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采用单片机作为控制单元的反激式 SMPS
简介

本应用笔记描述了采用 PIC16F1769 控制电路的 20W
开关电源（Switched Mode Power Supply，SMPS）的
设计、构建与测试步骤。SMPS 输出电压为 12 VDC，输
出电流最大值为 1.7A。重要的设计步骤以教学方式展
现，以便读者能通过这些信息来构建规格可能不同的相
似设计。PIC16F1769 单片机用作逻辑和控制电路，其
在设计时集成了必要的元件，作为内核独立外设（Core
Independent Peripherals，CIP），可控制不同的 SMPS
拓扑，如：比较器、运算放大器、 CCP、 DAC、 COG
等。事实证明，将所需的逻辑集成至 PIC® MCU 对于利
用相同的芯片来设计不同拓扑而言具有巨大的优势，因
为内核独立外设的设置可在电路工作时修改，无需改变
硬件。如后续章节所述，内核独立外设经配置后可独立
或自主工作，允许 MCU 内核实现设计人员需要的任意
功能，比如通信、测量和数据采集等。

本应用笔记提供布局设计技巧和已实现应用的测试结
果，为读者奉上 PCB 设计步骤，并提供对比结果和记
录必要更改的可能性。

技术规格

开始设计反激式开关电源（SMPS）时，设计人员需要
明确设计目的、了解哪种输入电源为应用供电，以及需
实现何种电源转换才能为输出供电。设计人员必须考虑
负载支持多少纹波，以及整个系统连接应用后会产生多
少噪声。

本项目的输入电源来自主交流插槽。

世界上有两种基本的电压和频率标准，一种是北美标准，
即 120V、 60 Hz，另一种是欧洲标准，即 220-240V、
50 Hz。有关这些标准的更多信息，请参见“参考文献”
的 [1]。

由于标准存在偏差 （巴西 220 VAC ~ 60 Hz，牙买加
110 VAC ~ 50 Hz），有必要进行通用输入兼容，比如
100 VAC - 240 VAC、 50 Hz - 60 Hz，误差裕度 10%。
本应用笔记中使用的输入为 84 VAC - 276 VAC、47 Hz -
63 Hz。

设计必须要能提供 20W 最大功率，输出必须与输入隔
离。20W 功率可以是范围从 10 VDC/2A 到 24 VDC/0.8A
的组合。市场上有各种变压器可支持此电源的输入 / 输
出条件，因此使用一个即用型变压器和一个自定义变压
器有助于做出最终决策。变压器基于输入和输出电压之
比构建，因此设计人员可以计算匝数比、电感，进而计
算其它变量。由于设计的目标应用有所不同，设计人员
必须意识到可能会采用一些输出纹波压缩。本设计中未
采用有效功率因数校正系统 （power factor correction
system，PFC），但应注意到某些应用或用户可能会明
确提出需要使用，因此PFC系统必须包含在系统噪声计
算中，并可能影响设计的稳定性。

本应用笔记中展示了反激式设计，实现该设计便于使用
电流模式控制以及集成比较器、运算放大器和 COG 的
最新 PIC16F176X 单片机，保证正确的功能和稳定性。
PIC16F176X 单片机是一种功能强大的 IC，集成模拟控
制系统并通过内部 CIP 用于 SMPS，可在运行时进行配
置和重新配置，从而具备了智能系统优势，具有控制、
适配能力，用户能与之通信。

系统的稳定性使用 Omicron Lab 的 Bode-100 矢量网络
分析仪进行验证，符合相位裕度大于 45°、增益裕度大
于 20 dB 的规格。
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必须遵循良好的 PCB 设计规则、使用正确设计的变压
器和光耦合器，以便提供隔离电流模式控制环路所需反
馈信息的功能，从而保证隔离性能。

反激式理论 （需要什么）

反激式是 AC/DC 和 DC/DC 转换中最常用的技术，其在
输入与任意输出之间具有电流隔离。反激式转换器是一
种降压 - 升压转换器，其电感经分割后形成变压器，因
而电压比成倍增加，并具有隔离的额外优势。系统可以
提供线路隔离以便保证了用户的环境安全，这多亏了采
用变压器来进行电源转换，以及采用光耦合器进行输出
稳压。

最常见的应用有：

- 低功耗SMPS（手机充电器、PC中的待机电源）

- 低成本、多路输出电源（主 PC 电源 < 250W）
- 高压生成 （闪光氙灯、激光器、复印机）

反激式变压器提供的隔离性能还可通过在 50-60 Hz 线
路频率下使用变压器获得，但这种变压器的重量和尺
寸与频率成反比，因此将其集成在转换器结构中并工
作在几十至几百 kHz 频率下更方便，从而大幅缩小了
物理尺寸。

与其它开关稳压器拓扑相比，反激式拓扑具有多项成本
和性能优势，将在下文叙述。

成本优势

1. 对于约 100W 以下的输出功率水平，电源变压器
（耦合电感）的设计相对简单。

反激式稳压器的装配成本较低，因为它的总元件数较
少，单个磁元件可同时用于电能存储和变压器操作，并
且它可方便地生成多路输出。

2. 输出整流器击穿电压要求较低，因为它们不需要
屏蔽其它拓扑的滤波器电感两端产生的电压。

性能优势

1. 由于反激式拓扑的次级端电路中不存在反相电
感，因而可在多个输出电源中很好地跟踪电压。

2. 由于不需要每一个周期都对输出电感充电，因而
具有良好的瞬态响应。

该转换器的电气原理图如图 1 所示。

图 1： 反激式拓扑电气原理图
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反激式转换器工作时首先将来自输入源的电能储存在变
压器中，此时初级端电源开关导通。当开关处于关断状
态时，变压器电压反转，输出续流二极管正向偏置，向
输出端提供电能。采用反激式拓扑时，输出可以是正或
负 （由变压器极性圆点定义）。

有三种基本的电能传输模式：

• 连续导通模式 （Continuous Conduction mode，
CCM） —— 下一次导通周期开始时，存储在反激
式变压器中的一部分电能留在变压器中。

• 断续导通模式（Discontinuous Conduction mode，
DCM） —— 关断周期内，存储在变压器中的全部
电能传输至负载。

• 临界导通模式（Critical Conduction mode，CrCM），
亦称为转换模式（Transition mode，TM）—— 位
于 DCM 和 CCM 之间的边界，在开关周期结束后，
存储电能达到零时发生。CCM、DCM 和 CrCM 的
波形分别如图 2、图 3 和图 4 所示。

图 2： CCM 工作波形

图 2 和图 3 显示了 CCM 和 DCM 工作时的电流。相比
CCM 应用，在 DCM 工作模式下，当初级端 MOSFET
导通时，初级端电流从零开始，并在最高点达到峰值电
流的两倍以上。关断时，安培匝数传递到次级端，并且
次级端电流下降至零，并保持到下一次开关周期开始。
相比针对 CCM 操作的设计，针对 DCM 操作的设计其
反激式变压器需要的电感值更低，因为电流纹波（ΔIL）
要高很多。

图 3： DCM 工作波形
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图 4： CrCM 工作波形

图 5： 反激式电源级内的电流

 

DS00002122A_CN 第 4 页  2016 Microchip Technology Inc.



AN2122
CrCM工作模式与DCM类似，只不过其初级端MOSFET
在漏电压处于最低电平时导通。这种时序具有最低的导
通损耗，并且能以更高的效率工作；然而，其开关频率
是可变的。

从初级端到次级端的换相期间，漏电能无法直接传输至
次级端，因而必须将其吸收。在没有箝位电路的情况

下，漏电感电流完成循环的唯一路径是对 MOSFET 的

寄生漏极 - 源极电容充电。

图 5 显示了箝位电路的一般示例。注意 CCM、DCM 和

CrCM 模式下变压器两侧电流的断续特性。与其它无变

压器拓扑 （比如降压或升压）相比，这是一种本质差
异。变压器两侧的高纹波电流直接影响输出电压纹波、

效率以及差分模式传导性电磁干扰（Electromagnetic
Interference， EMI）。

1. 连续导通模式

在连续导通模式下，次级端的反射电流从不在换相期间

到达零，如图 6 所示。在 TON 期间，次级端上的电压

为 VIN/n，且反映在次级端上的电流斜率为 VIN/(n * L)。
在 TOFF 期间，次级端上的电压为 VO，下降电流斜率为

VO/L。电感值很大，电流和磁场的纹波分量相对较小。

以下限值是对于可接受的初级端峰值电流的一个很好
的折衷：

35% < ITmin/ITmax < 50%

它还可用来对效率和变压器尺寸进行适当的权衡取舍。

已知输入电压 （VIN）、占空比 （D）和变压器匝数比

（n= N1/N2），则使用公式 1 可计算输出电压。

公式 1： CCM 中的输出电压

公式 1 显示 CCM 中的输出电压与负载无关，还显示出
变压器中的电流不随 IS 而改变，只随该负载电流上移或
下移。

使用公式 2 和公式 3 即可计算导通和关断时间，T 表示
开关周期。

公式 2： CCM 中的导通时间

公式 3： CCM 中的关断时间

图 6： CCM 工作模式下次级端内的反射电流

输出电流表示通过二极管的平均电流，可通过公式 4 计
算得出。

公式 4： CCM 中的输出电流

IL 的最小值和最大值可通过公式 5 和公式 6 计算得出。VO
VIN D•

n 1 D–( )•
--------------------------=

TON T  • n VO•
VIN n VO•+
------------------------------=

TOFF T  • VIN

VIN n VO•+
------------------------------=

IO
ILmin ILmax+

2
------------------------------ TOFF

T
------------•=
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公式 5： CCM 中的最小电感电流

公式 6： CCM 中的最大电感电流

如果 IO 下降至限值 IOL 以下，则 ILmin 变为“0”，转换
器将工作在 CrCM 模式下，如图 7 所示。 IOL 可以通过
公式 7 计算得出。

公式 7： CCM 中的输出限流

2. 断续导通模式

在断续导通模式下，次级端的反射电流在换相期间到达
零，如图 8 所示。上升斜率并没有从 CCM 发生变化，
但下降斜率变得更陡峭了。断续模式下使用的反激式变
压器要小很多，因为存储的电感电能仅为连续导通模式
电路中所需电能的 1/5 或 1/10。导通电路经过了简化，
因为功率开关中的负载电流在导通期间为零，并且不需
要考虑导通损耗或导通缓冲器电路。传导性电磁干扰
（EMI）有所下降，因为晶体管导通时集电极电流为零。
由于磁场具有较大的交流分量，采用 DCM（和 CrCM）
时必须考虑磁芯损耗。 CCM 工作模式通常具有较低的
交流磁场；因此，设计变压器时最主要的限制便是磁芯
饱和，而非磁芯损耗。

在 DCM 模式下，已传输的电能取决于导通时间、输入
电压和电感值。每个周期中都会有一次完整的电能传
输，由公式 8 定义，其中 PDCM 表示 DCM 中的负载功
率，L表示变压器初级端测得的电感值，f表示开关频率。

公式 8： DCM 中的输出功率

图 7： CrCM工作模式下次级端内的反射电流

图 8： DCM 工作模式下次级端内的反射电流

ILmin IO 1 n Vo•
VIN

---------------+ 
 • VIN T•

2 n• L•
-------------------- n Vo•

VIN n VO•+
------------------------------•–=

ILmax IO 1 n Vo•
VIN

---------------+ 
 • VIN T•

2 n• L•
-------------------- n Vo•

VIN n VO•+
------------------------------•+=

IOL
VO T•
2 L•

---------------- VINmax

VINmax n VO•+
------------------------------------- 
  2

•=

PDCM

VIN
2

D
2•

2 L f••
-----------------------=
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虽然变压器两侧存在断续电流，但相比 DCM，工作在
CCM 模式下一般具有更佳的效率。支持这一事实的一
个原因是，DCM 中较高的均方根（root mean square，
RMS）电流意味着 MOSFET、初级端和次级端电容以
及初级端箝位中的功耗也更高。然而，由于在 DCM 模
式下电感值较低，相同物理尺寸的变压器在 DCM 模式
下相比 CCM 模式下的设计可能具有更低的导通损耗，
哪怕其 RMS 电流更高。在某些交流线应用和工作条件
中， CrCM 模式可能同样可以提供与 CCM 相近甚至更
高的效率。

控制方面

两种控制反激式拓扑的最常用方法是电压模式控制
（Voltage Mode Control， VMC）和电流模式控制
（Current Mode Control，CMC）。CMC 使用磁化电流
来定义占空比，而 VMC 却不这么做。CCM 模式下，由
于变压器的电感和输出电容，采用 VMC 设计可具有相

对低频的双极点；它比 CMC 更难以补偿，基本上由驱
动同一个电容的电流源组成。相反，使用 CMC 在 CCM
模式下工作时，比较器必须避免工作占空比接近甚至超
过50%时的次谐波振荡。这一般是通过在电流反馈信号
上叠加一个外部斜坡以创造一个复合信号来完成的。

电压模式工作原理

电压模式控制可能是控制电源的最常见方式。将误差电
压（来自基准电压与部分输出电压之差）与固定频率和
幅度的锯齿信号进行永久对比。这两个信号的交叉点形
成比较器输出转换。当输出电压偏离其自然目标时，误
差电压增加，导致误差和锯齿信号形成交点，自然扩展
了切换点之间的距离：D 增加。

图 9 描述了一个由电压模式 PWM 控制器操作的简单转
换器。电压模式亦称为直接占空比控制，因为误差电压
直接驱动占空比。

图 9： 电压模式控制电路的实际实现 （误差电压决定导通持续时间）
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电流模式工作原理

