
目 录目 录

1：整流与滤波 31：整流与滤波 ……………………………..3
2：并联稳压电路 ………..………………  20
3 串联稳压电路 313：串联稳压电路 …..……………………  31
4：集成稳压电路 ….……………………   44
5：BUCK电路 ………..…………………   51
6：BOOST电路 ….………………………  65
7：反激变换器 ……………………………75
8：正激变换器 1188：正激变换器 …………………………..118



1：整流与滤波

1.1：直流稳压电源的构成

基本概念1.2：基本概念

交流电压（电流）：幅值与方向均随时间作周期性变化的交流电压
（电流）。（电流）。
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正弦交流电压（电流）：幅值与方向均随时间作正弦周期性变化的交流
电压（电流）称为正弦交流电压（电流）。我们常说的交流电

有效值 与交流电压（电流）热等效的直流电压（电流）直称为该交流

电压（电流）称为正弦交流电压（电流）。我们常说的交流电
就是正弦交流电压或电流的简略称呼。

有效值：与交流电压（电流）热等效的直流电压（电流）直称为该交流
电压（电流）的有效值。

峰 值 交流电压（电流）所达到的最大瞬时值峰 值：交流电压（电流）所达到的最大瞬时值。

频 率：交流电压（电流）每秒做周期性变化的次数。

直流电压（电流）：数值大小与方向均不随时间变化的电压（电流）称
为直流电压（电流） 实际上 方向安全可以保证不随时间而为直流电压（电流），实际上，方向安全可以保证不随时间而
变化,但数值不可能做到一直恒定，因此，对于方向不变、数值
随时间而变的交流电压（电流）可以用一个直流电压（电流）
与一个幅值、方向随时间变化的交流电压（电流） 叠加。
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1.3：半波整流
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有效值：
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变比 据此选择适当的N1 N2 可以
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1.4：全波整流

全波整流的电路图 波形见下图 右图全波整流的电路图及波形见下图、右图
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以获得所需的输出电压。
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1.5：桥式整流

桥式整流的电路图及波形见下图和桥式整流的电路图及波形见下图和
右图

BG

220V/50Hz

Ro

+u 2

T

Ro

-

Uo

U2

平均值：

t
R

Ui
L

o ωsin2 2=0~π：

π 2π tUi ωsin2 2π ~2π： t
R

i
L

o ωsin2=



1：整流与滤波1：整流与滤波

R
U

R
UI 22

0
9.022 ≈×=

LL RR0 π

2)(0)(0 9.0 URIU LAVAV ≈=

UI 2 UU
有效值：

L
rms R

I 2
)(0 = 2)(0 UU rms =

变压器：变压器：

原边匝数为：N1，副边匝数为：N2。

变比： ，据此选择适当的N1、 N2可以获得所需的输

出电压

022

1

U
U

U
U

N
Nn inin ===

出电压。



1：整流与滤波1：整流与滤波

1.6：电容滤波
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电容滤波电路图及波形见右图

滤波原理
T
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a~b： ，电容C按正
弦波进行充电

02 uuu c ==

滤波原理：

弦波进行充电。

b~c： ，电容C按指
数曲线进行放电 但 的 弦波基

02 uuu c =≈
数曲线进行放电，但u2的正弦波基
本重和。

c~d： ，电容C继续
按指数曲线进行放电，u2继续按正
弦波下降。

02 uuu c =<

弦波下降。
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RL与C对滤波的影响见右图

定义： （静态）， （动态）
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1：整流与滤波流与滤波

输出电压：

将滤波后的电压波形
线性化处理后，可得
到如下的近似波形：
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1：整流与滤波

电容滤波电路中整流二极管的电流及导通角见右下图

1：整流与滤波

整流二极管：

电容滤波电路中整流二极管的电流及导通角见右下图：

其中i 为整流二极管的其中iD为整流二极管的
电流导通时的电流。

其中io为负载中的电流。
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1.7：电感滤波

在大电流负载时，如果用电容滤 Io在大电流负载时，如果用电容滤
波，则电容容量要很大，且整流
管的冲击电流也非常大，在这情
况下 整流后串入一个工频电感
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况下，整流后串入 个工频电感
进行滤波就能很好解决这些问题，
电感滤波的电路及外特性波形见
右下图
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从能量的角度看，电感滤波与电
容滤波的效果是一样的 故电感

右下图：

容滤波的效果是一样的，故电感
滤波外特性曲线与电容滤波外特
性曲线相似，见右图。

电感滤波的定量分析比较复杂，
可借用电容滤波的分析结果：
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采用电感滤波，电感的端电压、
电流的波形及整流二极管的导

21.1 U

电流的波形及整流二极管的导
通角见右图，因电感与整流二
极管的串联，故整流二极管的
导通角可以达到180o

所以

电感电压波形

导通角可以达到180 。所以，
在谐波要求不高的场合，我们
可以用电感滤波来达到PFC方
面的要求

Io

面的要求。
电感电流波形

电感基本概念：
整流二极管电流的波形
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电感释放能量： IR +
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2.1：稳压管稳压电路：

I
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基本方程： ， 。ORC UUU += OZR III +=

稳压 极管关键参数稳压二极管关键参数：

稳定电压Uz：
稳定电流Iz稳定电流Iz：
最大稳定电流Izmax：
最小稳定电流Izmin：
动态电阻动态电阻rz：
温度系数α：
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等效电路一：
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r

R

稳压系数：负载恒定，输出电压Uo相
对变化量与输入电压Uin相
对变化量的比值
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稳压过程之一：Uc上升所致 Uo↑→Iz↑→IR↑→UR↑→Uo↓，削减了Uo
的上升幅度的上升幅度。
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等效电路二： Uo

r

R

输出电阻：输入电压恒定，输出电压

Uo的变化量与输出电流

Io的变化量比值。
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稳压过程之二：Ro减小所致 Uo↓→Iz↓→IR↓→UR↓→Uo↑，削减了Uo
的下降幅度。
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oin UU )3~2(=输入电压Uin：参数选取：

oZ UU =稳压管的选择：
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U 5V时的温度系数大约是0 03 U 10V时的温度系数大Uz=5V时的温度系数大约是0.03， Uz=10V时的温度系数大
约是0.07， Uz=20V的温度系数更高，达到0.9，所以，如对
温度系数有较高的要求，需要高压稳压管可用几个低压稳压
管串联管串联。
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Uin=12~18V，Io=10~20mA，Uo=6V。实际例子：

稳压管选：MMBZ5233B。

Vz=6V，Iz=20mA，Izmax=58mA，Iz=1mA ，
Ω

电阻R选： ，Ω=
−

≤ 285min
max

oin

II
UUR Ω=

−
≥ 200max

min
oin UUR

rz=7Ω,α=0.038%。

取R=270Ω。

+ maxmin
max

oz II + minmax
min

oz II

当Uin=15V时， Iz在13~23mA范围内，损耗功率
在78~138mW范围内。

稳压系数：Sr=0.077。

输出电阻：ro=6 7Ω。输出电阻：ro 6.7 。
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2.2：并联稳压电路：

二极管稳压电路的根本性缺欠是 稳压二极管的功率比较小 即I 比较小二极管稳压电路的根本性缺欠是：稳压二极管的功率比较小，即Iz比较小
且Izmin~Izmax范围比较小，只能适应Io比较小且Io变化比较小的场合，
另外rz也较大，影响了动态的稳压精度。

并联稳压电路图见下图：

R1 Io
一：从图中可以看出，稳压管

Dz、三极管Q和电阻R2组
成扩流电路，扩大了电流Dz

R1
+

+Ic

Io

Iz 成扩流电路，扩大了电流
的调控范围，可以达到

0.5A以上。Q
RoUin Uo

R2

-

- 二：三极管Q的静态工作点的
设定是并联稳压电路的关
键点，必须。键点，必须。



2：并联稳压电路并联稳压 路

三：当三极管Q处于放大状态
时，从其输出特性曲线上时，从其输出特性曲线上
可以看出，三极管放大区
的曲线都很平，故c-e间
的动态电阻r 是很小的的动态电阻rce是很小的，
大多数三极管的动态电阻

rce都能达到10-4
，即rce为

毫欧级毫欧级。

四：因效率等方面的因素，并
联稳压电路很少使用，特
别是输出电流较大的场合别是输出电流较大的场合。
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2.3：并联集成稳压电路：

二极管稳压电路的另一个根本性缺欠是 稳压二极管的Uz离散性大 r 较二极管稳压电路的另一个根本性缺欠是：稳压二极管的Uz离散性大、rz较
大、温度系数α较大，因此开发了集成型的并联稳压电路，解决了这两个
方面的问题。

基准电压电路：

Ui

I

稳压机理有齐纳或雪崩击穿稳压
改为半导体材料的能带间隙稳压。

Uref
I1 I2

22 ln RURTUU ++= α

推出：

Q2

Q3

Q1

其中 为UBE3的温度系数，为负
值

13

ln
R

U
R

TUU Tgoref ++= α

α I3

值。



2：并联稳压电路2：并联稳压电路

T
q
kU T = ：k为玻耳兹曼常数，q为电子的电量，均与温度无关，故UT

与温度成正比例

通过调节R1、R2、R3，可使：

q 与温度成正比例。

22 ln
R
RU

R
RT T=α

为热力学零度时破坏 晶体共价键所需的能量 称禁带宽度 为

goref UU =故：

13 RR

Ego为热力学零度时破坏Si晶体共价键所需的能量，又称禁带宽度，为

1.205eV。

U E / 1 205V 禁带宽度电压值 简称为能带间隙电压

显然，Ugo与温度完全无关，所以，Uref的准确度高、一致性好，温度

Ugo=Ego/q=1.205V，禁带宽度电压值，简称为能带间隙电压。

系数低。
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从 的原 框图上 以看出

2：并联稳压电路

TL431：

从TL431的原理框图上可以看出，

TL431就是一个集成的并联稳压电
路，其中2.5V的基准是能带间隙稳
压基准基准源，输出端是处于放大
状态的三极管。

UKA：2 5~36V主要参数： UKA：2.5 36V
IKA：1~100mA
Uref：2.5V
I ：<4uAIR：<4uA
ZKA： <0.5Ω
Uo：2.5~35V
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TL431应用之一：

2：并联稳压电路
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3：串联稳压电路3：串联稳压电路

3.1：串联稳压原理：
R +

Io
IR

+

并联稳压的实质是：电阻R不变，通过调
节电阻R中电流IR的大小，确保输出电压

Uo稳定。

Dz
Ro

-

UoIzUin

串联稳压的思路是：通过调控电阻R的大
小 而不改变其电流 的大小 确保输出

-

+

Io

R
+

小，而不改变其电流IR的大小，确保输出
电压Uo稳定。

Ro UoUin

对于可调控的电阻R，我们可以利用三极
管 极 特 极

-
-

+

Io
+

管的rce受基极电流IB控制的特点，用三极
管Q来承担，只要能根据输出电压Uo的变
化反馈（负反馈）一个基极电流IB的变化，

Ro

+

UoUin
Q

就能稳定输出电压Uo 。 -
-
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+

IoQ
+3.2：串联稳压电路：

能够实现串联稳压功能的
电路见右图。 Ro

+

UoUin
DzR

-
Dz

-

稳压过程之一：Uin上升所致Uo↑→UDz↑→Iz↑→IB↑→Rce↑→UR↑
→Uo↓，削减了Uo的上升幅度。

U

稳压过程之二：Ro减小所致 Uo↓→UDz↓→Iz↓→IB↓→Rce↓→UR↓
→Uo↑，削减了Uo的下降幅度。

o

inz

U
U

R
rSr =稳压系数：

输出电阻 bez rr +
输出电阻：

β
bez

or =
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相对完整的串联稳压电路的见下图。

BG

+ +

IoQ

C1
470u

+

Uc Ro

+

Uo
DzR

200R C2

220V/50Hz u2u1

T
470u

- -
100u

通过工频变压器T、整流桥BG、电解电容C1，获得有一点点波动的直
流电压UC，三极管Q、电阻R、稳压二极管DZ完成串联稳压，使输出电

恒定 电解电容 步滤掉输 电 上的纹波压UC恒定，电解电容C2进一步滤掉输出电压UC上的纹波。
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3.3：串联稳压电路实例：

Uo=6V，Io=50mA，u1=220V±15%。

调整管Q在Ucmin时不能处于饱和状态，既Ucmin-Uo≥Vces，取
则Vces=2.5V，则Ucmin=8.5V。

根据P14电容滤波的结论，在Ucmin=8.5V时，u2=7.4V，外加整流桥上
的两个二极管的管压降2 2V 取u =9 6V 故工频变压器按匝比19:1的两个二极管的管压降2.2V，取u2=9.6V，故工频变压器按匝比19:1，
5W来选取。

在u =253V时 整流桥上的二极管所承受的反向电压最大 达到358V在u2max=253V时，整流桥上的二极管所承受的反向电压最大，达到358V，
外加40%的降额，整流桥BG选用DF-S封装的DF06S（VRRM=600V，
Io=1A，VF=1.1V），电压、电流都有充足余量。

调整管Q的c-e间最大电压≤16.8V，外加一些振荡尖峰及40%的降额，
调整管Q的Icmax=50mA，故选用SOT-89封装的FCX619（Vceo=50V，

