片具有负压锁定功能，避免了栅极驱动欠压时的处理还是令人满意的。
[image: image151.emf]
像电路图中展示的那样，直流复位电路必须为独立于运行占空比的驱动器提供偏压，[image: image152.emf]也保护了驱动器的输入免受变压器的次级线圈的负的复位电压的影响。这个电路的变压器的设计基本上和其他栅极驱动变压器的设计相同，功率级只被驱动器芯片的能量消耗增加了一点，与MOSFET的总的栅极电荷相关的能量亏损相比确实很小。变压器携带了很高的峰值电流，但是这些电流给偏置电容而不是MOSFET的输入电容充了电。所有的栅极电流都包括主要晶体管、驱动芯片和偏置电容的一部分电流。
[image: image153.emf]
图38展示了另外一个利用同一个变压器来转换能量以及控制信号的方案。图37和图38的不同之处在于变压器的工作频率不同。这个方案运用了一个专用的芯片对，高频载波被用来传送能量，幅度调制传输控制命令。为了有效地利用电路板区域，图38中的电路原理图可以划分成两部分。因为运用了高频，因此这里用到的变压器要小于传统上的栅极驱动变压器。这种解决方案的另外一个优点在于可以独立于栅极驱动命令把变动的驱动器的偏压确定下来，这样驱动就没有前面的方案中的开启延迟了。
双端变压器耦合栅极驱动

在高能量半桥式以及桥式转换器中，驱动两个或者更多的MOSFET的需求由推挽式或者被叫做双端PWM控制器控制着，如图39所示即为这种栅极驱动电路的简化的原理图。
在这些应用中，两极对称的栅极驱动电压很有效，在第一个时钟周期中，[image: image154.emf]是导通的，迫使通过栅极驱动变压器的初级线圈产生了一个正压。在下一个时钟周期中，[image: image155.emf]导通了一段时间（稳态时间），通过磁化电感产生了一个极性相反的电压。在任意两个时钟周期中，通过变压器初级线圈的平均电压为0V。

[image: image156.emf]
因此在推挽式栅极驱动电路中不需要交流耦合。

设计者们总是担心任何可能由元件容差产生、在控制器中抵消的不平衡成分，这些小的偏差可以很容易地被驱动器的输出阻抗或者跟变压器的初级线圈串联的一个小电阻补偿掉。不均衡的工作周期会产生一个可以产生通过驱动电路的等效电阻的平衡电压的电流，假设PWM控制器的两种输出占空比[image: image157.emf]和[image: image158.emf]，磁化电感的直流电流值定义如下：
[image: image159.emf]
为了表现这个问题的繁琐，我们假设[image: image160.emf]（百分之六的占空比不同），[image: image161.emf]，[image: image162.emf]，是高边和低边的输出阻抗之和，直流电流的结果值是24mA，额外的功耗仅为3mW。

栅极驱动器的设计应该遵循的规则和程序和这一章介绍过的规则和程序是一样的，最大的伏秒积由[image: image163.emf]和开关周期决定，因为通常推挽式的电路没有占空比限制。

最差条件下的通量密度的峰值与饱和时的通量密度的比值应当适当（大约为3:1）。
图40展示的是栅极驱动变压器控制满桥式调相整流器的四个功率晶体管的特殊的应用。

[image: image164.emf]
根据调相技术，这个功率级用了四个50%占空比的栅极驱动信号。每个腿的两个MOSFET都需要可以由同一个栅极驱动变压器的两个输出绕组提供的补充驱动波形，尽管稳态的占空比通常为0.5，改变两个补充的脉冲序列之间的相位关系会使占空比出现不对称现象。因此，瞬态的时候PWM输出为栅极驱动变压器提供的不是原先的占空比50%的信号。因此，应当在变压器中建立一个安全系数来覆盖暂态时候不平均的占空比。
另一个需要指出的有趣的事实是局部的断开电路可以很容易就被合并，而且变压器的次级线圈很需要这种电路。栅极驱动变压器，准确的说是变压器的漏电感对快速变化的信号表现出了较高的阻抗。如果驱动器的下拉能力对于高边开关的应用不是很适合的话，电源电路的闭合速度以及dv/dt免疫力就会受到很严重的影响。

最终的评论，概要

像所有的书一样，这篇文章应该从头读到尾来了解整个故事。早先对于开关速度、dv/dt的免疫力、绕路规则等等的考虑的描述对于所有的包括变压器耦合栅极驱动电路在内的所有电路都适用。像那些互相依赖的话题一样，只有特别的独特的、新的性能才突出表现了出来。

这篇文章介绍了为高边开关应用电路设计高性能栅极驱动电路时的一个系统的观点，这些程序可以用下面的分步的清单来总结概括：

1. 栅极驱动设计程序应在功率级设计好之后以及选好功率组件之后。
2. 收集所有的工作参数，特别是基于应用要求的功率MOSFET的电流和电压，工作点温度、跟功率MOSFET周围的电路有关的dv/dt以及di/dt的限制，通常由功率级的不同的阻尼或者共振电路决定。
3. 估量实际应用电路中的描述功率半导体元件的寄生组件值的所有的器件参数，数据表中的数值都是为了室温下不实际的测试条件而列出的，因此它们都应该做出相应的修改。这些数据包括器件电容值、总的栅极电荷、[image: image165.emf]、阈值电压、米勒稳定电压、栅极内阻等等。
4. 把要求按照优先顺序排好：性能、印刷电路板尺寸、预计花费等等。然后选择跟功率级的拓扑结构吻合的栅极驱动电路。

5. 建立将要用来激励栅极驱动电路的偏置电压电平，检查是否有足够的电压来减小MOSFET的[image: image166.emf]。

6. 选择驱动芯片，栅极到源极的电阻，根据作为目标的升高的dv/dt串联的栅极电阻[image: image167.emf]，想要的开关速度。
7. 如果需要设计（或者选择）一个栅极驱动变压器。

8. 计算出交流耦合情况下的耦合电容值。

9. 检查启动或者瞬态运行条件，特别是在交流耦合栅极驱动电路中。
10. 估计驱动器的dv/dt和di/dt的能力，并和功率级决定的值比较一下。

11. 如果需要增加一个断开电路，计算它的组件的值来达到dv/dt和di/dt的要求。

12. 检查驱动电路中所有的功耗。

13. 计算出旁路电容值。

14. 优化印刷电路板的布局使寄生电感达到最小。

15. 为了过多的铃声，在栅极-源极端和驱动芯片的输出端经常检测最终的印刷版上的栅极驱动波形。

16. 需要的时候通过改变栅极驱动电阻来增加保护或者调节共振电路。
在一个可靠的设计中，这些步骤应该在最坏的条件，比如高温，高瞬态电压，比较高的电流等可以改变驱动器工作状态，最终影响功率MOSFET的条件下检测。

当然还有更多的栅极驱动的应用，这里就不再论述了。我们希望这里讲述的原则和方法可以帮助读者去理解和分析其他的方案。对于那些想要在告诉栅极驱动设计方案中快速找到答案的人，附录A到E提供了不同计算的经典的实例，附录F则提供了一个有变动的栅极驱动电路的整流器的完整的，一步接着一步的栅极驱动设计例子。
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