电流模式调制器依靠电感电流的循环来完成切换决策。
时钟脉冲设置锁存，闭合电源开关。电流在电感中斜
升，斜率为 V/L。当电流到达设定点数值时，比较器对
其进行检测，并复位锁存；之后开关处于开路，等到下
一个时钟周期时再次闭合；更多详细信息请参见 “带
CIP 的反激式逻辑”。图 11 描述了一个电流模式控制器
的标准实现。电流模式控制可更快速地响应输出变更，
具有更简单的补偿电路，且在同类电压模式电路中的带
宽更高。电流模式电路的额外优势包括固有的逐脉冲限
流，以及当多个电源单元并联时可方便地提供负载均
衡。该设计采用电流模式控制逻辑。

第一次计算

针对此设计的第一次计算采用称为 “POWER 4-5-6”
的工具来完成。这款工具提供入门所需的一切数学计
算，并给出设计的工作情况、元件数值以及所需的变压
器类型。为了让设计能够正常工作，依旧需要花一些时
间进行试验和调节。

使用工具开始一个项目时，设计人员需选择添加哪些
高级设计功能，如图 10 所示。对于本设计而言，选择
Magnetics Designer、Snubber 和 Output Impedance。

图 10： POWER 4-5-6 功能选择

图 11： 通过电感峰值电流进行间接控制
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下一步是为所需的转换器添加输入和输出规格，如图 12
所示。本例中，输入为 85-264V、50 Hz，输出为 12V、
1.8A （约 21W），辅助为 10V、 0.2A （2W）。在自举
为启动 SMPS 而提供足够的电源之后，它将用作单片机
的电源和驱动器。

图 12： 设计的输入和输出规格

该工具将提供 9 个不同的拓扑选项，可根据规格进行选
择。反激式拓扑仅兼容此规格，但用户如有需要，依然
可以从QR operation、Allow DCM only或RCD Clamp
中进行选择，如图 13 所示。

图 13： 拓扑选择

元件选择、控制方法和检测方法可参见图 14。该工具显
示了拓扑的样子、 PWM 控制器的连接方式以及如何进
行补偿。设计顺序以 1 至 8 进行标记，如下所示：

1. 输入电容设计

2. PWM 控制器设计

3. 反激式变压器设计

4. 多路输出电容设计

5. 电源开关设计

6. 多路输出二极管

7. 电流检测增益

8. PWM 斜坡设计

这些设计顺序附有工具提供的建议值，用户可以更改
几乎所有内容，以便应用即用型元件的数值。有关此工
具以及使用方面的更多信息，请参见 “参考文献”中
的 [2]。
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图 14： 设计顺序

PWM 控制器设计

该工具允许更改 PWM 控制器值，以便更接近图 15 中
使用的值，并仿真所需信号。

图 15： PWM 控制器设计阶段

反激式变压器设计

更改变压器值的能力使其在设计和元件选型时具有高度
灵活性。与其它工具相比，这款工具允许对变压器、磁
芯材料和尺寸、导线厚度以及不同绕组方式的可行性进
行详细设计。

电源开关设计

图 16 显示了设计电源开关时需要定义的参数。开关应
力在下方方框内显示，可用来检查其它即用型开关器件
的兼容性。

图 16： 电源开关设计
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电流检测增益设计

图 17 描述了电流检测设计。可以根据成本和效率或根
据尺寸限制来使用检测电阻或电流互感器；另外还给出
了建议滤波器值。

图 17： 电流检测增益设计窗口

该工具提供了查看仿真波形的可能性，并可跟踪不同元
件变动的影响，避免其它工具的长仿真时间。这样，新
设计人员可以更快速地进行学习。图 18 描述了一个波

形窗口和更改相关元件值的可能性，并标出了这些更改
的结果。图 19 描述了所需 SMPS 项目的汇总；这些数
值将指导设计与元件选型过程。

图 18： 输出电压波形窗口
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数学方法

图 19： 使用 POWER 4-5-6 进行第一次计算的总结
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如果该工具并非由设计人员处理，则数学计算依然有助
于第一阶段的设计，哪怕较为费时。设计人员需要指定
下列规格：

VO、VP_MIN、VP_NOM、VP_MAX、VD、IS_MAX、fSW、
∆VO、 VT_MAX、 VT_MAX*。

然后需计算以下参数：

• 占空比：D
• 绕组匝数比：n
• 初级端 NP 和次级端 NS 绕组的电感：

- LP_MIN

- LS_MIN

• 初级端绕组电流：
- IT_MAX

- IT_MIN

• 次级端绕组电流：
- IL_MAX

- IL_MIN

• 二极管击穿电压最大值：VD_MAX

• 输出电容：CS

• ESR：RESR

• 初级端线圈匝数：NP

• 次级端线圈匝数：NS

• 变压器铁氧体磁芯体积：VE

公式 9： 第一次计算

V ′P VP VCEsat– VRpp–=

V ′Pmin 110V 1V– 0.2V– 108.8V= =

V ′O VO VF VRps+ +=

V ′O 12V 0.65V 0.2V+ + 12.85V= =

Dmin 1
V ′Pmax
V ′Tmax
----------------------–=

n
V ′Pmax Dmax•

V ′O 1 Dmax–( )•
-----------------------------------------------=

T 1
fsw
---------= TON T

n V ′O•

V ′P n V ′O•+
------------------------------------•= D

TON
T

-------------=

LSmin

V ′Pmax T•

2 n• IOL•
--------------------------------  D• min 1 Dmin–( )=

LPmin n
2

LSmin•=

ILmax

IO
1 D–
-------------

T V ′O•

2 LSmin•
--------------------------- 1 D–( )+= ILmin

IO
1 D–
-------------

T V ′O•

2 LSmin•
--------------------------- 1 D–( )–= ITmax

ILmax
n

-----------------≥

ITmin

ILmin
n

----------------=

VDmax

V ′Pmax
n 1 Dmin–( )
---------------------------------=

CO

T IOmax•

ΔVO
----------------------------

n V ′O•

V ′Lmin n V ′O•+
-----------------------------------------------•=

RC

ΔVO
IOmax
-------------------≤

假设：

最小占空比：

绕组匝数比：

示例：

示例：

（此处 DMIN 用作初始 DMAX）

（此处 IOL 等于 IO_MAX）

导通模式中的晶体管 TON：

初级端 NP 和次级端 NS 绕组的电感：

初级端和次级端绕组电流：

二极管击穿电压最大值：

输出电容：

等效串联电阻 （Equivalent Series Resistance， ESR）：
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MOSFET、输出二极管和电容选型

设计反激式开关电源时，除了变压器外，最重要、最敏
感的元件是开关、输出二极管和输出电容。因此，在特
定设计中，必须仔细选出正确的元件。电源级内的开关
同样需要使用电压箝位、输出二极管和缓冲器。

相比在一个封装内集成驱动器、控制器和开关的芯片，
分立式 MOSFET 设计具有更大的设计灵活性。设计人
员可以转而使用带有相同控制元件、电压更高的器件。

必须选择那些能够支持工作时出现的最大电压、最大集
电极电流以及具有较小漏极-源极电阻（从而损耗最低）
的晶体管。

流过晶体管的最大电流和漏极 - 源极电压可以通过公式
10 和公式 11 计算得到。

公式 10： 流过晶体管的电流最大值

公式 11： 漏极 - 源极电压最大值 本例中， ITmax 约为 1A， VTmax 约为 450V。结果与
POWER 4-5-6 给出的建议相近。

本设计中的MOSFET采用 Infineon Technologies公
司的 SPA11N80C3，具有以下数值特征，如公式 12
所示：

公式 12： 所选 MOSFET 的数值特征

如需选择散热器，可使用公式 13 公式。当 MOSFET 最
大结温为 150°C 时，环境温度由设计人员选择，具体取
决于 SMPS 工作的环境。结点至环境和结点至散热器温
度可查询数据手册。余下的散热器至环境温度可以计算
得出，进而作出散热器的选型决策。

公式 13： 结温公式

ITmax

POmax
n VO•
-------------------

n VO VIN+•

VINmin
----------------------------------
 
 
  VINmin T•

2 n• L•
-----------------------------

n VO•

VINmin n VO•+
--------------------------------------------•+•=

VTmax

VINmax
1 Dmin–
-----------------------=

VDSS = 800V; RDS =0.45Ω; ID = 11A; RW = 41W; Rthj-amb = 80 °C/W; COSS = 65 pF

导通功率损耗 PCL IPRMS
2

RDS• 0.36V
2

0.45Ω• 58 mW= = =

换相功率损耗 Poff

VINmax ITmax• tf• fsw•

6
------------------------------------------------------------------- 375V 0.82A• 10 ns• 125 kHz•

6
-------------------------------------------------------------------------------- 64 mW= = =

电容损耗 Pcap

COSS CP+( ) VINmax
2• f• sw

2
---------------------------------------------------------------------------- 65 pF 20 pF+( ) 375V

2• 125 kHz•
2

------------------------------------------------------------------------------------------- 747 mW= = =

总功率损耗 Ptot PCL Poff Pcap+ + 869 mW= =

接近 POWER4-5-6 的建议值。

TJ TA–

Ptot
------------------- Rthj amb– Rthj rad– Rthr amb–+ +=
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必须选择那些能够支持工作时出现的最大电流以及最大
输出电压和变压器输出电压的二极管。公式14和公式15
显示了计算过程。本例中，二极管电流最大值为 IDMAX =
0.82A x 5.6 = 4.59A，峰值电压应力为 VDMAX = (375/5.6)
+ 12 = 78.9V。查找 Digi-Key 或其它供应商的兼容器件
时，选择 Vishay V8P10-M3/86A 二极管，因为它的正
向电流为 8A，重复反向电流为 100V。因此，这款器件
符合标准，并在实际使用中若超过计算限值则还能留有
一定安全裕量。

公式 14： 输出二极管的电流最大值

公式 15： 输出二极管的电压最大值

输出电容值根据所允许的输出纹波和瞬态响应计算。设
计人员必须验证通过电容的有效电流值不超过数据手册
中给出的允许值。公式 16 有助于确定正确值。如果输
出端的电压变化为10-20 mV，则电容值为280-560 uF。
选择电容时，应选择数值至少为所选电压 1.5 或 2 倍的
电压；本项目中，选择 470 uF、支持的电压最大值为
63V。

公式 16： 输出电容公式

电流检测

设计 SMPS 时，一个很重要的步骤就是控制波形检测。
需注意输出电压、输出电流、输入电压或电感电流，因
为根据控制方式，检测波形将会进行对比，并根据数值
做出控制决策。如果数值不正确，那么整个控制系统将
无法如预期般工作。

无论反馈控制的类型如何，几乎所有的 DC-DC 转换器
和线性稳压器都会检测电感电流，以便进行过流（过
载）保护。此外，检测电流用于电流模式控制 DC-DC
转换器，以便进行环路控制。由于输入电压的瞬时变化
立即反应在电感电流中，电流模式控制具有出色的线性
瞬态响应性能。有多种技术可以检测电感电流，最常用
的是检测电阻或电流互感器。设计人员必须选择能够更
好地符合项目规格的方法。

串联检测电阻

此技术是检测反激式电源电流的最常用方法；它在电感
电流路径上插入一个检测电阻，如图 20 所示。如果电
阻值已知，则流过电感的电流通过检测其上的电压确
定。这种方法的优势是精度高，但不幸的是这种方法会
降低效率，因为流过检测电阻的电流会产生功耗。由于
MOSFET 栅极和源极之间有寄生电容，因此使用 RC 滤
波器。当栅极拉至高电平时，电流检测电阻上产生毛
刺，导致 PWM 脉冲提前结束 （如果未滤除），或导致
消隐 （如果未在下降事件触发中使能）。

图 20： 采用串联检测电阻进行电流检测

IDmax ITmax n•=

VDmax

VINmax
n

--------------------- VO+=

C
ISmax T•

ΔUS
-------------------------

US n•
UImin US n•+
----------------------------------------•=
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RDS 检测

此技术使用MOSFET导通电阻计算电流；假设漏极 -源
极电压较低，则器件的等效电阻由公式 17 计算得到。

公式 17： 等效电阻

此处 µ 表示迁移率，COX 表示每单位面积的氧化电容，
VT 表示阈值电压。这种技术精度不足，因为 MOSFET
电阻是非线性的，其工艺也有所不同，并与温度有关；
但这种技术具有较高精度，因为省略了串联电阻。

无传感器方案

此技术利用电感的电压 - 电流关系式以及电感电压来测
量电感电流，如公式 18 所示。无传感器方式从不用于
离线反激式设计中，因为变压器初级端上的电压非常
大，且放电时甚至会跳跃至更高位。

公式 18： 电感中的电压 - 电流

电流互感器

此技术采用电流检测互感器，在高功率设计中十分常
见。其概念是使用互感器的互感属性来检测高电感电流
的一小部分。主要劣势在于成本和尺寸都增加了。该互
感器无法传输电流的直流部分，因此这种方法无法用于
过流保护。

SENSEFET

此技术将电流检测 MOSFET 与功率 MOSFET 并联，如
图 21 所示，并利用其测量能力来检测电流。

图 21： 使用 SENSEFET 监控电流

检测 MOSFET 的有效宽度（W）比功率 MOSFET 要
小得多 （至少小 100 倍），并且节点 M 和 S 的电压应
当相等。

表 1 总结了前文讨论的方法。

为项目选择检测方式时，设计人员必须考虑到优先级，
比如成本、尺寸、效率、精度和控制类型。串联检测电
阻方式可用于效率非关键的项目，比如接入电网的电源
（对于移动应用来说，无损方式或许是更好的选择）。