）做调整管 可见电压 电流都能满足Ic=2.75A，Ptot=2W）做调整管，可见电压、电流都能满足。
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在u2max=253V时，调整管Q的功率Pmax≈0.53W，故FCX619的Ptot=2W
是有充足余量的。但要注意： Ptot=2W的条件是PCB板不能小于

稳压管选用SOT-23封装的MMBZ5235B（Vz=6.8V，Izmax=50mA，

是有充足余 的 但要注意 的条件是 板不能小于
40×40×0.8。

Pd=350mW）。

在Io=0，u2max=253V时，稳压管中的Iz≤50mA，故R≥220Ω。

在Io=50mA，u2min=187V时，要保证稳压管Dz电流Iz≥1.5mA，调整管 Q
的基极电流Ib≥0.25mA（因调整管的hFE≥200，IC=10～200mA），故
R≤1k。

先选定R=470Ω。额定输入时稳压管中的Iz≈9.5mA。

Uo=Uz-Vbe，要想获得6V的输出电压，必须针对Vbe调节Uz， Uz会随同
Iz的增加而上升，在R的许可范围内，改变R的阻值，适当调节Iz的大小，
微调 使微调Uz ，使Uo=6V。
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根据P14电容滤波所述，输入电容C1越大，Uc越高， u2min=187V时的
Ucmin也越高，对保证稳压管Dz电流Iz在稳压工作范围有利。Ucmin也越高，对保证稳压管Dz电流Iz在稳压工作范围有利。

Uc越高，调整管Q的功率损耗也越大，效率也就越低。

所以，在保证调整管Q处于线性放大区、稳压管Dz处于稳压工作区的条
件下，输入电容C1要尽量小。

据此估算，输入电容C1≥330uF，在考虑容量偏差、温度变化等因素之后，
输入电容C1选用470uF/35V的电解电容。

输出电容C2主要作用是滤波，与输出纹波、保持时间等要求有关，但不
是越大越好，因为输出电容C2越大，输出的脉冲特性越差。
在此，先选用100uF/16V的电解电容。在此，先选用100uF/16V的电解电容。

如对高频干扰噪声有更为严格的要求，可在输出电容C2上并联贴片的陶
瓷电容，如0805的0 1～1u/10V的电容。瓷电容，如0805的0.1 1u/10V的电容。
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Io

Q1
+

R3
R1

3：串联稳压电路

U1

3.4：具有放大环节的串联稳压电路：

Ro

+

UoUin

R4

Q2

R1

o

in

U
U

nK
Sr

2

1
=稳压系数：

其中 2R 4 βRK

-

Uo

Dz

R2

rR +

其中： ， 。
21

2

RR
n

+
= 22 β

zr
K =

（电压放大倍数）

-
12

14

βnK
rRr be

o
+

=输出电阻：

结果是：稳压系数减小了n倍，输出电阻减小了nK2倍。

稳压过程之一：Uin上升所致 Uo↑→Ube2↑→IC2↑→IB1↓→rce1↑→Uce1↑

结果是：稳压系数减小了n倍，输出电阻减小了nK2倍。

稳压过程之二：Ro减小所致 Uo↓→Ube2↓→IC2↓→IB1↑→rce1↓→Uce1↓

稳压过程之 ：Uin上升所致 ↑ be2↑ C2↑ B1↓ ce1↑ ce1↑
→Uo↓，削减了Uo的上升幅度。

→Uo↑，削减了Uo的下降幅度。
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使用运放进行放大的串联稳
压电路简图见右图 +

Io
Q1

+
R18

U压电路简图见右图。

Ro

+

UoUin
R3

2

3
1

U

-
Dz

R24

调 整 管+ +
Uin Uo

具有放大环节的串联稳压电

-

调  整  管

比较放大 采样电路

+ +

n  Uo
K2n   Uo

具有放大环节的串联稳压电
路方框图见右图。

比较放大

基准电源

采样电路

Uin Uo

- -
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3.5：保护电路：

串联稳压电路除了能完成功率的传输外，还应有完善的自我保护功能，特
别是对其核心器件：调整管，必须要有保护措施。保护功能包括过流保护
和过压保护，保护调整管不会因过流而烧坏，也不会因过压而击穿。

过流保护电路：

能够在输出电流超过额定值时，限制调整管电流在一个数值或使之迅速减
小，从而保护调整管不会因电流过大而烧坏。

限流型过流保护电路： Q1 Rs
Uin + Uo +

Q2

来自比较放大电路
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正常工作时， ，Uon为Q2的b-e间开启电压。当输出电流增
大到 时 Q2导通 Q1的基极电流 联被分流 不

3：串联稳压电路

onsobe URIU <=2

URIU大到 时， Q2导通， Q1的基极电流 Ib1 联被分流， Ib1不
在继续增加，输出电流也将维持在Iomax。

onsobe URIU == max2

U
输出电流也将维持在： 。

U

s

on

R
UI =max

限流型过流保护电路的外特性曲线：
U

Uo

限流型过流保护电路的缺点：

保护电路起作用时，调整管仍回有较
大的工作电流，功率损耗比较大，对
中大功率电路不适合。

Io
Iomax中大功率电路不适合 Iomax
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Q1 Rs

Uin + Uo +
R1

3：串联稳压电路

R
减流型过流保护电路：

Q2

21

2

RR
Rk
+

=
oosobe UURIkU −+= )(2
，其中

正常工作时， ，Uon为
Q2的b-e间开启电压。当输出电流增大
到时，Q2导通，Q1的基极电流Ib1被分

Q2

来自比较放大电路

R2
onsobe URIU <=2

Q Q b
流，此时输出电流达到Iomax。 Uin - Uo -

ono
o

UUnI +−
=

)1(
max

U

Ib1被分流，Ib1↓→Io↓→Uo↓→Ube2↑

s
o nRmax

Uo

→IB1↓，直至Uo=0，→Uo↓，此时输
出电流为：

onUI ='

s
o nR

I
Io

I'o Iomax
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截流型过流保护电路： Q1 Rs
Uin + Uo +

R1
R3

截流型过流保护是在减流型过流保护
电路基础上改进的，工作原理完全相
同 Q2

R3

Dz

同。

保护电路动作后，当输出电压降到 时，
稳压管D 被击穿 Q2进入饱和导通

Q2

来自比较放大电路

R2C

'
oU

稳压管Dz被击穿，Q2进入饱和导通，
Q1迅速进入截止，输出电流Io迅速降
为0。

Uin - Uo -

U

Uo

截流型过流保护电路外特性曲线：

U'o

Io
I'o Iomax
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过压保护电路：

调整管截止时的过压击穿问题，只能通过选UBRCEO更高的型号来解决。

正常 作时 调整管过压保护问题实质上是调整管过功率保护的问题正常工作时，调整管过压保护问题实质上是调整管过功率保护的问题，
通过调整稳压管Dz 的Uz，可以控制调整管的Uce，确保调整管的功耗在
允许的范围内，保证调整管的运行安全。

Q1 Rs
Uin + Uo +

R1R2

右图是在限流型过流保护电
路基础上增加了过压保护功

Q2

R2

Dz

能的电路图：

Q2

来自比较放大电路

C

Uin - Uo -
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将串联稳压电路予以集成化，且只引出三个引脚，分别为输入端、输出
端 公共端 就是我们常用的三端稳压器 按功能划分 可分为固定式端、公共端，就是我们常用的三端稳压器。按功能划分，可分为固定式
集成稳压器（如uA7800系列）和可调式集成稳压器（如LM317）。

4.1：7800系列：

右图是固定式集成稳压器的电右图是固定式集成稳压器的电
路图（uA7800系列）：

简略分析，可以看出，用达林
顿复合管作为调整管 用能带顿复合管作为调整管，用能带
间隙稳压源作为基准源，比较
放大用共集-共射放大电路，
以及过流、过功率、过温等保
护功能。
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7800系列的输出电压有5V、8V、10V、12V、15V、24V等，输出电流有
0.5A、1A、1.5A，封装有TO-220、TO-263、PowerFLEX（封装不同，热0.5A、1A、1.5A，封装有TO 220、TO 263、PowerFLEX（封装不同，热
阻不等，允许的功率也不相同），还有很多指标要确认，所以，使用之
前一定要认真阅读规格书，切忌切忌。

7800系列基本应用：
D1

C1：输入去藕电容，用于消除
输入端高频振荡。

uA7800
C2：输出去藕电容，用于消除
输出端高频振荡。

uA7800

C1 C2
Ro

+ +

UoUin

D1：保护二极管，给电容C2提
供放电通路。

- -
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扩流稳压电路：

uA7800

+ +
Q

Q：扩充输出电流的三极管，

D：平衡二极管，用于平衡三极 uA7800

C1

C2 Ro
UoUin

R1

D

平衡 极管，用于平衡 极
管的Ube，

C3：用于消除公共端振荡，稳定

-
-

D C3
公共端电压，

R1：控制输出电流的数值，但实

三极管基极电流： ，其中

用价值不大。

III −= UI O=三极管基极电流： ，其中

输出电流： 。

ROB III −= maxmax
1R

IR =

))(1( maxmax ROL III −+= β
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可调稳压电路：

A7800
U：运放，作为电压跟随器
使用。

uA7800

R

+
+

R1

8

U

R1、R2、R3：输出电压采
样电阻。 C1 C2

Ro

Uo
Uin R2

2

3
1

U

- -
R34

输出电压范围： ''

1
321

21
311

ooo U
R

RRRUU
RR

RRR ++
≤≤

+
++

其中 为三端稳压器的输出电压

121 RRR +
'
oU
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4.2：LM317：

可调式集成稳压器 的可调式集成稳压器LM317的
方框图见右图。

从方框图可以看出，与7800系
列构成是类同的，仍是用达林
顿复合管作为调整管，用能带顿复 管作为调 管 用能带
间隙稳压源作为基准源，比较
放大用共集-共射放大电路，
以及过流、过功率、过温等保以及过流、过功率、过温等保
护功能。

与7800系列的不同点是：采用特殊的电路架构，使调整端的输出电流
很小，只有50uA，而7800系列的静态电流则有5mA。
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LM317的输出电压可调，但输出电流还是有0.5A、1A、1.5A之分，封装还
有SOT-223、TO-220、TO-263之分，所以，使用之前一定要认真阅读规格有SOT 223、TO 220、TO 263之分，所以，使用之前 定要认真阅读规格
书，切忌切忌。

基本应用LM317基本应用：

C1：输入去藕电容，用于消
端高

D1

除输入端高频振荡。

C2：输出去藕电容，用于消
除输出端高频振荡

LM317+ +
除输出端高频振荡。

D1：保护二极管，给电容C2
提供放电通路

C1 C2
Ro

Uo=1.25VUin

提供放电通路。

Uo：LM317输出的基准电压，
Uref 1 25V

-
-

Uref=1.25V。
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LM317典型应用：

D1D1：保护二极管，给电容C3
提供放电通路。

LM317

Ro

+
+R1 D2

C3

D2：保护二极管，给电容C2
提供放电通路。

C1

C2

Ro

-

UoUin
R2

C3
C2：用于消除调整端振荡，
稳定调整端电压。

R1、R2用于调控输出电压，输出电压为：

-

refo U
R
RU ⋅−= )1(

1

2

R1
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5.1：BUCK电路图
+

L
Q

+

D C R
Vs

+

Vo
L

DVs

-

Vo
uB

Q：开关管，可以调控开通与关断的时间，Q开通时输入电压Vs为负载及
电感L提供能量 Q关断时输入电压Vs不再提供能量

-

电感L提供能量，Q关断时输入电压Vs不再提供能量。

D：续流二极管，Q关断时,电感L提供释放能量，续流二极管为电感L提供
释放通路。

L：储能电感，Q开通时，电感L存储能量，Q关断时，电感L向负载释放所
存储的能量。

C：滤波电容。
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5.2：BUCK电路工作状态（CCM）

+

L

+
Q + - +

L

+
Q

+-

C

R
Vs VoD

L

C

R
Vs VoD

LL

Ton状态
Toff状态

- - - -

开关管Q开通，二极管D反偏截止，
此时，输入电压Vs为负载提供所需
的能量

开关管Q关断，二极管D导通，此
时，输入电压Vs不再为负载及电
感L提供所需的能量。

的能量。

输入电压Vs同时为电感L提供其储
能所需的能量

感L提供所需的能量。

电感L通过续流二极管D释放所存
储的能量，供负载在Toff期间使

能所需的能量。
用。
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5.3：BUCK电路工作波形（CCM） VQ

tToff

Vs

Ton时，电感L的端电压 ，

根据 得知：

OSL VVu −=

dt
diLu L

L =

t

Ton

off

VD Vs

电感中的电流iL(t)随时间线性上升，
且

dt

L
TVVI onOS

L
⋅−

=Δ
)('

t

Vs-Vo
VL

LL

Toff时，电感L的端电压 ，Vu =
 - Vo

t

ILpI

Vs-Vo

Toff时，电感L的端电压 ，

根据 得知：

电感中的电流i (t)随时间线性下降

OL Vu =

dt
diLu L

L = t

ILpIQ
ILb

ID电感中的电流iL(t)随时间线性下降，
且

L
TV

I offO
L

⋅
=Δ "

t

ID

ILL Io
t

IL
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稳态时， =
L
TV

I offO
L

⋅
=Δ "