本设计中选择串联检测电阻方式，并考虑到了电感中的
电流将会在满负载时的 0.9A 至低负载时的 0.1A 范围内
变动，而 1Ω、 1.5Ω或 2Ω电阻将提供三角波形电压信
号，范围从 0.1V 到 2V，等效于电感中的电流波形。RC
滤波器元件值为 R = 510Ω、 C = 470 pF，这种组合足
够衰减信号，阻止开关尖峰误触发关断，并且它足够
快，不会产生延时，同时最小占空比也较大。

RDS
L

WμCOX VGS VT–( )
---------------------------------------------------=

V Ldi
td
-----=

表 1： 电流检测技术的优缺点

方法 优点 缺点

串联电阻 精度高 功耗高

RDS 无损 精度低

观测器 无损 需要知道 L

电流互感器 无损 成本、尺寸、无 IDC 信息

SenseFET 无损，精度中等 特殊的 MOSFET、匹配问题、带宽低
（不可用于高电压）
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变压器设计

反激式变压器是反激式电源中的关键元件，理解寄生的
控制和优势可获得最优性能与成本。有助于实现更佳变
压器的设计指南总结如下：

1. 最大程度降低初级端绕组至主次级端绕组的漏电
感。这可以通过最小化分离、交错，甚至使用窗
口又长又窄的磁芯使层数降至最低而实现。

2. 最大程度降低主次级端和辅助之间的泄露。

3. 考虑使用 Multifilar® 或利兹线以提升效率。

4. 匝数比影响占空比和效率。

5. 始终在真实的测试电路中测试变压器，验证并优
化设计。

如果设计人员有机会自己构建变压器，就可以留有改进
和适配的空间。没有合适工具的情况下，自制变压器必
然具有较高的音频噪声，且泄露可能略高，但不一定比
即用型变压器差，因为即用型并非针对每一个设计单独
构建。如果自己构建的变压器性能更佳且只需少量的生
产修复，那么变压器制造公司将很乐意帮忙。

使用公式或工具设计变压器时，第一步是确定低输入电
压下所需的匝数比，它可以在不太大的占空比情况下提
供正确的输出电压。如果匝数比太小，那么电路在低负
载条件下可能具有近似为零的占空比或脉冲跳跃。

设计低功耗反激式转换器项目时，采用较低的最大占空
比是一种常用做法，这样对电源开关产生的应力较小；
但在设计较高功率的项目时，某些情况下会允许占空比
超过 50%，以便降低次级端器件的应力。

就该设计而言，最大占空比允许接近 47%，并且当最小
输入电压为 85V 时，大于 5 的匝数比可提供指定范围内
工作的足够电压。

公式 19 和公式 20 显示了这些计算：

公式 19： 匝数比公式

公式 20： 占空比公式

选择初级端电感值的空间甚至更大，且对于很多反激式
转换器来说其工作功率为 10W 或更低，设计人员应选
择一个强制转换器工作在断续导通模式下的值。在所有
负载条件下 （但功率水平较高）这将导致高初级端电
流，而较大的电感值会降低峰值电流应力。这些公式可
以作为设计的切入点，并且一些采用不同变压器的测试
将会是有帮助的。

反激式变压器理论上能在任意匝数比下工作，无论输入
或输出电压是多少。然而，当匝数比使得占空比接近
50% 时，避开高峰值电流和电压时工作性能最佳。匝数
比决定了如何在初级端和次级端峰值电压和峰值电流之
间作出权衡取舍。

公式 21、公式 22 和公式 23 有助于计算电流波形的值。
公式 22 在 CrCM 和 DCM 中使用 Imin = 0。

公式 21： 直流电流

公式 22： RMS 电流

公式 23： 交流电流

就本设计而言，计算变压器值时考虑以下几点：

• 输入电压 （85V-265V）

• 输出电压 （12）

• 满载电流 （1.8A）

• 电路拓扑 （反激式， CCM）

• 开关频率 （125 kHz）

• 所需占空比 （0.47， 110V 输入）

• 次级端纹波电流最大值 （4.2A， 12V）

• 次级端峰值短路电流 （14A）

n
VIN
VO'
---------- D

1 D–( )
------------------•=

D
nVO′

VIN nVO′+
------------------------------=

Idc D
Ipk Imin+( )

2
-------------------------------- DIAV= =

Irms D Ipk Imin•( ) 1
3
--- Ipk Imin–( )2+=

Iac Irms
2

Idc
2–=
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使用公式 24 定义匝数比。

公式 24： 匝数比计算

然后，应根据制造商数据手册磁芯内的指南来选择磁芯
材料。最大磁通密度和最大磁通摆幅随后根据磁芯的工
作情况确定。建议使用 0.3 T 的饱和限制 Bmax ；当峰
值电流达到短路极限时，B 达到其最大值。假设带隙磁
芯具有合理的 B-H 线性度特征，因此可以通过最大电流
纹波计算 Bmax，如公式 25 所示。

公式 25： 最大磁场变化

根据制造商提供的指南或者使用面积乘积公式来选择
磁芯的形状和尺寸：磁芯类型、系列：E-E 磁芯 – EFD
系列。

磁芯面积近似需要 0.499 cm2，磁芯 EFD30 提供的最小
面积为 0.66 cm2，对于本项目而言足够了。

公式 26： 铁氧体磁芯体积和匝数计算

n
VIN
VO'
---------- D

1 D–( )
------------------• 85

12.5
---------- 0.47

1 0.47–
------------------- 6≅= =

ΔBMAX BMAX

ΔIpk pk–
ISC

------------------------ 0.34.2
14
------- 0.09 Tesla= = =

μ0 4 π• 10
7–

• H
m
----  μe; 125= =

Ve μ0  μe•
I
2

Lmax LSmin•

B
2

max

------------------------------------------• 4 π• 10
7–

• H
m
---- 125 14A( )

2
4.3μH•

0.3T( )
2

----------------------------------------••
 
 
 

1470 mm
3

= = =

Ns
L

AL
------- 4.3μH

0.16μH/sp
2

------------------------------~5= =

Np Ns n• 5 5.6• 28= = =

ISRMS D Ipk Imin•( ) 1
3
--- Ipk Imin–( )

2
+ 0.47 4.2 1.5•( ) 1

3
--- 7.29•+ 2.02A= = =

IPRMS 0.47 0.9 0.3•( ) 1
3
--- 0.36•+ 0.42A= =

AWp

IPRMS
JCu

------------------ 0.42A

3 A/mm
2

------------------------ 0.14 mm
2

= = =

dp

4 AWp•

π
--------------------- 0.422 mm    或   25 AWG≅= =

lWp Np π•
4 Ae•

π
---------------• 824 mm= =

RWpDC ρCu

lWp
AWp
------------• 100 mΩ= =

且 Ae = 69 mm2铁氧体磁芯， EFD30、 EC90， AL = 160 nh/sp2

次级端线圈匝数：Ns 

初级端线圈匝数：Np

布线条件和考虑因素： 电流密度：JCu = 3 A/mm2 ；电阻率：ρCu = 1.7 x 10-8 Ωm ；

来自初级端的导线：

导线可选面积：

导线直径：

导线长度：

导线电阻：
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公式 27： 导线尺寸计算

使用 Power 4-5-6 工具可更方便地表征变压器，因为内
置了全部数学公式。它还能保存制造商不同磁芯类型和
材料的数值记录，设计人员只需点击一下就能验证所有
的更改，省去了一切复杂的公式。图 22 描述了本项目
的示例窗口。

图 22： POWER 4-5-6 中的匝数和磁芯窗口

AWs

ISRMS
JCu

------------------ 2.02A

3 A/mm
2

------------------------ 0.67 mm
2

= = =

ds

4 AWs•

π
-------------------- 0.92 mm    或    20 AWG≅= =

lWs Ns π•
4 Ae•

π
---------------• 147 mm= = RWsDC ρCu

lWs
AWsparallel
----------------------------------• 8 mΩ= =

PCuP IPRMS
2

RWpAC• 52 mW      PCuS; ISRMS
2

RWsAC• 96 mW= = = =

Pcore PV Ve• 0.45W= =

PTraf PCuTOT Pcore+ 0.6W= =

来自次级端的导线：

导线可选面积： 

导线直径：

必须使用并联连接的 4 个 AWG24，单个导线的直径 dsparallel = 0.511 mm，并且外部等效直径约为 0.92 mm

导线长度： 导线电阻：

RAC 约为 RDC 的 3 倍：RWpAC = 300 mΩ ； RWsAC = 24 mΩ  

导线中的功率损耗： 

磁芯中的功率损耗 PV = 375 kW/m3

变压器中的总损耗
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该工具还提供控制绕组窗口尺寸的功能；可以加入裕度
和绝缘，从而符合项目标准。该工具允许设计人员选择
绕组结构，可能的选项有：磁导线、绝缘导线和铜箔。
它会根据所选层数或并联导线数显示完美贴合线轴的最
大导线尺寸，此外还可在选定交错式次级端和初级端绕
组策略的情况下进行计算。所有这些都可以在纸上完
成，只不过更费时。

再次强调，这些参数是变压器设计的切入点，使用这些
公式时，需要进行一些个人实验和测试，以便让设计更
好地适应项目。之后，设计人员可能需要联系变压器设
计公司，改进设计。

图 23 描述了两个尺寸不同的变压器，它们在本设计中
的工作情况大致相同；左边那个为 Microchip 实验室设
计，右边那个在 Coilcraft 的协助下设计，与项目需求相
匹配。 Coilcraft 构建的变压器可以使用以下代码订购：
TA7641-BL。

图 23： 两个工作情况相近的反激式变压器：左边由 MICROCHIP 实验室构建；右边由 COILCRAFT 构建

联系专业变压器绕组公司的优势在于他们拥有经验和工
具；好工具可以通过良好耦合来最大程度降低漏电感，
经验可以使最终成品的尺寸最小化，此外或许还能有其
他方面的优化。

缓冲器设计

开关电源具有非理想的寄生特性，必须加以抑制，因为
它是产生振铃波形的主要原因。如果使用不当，则半导
体可能出现故障，且噪声电平可能高于要求值。本文将
讨论最常用的缓冲器和箝位电路的部分设计技巧。

图 24 显示了采用 RCD 箝位和缓冲器的基本反激式电
路，以蓝色标记。理想情况下，在没有缓冲器和箝位时，
电路开关时具有方波特性。实际使用时，断开电源开关
会使电流停止流过漏电感，这会导致 MOSFET 漏极出
现电压尖峰。

图 24： 采用 RCD 箝位和缓冲器的反激式转
换器

然后，电感会在电路中与杂散电容互相振铃，形成大幅
度高频波形，如图 25 所示。
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图 25： 无缓冲器的反激式转换器漏电压

在反激式初级端，漏电感与初级端电容互相振铃。问题
在于，MOSFET 漏极的过量电压会导致雪崩击穿和器
件故障。另一个问题是，振铃能量会在电源、负载中辐
射和传导，产生噪声问题和逻辑错误。这种振铃会导致
EMI 频谱产生尖峰 （辐射和传导测量）。因此，在这
种设计中，有必要添加箝位或缓冲器，或者同时添加这
两者。

初级端 RC 缓冲器

图 26 显示了用于消除 MOSFET 漏极振铃的 RC 缓冲器
电路。电阻用来消除电源电路产生的 LC 谐振。将一个
电容与电阻串联连接，保护电阻不受高电压损害。电容
值经过计算，可最大限度提高开关频率下电阻的有效
性。

这类 RC 缓冲器的主要功能是保护开关，必须尽可能靠
近器件放置。如果设计人员在峰值电流模式控制中使用
检测电阻，则为了避免导通时检测到放电电流产生的尖
峰，缓冲器必须放置在 MOSFET 漏极与检测电阻顶端
之间。设计人员必须选择能够消除振铃的电阻，然后选
择能够确保不会产生过量功耗的电容。

图 26： 采用初级端RC缓冲器的反激式转换器

已知漏电感，设计人员必须测量振铃频率，如图 25 所
示。设计人员必须根据波形估算振铃频率 （fr），该值
应当比开关频率幅度高两个数量级，从而不产生过量功
耗。如果振铃频率不如开关频率那么高，则变压器的漏
电感会非常大且必须降低其值，或者有可能的话尝试降
低电路电容。

图 27： 采用初级端 RC 缓冲器的漏极波形

一旦确定了振铃频率和漏电感，设计人员便可使用公
式 28 和公式 29 计算缓冲器的电容和电阻。

公式 28： 缓冲器电阻
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公式 29： 缓冲器电容

已知电容，利用公式 30 可以计算缓冲器功耗，其中 V
是输入端电压加反射输出电压。

公式 30： 缓冲器功耗

现在可以验证实际结果，其结果应当与图 27 中给出的
相近。很好地消除了振铃，且波形尖峰也有所下降，
EMI 噪声大幅降低。

初级端 RCD 箝位

图 29 显示了一个 RCD 箝位电路，可在 RC 缓冲器不足
以阻止开关过压的时候限制 MOSFET 漏极端上的峰值
电压。一旦漏电压超过箝位电容电压，则从漏电感吸收
电流，以此保护 MOSFET 免受电压尖峰的损害，并且
较大电容可以在开关周期内保持电压不变。电阻始终产
生功耗，哪怕负载极小。电容始终充电到次级端反射电
压 （vf）。满载时，有更多电能进入电容，电压比理想
方波更高（高出的量为 vx），这些电压显示在图 29 中。