L
TVVI onOS

L
⋅−

=Δ
)('

故

所谓连续模式（CCM）是指电感L中的电流iL(t)在Ton和Toff期间不能为零

D
TT

T
V
V

offon

on

S

O =
+

=

从上述可知 既 期间电感的端电压与时间之积

所谓连续模式（CCM）是指电感L中的电流iL(t)在Ton和Toff期间不能为零，
在下面的5.6节将进行详细论述。

从上述可知， ，既Ton期间电感的端电压与时间之积

等于Toff期间电感的端电压与时间之积，即所谓的伏秒平衡。
offoonoS TVTVV ⋅=⋅− )(

dφ
根据 可知，电感的端电压与时间之积就是磁通的变化量，故

所谓的伏秒平衡就是磁通平衡，电感在Ton期间的励磁等于在Toff期间的
去磁 否则就会产生磁饱和的问题

dt
dNu L
φ

=

去磁，否则就会产生磁饱和的问题。

思考1： BUCK电路中电感L传输的功率如何计算?
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5.4：BUCK电路闭环控制

+

L
Q

R1

+

+

Q

up2
VN1

R2

D R

Vs Vo
uB

L
A1

CA2

p2

uN2
Vref

R2

-

-三角波
电   路

基准电
压电路

取样电路：R1、R2为取样电路，Vo的变化通过R1、R2传输到误差放大器
的反相输入端。

放大电路 通过与同相输入端的基准电压进行比较 将 的变化量进行放大电路：通过与同相输入端的基准电压进行比较，将Vo的变化量进行
放大。

比较电路：放大电路的输出量与反相输入端的三角波进行比较，输出控比较电路：放大电路的输出量与反相输入端的三角波进行比较，输出控
制开关管的脉冲电压。
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一：输出电压为额定值时， ， 为一个定值，通过与比
较器反相输入端的三角波进行比较，得到占空比为一个定值的脉冲

路

2puoNref UnVV ⋅=> 1

较器反相输入端的 角波进行 较 得到占空 为 个定值的脉冲
电压，并有这个脉冲电压去控制开关管的开通与关断的世间。

占空比的波形见下图。

u

uN2

up2

t

uB Toff

Ts

UH

uB

t

Toff

ULTon
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二：输出电压变化时，以负载减小时为例：

RL↑→ Uo↑→UN1↑→ U 2↓→ T ↓→ D1↓→Uo↓

路

RL↑→ Uo↑→UN1↑→ Up2↓→ Ton↓→ D1↓→Uo↓。

经过几个循环周期，Uo降到其额定值。

占空比自动调节的波形见下图占空比自动调节的波形见下图。

uN2

up2

t
u'p2

u B

t

Toff T'on

UH

B

t

UL

T on T'off
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5.5：BUCK电路控制方式

负反馈控制：通过上节的分析可知，将输出电压的变化量反馈回输入端，负反馈控制：通过上节的分析可知，将输出电压的变化量反馈回输入端，
调控开关管的占空比D反方向变化，使输出电压稳定，可见其反馈是负反
馈。

反馈控制对象：上节的分析是以输出电压的变化量为采样对象，故使输出
电压稳定，如果以输出电流的变化量为采样对象，则可使输出电流恒定，
一般的产品都是以输出电压为控制对象 所以 我们这里也以控制输出电般的产品都是以输出电压为控制对象，所以，我们这里也以控制输出电
压为例。

反馈控制方式：在上节的分析中 三角波的周期Ts是保持不变的 通过调反馈控制方式：在上节的分析中，三角波的周期Ts是保持不变的，通过调
节Ton的大小来改变占空比D，使输出电压稳定，这种调制方式称为脉宽调
制（ Pulse Width Modulation ）。

与PWM相对应的是PFM，既保持Ton恒定不变，通过调节三角波的周期Ts来
改变占空比D，使输出电压稳定，这种调制方式称为变频调制（ Pulse 
Frequency Modulation ）。与PWM相比，PFM在现阶段的应用少一些，所Frequency Modulation ）。与PWM相比，PFM在现阶段的应用少 些，所
以，我们这里只讨论PWM型控制环路。
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脉宽调制电路都已经由半导体厂家予以集成化，这种集成电路（IC）一般
简称为PWM IC，最常用的PWM IC是UC3842系列，SG3525、LM5025等也是我
们所熟知的PWM IC。

+

L
Q

BUCK电路的PWM型控制的方 +

D
R

Vs

+

Vo
LC

BUCK电路的PWM型控制的方
框图见右图。

Vs

-

Vo
PWM电路

-

思考2：开关管Q的发射极电位一直是变动的，开关管Q该如何驱动?
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从电感中的电流i (t)看 有 三种情况IiΔ1IiΔ1
5.6：连续与非连续

IiΔ1
从电感中的电流iL(t)看，有 、 、 三种情况，

就意味 ILb>0，无论在Ton或Toff时，电感中一直有电流存在，

此种状态称为连续模式（CCM） 既 也既

oL Ii >Δ
2oL Ii =Δ

2
oL Ii <Δ

2
1

oL Ii <Δ
2

此种状态称为连续模式（CCM），既 ，也既 。soffon TTT =+ 121 =+ DD

就意味在Toff期间有一段时间电感中没有电流，因为负载电流L Ii >Δ
1

就意味在Toff期间有 段时间电感中没有电流，因为负载电流

，故 。此种状态称为断续模式（DCM）。注

意 续流管D的导通时间D Ts不再等于开关管T的关断时间Toff

oL Ii >Δ
2

121 <+ DD)(
2
1

21 DDiI Lo +Δ=

意，续流管D的导通时间D2Ts不再等于开关管T的关断时间Toff。

就意味ILb=0，既在Toff转Ton之时，电感中的电流恰好等于0，oL Ii =Δ
2
1

此种状态是连续模式与断续模式的分界状态，故称为临界模式，此状态
下的 ， 。

2

soffon TTT =+ 121 =+ DD

注意：D1是Q开通的占空比，D2是D导通的占空比。
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5.7：BUCK电路断续模式 +

L

+
Q + -

BUCK电路处于断续模式时，电路
有三个工作状态，分别D1、D2和1-
D1-D2，其等效电路见右边的上、中、

C R
Vs VoD

L
D1 D2，其等效电路见右边的上、中、
下三个图。

- -

+

L

+
Q

+-

从右下图可知，电容C需要承担在1-
D1-D2期间为负载提供能量的任务，
所以，电容C就不再仅仅是一个滤波 C R

Vs VoD

L所以，电容C就不再仅仅是 个滤波
电容。

电容C需要D D 期间进行能量存

- -

+

L

+
Q

电容C需要D1、D2期间进行能量存
储，以备在1-D1-D2期间为负载提供。

C

R
Vs

+

Vo
LL

D

-

R

-
LL
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BUCK电路处于断续模式时的电压、电
流波形图见右图。

t
D1Ts D2Ts

Vs-Vo

Ts

从电感L电流iL波形可以得出：

流波形图见右图。
VD

t

Vs

 Vo

L

o
s

os
s

s
o R

VTD
L

VVTDD
T

I =⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡ −

+= 121 )(
2
11

2V
tVs-Vo

VL

进而推导出：

2
1

811

2

D
V
VM

Ls

o

τ
++

==  -Vo

t

ILpIQ

其中： 为BUCK电路的增益。oVM =

t

ID

其中： 为BUCK电路的增益。

为无量纲参数。

sV

L
L TR

L
=τ

t

IL

sLTR
Io t
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BUCK电路断续模式的增益曲线见下图。同时也将BUCK电路连续模式的
增益（ ）曲线图也同时画出

电路

DM =增益（ ）曲线图也同时画出。

从中可以看出，同样大小的增益，对
应的占空比不同 连续模式时最大

1DM =

应的占空比不同，连续模式时最大，
断续模式时的较小，且 越小，对
应的占空比也越小。

Lτ

还从中可以看出，连续模式的增益曲
线是线性增加的 而断续模式的增益线是线性增加的，而断续模式的增益
曲线是非线性增加的，且 越小，
曲线的非线性越大。

Lτ
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5.8：BUCK电路开环工作原理

实际应用中 绝大多数 电路都工作在闭环状态 以保证输出电压稳实际应用中，绝大多数BUCK电路都工作在闭环状态，以保证输出电压稳
定，但也有一部分BUCK电路工作在开环状态，其输出电压会随Vs、Io等
参量的变化而变化。

+

L

+
T 当BUCK电路工作于连续模式时，

Vo=DVs，输出电压Vo与输入电压
占空比 呈线性的正比关系

当BUCK电路工作于断续模式时，
D C R

Vs Vo
uB

L

2V

Vs、占空比D呈线性的正比关系。

- -
2

811

2

D

VV
L

s
o τ++
=

输出电压Vo与输入电压Vs呈线性的正比关系，与占空比D的关系就比较
复杂，可以从前面的增益曲线图上看出，是非线性的正比关系，当然还
还受到 的影响。Lτ
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输出电压Vo与无量纲参数 呈非线性的反比关系，这点也能在前面的增
益曲线图上看出。且 越小，对应的输出电压Vo就越高。

Lτ

Lτ

无量纲参数 ，所以L越小，Vo越高，负载越小既RL越大， Vo越

高 频率越低 Vo越高 反之也然

L

sL
L TR

L
=τ

空载或轻载时，因Io会很小，BUCK电路一定进入断续模式，重载或满载
时 BUCK电路处于连续模式 从增益曲线图可以看出 BUCK电路处于

高，频率越低， Vo越高，反之也然。

时，BUCK电路处于连续模式，从增益曲线图可以看出， BUCK电路处于
断续模式下的输出电压Vo小于进入连续模式的输出电压。因此，输出电压
的最大值Vomax=D1max*Vsmax。

如果设计满载时 BUCK电路仍处于断续模式，则影响输出电压最大值的各
种因素均不能予以确定，只能估算Vomax<Vsmax，如前面的增益曲线图
中 的那种情况。005.0=Lτ
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6.1：BOOST电路图
+

DL

+

C R
Vs

+

VouB

L
Q

- -

uB

Q：开关管，可以调控开通与关断的时间，Q开通时输入电压Vs为电感L提
供能量，Q关断时输入电压Vs与电感共同为负载提供能量。

D：截止二极管，Q开通时，输入端为电感L提供能量，二极管D截止，输入
与输出断开。

L 储能电感 Q开通时 电感L存储能量 Q关断时 电感L中的能量释放L：储能电感，Q开通时，电感L存储能量，Q关断时，电感L中的能量释放
给负载。

C：储能电容，Q开通时，电容C中的能量释放给负载，Q关断时，电容C存储能电容 Q开通时 电容 中的能量释放给负载 Q关断时 电容 存
储能量。
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6.2：BOOST电路工作模式（CCM）

+

L

+
D

+ -
+

L

+
D+-

CVs VoQ

RL

C
Vs VoQ

RL

Ton状态 Toff状态

- - - -

开关管Q开通，D截止，输入电压Vs
通过开关管Q给电感L充电储能。

开关管Q关断，D导通，电感L释放
所存的能量，与输入电压Vs共同通
过 给负载提供所需的能量

储能电容C释放所存储的能量，为
开关管Q期间的负载提供所需的能
量

过D给负载提供所需的能量。

同时，也对储能电容C进行充电储
能量。 能。
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6.3：BOOST电路工作波形（CCM）
t

Ton

Toff

Vo

Ton时，电感L的端电压 ，

根据 得知：

SL Vu =

dt
diLu L

L =

VD

t

Vo

电感中的电流iL(t)随时间线性上升，
且

dt

TVI onS ⋅Δ '

tVsVL

L
I onS

L =Δ

Toff时，电感L的端电压 ，sOL VVu −=

 Vs-Vo

t

ILpIQ
ILb

根据 得知：

电感中的电流i (t)随时间线性下降

sOL

dt
diLu L

L =
tLb

ID

电感中的电流iL(t)随时间线性下降，
且

L
TVV

I offsO
L

⋅−
=Δ

)("
Io

t

IL

L Io
t
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稳态时， =

路

L
TVI ons

L
⋅

=Δ '

L
TVV

I offso
L

⋅−
=Δ

)("

故
D

T
TV

V
onS

O

−
=

+
=

1
1

1

1
L

稳态时 ，既伏秒平衡，对于开关电源中所用到的电感器件，必
须要保证其伏秒平衡（既磁通平衡） 无论是BUCK BOOST 还是以后设

Ts

LL II ′′Δ=′Δ
须要保证其伏秒平衡（既磁通平衡），无论是BUCK、BOOST，还是以后设
计到的正激、反激，都是如此，否则就会产生磁饱和的问题。

思考3：BOOST电路中电感L传输的功率是多少?
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同样根据电感中的电流 1

6.4：BOOST电路工作模式（DCM） +

L

+
D

+ -

同样根据电感中的电流 、

、 三种情况将oL Ii >Δ
2
1

oL Ii =Δ
2
1

oL Ii <Δ
2
1

CVs

-

VoQ

RL

BOOST电路分为连续模式、临界模
式和断续模式。

22 -

+

L

+
D+-

BOOST电路处于断续模式时，电路
有三个工作状态，分别D1、D2以及
1-D1-D2，其等效电路见右边的上、

C
Vs VoQ

RL1-D1-D2，其等效电路见右边的上、
中、下三个图。

电感L中所存的能量完全释放后，因

- -
RL

+

L

+
D

电感L中所存的能量完全释放后，因
没有给电感L进行储能的通路，故电
感L的端电压跳变为零伏，导致二极
管D截止 见右下图所示

+

CVs

+

VoQ
管D截止，见右下图所示。

- -
RL
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BOOST处于断续模式时的电压、电流波
形图见右图

VQ

t
D1Ts D2Ts

Vo
Vs

BOOST电路断续模式的电压增益仍是从电
感L电流iL波形进行推导，

形图见右图

VD

t

Vo

 Vo-Vs

Ts

感L电流iL波形进行推导，
得出：

2
/211 2

1 L

s

o D
V
VM

τ++
==

t

t

Vs
VL

s

其中： 为BOOST电路的增益。
s

o

V
VM =

 -(Vo-Vs)

ILpIQ

为无量纲参数。
sL

L TR
L

=τ

2 2D

t

ID

一般情况下， ，

故 。
DM 1 1+≈

12 2
1 >>

L

D
τ t

IL故 。
L

M
τ22

+≈
Io t
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依据BOOST电路连续模式、断续模式的电压增益公式，画出下面的曲线
图，使我们能够更直观的理解电压增益的变化规律。图 使我们能够更直观的理解电压增益的变化规律

从左图可以看出，连续模式的电
压增益曲线是一条近似按指数规压增益曲线是一条近似按指数规
律上升的曲线，而断续模式的电
压增益曲线则是一条按线性规律
上升的直线 这 点与 C 电上升的直线。这一点与BUCK电
路恰好相反。

与BUCK电路一样，同样大小的
电压增益，对应的占空比不同，
连续模式时最大，断续模式时的连续模式时最大，断续模式时的
变小，且 越小，对应的占空比
也越小。

Lτ
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6.5：BOOST电路闭环控
制 DL

+

R
+

LC

BOOST电路的方框图见右图。

很显然，BOOST电路的控制
Vs

-

VoPWM电路Q
很显然，BOOST电路的控制
也是PWM控制、也是负反馈控
制、也是电压反馈控制，这
些与BUCK电路完全相同

所以 BOOST电路的PWM电路 稳压过渡过程等与BUCK电路并没有本质上

-
些与BUCK电路完全相同。

所以，BOOST电路的PWM电路、稳压过渡过程等与BUCK电路并没有本质上
的区别，可参见BUCK电路的分析。

与BUCK电路不同，BOOST电路几乎没有开环实例，均是闭环控制，主要用
于PFC校正电路。
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与BUCK电路不同，BOOST断续模式的电压增益曲线一条受 控制的直线，
故相对于连续模式，PWM控制电路相对简单、调试方便，所以，很多PFC校

6：BOOST电路 ck hao

Lτ
故相对于连续模式，PWM控制电路相对简单、调试方便，所以，很多PFC校
正电路工作在临界模式、断续模式，但并不能绝对化，BOOST断续模式下
的电流应力增大，特别是大功率时，因此，大功率时的BOOST电路又会选
择连续模式择连续模式。

思考4：BOOST电路中电感L传输的功率是多少?
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7.1：BUCK-BOOST电路

BUCK电路后串接BOOST电
+

D

-
T

BUCK电路后串接BOOST电
路，简化为一个全新的电
路（见右图），此电路被 L C

RVs VouB

L

称为BUCK-BOOST电路，也
成为升降压电路。 - +

BUCK-BOOST电路在连续模式时的电压增益 ，由此可知，当D>

0.5时，Vo>Vs，当D<0.5时，Vo<Vs，所以，可以通过调控占空比，即可获

D
D

V
VM

s

o

−
==

1

大于、等于、小于输入电压的输出电压。BUCK和BOOST电路是做不到这一
点的。

DV
BUCK-BOOST电路断续模式时的电压增益 ，通过调控占空比D，

即可获大于、等于、小于输入电压的输出电压，注意，占空比D的分界点不
Ls

o D
V
VM

τ2
==

再是0.5，而是随 的不同而不同。Lτ
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BUCK BOOST电路的电压BUCK-BOOST电路的电压
增益曲线见右图。可以看出，
与BOOST电路的电压增益
曲线相似 只是起点不同曲线相似，只是起点不同。

BUCK-BOOST电路是一个输入与输出不隔离的电路，在对安全要求越来越严
格的时代，严重限制了BUCK-BOOST电路的应用。如果能够在BUCK-BOOST电
路基础上进行改进，使输入与输出完全隔离，其应用场合就会更为广泛。

反激变换器就是在BUCK-BOOST电路基础上发展的、输入与输出完全隔离的
电路，而且还有能够多路输出等优点。
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7.2：反激电路
+

D1T

C2 R

Vs

+

Vo
L

NsNp

C1

-

Vs

-

Vo
uB Q1

-

Q1：开关管，可以调控开通与关断的时间，Q开通时，输入端为负载及电
感L提供能量感L提供能量。

D1：续流二极管，Q关断时,电感L提供释放能量，续流二极管为电感L提
供释放通路。供释放通路。

T：变压器，实质上是藕合储能电感，原边绕组Np在Ton时存储能量，副
边绕组Ns在Toff时释放所存的能量。

C1：输入端功率电容， C2：输出端功率电容。
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B

T1

反激变换器

7.3：反激电路工作状态（CCM）
B

Bp

+
D1

+

T1
n=Np/Ns

Lp H

Bb

C2

R
Vs Vo

Vdr LQ1

C1

p H

IIpIp

-
-

Q1

Ton状态

pppb

T
on

状态

开关管Q1开通，二极管D1反偏截止，
此时，变压器通过原边绕组Np在输

Ton期间，通过变压器的原边绕组
Np进行励磁，绕组Np中的电流i (t)

t

入电压Vs之下存储能量。

Ton期间负载所需的能量由电容C2负
责提供

Np进行励磁，绕组Np中的电流ip(t)
由Ipb增加到Ipp，在电流ip(t)的作
用下，磁芯中磁场的磁感应强度B
由B 增加到B 既磁通增加了责提供。 由Bb增加到Bp，既磁通增加了
ΔΦ=ΔB·S。
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+
D1T

B

Bp

C2

Vs

+

Vo

NsNp

C1
H

Bb

-

R

-
Dr LQ1

H

IIsp

Toff状态

开关管Q1关断 二极管D1导通 此

t

p

Isb

T
off

开关管Q1关断，二极管D1导通，此
时，变压器中所存的能量通过副边
绕组Ns在输入电压Vo之下向负载及
电容 释放

t

Toff期间，通过变压器的副边绕组
Ns进行去磁，绕组Ns中的电流is(t)

电容C2释放。
进行去磁 绕 中的电流 s( )

由Isp减小到Isb，在电流is(t)的作
用下，磁芯中磁场的磁感应强度B
由Bp减小到Bb，既磁通减小了由Bp减小到Bb，既磁通减小了
ΔΦ=ΔB·S。
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状态时 磁通增加了 同时

反激变换器

TV ⋅

7.4：磁通平恒

Ton状态时，磁通增加了ΔΦ=ΔB·S，同时 。

Toff状态时 磁通减小了ΔΦ=ΔB·S 同时

p

ons

N
TV ⋅

=Δφ

offo TV ⋅
=ΔφToff状态时，磁通减小了ΔΦ ΔB·S，同时 。

而匝比 故推导出：pN
n =

sN
=Δφ

而匝比 ，故推导出：
sN

n =

o

VV
nVD =

D
D

V
Vn s ⋅=

1
或

由此可知，先给定匝比n、Vs，就可算出占空比D，如果先给定占空比D、
也可以算出匝比

so VnV + DVo −1

Vs，也可以算出匝比n。

在Vsmin时，占空比Dmax，并由此确定匝比n，匝比n取整后，对Dmax、
V i 进行适当的校正 并予以确定Vsmin进行适当的校正，并予以确定。
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Ton状态时，开关管Q1开通，二极管D1反偏截止，此时，变压器通过原
边绕组Np在输入电压Vs之下进行存储能量。存储的能量为：p

即右下图中红色区域与蓝色区域之和

∫=
p

b

B

B
HdBJ1

Toff状态时，开关管Q1关断，二极管D1
导通 此时 变压器中所存的能量通过

即右下图中红色区域与蓝色区域之和。

B

导通，此时，变压器中所存的能量通过
副边绕组Ns在输入电压Vo作用下向负载
及电容C2释放。释放的能量为：

即右图中蓝色区域。

∫=
p

b

B

B
HdBJ 2

H
Ton状态时存储的能量大于Toff状态时
能量，即右图中红色的区域，故红色区
域部分的能量就是磁芯的磁滞损耗。
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VNp Vs
反激电路中变压器的原副边绕组的电

反激变换器

7.5：反激电路波形图

t

T T

反激电路中变压器的原副边绕组的电
压、电流的波形图见右图。

在这里需要强调的是Ipp与Isp的关  - nVo
Ton Toff

VNs

t

Vo

在这里需要强调的是Ipp与Isp的关

系： n
N
N

I
I

p

s

sp

pp ==

反激变压器中的磁能是通过原边绕组
存入的，其数值为： IIp

t

 - Vs/n

NI psp

21存入的，其数值为：

是通过副边绕组释放的，其数值为：

Ipb

t

IppIp2

2
1

pppon ILJ =

由 可推导出上述的电流比值
t

IspIs
IsbIo

2

2
1

spsoff ILJ =

LnL 2=由 可推导出上述的电流比值
关系式。

sp LnL
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反激电路中开关管Q1的电压Vds、
电流Ids的波形图见右图。电流Ids的波形图见右图。

由此可知，开关管Q1的电压Vds
在Vsmax时到达最大值：

posds VVnVV +⋅+= maxmax

其中Vp在关断时因漏感引起的

开关管Q1的电流Idsmax的则在

振荡尖峰电压。

开关管Q 的电流 dsmax的则在
Vsmin时到达最大值：

PI o≈ 其中Po为额定输出功率 η为效率 Dmax为最
maxmin

max DV
I

s
ds ⋅⋅

≈
η

其中Po为额定输出功率，η为效率，Dmax为最
大占空比。

思考5：控制 在多大比例是适中? 
so

p

VVn
V
+⋅
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反激电路中整流二极管D1的反向
电压VR、正向电流IF的波形图见
右图右图。

由此可知，二极管D1的反偏电压
V 在Vsmax时到达最大值VR在Vsmax时到达最大值：

pp
s

oR V
n

VVV ++= max
max

其中Vpp为关断时因副边电路寄生
的电感引起的振荡尖峰电压。

I

二极管D1正向电流IF的有效值则
在Vsmin时到达最大值：

其中 为额定输出电流

开关管Q1、二极管D1就是以这两个电压、电流参数外加一定的降额来选取

max
max 1 D

II o
F −

≈ 其中Io为额定输出电流。

开关管Q1、二极管D1就是以这两个电压、电流参数外加 定的降额来选取
的，同时还要注意封装型式、散热方式等方面的要求。
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输入电容C1的选取

7.6：电容的选取
BG

L

输入电容C1的选取：

如上所述，DC-DC电路的Vsmin、
D 已经确定 此时的DC DC电

U
C1

+
RL

AC

Dmax已经确定，此时的DC-DC电
路及输出负载对于输入电容C1
来讲，可以用一个电阻RL来等
效替换

N
-

Vs

效替换。

电阻： s
L P

VR η⋅
=

2
min

oP

CR
T

U
VU

L

ssAC

3
2/

2
2 maxminmin =

−从P18的波形可推出： 其中：UACmin为最小交流输入
电压 T 为最小交流频率的CRU LAC 32 min

进而得出：
)2(6

2 minmax ACs

VUR
UTC ≥

电压，Tsmax为最小交流频率的
周期。

)2(6 minmin sACL VUR −
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输出电容C2的选取：

输出电容C2的选取与输出纹波电

反激变换器

IcpIc
Icb输出电容C2的选取与输出纹波电

压有效值ΔVorms有直接关系，同
时还要受到输出电容允许的最大
纹波电流 制 另外 输 纹波

t
Icb

- Io
纹波电流限制，另外，输出纹波
电压的峰峰值与输出电容的容量、
ESR值也有一定的关系。

TonToff

如果输出纹波电压有效值ΔVorms
给定 从右图可以推出

t

Uo

Uo

给定，从右图可以推出：

2

max

3232 C
TIVV onoo

rms ⋅
⋅

=
Δ

=Δ

ono

V
TIC
Δ⋅

⋅
≥

32
max

2

23232 C

故：

ormsVΔ32
注：从上图可知，UACmin、满载时ΔVo最大。
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2