图 28： 采用初级端RCD箝位的反激式转换器

图 29： 影响 MOSFET 的电压

设计 RCD 箝位时，设计人员必须测量漏电感，但本例
中存储的电能量比振铃时的递增值更重要。因此，使用
开关频率下测量的数值更合适。确定开关具有多少电压
容差之后，计算箝位电路的功耗。漏电感 Lleakage 在关
断电流 Ip 情况下存储的电能可利用公式 31 计算得出。

公式 31： 漏功率

所有漏电能都应连接至缓冲器电容，而漏电感和电容较
大，其数值在一个开关周期内不会大幅改变，因此开关
上的箝位电压上升越高，总功耗就变得越低。RCD 箝位
功耗可通过公式 32 计算得出。

公式 32： 缓冲器功耗

缓冲器功耗必须与开关上的总电压平衡。

一种常见设计是使电压 Vx 等于反激式电压的一半。这只
是估算，因为没有考虑电感放电和杂散电容的损耗，因
此由于这些效应的影响，该设计中箝位电路的损耗要低
于预期。对于限制 MOSFET 只能使用 600V 或 650V 最
大电压的高电压离线设计而言，电压 Vx 受最大输入线
路、最大电流和开关击穿电压的硬性限制。不可超过
VDS，设计人员必须考虑到击穿性能随温度下降。
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电容足够大，可以在保持电压不变的同时吸收漏电能，
但该值对于峰值电压而言并非关键。决定 Vx 的重要元
件是电阻。如果数值太大，则放电太慢，电压升高；如
果数值太小，则功耗上升，箝位电压下降。通过公式 33
计算电阻。必须选择正确电压额定值、速度尽可能快的
二极管。

公式 33： RDC 箝位电阻计算

图 30 描述了初级端采用 RCD 箝位时的开关电压。箝位
结束后，依然存在振铃效应。RDC 箝位解决了峰值电压
的问题，但没有解决 EMI 问题；初级端 RC 缓冲器有助
于解决 EMI 问题，如图 31 所示。该解决方案解决了电
压应力和 EMI 问题，具有较高的功耗。

图 30： 采用初级端 RCD 箝位的漏电压

图 31： 采用初级端 RCD 箝位和初级端 RC 缓
冲器的漏电压

最后一个需要解决的问题是输出二极管关断导致的次级
端振铃。图 32 显示了这种振铃。这些过量尖峰比初级
端上的还要危险，必须通过 RC 缓冲器抑制。

图 32： 无缓冲器的次级端二极管波形

次级端缓冲器的最佳位置是直接放置在二极管两端，如
图 33 所示。次级端缓冲器的设计过程几乎与初级端缓
冲器相同，不过漏电感等于初级端测得的漏电感除以匝
数比的平方。次级端振铃通常具有更高的频率，因而也
更容易处理。

R
2vxTs vf vx

max
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 2016 Microchip Technology Inc. DS00002122A_CN 第 23 页



AN2122
图 33： 次级端 RC 缓冲器 图 34 显示了添加一个次级端 RC 缓冲器后的结果。设
计人员还需考虑到转换器的辅助输出。图 35 显示了
POWER 4-5-6 给出的建议。

图 34： 采用缓冲器的次级端二极管波形

图 35： POWER4-5-6 中的缓冲器设计窗口

反馈和补偿电路

本章讨论不进行反馈控制环路补偿时可能出现的问题、
补偿的类型、如何计算数值、如何使用 BODE 100 来验
证变动，以及需要隔离时如何使用光耦合器。

设计 SMPS 时，除补偿环路外还可能出现其它的不稳定
来源，但在设计阶段可以预防。一种此类不稳定来源是
控制芯片元件的放置或布局，其中时钟信号是最敏感的
区域，并且电容必须尽量靠近引脚放置。

另一个不稳定来源是有源器件的放大器噪声拾取，甚至
运算放大器和光耦合器都有可能导致脉冲跳跃和次谐波
振荡。这可以通过一个放置在误差放大器输出端、时间
常数为开关频率一半的小型 RC 滤波器解决。

由于导通尖峰，此电流波形会导致过早关断。这可以通
过使用滤波器和 / 或控制器件的前沿消隐功能解决。
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在最大占空比附近工作同样会导致不稳定的情况，过早
结束时钟定时信号。在最小占空比附近工作，或在轻载
高输入情况下工作同样会有不稳定的问题，出现脉冲跳
跃。还应当考虑电流环路；当占空比接近 50% 时，
SMPS 会产生次谐波振荡。这种不稳定来源可通过添加
一个比较器斜坡解决。

对于电压环路不稳定，有三种类型的补偿电路可供使
用：I 类、 II 类和 III 类，其中 II 类有 2a 类和 2b 类变
种。更多详细信息，请参见 “参考文献”中的 [3]。

可以执行环路分析，决定使用哪种类型的补偿电路。环
路分析包括通过BODE曲线了解SMPS的开环 /相位响
应，然后通过补偿网络对其整形以便在转换器可能遇到
的各种输入 / 输出条件下稳定电源。

观察点

揭示转换器传递函数的最简单方法是中断环路，注入输
入信号，观察已打开路径另一侧获取的信号。可以通过
矢量网络分析仪“BODE 100”来完成这一操作。干扰
信号将沿环路进行分配，并且信号会根据环路增益进行
放大或衰减以及相移。 BODE 100 输出可提供干扰信
号，而输入可测量环路的传递函数。为保证测得的环路
增益等于真实环路增益，必须在某一点将环路限制在单
个路径上，且环路方向看出去的阻抗远高于反方向看出
去的阻抗。

图 36 显示了电路的反馈环路，指出了合适的注入点。注
入点位于 10-22Ω 电阻两端，与反馈串联，两侧都进行
检测，获取信号差的测量值。反方向看出去的阻抗等于
转换器输出阻抗，其值极低；而环路方向看出去的阻抗
由补偿器和电压分频器组成，范围为几 kΩ。

图 36： 反馈环路的注入点
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有关如何设置并使用 BODE 100 的更多信息，请参见
“参考文献”中的 [4]。

当分频输出电压高于基准电压时，转换器具有负反馈环
路。误差电压会变小，这会导致脉冲宽度变窄，从而降
低输出电压；当输出较低时，情况正好相反。随着频率
的上升，转换器输出级引入更多延时，其增益下降。与
校正环路结合，就会很快出现一种情况，即控制信号与
输出信号之间的总相位差消失了。理论表明，如果由于
某种原因输出信号和误差信号同相到达，同时增益环路
达到单位增益（或对数尺度上为 0 dB），则正反馈振荡
器得以建立，并提供正弦信号，该信号频率由 0 dB 交
越点固定。

对电源进行补偿时，并非为了建立一个振荡器；设计工
作将继续对校正电路整形，以保证：

• 当环路增益越过 0 dB 轴时，误差与输出信号之间
有足够的相位差。

• 校正电路的直流部分具有高增益值，可降低静态误
差和输出阻抗，并改善输入线性抑制。

这个相位差称为相位裕度 （Phase Margin， PM），通
常必须超过 45°。

图 37 显示了一个已补偿 SMPS 的环路增益并突出显示
了直流增益、相位裕度、增益裕度和交越频率。可以看
到增益上升并到达 0 dB 轴，这称为增益裕度 （Gain
Margin， GM）。良好的设计至少确保 10-15 dB 裕度，
以便应对任何由于负载条件、元件耗散、环境温度等所
导致的增益变化。

图 37： 补偿 SMPS 的补偿环路增益

如果相位裕度太小，则尖峰会引起高输出振铃，如同
RLC 电路的情况。相反，如果相位裕度变得太大，就会
拖慢系统：过冲影响响应和恢复速度。在可靠的设计中，
相位裕度大约为 70 至 80°，具有良好的稳定性和快速非
振铃瞬态响应。

一个稳定的电压环路要求对补偿电路进行整形，以便在
选定的交越点处提供足够的相位裕度，同时直流部分具
有较高的增益。为了实现这一目标，可以使用多种补偿
电路，并将极点和零点结合使用。
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1 类放大器 —— 有源积分器

要实现最高的直流增益自然要在校正环路中用到运算放
大器。相比级联无源网络并在其后连接一个高增益运算
放大器，设计人员通常会将这两者结合，组成有源滤波
器。图 38 中的纯积分器就是这种情况。图片右边的斜
坡位于增益与频率关系的曲线轴上。

这个积分补偿器的传递函数如公式 34 所示，其原始极
点由 R1 和 C1 得出，如公式 35 所示。

公式 34： 积分补偿器的传递函数

公式 35： 原始极点

图 38： 1 类放大器：无相位增强，只有直流增益

2 类 —— 零点 – 极点对

前文类型的放大器不提供任何相位增强，而如果所需交
越频率处相位裕度太低则需要用到相位增强。图 39 描
述了这种比较器，称为 2 类放大器。它以零点 - 极点对
组成积分器。

其传递函数如公式 36 所示。

公式 36： 2 类放大器传递函数

零点、原始极点和高频极点分别如公式 37、公式 38 和
公式 39 所示。

公式 37： 零极点

公式 38： 第一极点

公式 39： 第二极点
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图 39： 2 类放大器能增强相位

2a 类 —— 原始极点加零点

通过抑制电容 C2 可以撤销高频极点，并可改变补偿网
络的频率响应。图 40 显示了 2 类放大器是如何改变的。

传递函数的改变如公式 40 所示。公式 41 和公式 42 计
算零极点和原始极点。

公式 40： 传递函数

公式 41： 零极点

公式 42： 原始极点

图 40： 2a 类补偿器

2b 类 —— 比例加极点

2 类放大器的另一个变种是添加一个电阻来实现比例放
大器，并移除前面两种配置中存在的积分项。图 41 显
示了这种配置，电容 C1 与 R1 并联，产生高频增益，使
增益滚降。这种类型的放大器具有由 R2 和 R1 组成的
平坦增益，直到 C1 施加的极点开始工作。

传递函数由公式 43 得出，极点由公式 44 得出。

G s( )
1 R2C1+

sR1C1
------------------------=

ωz
1

R2C1
--------------=

ωp1
1

R1C1
--------------=
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公式 43： 传递函数 公式 44： 极点

图 41： 需比例控制的 2b 类放大器

3 类 —— 原始极点加两个同步零点 - 极点对

3 类放大器用于需要较大相位增强的场合，比如具有二
阶响应的转换器或 CCM 电压模式，如图 42 所示。其传
递函数由公式 45 得出。

公式 45： 3 类补偿器的极点和零点

G s( )
R2
R1
------ 1

1 sR2C1+
---------------------------=

ωp1
1

R2C1
--------------=

G s( )
1 sR2C1+

sR1 C1 C2+( ) 1 sR2

C1C2
C1 C2+
---------------------+

 
 
 

------------------------------------------------------------------------------------
sC3 R1 R3+( ) 1+

sC3R3 1+
----------------------------------------------•=

ωz1
1

R2C1
--------------= ωz2

1
R1C3
--------------= ωp1

1
R1C1
--------------= ωp2

1
R3C3
--------------= ωp3

1
R2C2
--------------=

如果选择了 C2 << C1 和 R3 << R1 ，则产生下列极点和零点：
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图 42： 3 类补偿电路，两个同步极点 - 零点对和一个积分器

根据转换器类型和瞬态响应，下文列出了以上放大器使
用场景的简单描述。

1 类

1 类放大器可用于电源级相移较小的转换器中。正如任
何积分类补偿，它可以在负载瞬变的情况下提供最大过
冲。此类放大器通过跨导放大器广泛用于功率因数校正
（PFC）应用。

2 类

此类放大器用得最多且工作良好的应用是滞后低至 –90°
的电源级，在这种应用中，必须消除输出电容 ESR 导
致的升压。电流模式 CCM 和工作在 DCM 中的电压模
式转换器便是这种情况。

2a 类

与上文应用领域相同，但输出电容 ESR 导致的升压可
以忽略。

2b 类

添加比例项有助于降低严苛设计条件中的欠冲或过冲。
它可以防止输出阻抗太过感性，因而具有极佳的瞬态响
应，但直流增益有所下降，从而静态误差较大。

3 类

这种配置用在电源级导致的相移达到 -180° 的情况。
CCM 电压模式降压或升压型转换器便是这种情况。

为了方便地让极点和零点在选定的频率处以特定相位裕
度交越，用户可以使用 K 因数法。这种方法在很多教科
书中都有所涉及，本文不再赘述。

如果 K 因数法太复杂，可以手动定位极点和零点并通过
测试获得良好结果。

使用 POWER 4-5-6 时，步骤都是相同的；优势在于，
工具可以完成所有计算，并可以验证传递函数，如图 43
所示。
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图 43： POWER 4-5-6 中的电源传递函数

光耦合器在初级端和次级端之间提供了光链路，并与初
级端隔离。链路由 LED（光子）对着双极性晶体管的基
极发射光形成，基极收集光子。这导致集电极电流升
高，密度取决于 LED 中的注入电流，也就是说，取决于
发射光的通量密度。

集电极中流过的电流通过电流传输比（current transfer
ratio，CTR）连接 LED 中流过的电流，而 CTR 取决于
LED 电流、光耦合器老化以及结温。光耦合器如图 44
所示。

图 44： 光耦合器电气原理图

可以集成或独立使用KA431精密可编程分流基准电压源
来获取误差信号。

有些供应商提供的 IC 将 KA431 和光耦合器集成在一个
芯片中，设计人员也可根据成本和尺寸需要选择独立的
芯片。KA431 已经包含了一个稳定和精确的基准电压源
以及一个误差放大器，因此它适合实现补偿电路所需的
一切要求。图 45 显示了 KA431 的框图和符号。

2.5V 基准电压偏置运算放大器的反相输入。输出驱动双
极性晶体管，使KA431成为分流稳压器；当基准电压源
引脚（R）上的电压低于 2.5V 时，晶体管保持开路，
KA431 对于电路透明。

一旦电压超过基准电压，晶体管开始导通，电流在器件
内流动。如果光耦合器 LED 与阴极串联，则有可能建立
一个光隔离反馈系统，如图 46 所示。
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图 45： KA431 框图和电气符号

图 46： 采用 KA431 和光耦合器的 2 类隔离式
补偿电路

电源中的光耦合器采用极为线性的响应 （从 LED 输入

到晶体管输出），因此它们比普通光耦合器更贵。就本
设计而言，选择单封装内包含光耦合器、精密基准电压

源和误差放大器的集成电路。它的基准电压为 2.5V，
CTR 范围为 100% 至 200%，隔离为 5 kV RMS，容差

范围为 0.5% 至 2%，典型连接的框图如图 47 所示。

图 47： 集成式光隔离的误差放大器模块和典
型连接

本例采用带光隔离 IC 的 2 类补偿器，并将下列计算值
用于补偿元件：

• RUPPER(R1) = 7.6 kΩ
• RLOWER = 2 kΩ
• R2 = 75 kΩ
• RLED = 10 kΩ
• CZERO (C2) = 0.1 nF
• C1 = 10 nF
• RPULLUP = 20 kΩ

自举设计

在某些电源应用中，脉冲宽度调制器 （Pulse-Width
Modulator，PWM）控制器通过从电源级变压器上抽取
的辅助绕组供电。这项技术可用来降低功耗。唯一不足
之处是上电时电容需要通过整流电压进行涓流充电，如
图 48 所示。为电路上电的另一种分立式技术如图 49 所
示。这些技术很有用，但存在以下缺点：

• 效率低 —— 从高压源中连续吸取电流
• 动态范围差 —— 必须针对最小输入电压设置偏置
（高输入电压时，电流吸取更高）

• 稳压效果差
• 无限流
• 无过温保护
• 需要大型功率电阻和齐纳二极管
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图 48： 采用齐纳二极管的自举电路

图 49： 采用晶体管的自举电路

图 50 中的原理图描述了一个简化的离线开关电源辅助
电路，采用 LR8 上电。这款 IC 解决了连续吸取电流的
问题，方法是辅助电压上升至超过设定的输出电压后进
入待机模式。之后，所有电流由自举电路提供，而不是
由高压源提供，提升了整体效率。LR8 输出电压应设得
足够高，高于 PWM 控制器的最小工作电压；同时应足
够低，确保上电后由自举电路接管。如果启动时间较
短，则芯片温度不会达到过温保护跳变点。

欲了解有关此器件的更多信息，请参见“参考文献”中
的 [5]。

使用这项技术的优势有：

• 电源自举后，LR8 进入待机模式，不再吸取高压输
入的电流

• 良好的稳压
• 内置限流
• 过温保护

图 50： 使用 LR8 实现上电

表 2 显示了 LR8 的相关规格。

 

表 2： LR8 规格

参数 LR8

输入电压范围 （VOUT + 12V）至 450V

输出电压范围 1.2V 至（VIN - 12V）

功耗
TO-92：0.6W

TO-243AA：1.3W

TO-252：2W

输出电流 0.5 至 10 mA

输出电压精度 5%

COUT 最小值 1 uF
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公式 46： LR8 输出电压

LR8 输出电压可由公式 46 计算得出。图 51 描述了针对
此项目选择的自举设计。选择 R1 等于 1 kΩ、 R2 等于
5.1 kΩ，因此公式 47 可由公式 46 得出：

公式 47： 输出电压计算

图 51： 离线自举设计

大部分PWM控制器具有欠压闭锁（undervoltage lockout，
UVL）电路或可编程启动 - 停止电压，因此当电源电压
到达导通阈值时，器件开始消耗电流。因此，如果消耗
的电流大于 LR8 提供的电流，则输出电压下降。如果添
加一个足够大的电容（C2），则辅助电路在到达关断电
压前开始提供电流。

输入滤波器设计

开关模式电源电能转换过程会在宽射频范围内产生很大
的 EMI，这是一种日益严重的环境污染。这个问题可以
通过实施电磁兼容 （electromagnetic compatibility，
EMC）加以控制，它有互为补充的两个方面：

• 描述了电气电子系统正常工作且不干扰其它系统的
能力。

• 描述了在指定电磁环境下工作的能力（参见“参考
文献”中的 [6]）。

干扰会传播并影响连接到同一个交流线分配网络中的其
它设备。传导性 EMI 噪声由两种模式组成：

• 共模（Common-Mode，CM）干扰 —— 线路上的
EMI 噪声以安全接地为中性参考

• 差模（Differential-Mode， DM）干扰 —— 相位线
路上的 EMI 噪声以零线为参考。

开关模式电源是强大的噪声发生器，因为电源开关会产
生较高的 dV/dt 和 di/dt 开关斜率。因此，差模干扰来源
于 MOSFET 或二极管的开关电流，而高速率 dv/dt 和寄
生电容接地是共模干扰的来源。

差模 （DM）噪声

差模（DM）噪声在每一条电源线和零线之间测量，并
由于磁场耦合而存在于 SMPS 中。图 52 描述了 DM
的电流路径，它试图沿电源线至零线的任何路径耗散
电能。

图 52： 差模电流路径

VOUT 1.2V 1
R2
R1
------+

 
 
 

•=

VOUT 1.2V 1
5.1
1

-------+ 
 • 7.3V= =
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共模 （CM）噪声

共模（CM）噪声在线路与接地之间测量；对 SMPS 中
共模辐射影响最大的是初级端寄生电容至地，它由开关
电阻到散热器电容、变压器内部绕组电容和杂散初级端
绕组电容组成。SMPS 中可能存在杂散电容路径，因为
与其它类型的电源相比，它们尺寸较小且集成封装密度
较高。共模噪声同时存在于输入和输出线路上；其电流
路径如图 53 所示。

图 53： 共模电流路径

CM 噪声完全通过寄生或杂散电容、杂散电子元件和磁
场传输，这些元件可见于各种系统组件以及组件和接地
之间。典型的 EMI 滤波器拓扑可抑制开关模式电源中的
共模（CM）和差模（DM）噪声，如图 54 所示。 LCM

是共模扼流圈，LDM 是差模扼流圈，CX1 和 CX2 是 DM
电容（称为“X”电容），CY 是 CM 电容（称为“Y”
电容）。

图 54： 典型 Π EMI 滤波器配置

图 55： CM 元件等效电路
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图 56： DM 元件等效电路

由于不同国家和地区对于接地漏电流限值有着安全法规
方面的规定，Y 电容不可超过一个最大值。将最大值限
制为 3.2 nF（CY<3.2 nF）可以满足全球所有法规要求。
共模电感具有足够高的漏电感，可以用作差模电感。

第一步是精确地测量 SMPS 的共模和差模噪声频谱（无
EMI 滤波器）。这可以通过在线路和 SMPS 输入之间连
接一个线路阻抗稳定网络（Line Impedance Stabilization
Network， LISN），并以频谱分析仪测量噪声来完成。
使用公式 48 和公式 49 计算所需的衰减。

公式 48： 共模衰减

公式 49： 差模衰减

其中，（VCM,measured）dB 和（VDM,measured）dB
是利用频谱分析仪测得的基线噪声电压，而 （Vlimit）
dB是所需的EMI限值（B类标准中的 60 uV dB均值），
最后的 “+6dB”是一个校正系数，以免产生误差。

第三步是根据衰减要求，决定 CM 和 DM 的二阶 L-C 滤
波器转折频率最小值。图 55 和图 56 描述了 CM 和 DM
噪声的 EMI 等效电路。CM 噪声仅受 Y 电容和两个 CM
电感的并联效应影响； DM 噪声可以通过电感 LDM 和
CM扼流圈的漏电感进行衰减；这两个Y电容还影响DM
噪声，但相比大电容值的两个 X 电容，它们的 DM 噪声
衰减较小。如前所述，DM 电感可以采用 CM 扼流圈的
漏电感代替，从而降低成本和尺寸。为了让简单的模型
能够适应可忽略噪声源阻抗效应的传导性EMI滤波器的
设计需要， EMI 滤波器元件值的选择必须满足以下条
件：CM 滤波器等效于 1/(2ωCY) << ZPC， ω(LCM +
LDM/2) >> 25Ω，DM 滤波器等效于 CX1 = CX2 = CX：

a）如果整流器二极管为关断状态：100Ω >> (1/ωCX) >>
ZSD

b）如果整流器二极管为导通状态：ωLDM >> 100Ω，
Zpd >> (1/ωCX) >> 100Ω。

其中，ω表示 CM 或 DM 噪声的角频率，ZPC 表示 CM
噪声源的高阻抗，ZPD 表示 DM 噪声源的高阻抗（此时
二极管导通），而 ZSD 表示低阻抗（此时二极管关断）。

 

Vreq CM,( ) dB VCM measured,( ) dB Vlimit( ) dB 6 dB+–=

Vreq DM,( ) dB VDM measured,( ) dB Vlimit( ) dB 6 dB+–=
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对于高频传导噪声而言频率 f >> fc，其中：

CM 和 DM 所需的衰减可以表示为公式 50 和公式 51。

公式 50： 共模衰减

公式 51： 差模衰减

两个转折频率 fR,CM 和 fR,DM 对应于沿频率轴为 40 dB/
十倍频程斜率的最小截点。

从转折频率寻找元件值的最后一部分是公式 52 和公
式 53。

公式 52： 共模转折频率

公式 53： 差模转折频率

由于 CY 必须低于 3.2 nF，因此可以首先选择它，然后
使用公式 54 计算 LCM。

公式 54： 共模电感

对于 DM 元件而言，差模电感可以由设计人员来选择，
因此电容值由公式 55 计算得出。

公式 55： 差模电容

fc
1

2π LC
------------------=

Vreq CM,( )  dB 40  log 10 f fR CM,⁄( )=

Vreq DM,( )  dB 40  log 10 f fR DM,⁄( )=

fR CM,
1

2π LCM 0.5LDM+( ) 2CY•
------------------------------------------------------------------------- 1

2π LCM 2CY•
---------------------------------------- if LCM >>0.5LDM = =

fR DM,
1

2π LDM 0.5Lleakage+( ) CX•
----------------------------------------------------------------------------------= LCM

1
2πfR CM,
------------------------ 
 2 1

2CY
----------•=

CX1 CX1
1

2πfR DM,
------------------------- 
 2 1

LDM
-------------• 1

2πfR DM,
------------------------- 
 2 1

Lleakage
------------------------•= = =
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逻辑和控制 MCU

MCU 中的 CIP 应用

使用 8 位单片机控制开关电源（SMPS）的表现和工作
情况尚不常用，这是因为单片机一般不配备所需的全部
控制逻辑，而就算单片机有能力做到这一点，它也要求
具备编程知识。当内核忙于执行一次操作且 SMPS 需要
协助的时候，问题就突出了：如果 MCU 未准备立即响
应该需求，则整个电路板会出现故障。

集成内核独立外设（CIP）的单片机就不会有这种问题，
它的模拟和数字外设可以独立于内核工作。 CIP 对于
SMPS 等应用尤为有用，这类应用需立即处理突发变
更，以确保功能正常并保护器件免受危险情况影响。采
用模拟和数字外设独立于内核的单片机有助于实现更多
功能，且使用的编码空间更少。配置阶段结束后，外设
可以不受干扰地进行工作，并且如果需要，可以在运行
期间任意时刻对它们重新配置，这为电路提供了极大的
灵活性。

部分设计人员可能会因为缺乏编程知识而不考虑使用单
片机，但这现在不再是个问题了，因为使用 MPLAB® X
的单片机代码配置器 （Microchip Code Configurator，
MCC）插件可以在几分钟内就完成配置。 MCC 是一个
对用户友好且易于使用的插件，它能生成启动项目所需
的一切代码。最新版本的 MCC 允许用户添加库，只需
点击几次就能解决设计人员的难题，同时提供在线服务
器版本。这就为 CIP 提供了某种优势，适当利用就能让
项目同时执行多个任务，且最大程度减少软件的介入、
降低电路板上的独立外设数量，同时降低元件数量。使
用通信功能可以随时对它们进行重新配置，也就是说，
应用实现的成本更低、时间更短。

假设一名设计人员可以构建有三个主要功能的电路板，
而不是三个不同的板每一种功能都使用一组 CIP 或 CIP
组合，通过通信功能，这名设计人员可以在不改变硬件
元件而仅改变内部外设连接的情况下改变功能。显然，
一块电路板的成本将远低于有着三个 IC的三块电路板。
另外，构建电路板的时间也将大幅缩短。

若要访问 CIP，用户需根据数据手册和待使用的特定功
能对其进行配置。例如，假设需要一个比较器，用户必
须配置寄存器以使能该比较器、选择极性、使用零响应
时间滤波器和 / 或比较器的迟滞功能，甚至可能需要将
其与定时器同步。另一个寄存器可允许或禁用中断，并
分配两个额外的寄存器用来选择正和负输入。这将使得
运行时可以在任意配置下禁用或更改已完成配置、并且
准备就绪的比较器。