从上页右图也可以推出输出电容C2中的纹波电流有效值：

on
onocrms D

D
DII on

−
+=Δ

1

2

从上式可以得知，ΔIcrms与Don成正比，故UACmin、满载时ΔIcrms最大，
其最大值为：

2
maxonDDII +Δ

max

max
maxmax 1 on

on
onocrms D

DII
−

+=Δ

查电解电容资料手册，任何一个型号的电容都有“额定纹波电流”，根查电解电容资料手册，任何 个型号的电容都有 额定纹波电流 ，根
据ΔIcrmsmax小于“额定纹波电流”的原则，选取某个型号的电容，可
以保证这个型号的电容能够长时期、可靠的工作，否则，会因其纹波电
流过大 导致电解液温度过高 很快就会因电解液干枯而失效流过大，导致电解液温度过高，很快就会因电解液干枯而失效。

思考6：电解电容的额定纹波电流是怎样定义的?
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输出电容C2的寄生参数ESR对纹波电压也有比较大的影响，ESR越大，纹
波电压也随之变大。波电压也随之变大

电解电容的寄生参数ESR可以在电解电容资料手册上查到，但资料手册一
般只给定-20oC时的ESR值，温度下限-40oC时的ESR值最大，但却没有给
出，所以，判断寄生参数ESR对纹波电压的影响只能进行定性分析。

电解电容的寄生参数ESR大小首先是与电容的容量成反比，容量大，ESR
小；其次与生产厂家密不可分，品牌不同，ESR大小不等；再次与产品的
尺寸有关，不同尺寸的产品，ESR也有一定的差异；ESR大小还会与电容
的耐压值有关，等等。

AC-DC开关电源的工作频率一般在100k左右，故输出电容C2中的纹波电流
也是100k左右，所以，选电解电容一定要选高频低阻类的电解电容。

的耐压值有关，等等。

也是100k左右，所以，选电解电容 定要选高频低阻类的电解电容。
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7.7：变压器设计

+
D1T1

+首先强调的是 反激变换器的变压器是

C2 V

n=Np/NsLp

C1

首先强调的是：反激变换器的变压器是
一个藕合电感器，具有两个绕组，其中
一个绕组负责存储能量，另一个负责释
放能量

在设计变压器时，fs、Vsmin、Vsmax、
Vo Io η Dmax及Lp等参数需要事先

Vs Vo

Vdr Q1

C1放能量。

Vo、Io、η、Dmax及Lp等参数需要事先
确定。

- -

设计变压器时 首先要确定所用的磁芯 包括磁芯的材质 类型 尺寸设计变压器时，首先要确定所用的磁芯，包括磁芯的材质、类型、尺寸
等等。

变压器是用于能量传输，故铁氧体磁芯只能选取以TDK的PC30、PC40为代变压器是用于能量传输，故铁氧体磁芯只能选取以TDK的PC30、PC40为代
表的功率锰锌铁氧体，这一点我们没有选择的余地。

铁氧体磁芯的结构有很多，如EE、ER、PQ、EFD等，又有立式、卧式、平
面式之分，要根据所允许的空间尺寸来选取。
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选用多大尺寸的磁芯？要根据fs、Po、Bmax等参数来确定，如果没有一
点经验积累，可按AP值法来选取，只是这种方法过于抽象，实用性不强，
多 上谈 在实 时很少被熟 使多用于纸上谈兵，在实际工程设计时很少被熟手使用。

一般是根据fs、Po、Bmax等与磁芯类型、尺寸的对应关系（根据个人或
他人的经验） 初步确定 个磁芯类型 尺寸 结合其他的 些要求他人的经验），初步确定一个磁芯类型、尺寸，结合其他的一些要求，
初步选定磁芯的材质、类型、尺寸。

反激变压器的匝比n是依据磁通平衡确定的，要在Vsmin、Dmax下进行计
算。在7.4节中，已经详细讨论了磁通平衡的问题，并由此推到出：

max

maxmin

1 D
D

V
Vn

o

s

−
⋅=

但原副匝数Np、Ns都是整数，故实际的匝比n=Np/Ns不可能恰好等于计算
值，所以，需要进行校正，要以实际的匝比n=Np/Ns为基准对Dmax进行微
调 只要对D 的调整不超出你的控制范围即可 否则 就要重新选定调，只要对Dmax的调整不超出你的控制范围即可，否则，就要重新选定
原副Np、Ns的匝数。



7：反激变换器 ck-hao

反激变压器的电感量Lp的确定：反
激变压器的电感量Lp一定是指原边

反激变换器
VNs

t

Vo

激变压器的电感量Lp 定是指原边
绕组的电感量。反激变压器的电感
量Lp是变换电路的一个重要参数，
可根据相关的电路参数予以算出 IppIp

 - Vs/n

可根据相关的电路参数予以算出，
并以此绕制反激变压器。

Ipb

t

ppp
Ipav

反激变压器电感量Lp的计算要在Vsmin、Dmax下计算。

从电感能量传输的角度看，电感中的电流在Ipb≈0.6Ipp时，电感会处于
最优的 作状态最优的工作状态。

因 ，故ηη ⋅⋅⋅=⋅= maxmin DIVPP pavsino η⋅⋅
=

maxmin DV
PI

s

o
pav

而

电感量

pavpbppP IIII ⋅=−=Δ 5.0

ηmaxminVs

ssss TDVTDVL ⋅⋅⋅⋅⋅ maxminmaxmin 2
电感量

pav

ss

p

ss
P II

L =
Δ

= maxminmaxmin
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变压器的磁芯确定后，查找其有效的横
截面积Ae，有效横截面积Ae是确定原副
匝数Np、Ns所必须的参数，其他的le、
Ve、AL等参数暂时不需要。

变压器原副绕组的结构见右图，三明治
绕法是我们的首选，如有特殊的目的与
需求，可依据具体要求而采取相应的特需求，可依据具体要求而采取相应的特
殊绕组结构。

设计变压器时 首先要确定原绕组匝数Np 以变压器磁芯在任何状态下都设计变压器时，首先要确定原绕组匝数Np，以变压器磁芯在任何状态下都
不能饱和为前提。

磁芯的饱和磁感应强度Bs随磁芯材质的不同而不同，但功率铁氧体磁芯在磁芯的饱和磁感应强度Bs随磁芯材质的不同而不同，但功率铁氧体磁芯在
120oC时的饱和磁感应强度Bs都会大于3800Gs，如果把工作时的最大磁感应
强度Bmax控制在2800Gs之下，可以保证变压器的磁芯不会饱和。如受其他
因数所制约 最大磁感应强度Bmax大于2800Gs时 需要特别慎重 要在理因数所制约，最大磁感应强度Bmax大于2800Gs时，需要特别慎重，要在理
论上确保、要在试验中验证。
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稳态工作时的最大磁感应强度：

7：反激变换器 ck hao

ppp

AN
IL

B
⋅

=

中Ipp随输入电压Vs、输出负载Io的变化而变化，可以推出在CCM模式下，
Vsmin、Iomax时，Ipp达到最大值Ippmax。

ep AN ⋅

由此可以得知：

N
e

ppp
p AB

IL
N

⋅

⋅
=

max

max

进而根据匝比得到副边匝数Ns：
n

N
N p

s =

因需对原副边匝数Np、Ns进行取整，故匝比n、Bmax都会随之发生变化，
进而导致其他参数也随之变化。

所以，原副边匝数Np、Ns的取整要慎重，通常先对Ns取大整数，然后再根
据 算出Np，再对Np取大整数，这样导致匝比n的变化最小，故对
Dmax等影响比较小。因原副边匝数Np一般会大于上述的计算值，故最大磁

sp NnN ⋅=

感应强度一般会小于Bmax，但不能仅仅估计了事，一定要进行核算。
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单匝电感量AL是磁芯的固有参数，在确定磁芯的型号后可以在磁芯手册上
到 单位是Nh/N2 原边绕组的匝数Np确定后 其电感量为：

7：反激变换器 ck hao

到，单位是Nh/N 。原边绕组的匝数Np确定后，其电感量为：

原边绕组Np的电感量Lp是根据原边绕组Np中电流的波型确定的，既是按能

)(2 nHNAL pLp ⋅=′

原边绕组Np的电感量Lp是根据原边绕组Np中电流的波型确定的，既是按能
量传输的大小来确定的，因此，当 时，必须改变磁芯的AL值，使

。pp LL ′=
pp LL ′<

在磁芯的中柱开一个气隙后，因退磁效应，磁芯的AL值会减小，气隙开的
越大，AL值减小的越显著，因此，开一个适当的气隙，使 ，即可
获得我们所要求的电感量。

pp LL ′=
获得我们所要求的电感量。

适当的气隙是多大，完全可以通过计算而得到，没有实际意义，更实际的
方法是在磨气隙时时刻测量，只要 ，此时的气隙就是适当的，至

pp LL ′≈
于气隙是多大？根本不需要。

pp

思考7：磁芯开气隙后，电感的能量主要存在哪个部位？
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在7.5节中，已经给出了变压器原副边绕组Np、Ns中的电流波型，可以看
出 既不是直流 也不是正弦交流 而是频率为fs的梯形波

7：反激变换器 ck hao

出，既不是直流，也不是正弦交流，而是频率为fs的梯形波。

我们知道，高频的正弦交流电流流经导体时，因电磁感应所致，电流在越
临近导体表面时密度越大，在越趋向导体中心时密度越小，这种现象称为临近导体表面时密度越大，在越趋向导体中 时密度越小，这种现象称为
趋肤效应。

在120
o
C时的趋肤深度： 。)(9.7 cm

f
=Δ

因此，对于高频大电流的导体，不能只考虑其直流阻值，还必须考虑其交
流阻值，在保证总面积不减小的条件下，选用多股直径小于2Δ的细线用
的方法来减小导体的交流电 降低其交流的铜损

fs

的方法来减小导体的交流电阻，降低其交流的铜损。

高频梯形波电流的趋肤效应比正弦交流电流更严重，这一点通过简单的付
立叶变换就能证明 所以 梯形波的趋肤深度 要比正弦交流的 更小′立叶变换就能证明，所以，梯形波的趋肤深度 要比正弦交流的Δ更小，
一般按 估算。%80⋅Δ=Δ′

Δ′

思考8：电流密度4～8A/mm2指交流，还是指高频梯形波电流密度？
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7.8：吸收回路

Ton状态时 原边绕组的电流会产生ΦATon状态时，原边绕组的电流会产生ΦA

与ΦB两类磁通（见右上图），ΦA与副边
绕组链接，所存能量可由副边绕组释放，
而Φ 不与副边绕组链接 所存的能量只而ΦB不与副边绕组链接，所存的能量只
能由原边绕组自己在Toff状态时释放，
ΦB所对应的等效电感就称为反激变压器
的 感的漏感Lps。

考虑到反激变压器漏感Lps的反激变换器
电路图 右 图

+
D1T1

+
-

电路图见右下图。

Toff状态时，开关管Q1关断，从右下的
反激电路图可以看出 没有释放L 所存

C2
Vo

n=Np/NsLp

C1
+

反激电路图可以看出，没有释放Lps所存
能量的路经，所以，Lps的端电压（下正
上负）无限制的增大，直至击穿Q1的DS
端 打通 条释放 所存能量的路经

Vs

Q1

C1

-
+

-
Lps

端，打通一条释放Lps所存能量的路经。
-

Vdr
Q1
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为防止Q1被击穿，在原边绕组两端并联
一个RCD电路，为漏感Lps提供释放其所

7：反激变换器 ck hao

+
D1T1

N /N

+
-

R3
C3

-个 电路，为漏感 p 提供释放其所
存能量的通路。其电路图见右上图。

Q1关断后，漏感Lps在端电压

C2

Vs
Vo

n=Np/NsLp

C1
+

+

-

D3

C3
+

Lps

作用下释放能量给电容C3，待其能量释
放完毕后，因D3的截止，漏感Lps处于
零能量状态。 Vdr

Q1

-
+D3

R3损耗的功率 ，此能量是由Lps与Lp共同提供的，当 时，

零能量状态

3

2
3

3 R
VP C

R = oC nVV 23 =

-

Lps与Lp各提供一半，当 时，Lps的能量占多数，当 时，
Lp的能量占多数，从效率的角度考虑，希望VC3能够大一点。

3R
oC nVV 23 > oC nVV 23 <

因此，按Vsmax、满载时 选定R3的阻值，既先计算出Vsmax、满载
时Lps的功率PLps，然后按 选阻值，再从Vsmin、半载开始
调试，看看开关管Q1的Vds尖峰最大值有多大？看看开关管Q1的VDSS供余量

Lpso PVnR /2 22
3 =

oC nVV 23 =

调试，看看开关管Q1的Vds尖峰最大值有多大？看看开关管Q1的VDSS供余量
是否不足？如不足，适当减小R3的阻值。
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开关管Q1的Vds波型见右图，从其电压应
力角度考虑，VC3当然是小一点好，因为
开关管Q1的：

其中Vpp在关断时振荡尖峰的电压。
ppCsds VVVV ++= 3

因此，开关管Q1的：

pposDSS VVnVV +⋅⋅+≥ 2max

振荡尖峰Vpp可根据经验暂定为50v，并依
此外加20%的余量来选开关管Q1的VDSS。

产生振荡尖峰电 的原 感 中的能 把 感 控制的 能产生振荡尖峰电压Vpp的原因是漏感Lps中的能量，把漏感Lps控制的尽可能
小是上述分析的基础。

注意 确定开关管Q1的V 时 不能仅考虑稳态状态 还要考虑启机 负注意，确定开关管Q1的VDSS时，不能仅考虑稳态状态，还要考虑启机、负
载动态变化、输出短路等特殊状态。

思考9：在实际调试中，可能因VDSS的余量过大等原因，VC3还可以再调高一
些，调还是不调？为什么？
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7.9：PWM IC

反激电路脉宽调制电路一般都由厂家予以集成化，这种集成电路（IC）一反激电路脉宽调制电路 般都由厂家予以集成化，这种集成电路（IC）
般简称为PWM IC，最常用的PWM IC是UC3842，现在PWM IC种类有很多很多，
我们也无法、也无需都予以深入研究，但对UC3842的逻辑功能必须予以深
入细致的研讨 以达到触类旁通的效果入细致的研讨，以达到触类旁通的效果。

T1

L D1

C1 R
+

V

LC2

BG1

N -

Vo

Q1

PWM控制 反馈环路
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UC3842的内部功能方框图见上图，各引脚地名称、各种功能与逻辑关系详
ON的UC3842的中文Datasheet。在这里只讨论两点：电流模式与脉宽调制锁ON的UC3842的中文Datasheet。在这里只讨论两点：电流模式与脉宽调制锁
存的逻辑关系。
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电压模式：仅有一个电压反馈环，输出电压的反馈信号与基准三角波进行
比较，并由比较器的输出高低电位控制开关管的开通与关断。

在5.4节中，以BUCK电路为例，对电压模式的调控过程作了比较详细的描
述，对于其它拓扑电路，只要是电压模式，其调控过程与BUCK电路的完
全相同

电流模式：从UC3842的功能方框图可知，不仅有电压反馈环，还有电流反

全相同。

流模式 从 的功能方框图可知 不仅有 压反馈环 有 流反
馈环，用逐个周期的电流反馈信号与作为基准的输出电压的反馈信号进行
比较，并由比较器的输出高低电位控制开关管的开通与关断。

用电压反馈信号接到2脚或直接接到1脚，使1脚电位与输出电压成反比，
既输出电压上偏，1脚电位下降，输出电压下偏，1脚电位上升，再通过分
压、稳压等对比较器的反相端电位进行控制。逐个周期的电流反馈信号接
到3脚，即比较器的同相端，当电流反馈信号高于反相端电位时，比较器
输出端为高电位，通过锁存器、或门、图腾柱等关断开关管，直至下一个
周期。周期。
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脉宽调制锁存的逻辑关系：振荡器输出的时钟脉冲下降沿是一个开关周期
的开始，故下降沿触发脉宽锁存器，置 为“0”，使6脚输出为“1”，既

反激变换器

Q
开通开关管。当电流检测比较器输出端由“0”跳变到“1”时，上升沿触
发脉宽锁存器，置 为“1”，使6脚输出为“0”，既关断开关管。

振荡 输出的时钟脉冲上升 则通过或 直接使 脚输出为 将 关

Q

Q

振荡器输出的时钟脉冲上升沿则通过或门直接使6脚输出为“０”，将开关
管关断，而不管电流检测比较器输出端是什么状态，既最大的占空比由振
荡器输出的时钟脉冲所决定，时钟脉冲越宽，最大占空比越小，时钟脉冲
的宽度就是死区时间。

但要注意，在UC3842的功能方框图中，有关脉宽调制锁存部分的电路过于
简单 上述的逻辑功能没有能够完全体现 如有兴趣 可根据数字电路的简单，上述的逻辑功能没有能够完全体现，如有兴趣，可根据数字电路的
相关知识，画出完整的逻辑电路图。

思考10：电流模式有什么优缺点？
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7.10：启机与辅助供电

要使UC3842开始工作 进而控制开关管的开通

Vs+

R 18

要使UC3842开始工作，进而控制开关管的开通
与关断，就必须先对电容C进行充电，当Vcc达
到16V时，UC3842才能开始工作，因此，必须 C

2

36

7

UC3842
Vcc

有电阻R接到输入电压正端(Vs+)，才能通过电
阻R对电容C进行充电。

3

45

6

直接使用电阻R启机的一个缺点是正常工作时
电阻R上仍有一些功率损耗，右图就是一个改

Vs+

进电路，此时，电阻R上仍有一些功率损耗，
但因电阻R阻值很大，其功率损耗很小，可以
予以忽略不计。

R
1

27

8
Q

V

C

2

36

7

UC3842
Z

Vcc

思考11：启机电路与输出短路功耗有关系？ 45
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UC3842正常工作时，所需的能量将由高效
率的辅助供电电路提供，要保证Vcc稳定且 18率的辅助供电电路提供，要保证Vcc稳定且
不能低于10V。最简单的辅助供电电路见右
图。

1

27

8

UC3842

VccD

要保证Vcc稳定，辅助供电绕组Na的端电压
一定要稳。我们注意到：副边绕组Ns的端
电压在T ff时等于V 所以 让辅助供电

Na
C

3

45

6
UC3842

电压在Toff时等于Vo，所以，让辅助供电
绕组Na只在Toff时给电容C充电，使Vcc稳

定在 。

45

a VN
⋅定在

所以，要特别注意辅助供电绕组Na的同名端，保证与副边绕组Ns一直，
确保辅助供电绕组Na只在Toff时才给电容C充电

o
s

V
N

确保辅助供电绕组Na只在Toff时才给电容C充电。

辅助供电电路是个开环电路，从理论上讲，Vcc是恒定的，但实际上，轻
载 占空比较小时V 会低 些 而重载 占空比较大时V 会高 些载、占空比较小时Vcc会低一些，而重载、占空比较大时Vcc会高一些。
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如果因为种种原因希望Vcc非常

18
VccD Q如果因为种种原因希望Vcc非常

稳定，可以再加一级线性稳压，
其电路见右图，这样就能保证
V 稳定在V 0 7V

Na C

2

36

7

UC3842

Q

R
Vcc稳定在VZ-0.7V。

45
Z

启机与辅助供电是调试的重点之一，因其与输出短路功耗、容性启机等有
直接关系 需要一定的时间经验的积累 才能得心应手直接关系，需要 定的时间经验的积累，才能得心应手。
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7.11：电压反馈环路

常见的电压反馈电路图见右图
R6R7

Vss Vo+

常见的电压反馈电路图见右图，
通过分析，可知是电压负反馈，
既输出电压Vo上升（或下降）导
致1脚电位下降（或上升） 进

R5
U2

PC817
C2 R1

1

27

8

U1

致1脚电位下降（或上升），进
而减小（或增加）开关管的开通
时间Ton，使输出电压Vo到之前

R4
PC817

C1

2

36

7

UC3842

的数值。

在电压反馈电路中：
R2

R3

U3

ZR431

45

R1、R2对输出电压Vo进行采样。

ZR431对输出电压Vo的误差进行放大，而R3、R4、C1、C2是误差放大电路进
行补偿。

R5、R6确保ZR431工作在线性范围内，PC817在初次级电气隔离条件下传输信
号 R7调控1脚的电位 进而调控开关管的开通时间T 从而使被放大的输号，R7调控1脚的电位，进而调控开关管的开通时间Ton，从而使被放大的输
出电压误差信号调控开关管的开通时间Ton 。
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对辅助电源Vss还需要多说几句，如果输出电压不是过高或过低，一般将
R6直接接到Vo+即可，不需要辅助电源Vss，因为对应不同的输出电压，反
馈系统会自动调节 的阴极电位 随输出电压 变动 使光藕 的馈系统会自动调节ZR431的阴极电位VK随输出电压而变动，使光藕PC817的
IF保持不变。但开关机时因输出电压是变动的，导致反馈信号失真，可能
产生开机/关机过冲、关机重启等问题，须慎重考虑。

如果使用辅助电源Vss，需要考虑辅助电源Vss与输出电压的时序关系，要
保证辅助电源Vss建立先于输出电压，辅助电源Vss的保持时间长于输出电

总之，电压反馈电路的调试是开关电源的调试重点，是涉及开关电源能否

压，如果两者的时序是混杂在一起的，也会产生上述的问题的。

总之 电压反馈电路的调试是开关电源的调试重点 是涉及开关电源能否
正常输出功率的关键，既需要实际经验的积累，也需要一定的理论基础，
两者是相辅相成，否则，很难保证功率电路的可靠性。

思考12：关机过冲与辅助电源Vss之间有关联？
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7.12：反馈环路补偿简介

反激电路完整的反馈控制环路图

Co
Np

U1

RL

假设频率为f的正弦干扰信号通过

反激电路完整的反馈控制环路图
见右图。

R6

VssQ1

3

6
UC2843

假设频率为f的正弦干扰信号通过
某路径藕合到a点，先经过ZR431
的放大环节到达b点，直流增益
A 相位滞后 再经过光藕ϕ

R5

R7 C2
R1

18
c R8

Aab，相位滞后 ，再经过光藕
PC817的隔离到达c点，直流增益
Abc，相位滞后为“0”，然后经过

变换到达 点 直流增益

abϕ
R4

R7

U3
C1

C2

b
U2-B

U2-A
PC817

DC-DC变换到达d点，直流增益
Acd，相位滞后 ，最后经过采
样电路回达a点，直流增益Ada，

cdϕ R2
R3

U3

ZR431
a

对于这个干扰信号，要么Aab+Abc+Acd+Ada<1 ，要么 <360oC，
否则 此干扰信号经过周而复始的放大 会大到影响反激电路正常工作的

相位滞后为“0”

cdab ϕϕ +
否则，此干扰信号经过周而复始的放大，会大到影响反激电路正常工作的
程度，不能被接受、允许。
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环路的增益与相位特性如用幅频、
相频波特图表示，更加直观、简洁，
其幅频 相频波特图见右图

-20dB

G

40

20
f其幅频、相频波特图见右图。

从幅频曲线可知，开环增益G=0时
对应的交越频率是fo1≈0 9kHz，

2of
0

-20

1of

对应的交越频率是fo1≈0.9kHz，
对应的相位约滞后135oC，相位裕
度45oC。

-40

-60

1       10             102 103 104 f从相频曲线可知，滞后180oC时的
正反馈频率是fo2= 4kHz ，对应的
开环增益G≈-22dB，既增益裕度

0

开环增益G d 既增益裕度
22dB。

注意：波特图的幅频纵轴增益G 

-45

-90

注意 波特图的幅频纵轴增益
=20lgA，其单位是dB，故G=0dB，
既是直流增益A=1。

波特图的相频纵轴相位滞后没有

-135

-180

ϕ
波特图的相频纵轴相位滞后没有
包含负反馈所隐含的180oC。

-225
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在增益与相位波特图上，判断环路是否稳定的两个条件：
1）交越频率fo1的相位裕度≥45oC，

反激变换器

2）幅频特性曲线穿越G=0时的斜率是-20dB。

从而可以判定：藕合到a点的、频率为f的正弦干扰信号，不管其频率f是多
少 都会因负反馈系统而衰竭 同理 藕合到环路任何 点 任何频率的正少，都会因负反馈系统而衰竭，同理，藕合到环路任何一点、任何频率的正
弦干扰信号都会因负反馈系统而衰竭。

依据付立叶变换，任何一个非正弦干扰信号都是一系列频率不同的正弦波的依据付立叶变换，任何 个非正弦干扰信号都是 系列频率不同的正弦波的
组合，所以，藕合进来的任何干扰信号都会因负反馈系统而衰竭。

如何让反馈环路的增益与相位满足上述两个条件，这需要我们在ZR431放大
环节选取适当参数（既选取适当的C1、C2、R3、R4） ，使Gab、 与DC-
DC变换的Gcd、 互补，使反馈环路达到稳定的条件，保证反馈环路的稳

abϕ
ϕDC变换的Gcd、 互补，使反馈环路达到稳定的条件，保证反馈环路的稳

定。

因次，DC-DC变换的增益与相位特性就必须清清楚楚，否则，就不能很好

cdϕ

因次 变换的增益与相位特性就 须清清楚楚 否则 就不能很好
的予以补偿，也就无法保证反馈环路的稳定。
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电流模式，阻性负载，且低压、
满载时，DC-DC变换的幅频波特图

G

40

f
见右图，直流增益Gcd，极点 ，
零点 是三个主要参数。

pf
esrf

1

cdG 20

0

-20dB

pf

min2
1

Lo
p RC

f
π

=其中：

f 1

0

-20
esrf

sL TRVG min625.0log20≈

esro
esr RC

f
π2

=

1       10            102 103 104 f

-40
es

DC-DC变换的相频特性由极点 和零点 是所决定，在低频段，相位无f

p
scd L

VG minlog20≈

fDC DC变换的相频特性由极点 和零点 是所决定，在低频段，相位无
滞后，在极点 左右，相位滞后了90oC，在零点 左右，相位又超前
90oC，在 时，相位不滞后，也不超前

pf esrf
pf
esrff >>

esrf

注意：增益Gcd的计算是在特定取舍条件下推倒的，不具一般规律。
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ZR431放大环节的幅频波特图见右
图，直流增益Gab，零点 ，零极