通常用于 SMPS 应用的 CIP 为互补输出发生器
（Complementary Output Generator，COG）、比较器、
运算放大器 （Operational Amplifier， op amp）、数模
转换器（Digital-to-Analog Converter，DAC）和捕捉比
较 PWM 模块 （Capture Compare PWM， CCP），它
们是常见控制配置。

捕捉比较 PWM （CCP）

CCP 用来生成电流模式（固定频率）拓扑下的 COG 时
钟，但也可在需要的时候用来限制拓扑中的占空比。

数模转换器 （DAC）

DAC 可用来创建能通过软件改变的基准电压；可以用
作运算放大器的基准电压，并且将控制输出电压值。需
要改变输出电压的时候 （比如电池充电应用），相比固
定基准电压源（Fixed Voltage Reference，FVR）而言
它十分有用。DAC 还可与比较器配合使用，设置限值或
触发保护协议。

运算放大器 （运放）

SMPS 中通常必须使用运算放大器，它利用的是输出
电压与固定电压的误差，但也可用作放大器来检测电
感电流。

比较器

拓扑可以利用比较器对比接收电流与输出反馈。它们还
可用来检测有害事件，比如过压和短路等。
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互补输出发生器 （COG）

在部分应用中， COG 将解读所有事件，并生成驱动器
或 MOSFET 本身的控制波形。COG 可将两个或多个独
立输入事件转换成单个或互补 PWM 输出，其中下降和
上升事件控制频率和占空比。上升和下降事件的来源可
能相同，也可能不同；可能与 COG 时钟同步，也可能
异步。可选 COG 时钟输入用来生成相位延时、消隐和
死区时间。

COG 模块有一系列功能，比如可选时钟源、独立可选
上升 / 下降源、独立可选边沿或电平事件敏感性、独立
输出极性选择、独立上升 / 下降延时时间的相位延时、
通过独立上升 /下降事件或同步 /异步定时控制死区、独
立事件消隐控制、通过独立来源自动关断控制以及自动
重启功能。COG 还有六种工作模式：转向 PWM、同步
转向 PWM、正向全桥、反向全桥、半桥和推挽。

可编程斜坡发生器 （PRG）

虽然这些 CIP 常用于 SMPS 中，但设计人员还有其它选
择。可编程斜坡发生器（Programmable Ramp Generator，
PRG）可用来生成电压模式控制拓扑所需的斜坡，还可
用作比较器斜坡以抑制电流模式控制拓扑中的次谐波
振荡。

过零检测 （ZCD）

过零检测（Zero-Cross Detection， ZCD）可用来触发
边界导通模式拓扑中的上升事件。

固定基准电压源 （FVR）

固定基准电压源（FVR）能与输出电压相比较从而得到
误差电压，也能与 DAC 相连而得到相对单个 DAC 而言
更精确的可编程基准电压源。

可编程逻辑单元 （CLC）

可编程逻辑单元 （Configurable Logic Cell， CLC）可
用来检测有害事件并中断操作。当用作 COG 的独立下
降事件或关断事件时它非常有用，因为不需要中断事件
来处理问题，可以独立于内核工作。

其它 CIP

其它外设同样可用于 SMPS 应用，具体取决于需求。某
些外设能为应用中的器件提供通信和控制功能，而另一
些外设可以通过其它组合来获得更多功能。

外设引脚选择模块

单片机最近引入了一项新功能，即在 SMPS 应用中非常
有用的外设引脚选择（Peripheral Pin Select，PPS）模
块。PPS 模块将 CIP 的输入和输出连接至器件的 I/O 引
脚，但仅对数字信号有效；所有模拟输入和输出在分配
的引脚上保持不变。设计人员可以移动定时器的时钟和
栅极输入、 CCP 输入、 COG 输入引脚、 CLC 输入、
PRG上升和下降事件输入，甚至串行通信引脚；通过这
种方式，噪声更高的引脚能与敏感的引脚相隔离。还可
将输出移动到不同的引脚上，比如比较器输出、CCP、
PWM、 COG、 CLC，甚至通信引脚。

这项功能在布局布线时便凸显了其便利性，尤其是一层
或两层 PCB。它让设计人员进行逐步验证，使硬件调试
变得更容易；而其它 SMPS 控制器都不提供此项功能
（COG 分析时会提供一个示例）。

使用 PIC MCU 的优势

通信能力是一个很重要的优势，因为它让用户能随时了
解 SMPS 中信息有效性、状态、上一次检查之后发生的
改变、错误日志或故障日志。它还提供了不中断负载电
源情况下改变任意已设计功能的可能性。

使用自动化功能可在无需更改硬件的情况下进行改动或
更新 SMPS。例如，假设 SMPS 的单片机具有 NiMH 电
池充电功能，则只需更新几行代码，同一个 SMPS 就能
承担已添加任何新类型电池的充电功能。

有关 CIP 的更多详细信息，请参见 “参考文献”中
的 [7]。
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带 CIP 的反激式逻辑

选定拓扑和控制模式后，如需实现 SMPS 所需的逻辑组
合，则可以很方便地使用 CIP。对于本项目而言，有一
个离线反激式拓扑，这表示需要隔离反馈信号。这就意
味着 MCU 需要使用外部运算放大器而非内部运算放大
器，它可以集成在光隔离器中，也可以是与光耦合器组
成的独立组合。采用电流模式控制技术意味着需要使用
时钟信号来设置 PWM 的上升时刻，并且同样需要由它
来设置开关频率。复位 PWM 需要用到比较器，这就决
定了占空比和斜率补偿波形。若占空比需超过 50%，则
可以使用比较器来防止次谐波振荡。

COG 可以根据输入端的上升和下降事件产生波形，并
将用作 SR 锁存。CCP 可以产生上升事件，并配置为所
需频率。由于上升事件必须与小脉冲相似，因此其占空
比应尽量小。对于下降事件而言，可以添加第二个 CCP
来决定驱动波形的最大占空比。另一个下降事件必须是
比较器输出，其在初级端具有反馈信号和检测电流，用
作输入。

电感 / 变压器中的电流便通过这种方式控制输出。

若存在限流或有害事件，可以将另一个比较器用作下
降事件。本例中，甚至 CLC 都可以用作有害事件检测
器，并且可以作为下降事件或关断事件连接。图 57 显
示了离线反激式 SMPS 实现电流模式控制所需的内部
连接。不使用运算放大器，因为光隔离器即可满足要
求。如图 57 所示，CCP1 是唯一的上升事件源。下降
事件（FE）有更多源：用于最大占空比限制的 CCP2、
用于峰值电流调整的比较器 1 和用于最大限流的比较
器 2。本设计中未使用 PRG，因为 CCP2 所允许的最
大占空比低于 50%。 VLIM 可以是一个 DAC ；这样，
设计人员可以控制在何处设置限流。

PIC16F1768/9器件具有两个额外的比较器、两个CLC、
硬件限幅定时器（Hardware Limit Timers， HLT）、通
信引脚、一个额外的 COG、过零检测器（Zero-Cross
Detector， ZCD）、温度传感器、两个运算放大器和大
量有用的 CIP。

设计人员可以添加额外的保护、限制，甚至控制功能，
比如针对能量源的最大功率点跟踪、针对任意化学应
用的智能电池充电协议，还可在任意时刻添加新功能
（功率因数校正、电机控制、传感器、LCD、通过串行
到 Bluetooth®/MiWi/USB IC 或通过内部 I2C/LIN/SPI/
EUSART 进行的通信）。此外， MCU 还具有 XLP 特
性，因此应用可以适应低功耗环境，就像 CIP 可以在
休眠模式下工作那样。
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图 57： 用于 CMC 和波形的内部 CIP 连接

互补输出发生器 （COG）

互补输出发生器（COG）的主要作用是将单输出 PWM
信号转换为双输出互补 PWM 信号。根据可用的工作模
式，单转向 PWM 信号可在一个或多个可用的输出端获
取。 COG 可以有三个可能的时钟源、多个上升和下降
事件源或多个关断源等。它能针对所有事件添加死区、
消隐和相位延时，且由于配备了四路输出，它还能使用
用户选择的多个控制模式。

COG 将解读全部事件并生成驱动器控制波形，或在某
些应用中生成 MOSFET 本身的控制波形。上升和下降
事件的来源可能相同，也可能不同；可能与COG时钟
同步，也可能异步，并且可以选择边沿或电平检测，
这对于某些事件来说可能较为合适。可选COG时钟输
入用来生成相位延时、消隐和死区时间，它们在互补
输出模式以及单路输出转向模式中很有用，因为高功
率开关瞬变可能误触发下降事件，需将其消隐。更好
地理解 COG 所需的一切详细信息，请参见 “参考文
献”中的 [8]。
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浏览数据手册并配置所有寄存器可能需消耗较多时间，
因此简单的解决方案是使用 MPLAB 代码配置器插件。
图 59 显示了如何配置 COG。用户必须将其使能并设置
以下参数：工作模式、时钟频率、输出、上升和下降事
件、触发检测类型 （边沿或电平），以及输出 COG 波
形的引脚。如必要， MCC 还可以提供查看并彻底修改
寄存器的选项，同时通知用户是否必须配置其它某些
CIP（CCP1、CCP2、比较器 1 和比较器 2）以便符合
COG 的配置。

外设引脚选择模块 （PPS）

PPS 有助于 PCB 设计，因为它提供了将 CIP 输出更改
为其它非默认 I/O 引脚的可能性。这意味着更佳的元件
布局布线、更短的铜线以及提供针对更噪杂线路的保
护。 PPS 的另一个价值体现在实验室测试过程中 ——
它能接受其它控制器通常无法访问的内部信号，并在 I/
O 引脚上设置它们。这为用户提供了实现逐步测试与验
证的可能性，并可在器件工作时（或连接 COG 前）验
证比较器输出、PRG 输出、CCP 输出、DAC 输出，以
及其它 CIP ；图 58 显示了这一实现。

图 58： 使用 PPS 将内部信号连接至 I/O 引脚

有关 COG 和 PPS 的更多详细信息，请参见“参考文献”
中的 [9] 和 [10]。
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图 59： 使用 MCC 配置 COG
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MOSFET 驱动

完成电源级的设计并选出功率元件后，下一步是选择适
当的栅极驱动器。 PIC16F176X 具有两个 I/O 引脚，每
个引脚可提供 100 mA，如果将其与同一个控制信号并
联连接（使用 PPS），则它们可以实现 5V、200 mA 驱
动。这在较小的电源设计中也是可行的，设计人员必须
从降低成本的角度加以考虑。就本设计来说，MOSFET
的需求超出了该器件所能提供的支持，因此必须考虑使
用栅极驱动器。

选定的 MOSFET 具有一系列相关工作参数，有助于确
定驱动设计。将 MOSFET 驱动器与应用中的 MOSFET
匹配的主要依据是应用所需开关 MOSFET 的速度有多
快 （栅极电压的上升和下降时间）。任何应用中的最优
上升 / 下降时间取决于很多要求，比如 EMI （传导和辐
射）、开关损耗、引脚 / 电路电感、开关频率等。

MOSFET开启和关断的速度与MOSFET栅极电容的
充电和放电速度有关。栅极电容、导通 / 关断时间和
MOSFET 驱动器电流额定值的关系如公式 56 所示。

公式 56： MOSFET 导通 / 关断时间

考虑到 Q = C*V（其中 Q 表示总栅极电荷），则公式 56
可以写成：公式 57。

公式 57： MOSFET 导通 / 关断时间 （重写）

上述公式所表达的关系假定电流 I 使用恒定电流源。
使用 MOSFET 驱动器的峰值驱动电流可能会产生一
些错误。

在0V与实际栅极驱动电压之间改变栅极电压所需的电荷
量由典型栅极电荷与栅极 - 源极电压关系曲线表征，可
参见 MOSFET 数据手册（图 60）。红线显示 9.1V VGS

所需的栅极电荷量，数值大约为 Q = 23 nC。数据手册
中的导通 / 关断时间等于 28 ns。因此，通过公式 57，峰
值驱动电流可根据公式 58 进行计算：

公式 58： MOSFET 峰值驱动电流

由该公式得出的峰值驱动电流要求为 0.82A。然而，设
计参数中的栅极驱动电压为 9.1V，在选择合适的驱动器
时必须加以考虑。例如，假设所选驱动器在 18V 时的额
定值为 0.8A，则 9.1V 时的峰值输出电流将低于 0.8A。
由于这个原因，针对此应用选择 18V 时具有 1.5A 峰值
输出电流的驱动器；本例中采用MCP1416 MOSFET驱
动器。

图 60： 所选MOSFET数据手册中栅极电荷与
栅极 - 源极电压的关系

dT
dV C⋅[ ]

I
--------------------=

其中，

dT = 28 ns 导通 / 关断时间

dV = 9.1V 或 10V 栅极电压（具体取决于所选齐纳二
极管和自举输出）

C = 栅极电容 （来自栅极电荷值） 

I = 峰值驱动电流（针对给定的电压值）

dT
Q
I
----=

I
Q
dT
------ 23nC

28ns
------------- 0.82A= = =
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在很多栅极驱动应用中，可能需要限制峰值栅极驱动电
流，以便减缓栅极电压的上升速度。这通常用来减少
MOSFET 漏电压的快速压摆率所产生的 EMI 噪声。可
以通过切换至峰值电流额定值较低的 MOSFET 驱动器
来减慢上升和下降时间，也可以添加串联栅极驱动电阻
实现同样目的。