G

40

反激变换器

zf
20dB点 ，极点 是四个主要参数。 40

20

0pf
z

1 2
1

RC
f p =其中：

1pf

G
1pf

-20dB

0

-20

412 RCp π

31
0 2

1
RC

f p π
=

abG

0pf
zf

20

-40

R

3

422
1

RC
f z π
=

放大环节的相位特性由极点 零极点 和零点 是所决定 因零极

3

4

R
RG ab = 1       10            102 103 104 f

放大环节的相位特性由极点 、零极点 和零点 是所决定，因零极
点 的存在，故在低频段相位就滞后了90oC，在零点 左右，相位超前
90oC，抵消了零极点的90oC滞后，在极点 左右，相位又滞后了90oC，

zf0pf
0pf1pf zf

1pf
并延续到 。1pff >>
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如何选择误差放大环节的C1、C2、
R3、R4，使其恰好与DC-DC变换

反激变换器

40

一般先选择 和 ，

使其恰好与 变换
的幅频、相频特性互补？

ff ≈1 ff ≈

20

0

-20dB

般先选择 和 ，
使误差放大环节与DC-DC变化的
零极点互补，使环路的幅频特性
曲线（绿色）近似为 20dB

esrp ff 1

of
pz ff ≈ 0

-20

环路的幅频特性曲线在1Hz时的增
益

曲线（绿色）近似为-20dB。
-40

2 3 4

既可以通过改变Gab的大小，实现环路的幅频特性曲线的上下平行移动，选
择适合的交越频率fo 。

益 ,                          1       10            102 103 104 f
zdacdbcab fGGGGG log20++++=

现在的电解电容ESR都很小，其 ，如果选择 ，环路调试比
较困难，而 一般在几十到几百Hz之间，因此，选择适当的R3、R4，使

esro ff >kHzfesr 4>
pf

交越频率fo在1kHz~2kHz之间、以-20dB交越是比较容易实现的。
p
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oooo ffff 1111 tttt90 −−−−

环路的相频特性在设计阶段只进行核算，其相位裕度：

因为误差放大环节的零、极点恰好与DC-DC变换的零、极点互补，所以，

esr

o

z

o

p

o

p

o

f
f

f
f

f
f

f
f 11

1

11 tantantantan90 ++−−≈ϕ

为 放大环节的零 极点恰好与 变换的零 极点 补 所
只要不出现原则性的错误，相位裕度都会有大于45oC的余量。

要注意，以上对闭环环路的分析是建立在将功率变换及电压反馈系统线性
化的基础之上，将功率变换及电压反馈系统线性化，必然要有取有舍，导
致上述零点 极点和增益的计算有误差 甚至有很大的误差 所以 对上致上述零点、极点和增益的计算有误差，甚至有很大的误差，所以，对上
述分析得到结论不要太相信，如交越频率fo=1kHz、相位裕度 ，

恰好相反，上述的分析过程对调环路的稳定性更有帮助，如零点、极点如

Co48≈ϕ

恰好相反，上述的分析过程对调环路的稳定性更有帮助，如零点、极点如
何计算？在幅频、相频中的特性曲线如何转向？增益如何计算？怎样调整
等等，能够定性的给出调试环路的思路、方向，指导我们调试环路，使环
路稳定路稳定。
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如何判断环路的稳定性？在没有幅频、相频特性测试仪器的情况下，只能
靠观察动态、开关机时的波形来判断，看看有没有持续的振荡，如果没有

如果有幅频 相频特性测试仪器 测环路的幅频 相频波特图 首先看交

持续的振荡波形，则对该环路予以认可。

如果有幅频、相频特性测试仪器，测环路的幅频、相频波特图，首先看交
越斜率是不是-20dB？交越频率fo相位裕度是否大于45oC。其次也要看看
交越频率fo是否合适？ fo=15Hz肯定是不适合的，也要看看正反馈频率的
相位裕度是否足够？8d 增益相位显然是不够的等等相位裕度是否足够？8dB增益相位显然是不够的等等。

PSM1700是公司新近购置的环路响应特性测试仪器，使我们能够检测环路PSM1700是公司新近购置的环路响应特性测试仪器，使我们能够检测环路
的幅频、相频特性，进而能够直观的评判环路的稳定性及其它各项特性指
标，并指导我们设计、调试环路，确保反馈环路的稳定性。
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7.12：电流反馈环路 Co VoNp

UC3842是电流模式的PWM IC，电流控
制环路的电路图见右图。

每个周期的电流通过R 转换成电压信

Vdr Q

-

3

4

U R1
每个周期的电流通过Rs转换成电压信
号、经过R1、C1滤波传送到3脚，然
后与电压反馈信号进行比较，控制每
个周期的开通时间的长短

Rs
2UC3842 C1

个周期的开通时间的长短。 1

CCM模式下每个周期的电流波型见右图，
注意，在开通之时，有一个比较大的
电流尖峰，这是因为二极管D由导通转
为反向截止过程中，有反向恢复电流为反向截止过程中，有反向恢复电流
的原因。

一：二极管反向恢复电流产生的原因
请参阅相关的资料。
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二：开关管Q开通之时，二极管D由导通转为反向截止，在这个过程中，二
极管D有反向恢复电流流过 其方向是阴极到阳极（既从副边绕组Ns极管D有反向恢复电流流过，其方向是阴极到阳极（既从副边绕组Ns
的同名端流出，从Ns的另一端流进），根据电磁感应定律，原边绕组
Np会有对应的电流从其同名端流进，从Np的另一端流出，很显然，这
个对应的电流会叠加在正常的电流之上 所以 开关管中的电流波型个对应的电流会叠加在正常的电流之上，所以，开关管中的电流波型
在开通之时有一个电流尖峰。

三：在开通之时电流尖峰一定要滤掉，所以需要R1、C1滤波，但又不能对
正常的电流波型有影响，所以，R1、C1滤波参数要精心调试，其时间
常数要适中。常数要适中。
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8.1：正激电路

激 在 变换

+

D1 +

n=Np/Ns

L

L1T1

正激电路是在BUCK变换器基
础上发展的，输入与输出完
全隔离的电路，而且还有能

C1
R

Vs Vo
Vd

L

Lm
C2

D2

够多路输出等优点的电路。

关管 控 与关 的

-
-

Vdr Q1

Q1：开关管，可以调控开通与关断的时间。

D1：整流二极管，Q1开通时，为电感L储能和负载耗能（Ton）提供能量供给
通路通路。

D2：续流二极管，Q1关断时，为电感L向负载释放所存能量（Toff）提供释
放通路。

T1：变压器，承担即时能量传输与初次极电气隔离的任务。

L1：电感器，以先存储后释放的方式传输能量。

C1：输入端功率电容， C2：输出端功率电容。
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激变换器

8.2：正激电路工作状态（CCM）
B

Bp

+
D1

R

+
L

L1+
++

-T1

H

Bb

C1 R
Vs Vo

Vdr

L

Q1
C2D2

--

II
Lp

I
Lb

Ton状态

-
-

T
on

pb

开关管Q1开通，整流二极管D1导通，续流
二极管D2反偏截止，此时，Vs通过变压器
T1、整流二极管D1，向负载提供能量，同

Ton期间，电感通过其绕组进行
励磁，绕组中的电流iL(t)由ILb

t

T1、整流二极管D1，向负载提供能量，同
时为处于储能状态的电感L1提供能量。

Ton状态中，前Ton/2时间电容C2放电，后
/ 时间是电容 充电 其充放电是平衡

励磁，绕组中的电流iL(t)由ILb
增加到ILp，在电流iL(t)的作用
下，磁芯中磁场的磁感应强度B
由B 增加到B 既磁通增加了Ton/2时间是电容C2充电，其充放电是平衡

的。

由Bb增加到Bp，既磁通增加了
ΔΦ=ΔB·Se 。
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B

激变换器

+
D1 L1 +-T1

B

Bp

C1 R
Vs

+

Vo

L

D2
H

Bb

-
-

Vdr Q1
C2D2

II
Lp

Toff状态

开关管Q1关断，整流二极管D1截止， t

I

T
off

p

Lb

续流二极管D2导通，此时，电感L1通
过续流二极管D2，将所存能量的一部
分提供给负载。

Toff期间，电感通过其绕组进
行去磁，绕组中的电流iL(t)由

t b

供 负载

Toff状态中，前Toff/2时间电容C2充
电，后Toff/2时间电容C2放电，其充
放电是平衡的

行去磁 绕 中的电流 L( )由
ILp减小到ILb，在电流iL(t)的作
用下，磁芯中磁场的磁感应强
度B由Bp减小到Bb，既磁通减小

放电是平衡的。
度B由Bp减小到Bb，既磁通减小
了ΔΦ=ΔB·S 。
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状态时 电感磁芯的磁通增加了 同时

激变换器

ono
s TVV

⋅− )(
8.3：电感的磁通平恒

Ton状态时，电感磁芯的磁通增加了ΔΦ=ΔB·S，同时 。

Toff状态时 电感磁芯的磁通减小了ΔΦ=ΔB·S 同时

LN
n=Δφ

offo TV ⋅
=ΔφToff状态时，电感磁芯的磁通减小了ΔΦ ΔB·S，同时 。

稳态时，磁通处于平衡状态，故推导出：

LN
=Δφ

s

o

V
VnD ⋅

=
o

s

V
VDn ⋅

=或

由此可知，先给定匝比n、Vsmin，就可算出占空比Dmax，如果先给定占空
比D V 也可以算出匝比n比Dmax、Vsmin，也可以算出匝比n。

在Vsmin时、Dmax下确定匝比n，匝比n取整后，需对Dmax、 Vsmin进行适当的
校正 并予以确定校正，并予以确定。
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变压器的原边绕组Np将输入电能转成磁能

激变换器

8.4：变压器的磁通平恒

变压器的原边绕组Np将输入电能转成磁能，
磁能被副边绕组Ns再转成输出电能，必须借
助励磁电感Lm产生的磁场，所以，变压器在
能量传输过程中 励磁电感L 是个默默无闻

Np NsLm
能量传输过程中，励磁电感Lm是个默默无闻
的关键角色，如果把其画出来，是与原边绕
组Np并联的（见右图）。

所以，原边绕组Np有两个角色，一个是励磁电感Lm，在磁芯中建立能量传
输所必备的磁通，当副边开路时，原边绕组Np的电感量就是励磁电感Lm的
电感量 另 个是将电能转成磁能 当副边接有负载时 其所需的能量由电感量。另一个是将电能转成磁能，当副边接有负载时，其所需的能量由
原边绕组Np从输入电源获取并转成磁能，供副边绕组Ns再将其转成输出电
能，所以，原边绕组Np中的电流ip(t)是励磁电感Lm的电流iL(t)与副边绕
组 映射到原边的电流 ( )之和组Ns映射到原边的电流n﹒is(t)之和。

在开关管周而复始的开通与关断的过程中，励磁电感Lm则处于励磁（存储
能量）与去磁（释放能量）的交替过程中 磁通的变化必须是平衡的 否能量）与去磁（释放能量）的交替过程中，磁通的变化必须是平衡的，否
则，励磁电感Lm的磁芯会饱和，进而导致能量无法传输。
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励磁电感Lm去磁方法有很多，
如去磁绕组去磁 有源箝位去

8：正激变换器 ck hao

+
L1T1

如去磁绕组去磁，有源箝位去
磁，RCD去磁等，下面以去磁
绕组去磁为例进行说明。

D1

C1 R

Vs

+

Vo

L
Np

C2
NsLmN3

加去磁绕组进行去磁的电路见
右图，N3是去磁绕组，二极管
D3确保去磁路径只在Toff状态 -

-

Vo
Vdr Q1

D2
D3

去磁绕组N3要注意两点：a）同名端要接到二极管D3的负极 否则就不是去

D3确保去磁路径只在Toff状态
时才开通。

去磁绕组N3要注意两点：a）同名端要接到二极管D3的负极，否则就不是去
磁。b）去磁绕组N3要与原边绕组Np完全藕合，因为去磁绕组N3是要给励磁
电感Lm去磁的，而给励磁电感Lm励磁的是原边绕组Np，如过不能完全藕合，
励磁电感L 的去磁就不彻底 因此 N N3 且双线并绕是基本的选择

Ton状态时，各绕组的同名端为“+”，故二极管D3反向截止，而励磁电感
L 通过原边绕组N 在V 之下进行励磁 其伏秒值为

励磁电感Lm的去磁就不彻底，因此，Np=N3，且双线并绕是基本的选择。

Lm通过原边绕组Np在Vs之下进行励磁，其伏秒值为 。
ons TV ⋅
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Toff状态时，各绕组的同名端为“-”，励磁电感Lm通过去磁绕组N3去磁，
此时去磁绕组N3的端电压是Vs，因Np=N3，故励磁电感Lm的端电压也是Vs，

8：正激变换器 ck hao

时去 绕 的端 压是 因 p 故励 感 的端 压 是
其伏秒值为 。

根据伏秒平衡，推出：D≤0 5。

offs TV ⋅

根据伏秒平衡，推出：D≤0.5。

如果D>0.5，励磁电感Lm不能完全去磁，磁通不断积累，最终会饱和。当
然，如果过增加Np/N3的比值，也可以使占空比D大于0.5。然，如果过增加Np/N3的比值，也可以使占空比D大于0.5。

思考13：励磁电感Lm能不能通过副边绕组Ns去磁?思考13：励磁电感Lm能不能通过副边绕组Ns去磁?
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正激电路中变压器原副边绕组的电压