有关栅极驱动设计的更多信息，请参见“参考文献”中
的 [11] 和 [12]。

初级端峰值限流

有时候，设计人员可能需要限制初级端电流峰值（甚至
电源峰值），以便保护敏感元件不受破坏。这可以通过
单片机内的一个额外比较器以及一个 DAC 来实现，如
图 61 所示。

图 61： 使用 DAC 和比较器限制初级端峰值
电流

这可以用来配置初级端电流峰值限幅；当电流达到限值
时，下降事件触发器将开关设为关断状态，从而阻止电
流继续上升。限值来自 DAC 并允许用户根据项目规格
或元件限值更改。

使用此配置可以实现初级端功率峰值限幅，方法是将输
入电压与 ADC 相连，然后设置一个指定的初级端功率
峰值，以使 DAC 值符合限值要求。知道初级端电压和
所需的功率峰值后，电流峰值限幅可以通过 IPEAK =
PPEAK/VIN 计算；已知检测电阻值，则 DAC 上需保持峰
值功率的电压可以通过公式 59 计算。

公式 59： DAC 电压

可以使用公式 60 计算 DAC 值。

公式 60： DAC 值

使用该配置和软件计算可以控制初级端的峰值功率（不
是平均功率）。

例 1： DAC 限值计算

软启动软件

启动时，转换器可能会遇到一些问题，因为输出未上
电，并且控制电路可能向开关器件提供高占空比。这可
能由于电流突然流过而引起元件应力，并有可能导致涌
入电流和声频噪声，甚至导致高输出电压过冲。这种条
件会持续到电源输出电压达到其标称值为止。由于改变
它需要较大的瞬态电流，因此当负载为容性时会有问
题。启动时的重复高应力会导致功率 MOSFET 晶体管
或功率整流器故障。

软启动电路可缓慢地增加电源输出，解决这个问题。降
低速率可限制初始误差，进而降低系统整体驱动。

这可以通过硬件解决方案实现 （会增加 BOM 成本），
也可以通过本文中的软件解决方案实现。硬件解决方案
是在误差放大器输出端的反馈环路中添加一个电容，使
误差信号以较慢的速率增加，具体取决于电容尺寸。这
种方法用来解决启动问题很有效，但随后会在负载突然
发生改变或转换时增加延时。

另一种有意思的软启动解决方案如“参考文献”中的
[13] 所示。

V_DAC
RSense PPeak×

VIN
-------------------------------------------=

DACDecimalValue
VDAC Resolution×

VSupply
---------------------------------------------------=

假设 10 位分辨率 DAC 采用 Vdd = 5V 作为电源。

PPEAK = 30W ； VIN = 90V ； RSENSE = 2Ω。

通过公式 59：V_DAC = (2Ω * 30W)/90V = 0.66V

通过公式 60：DAC_decimal 值 = (0.66 * 1024)/5V = 135。
=> DAC = 0d135 = 0x87= 0b10000111
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本项目中使用的解决方案基于 CCP2 外设，其表现为
COG 中的下降事件，它在限定的时间内限制了最大允
许占空比，足以让输出电压缓慢上升。如图 62 所示，信
号将驱动开关器件，而 CCP2 信号通过向 COG 引入一
个下降事件实现软启动功能。CCP2占空比由软件控制，
因此软启动定时可根据用户首选项更改。反馈信号以绿

线表示，因为缺少输出电压而从最高位置开始。随着输
出电压接近所需值，反馈也接近检测电流信号（紫线），
环路开始接管软启动过程控制。灰线表示决定 COG 占
空比的下降事件信号。由于 CIP，软启动软件不增加
BOM 成本，可在不改变硬件的情况下配置。

图 62： 使用 CCP2 实现软件软启动

图 63 （a）显示采用软启动的转换器输出电流 （b）显
示不采用软启动过程的转换器输出电流。

图 63： （A）采用软启动的启动情况 （B）不
采用软启动的启动情况

最小和最大占空比

在反激式 SMPS 拓扑中，电能在开关关断期间从初级端
传输至次级端，意味着当 MOSFET 导通时，电能保存
在变压器初级端；而关断时，电能传输至变压器的次级
端。对于其它转换器而言，也许可以达到接近 100% 的
占空比，但在反激式拓扑中这样做不会有足够的时间完
成次级端的电能传输，而转换器将无法正常工作。为了
确保不发生这种情况，用户可以部署一个占空比限制电
路，它不允许 MOSFET 保持导通的时间超过选定的开
关周期百分比。这种方法与软启动时采用的方法相同，
它使用其中一个 CCP 且在软件中定义脉冲宽度；它连
接 COG 的下降事件。图 64 显示了允许的最大占空比可
以随时通过软件修改，为用户提供了极大的灵活性。

注意： 紫 = I_OUT

绿 = COG_OUT
DS00002122A_CN 第 46 页  2016 Microchip Technology Inc.



AN2122
图 64： 设置 CCP2 以限制允许的最大占空比

另一方面，控制电路可以拥有的最小占空比可在以下
时刻加以控制：需要更高的最小占空比时、器件中的延
时所导致的时候，或者在搭载控制信号的其它电子元
件中。

可以使用 COG 来生成最小占空比。消隐功能允许在用
户设定的一段时间内屏蔽输入事件。这通常用来防止功
率元件导通 / 关断导致的电气瞬变，以免发生故障输入
事件。如果用户需要更高的最小占空比，则使用上述方
法无需任何外部元件。大部分时候都不需要最小占空
比，因为它的高输入限制了低负载时的环路控制。图 65
显示了电流控制环路中最重要的延时；以下项无法改
变：比较器、 COG、 MOSFET、驱动器和单片机 PAD
延时，除非改变元件本身。但滤波器产生的延时可仔细
计算得出，因此它不会向链路中增加过多延时，同时还
可协助过滤信号。

图 65： 电流环路延时源

项目中第一次遇到这个问题的时候，总延时为270 ns，
表示最小占空比为 3.3%。滤波器重新设计之后，总延
时下降至 150 ns，最小占空比为 1.8%。在图 66 中，
滤波器正确设计后，可以看出电流控制环路的总测量
延时。

图 66： 下降事件延时

 

注意： 这是在此频率下，这种配置所能达到的最
小占空比。
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短路保护

当电流沿着电路中不同的路径流动时，便发生短路。此
时，过量电流可能损害电路，引发火灾或爆炸。当绕组
发生绝缘击穿时，或者外部导电材料（比如水）意外进
入电路时，就会发生这种情况。

使用初级端有控制器的离线拓扑时，很难监控所有时刻
的输出电流。发生短路时，建议辨识初级端的症状，并
使用这些症状通知 MCU 开始短路故障过程。

可供使用的已识别症状包括：辅助电压上升、初级端峰
值电流上升，以及反馈误差电压。可分别利用检测方法
来监控这些信号，也可一并使用这些方法。

使用其中一个比较器并设置电压阈值便可实现独立检
测。如果超出限值，则比较器会改变输出状态，以此通
知器件发生了短路，如图 67 所示。

图 67： 使用反馈信号进行短路检测

可以使用 CLC，利用多个信号来检测短路。可将其配置
为 4 路输入 AND，如图 68 所示。可将两个比较器用作
输入源：一个比较器监控峰值电流，另一个监控反馈电
压。两个条件均满足时，可以激活一次短路中断，让用
户充分考虑可能的误差，并激活 SC 中断协议（仅针对
有限短路的情况）。

图 68： CLC 配置为 4 路输入 AND

此配置允许添加两个额外的决策输入。这两个输入之一
可以是硬件限幅定时器，用来执行启动过程，并在达到
稳定条件时去掉电路。此配置如图 69 所示。

图 69： 使用 CLC 的短路保护电路
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短路检测问题是可以解决的，但如果导致短路的问题持
续存在，就必须执行另一个过程，以便重新提供电源并
确定重试次数。如果 SMPS 放置在可以协助修复导致短
路问题的位置上，就可以实现有限次重新供电的过程。
超过重试次数后，可向用户发送通知。

在执行此过程时用户可以使用软件来选择重试次数、两
次重试之间的延时，并可根据规格配置重试持续时间。

就本项目而言，采用反馈信号来识别短路和重试的限制
次数，如图 67 所示。采用 10 位 DAC 来设置 SC 阈值，
而中断程序只有几行代码。它允许用户在正常工作期间
执行短路检测，并在故障消除后继续进行转换操作。它
甚至能在电路首次启动且存在 SC 的时候检测问题，本
应用笔记稍后将进一步讨论。

如果用户不够仔细，则它可能会导致初级端 IC 电源问
题。在关断期间将工作频率设得很高会消耗大量电能，
但可以在不影响电路效率的前提下通过降低频率解决这
个问题。

开路

SMPS 设计的输出端并非始终连接负载。当负载较小或
者空载时，控制电路的占空比将达到最小值，以便控制
环路不产生影响，而电路以开环工作。这可能导致输出
电压上升至足以损害负载的值。

在输出端添加电阻

有多种方式可以确保输出电压不超过限值，最常用的一
种是在转换器的输出端添加一个电阻，确保存在一个最
小负载。这种方法不允许控制电路达到开环条件，但降
低了转换器效率，因为电阻始终消耗电能，并将其转换
为热能；因此，负载不采用这种方法。

使用迟滞

解决此问题的另一种方法是在输出电压上应用两个限
值，形成迟滞。当输出电压上升至设定的限值以上（比
如 12V 输出 SMPS 上的 14V），则转换器停止，因为输
出电压下降至另一个设定的限值以下 （比如 12V 输出
SMPS 上的 9V）。转换器在短时间内以相同的最小占空
比重启，这段时间足以达到开路条件所要求的输出电
平。限时过后，如果未达到电压限值，则表示负载已连
接，转换器可以重新进入软启动并进行闭环控制。这种
方法在没有负载的时候可让转换器具有极低的功耗，同
时依然保持所需的输出电压。

此方法如图 70 所示。

图 70： 以开路进行迟滞操作
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脉冲跳跃法

将输出电压保持在所需值而不会产生额外功耗的另一种
方法是复制电压模式控制的操作：在上升事件有效时让
下降事件有效；这将会立即覆盖上升事件，而控制信号
将不会上升。

这种方法就像脉冲跳跃，它在迟滞方面具有优势，因为
它能更快地适配负载变化，且 COG 永不会进入关断模
式。另外，这种方法还能保持输出电压不变，始终为所
需值。图 71 显示了这种方法的实现：脉冲跳跃距离不
同，它表现出了针对输入电压变化的适配性。

图 71： 开路条件下的脉冲跳跃操作

本项目选择脉冲跳跃法，因为这种方法只需在电路中加
入一个电阻，不需要使用内部元件，从而节省下来用作
其它用途。电阻可用于向电流检测波形上的直流电压成
分加入固定数值。这为比较器提供了更长时间激活下降
事件的可能性，因为比较操作不在零电压电平附近执
行，但会升高某一数值。

哪怕不使用外部电阻也能增加直流电压成分，方法是将
FVR 输出连接到引脚，甚至通过连接 DAC 而不是 FVR
（如果其它地方用不到的话）控制直流电压。图 72 显示
了这一实现，可以参考“轻载或开路操作”验证是否正
常工作。

图 72： 脉冲跳跃操作的硬件实现

使用欧姆定律以及安装的电阻和滤波器电阻可以算出所
需的直流值，如例 2 所示。

 

DS00002122A_CN 第 50 页  2016 Microchip Technology Inc.



AN2122
例 2： 电压上升计算

空闲模式下的 MCU 功耗

自举可提供足够的电能来启动转换器。转换开始后，驱
动转换器所需的电能来自辅助绕组。这种方法使用广
泛，且当转换器供电时具有很高的效率。

如果 MCU 工作频率很高，它将在开始重试前消耗储存
在电容中的电能，并接收来自辅助绕组的更多电能。自
举电路仅提供足够维持 MCU 运行的电能，但 MOSFET
不会执行开关操作，因为驱动器耗尽了电能。

针对这个问题的一种解决方案是让自举电路提供更多电
能，但这样做会影响效率，因为会使用多于实际需要的
电能。

一种更好的解决方案是利用 MCU 降低工作频率，以使
关断期间的功耗低于电容中储存的电能，甚至禁用一部
分关断期间用不到的 CIP，并让 MCU 进入休眠模式。
由此，超低功耗（eXtreme Low-Power，XLP）特性便
确保了低功耗。

只需几行代码并花一些时间进行实验室测试便可完成设
置。每次只需花很少的精力就能进行重新配置和变更，
无需改变硬件，不会影响转换器的整体效率。

这项特性对于必须符合更严格的功耗规范的转换器可能
很有用，因为MCU可配置为没有负载时进入休眠模式，
然后一段时间过后重新测试是否存在负载，使转换器在
空闲期间的总功耗不足在网络中正常工作时功耗的
0.02%。

布局技巧

原理图就绪且元件选定后，就可以设计 PCB。本章将讨
论一些简单的技巧，帮助设计人员避免 PCB 的整体重
新设计。

元件放置

元件放置的重要性不亚于任何布局规则，且在很多时候
会影响电路板是否能正常工作，哪怕采用了相同的元
件，并且互相之间的连接方式也相同。

最麻烦的器件必须独立于敏感元件放置——敏感元件受
到干扰可能会改变工作特性。这种情况的一个示例就是
位于同一个电路板上的模拟和数字元件之间的一种常见
隔离。

在 SMPS 中，由于开关意味着高频噪声、磁体的存在以
及感性器件和敏感触发控制 IC，元件的放置十分重要。

技巧就是，将负责实现特定功能的元件放置在一起，并
靠近那些实现相关功能的元件放置，同时与那些与其无
关且可能干扰正常工作的元件相隔离。

在离线反激式电路中，负责将交流电压转换为整流交流
电压的元件成组放置，并与电路的直流部分隔离，因为
它们可能危害并破坏直流电压相关元件。

高压开关元件同样互相靠近放置，且其它更多敏感元件
必须屏蔽它们，或者放置在干扰最小的位置。

如果负责高压和高频开关功能的元件如果互相离得很
远，则连接它们的长线路工作时极有可能就像一根天
线，并且噪声将中断正确功能。布局软件允许用户将元
件放置在 PCB 上的任意位置，这有时候可能会缩小设
计尺寸，但最好把针对特定功能设计的元件放置在一
起，消除延时和干扰。

假设： 

R = 1.8 kΩ

引脚电压 = 5V

滤波器电阻 Rf = 512Ω

计算直流电压值： 

X = 5V * (512Ω/2312Ω) = 1.1V。

如果电流检测波形上升 1.1V，则负载丢失时可能发生
脉冲跳跃。
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为了保持输出的隔离状态，设计人员使用隔离式变压器
来传输电能，使用光耦合器来送回输出信息并隔离接地
层，以便电流无法直接从一侧进入另一侧。正确的元件
放置同时也是阻止电流形成直接连接的一种措施。本例
中，如果输出元件和线路放置在靠近直接连接初级端元
件的位置，则根据电路板上的环境条件可能产生电流电
弧，破坏所需的隔离。

缩短 “高 dV/dt”线路

另一个有用的技巧是保持所有高频和高压开关线路尽可
能短；突发变化可能导致电缆中产生电磁辐射，影响附
近的敏感元件。

如图 73 所示，元件可以放置在同一个电路中的不同距
离处，并且连接它们的线路长度也会不同。

图 73： A）较长的高 dV/dt 线路； B）较短的高 dV/dt 线路 （同一款设计）

返回路径和接地层切断问题

每一个向电路板上的某一点提供电能的信号或电源线路
必须具有返回路径，以便让电流流动；通常这种返回路
径称为接地或 0V。接地线路为电流提供了低阻抗路径，
但设计人员对该路径的使用究竟是优势还是劣势则取决
于该路径的尺寸和位置。

信号为高频信号（> 10s 至 100s kHz）时，若信号线路
及其返回路径之间互相靠近放置，则相邻电流将反方向
流动。这降低了总路径的感性阻抗，因为环路的互感将
会上升 （可从图 74 看出；图中，信号环路的有效电感
等于 2*(L-M)， L 是每半个环路的自感； M 是两半环路
之间的互感）。电流始终选择电感最低的路径，而强制
走电感较高的路径会产生一些问题，影响或限制应用功
能，但不会使电路板停止工作。流过高阻抗路径的任意
高频电流都将导致表面出现电压，并且由于容性耦合形
式，附近电缆会加强辐射偶极子。当前电感还表示磁体
与环境耦合的方式，使电路板易受外部噪声影响。

图 74： 信号路径与返回路径分离
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针对这种问题的一个解决方案可能是采用接地层或 0V
层。接地层将为返回信号提供选择电感最低的路径的
可能性。布局的实现较为简单，即：向某些易受影响的
线路提供屏蔽；如果使用得当，则可具有更佳的 EMC
性能。

如图 75 所示，得益于接地层，电流现在可以选择最合
适的路径，哪怕该路径不是尺寸最短的路径。（虚线表
示最短路径，蓝线表示电流选择的路径）。

图 75： PCB 接地层上的返回电流

有时候，接地层不可能没有切断问题，因为有些走线必
须放置在同一侧。这样可以让返回路径变为关键信号，
产生辐射偶极子，如图 76 所示。现在，在某些设计中
如果接地层有一些断续的话，这就不再是个问题了；重
要的是需要识别出承载较高频率 （> 100s kHz）及高
di/dt信号的关键走线，同时确保最优返回路径上没有任
何切断。

因此，接地层的效果是降低接地电感、最小化自身导致
的接地噪声和输入干扰导致的差分接地噪声，从而提供
更佳的电路板 EMC 性能。

图 76： 接地层切断

散热考虑

设计用于很多散热不受控场合中的 SMPS 时，必须考虑
散热问题；这种问题曾经发生在工作台上运行良好，但
由于热故障而在现场出问题的解决方案中。热计算不容
易理解，电气工程师的解决方案是将其与电气问题而非
散热问题进行对比，或者创造出问题的等效形式。

在电气电路中，电压差引起电流流动，此时热差异引起
功率流动，热电阻阻止功率流动，热电容保存热量，这
些热量之后仅通过模拟电气电容耗散。表3进行了类比。

对于电气电路而言，欧姆定律表明阻性器件上的电压上
升等于通过它的电流乘以电阻。通过热对比，欧姆定律
的热等效形式如公式 61 所示。

公式 61： 欧姆定律的热等效形式

 

 

ΔT P watts( ) θ °C/watt( )•=

ΔT 表示上升值，单位为 °C
P 表示功率，单位为 W
θ 表示热阻，单位为 °C/W

其中：
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为了对散热问题进行建模以便看上去像一个可以解决的
电气问题，需执行下列步骤：

• 采用电气电流源对热源建模，其电流值表示热源功
率，单位为 W。

• 采用电气电阻对阻止热量流动的任何东西建模，电
阻值等于热阻。

• 采用电气电压源对热量流入或流出时温度保持不变
的环境散热节点建模。电压等于摄氏温度（周围可
用作环境节点）。

• 采用电气电容对热对象建模，电容值等于对象热
电容。

如示例所示，对输出二极管使用这种类比，计算所需的
散热器，确保二极管结点不过热。示例中的环境温度为
25 °C，允许的最大 Tj 为 150 °C，外壳热电阻结点为
1.5 °C/W。

该二极管的正向压降为 0.65V，平均电流为 1.8A，因此
平均功耗为 1.17W。图 77 有助于描述类比电路。

图 77： 输出二极管的热电路

利用欧姆定律计算二极管结温 （见公式 62）。 公式 62： 二极管结温公式

表 3： 电气和散热类比

基本要素 要素流动 要素动因 要素阻因 要素存储

电气 电荷 （C） 电流（C/s） 电压差 （J/C） 电阻 （Ω） 电容（F 或 C/V）

热 热能或热量（J） 功率 （J/s 或 W） 温度差（°C） 热电阻（°C/W） 热容量（J/°C）

TJ TA PD RSA RJC+( )+=

RSA

TJ TA–( )

PD
------------------------= RJC– 150 25–( )

1.17
------------------------- 105°C/W= =
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举例而言，通过这种类比，如果使用 1 平方厘米的 1 盎
司铜片 （RSA = 71°C/W）并且可以计算得到壳温，则
二极管工作的最大环境温度可以针对给定的散热器热电
阻等计算得出，如公式 63 所示。

公式 63： 壳温公式

实现类比热电路并计算系统工作中不出现热故障所需
的散热器或最大环境温度时，使用制造商的数据手册很
有用。

由于之前确定在二极管上使用 105 °C/W 热电阻的散
热器以便二极管不出现故障，并且由于 1 平方厘米的
1 盎司铜片热电阻为 RSA = 71 °C/W，因此含有面积
为 1.7 cm2 铜片的 PCB 热电阻为 RSA = 42 °C/W，
从而通过公式 64 可计算得到二极管工作的最大环境
温度。

公式 64： 环境温度公式

使用这种方法可以得到所有可能受影响的元件散热器
尺寸。

对于非 PCB 散热器而言，可以使用即用型散热器，因
为它们的热电阻由制造商提供，或者使用制造商提供
的在线散热器计算器，比如 Aavid Thermaloy。制造商
还将提供如果散热片上有空气流动的话，热电阻所能
达到的最小值信息。更多信息，请参见 “参考文献”
中的 [14]。

结论

稳定性波特图

使用 BODE 100 测试所创建 SMPS 的稳定性，如“反
馈和补偿电路”所示。

图 78 和图 79描述了电路在满载和各种输入电压情况下
的稳定性测试结果。可以看到，结果变化不大，相位裕
度保持在 87-93 之间，与最初目标相吻合；增益裕度为
23.5-24.5 dB，所需值大于 15 dB。

这些结果证明系统在满载和各种输入条件下是稳定的。

图 80 和图 81 显示了相同的稳定性测试，但是这次是在
低负载条件下。增益（相位）裕度依然位于 73-90 的要
求值范围内，增益裕度范围为 20-37 dB，意味着电路依
然稳定，工作正常。

TCASE TA PDRSA+ 25 1.17 71•+ 105°C/W= = =

TA TJ P–
D

RSA RJC+( ) 150 1.17 42 1.5+( )– 99°C= = =
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图 78： SMPS 波特图 （满载，输入为 90V 和 185V）
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图 79： SMPS 波特图 （满载，输入为 120V 和 210V）
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图 80： SMPS 波特图 （10% 负载，输入为 90V 和 120V）
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图 81： SMPS 波特图 （10% 负载，输入为 185V 和 210V）
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瞬态操作

为确保哪怕负载或输入电压突然改变时该设计依然工
作，可执行瞬态测试。测试设置如图 82 所示。开关 1 位
于输出端，通过改变负载值来改变电流吸取。低负载至
高负载的结果可参见图 83。考虑到电流差为 1.3A，输出
电压不受转换时的高电平尖峰影响，依然保持稳定。

在图 84 中，输出电流从 1.45A 突然变为 0.18A，输出
电压不受尖峰或急剧变化影响。图 85 表示输入电压变
化时的输出电压，仅可看到开关器件产生的噪声。这段
时间内电压保持不变。

图 82： 改变输入电压和输出负载的瞬态测试设置

图 83： 负载上升
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图 84： 负载突降

图 85： 输入电压开关期间的 VOUT
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短路操作

使用电子负载和高功率电阻来执行短路测试，如图86所
示。短路开始时刻到电路检测到短路再到短路消失的这
段时间约为 45 us。负载电流从 1A 突然变为 9A，同时
监控控制输出。注意检测是在反激式拓扑的初级隔离端
完成，响应非常快。响应在所有输入条件下几乎相同，
意味着如果输入电压发生改变，短路检测时间相同。

图 86： 将输出电流从 1A 变为 9A 的短路测试
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3 次有限重试的实现如图 87 所示，而图 88 显示了无限
次重试的工作曲线。这些图片显示了控制 PWM 信号如
何在短路条件下停止，只要短路条件依然存在，就会尝
试重启控制，以便验证短路条件是否依然有效。

图 89 显示了一个有限时间段内出现的短路条件。第三
次重试时，电路再次开始正常工作。

图 87： 短路期间的 COG_OUT 曲线 （有限次重试选项激活）

图 88： 短路期间的 COG_OUT 曲线 （无限次重试选项激活）
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图 89： 有限短路期间的 COG_OUT 曲线 （无限次重试选项激活）

轻载或开路操作

如前所述，电路设计为当输出端不吸取电源时，或者当
存在开路条件时，输出端依然保持 12V 电平。图 90 显
示了当SMPS输入为 90V时的开关控制信号或COG输
出，此时无负载（开路）；可以看到，占空比为可能的
最低限值，且跳过一些脉冲以便保持输出稳定。

出现这种情况是因为在开路条件中，系统采用电压模式
控制而非电流模式控制，但只要负载开始吸取电能，电
流模式就会再次开始工作。图 91 描述了无负载的相同
电路，但这次输入电压为 210V，且跳过了更多的脉冲，
确保稳定的 12V 输出。

图 90： 90V 和开路条件下的 COG_OUT 信号
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图 91： 210V 和开路条件下的 COG_OUT 信号

温度捕捉

在满载条件下测量不同输入电平时的电路板温度，如
图 92 所示 （90 VAC 输入电压），以及如图 93 所示
（265 VAC 输入电压）。

在图 92 中，突出显示 NTC：60°C、电桥：42°C、检测
电阻：57°C、MOSFET：50°C 以及输出二极管：70°C。

这些结果表明，如果降低电阻值，则 NTC 和检测电阻
不需要冷却系统，但如果电路板要在 75 °C 以上的环境
温度下工作，那么 MOSFET 和输出二极管就需要使用
冷却系统。

图 92： 电路板温度测量 （VIN：90 VAC ；
POUT：21W）

图 93： 电路板温度测量 （VIN：265 VAC ；
POUT：21W）
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效率计算

图 94： 效率图

图 94 描述了系统在不同输入条件下的效率测量。

结论

本应用笔记提供了使用PIC16F1769 作为逻辑控制器实
现 20W 反激式 SMPS 的详细信息。本文详细解释了此
类项目从启动到实现的方法，读者可以重现这些步骤，
并根据自己的需要修改规格。本文目标读者是熟悉
SMPS 设计但不了解如何使用 CIP 或 MCU 让设计适应
更智能应用的人员，以及不熟悉 SMPS 设计但有意向采
用即用型元件来实现这类设计的人员。本文还提供了一
些出于散热考虑以及 PCB 设计考虑、在实现物理设计
中有用的提示和技巧，并讨论了返回路径问题，让读者
实现更易通过初试测试且更鲁棒的设计，同时可让设计
人员识别出导致一些应用故障的问题。
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附录 A： 原理图

图 A-1： 构建 SMPS 演示的原理图

T
M
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