8：正激变换器

8.5：正激电路波形图

Np

t
Ton

Toff

Vs

正激电路中变压器原副边绕组的电压，
开关管/二极管/励磁电感的电流波形图
见右图。

 - Vs
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在静止状态时，原副边绕组的端电压都被钳制为“0”，因副边绕组的端
电压为“0”，故整流二极管D1与续流二极管D2并联。
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电压为 0 ，故整流二极管D1与续流二极管D2并联。

如果占空比D=0.5，励磁电感Lm恰好在Toff时段内被去磁绕组N3完全去磁，
故没有静止状态，如果占空比D≤0.5，则存在静止状态。

还有开关管Q1的Vds、副边绕组Ns的电流等波型没有在上图中画出，但这
些电压、电流波型是计算电压、电流应力的基础，大家可以自己画出来，
并以此计算出电压、电流应力，作为选取器件的依据。并以 计算出电压 电流应力 作为选取器件的依据

思考14：副边绕组的端电压被钳制为“0”时 续流二极管D2会不会被整思考14：副边绕组的端电压被钳制为 0 时，续流二极管D2会不会被整
流二极管D1分流呢？
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8.6：功率器件的选择

正激电路中的功率传输部分的主要器件有：输入电容C1，输出电容C2，
开关管Q1，整流二极管D1，续流二极管D2及变压器T1、电感器L1。

电容C1、C2，开关管Q1，二极管D1、D2参数的计算，取决于其电流、电
压的波型，与用在正激电路，或反激电路，或其它拓扑电路没有关系，
只要确定其电流、电压的波型，并按反激变换器章节中所介绍的思路与只要确定其电流、电压的波型，并按反激变换器章节中所介绍的思路与
方法进行计算，就能选出基本合适的器件，再经过实际验证与优化，最
终予以确定。

变压器T1、电感器L1的设计见下节。
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8.7：变压器设计

反激变换器中的变压器是 个藕合电感器 以先存储后释放的方式传输能

8：正激变换器 ck hao

反激变换器中的变压器是一个藕合电感器，以先存储后释放的方式传输能
量，而正激变换器的变压器则是即时传输能量，两个变压器能量传输方式
的不同决定了其设计思路的不同。

设计变压器时，fs、Vsmin、Vsmax、Vo、Io、η、Dmax需要事先确定。

设计变压器时 首先要确定所用的磁芯 包括磁芯的材质 类型 尺寸等设计变压器时，首先要确定所用的磁芯，包括磁芯的材质、类型、尺寸等
等。

变压器是用于能量传输，故铁氧体磁芯只能选取以TDK的PC30、PC40为代变压器是用于能量传输，故铁氧体磁芯只能选取以TDK的PC30、PC40为代
表的功率锰锌铁氧体，这一点我们没有选择的余地。

铁氧体磁芯的结构有很多，如EE、ER、PQ、EFD等，又有立式、卧式、平
面式之分 要根据所允许的空间尺寸来选取面式之分，要根据所允许的空间尺寸来选取。

用多大尺寸的磁芯？要根据fs、Po、Bmax等参数来确定，如果没有一点经
验积累 可按AP值法来选取 只是这种方法过于抽象 实用性不强 多用验积累，可按AP值法来选取，只是这种方法过于抽象，实用性不强，多用
于纸上谈兵，在实际工程设计时很少被熟手使用。
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一般是根据fs、Po、Bmax等参数与磁芯尺寸的对应关系（依据个人或借鉴
他人的经验），初步确定一个磁芯尺寸，在结合其他的一些要求，初步选

B

在8 3节中 依据电感L1的磁通平衡 推出：

定磁芯的类型、尺寸。

B

Bm
在8.3节中，依据电感L1的磁通平衡，推出：

o

s

V
VDn minmax ⋅=

H
Br

如何确定原副边绕组匝数Np、Ns?要以保证
励磁电感Lm不饱和来确定，要保证励磁电
感 不饱和 就必须清楚励磁电感 的磁

o

I

I

T
on Lm

感Lm不饱和，就必须清楚励磁电感Lm的磁
化状态，励磁电感Lm的磁化曲线见右图。

T
off

从右图可知，励磁电感Lm在Ton时励磁，从
Br开始励磁到Bm，在 时去磁，从Bm
去磁到Br，在 时处于磁通静止为0的状

'
offoff TT −

'
ffT

t

T 'off

去 到 在 时 静 为 状
态。

offT
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励磁电感Lm的励磁起始点剩磁Br，要注意，此剩磁Br并非饱和磁滞曲线上
的剩磁Brmax，此剩磁Br与磁化的磁感应强度Bm有直接关系，无法准确判定，
但此剩磁Br肯定比Brmax小一些。常用的功率铁氧体的剩磁Brmax一般在
1000-1200Gass，在120oC时会有所减少。所以，初步估算剩磁Br为800 
Gass。Gass。

在7.7节中，给出了功率铁氧体的最大磁感应强度Bmax≤2800Gass，故暂定
ΔBmax=2000Gass。ΔBmax 2000Gass。

思考15：变压器开了一点气隙后，对剩磁Br有什么影响？思考15：变压器开了 点气隙后，对剩磁Br有什么影响？
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确定了变压器的磁芯后，查找其有效的横截面积Ae，并根据电磁感应定律
推出稳态时磁感应强度的变化量：

TV

进而推出：
ep

ons

AN
TVB ⋅

=Δ

ons
p AB

TVN
Δ

⋅
≥ maxmin

e
p AB ⋅Δ max

一般情况下，副边的匝数Ns比较少，取整的影响比较大，故习惯于先计算
副边的匝数Ns

e

so
s AB

TVN
⋅Δ

⋅
≥

max

副边的匝数Ns：

副边匝数Ns取大整数后，根据 算出原边匝数Np取大整数，此时
的的匝比n是原副边实际匝数Np、N的比值，与理论值会有一点不大差异，
也会导致 等参数发生 些不太大的变化 为稳妥起见 请对相关的参

sp NnN ⋅=

也会导致Dmax等参数发生一些不太大的变化，为稳妥起见，请对相关的参
数、状态进行核算。
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变压器的绕组结构见右图，三明治绕法
是我们的首选，如果有特殊的目的与需是我们的首选，如果有特殊的目的与需
求，可依据具体要求而采取相应的特殊
绕组结构。

因变压器原副边同时有电流流过，之间
会有相互的电磁影响，这种影响称为邻
近效应 要将邻近效应减小到最低 必近效应，要将邻近效应减小到最低，必
须优化绕组结构，三明治绕法就是我们
的比较现实的优化结构。

注意，去磁绕组N3一定要与原绕组匝数Np双线并绕，否则两个绕组的藕和
不会很好，去磁绕组N3的去磁就不会彻底，会产生一系列的问题。不会很好 去 绕 的去 就不会彻底 会产 系列的问题

思考16：知道变压器的漏感能量主要存在哪里？
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功率电感器比较常用的磁芯就两类：铁硅铝磁环，功率铁氧体。铁硅铝磁

8.8：电感器设计

激变换器

功率电感器比较常用的磁芯就两类：铁硅铝磁环，功率铁氧体。铁硅铝磁
环的特点是Bs高、工作温度高、一致性好等，功率铁氧体的特点是工作频
率高、磁损小、选型范围宽等。

因此，当开关频率为100kHz或更低时，首选铁硅铝磁环，如开关频率为
300kHz或更高时，只能选用功率铁氧体。

我们知道，正激电路中输出功率电感L1所存储的能量用于在Toff时供给负
载使用，显然，在Vsmax、Dmin（满载）时，输出功率电感L1所存储的能量
最多，所传输的功率为： 。

在自然冷却时，铁硅铝磁环可按30~40W/cm3选取，如Po=192W（24V/8A），
初步选定 的 其中 3

oL PDP ⋅= min1

Dmin =0.25，PL1=144W，可初步选定Magnetic的77935，其中Ve=4.0cm3，
AL=94μH，μe=75，Ae=61.3mm2，Le=65.4mm。

如果选用铁氧体磁芯 根据 节介绍的方法来初步选定 个磁芯型号如果选用铁氧体磁芯，可根据7.7节介绍的方法来初步选定一个磁芯型号。
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IL
Io

ILp正激电路中输出功率电感L1中电
流iL(t)的波型见右图。

ILb

t

流iL(t)的波型见右图。

从图中可以看出，在Vsmin、Dmax
时，电感电流纹波最小(ΔILmin)，

Tonmin
Tonmax

时 纹波最小( Lmin)
在Vsmax、Dmin时，电感电流纹波
最大(ΔILmax)。

在Vsmax、Dmin时，最大的电流纹波为：
1

min
max

)1(
L

VTDI oS
L

⋅⋅−
=Δ

从电感传输能量的角度看，ILb≈0.6ILp时是电感的最佳工作状态，但因Vs
是变动的，故只能确保电感在某一点处于最佳的状态，一般选其传输功率
最大的Vsmax、Dmin这一点，故ΔILmax=0.5Io，所以，电感L1的感量为：最大的Vsmax、Dmin这 点，故ΔILmax 0.5Io，所以，电感L1的感量为：

oS

I
VTDL

50
)1( min

1
⋅⋅−

=
oI5.0
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AL=94μH是磁环77935的单匝电感量，根据电感量与匝数平方成正比例的
关系，可以算出电感L1的匝数： L

L
L A

LN 1=

磁环、匝数确定后，一定要仔细的核算，确保铁硅铝磁环在任何状态下都
不能饱和，包括高温下的过流、过压、短路等状态。

铁硅铝磁环的最大磁感应强度Bm：
eL

Lp
m AN

IL
B

⋅

⋅
= 1

铁硅铝磁芯的饱和磁感应强度Bs高达10000Gass 一般选取最大磁感应强铁硅铝磁芯的饱和磁感应强度Bs高达10000Gass， 般选取最大磁感应强
度Bm≤8000Gass，如果超标，可选取μe=60的77894或选大一个型号的
77553，如果Bm余量过大，也可以选取μe=90的77934或选大一个型号的
77355 等等77355，等等。

思考17：匝数NL较少时，实测电感量与计算值有一定的差异，怎么办？
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输出功率电感L1如果选用铁氧体磁芯，设计方法与7.7节介绍的反激变压
器设计方法类似。

输出功率电感L1如果因种种原因选用铁氧体磁芯，其设计方法与7.7节介
绍的反激变压器设计方法类似，可参照7.7节介绍的设计方法进行设计。

设计电感时，用磁环与用铁氧体在设计思路上有很大的差异，因为磁环已设计电感时，用磁环与用铁氧体在设计思路上有很大的差异，因为磁环已
经开好了气隙，既AL值已定，所以，感量L1决定了匝数NL，然后再核算最
大磁感应强度Bm值。

而用铁氧体时，磁芯开多大气隙完全由设计者选定，而且是最后确定，所
以，按先定最大磁感应强度Bm值，再根据感量L1、电流峰值ILp确定匝数NL
（既确定AL值），最后根据AL值确定气隙的大小。（既确定AL值），最后根据AL值确定气隙的大小。

思考18：绕制电感电感L1时还用考虑趋肤效应？
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8.9：PWM控制电路

L D1

L1T1

正激电路的功率传输方式
与反激电路的功率传输方
式有本质上的不同，但PWM

D1

C1 R
+

Vo

L

Q1

C2

D2

BG1

控制原理是完全相同的，
所以，正激电路的PWM控制
电路与反激电路的基本相

N -
Q1

电路与反激电路的基本相
同，其方框图见右图。 PWM控制 反馈环路

所以，仍采用电流模式的PWM IC：UC3842，电压反馈仍延用TL431等构成的
环路，初次级仍用PC817隔离，等等。但也有不同之处，如启机控制电路、
辅助供电电路、反馈环路补偿等有较大的差异。辅助供电电路、反馈环路补偿等有较大的差异。

以下三节将以介绍正激电路的启机电路、辅助供电电路、反馈环路补偿为
重点，其它通用的或特殊的部分就不再过多的予以介绍重点，其它通用的或特殊的部分就不再过多的予以介绍。
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8.10：启机控制 Vs+ D1

将三极管Q1集电极直接接到输入
电压正端(Vs+)，通过Q1对电容C1
进行充电，使Vcc达到16V时，

R1
18

Q1

D2R2

C3 C2
进行充电，使Vcc达到16V时，
UC3842便开始工作，这部分电路
是通用的，与正激或反激拓扑没
有什么关系

2

36

7

UC3842

Q

Z1
Vcc

有什么关系。 C1

45

D1、D2、R2、C2构成软启动控制电路，确保在开机时，占空比D从“0”
开始缓慢的增大，使输出电压平稳的上升。开始缓慢的增大，使输出电压平稳的上升

开机之时，电容C2的端电压VC2=0，通过二极管D2将1脚的电位V1箝制为
“0”，使占空比D=0，当8脚的5V参考电压通过R2对电容C2开始充电时，0 ，使占空比D 0，当8脚的5V参考电压通过R2对电容C2开始充电时，
电容C2的端电压VC2由“0”开始增大，结果是1脚的电位V1也开始上升，
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当1脚的电位V1≈1.4时，占空比D由“0”开始增加，功率电路开始传输能
量，输出电压Vo由“0”开始增大。

当1脚的电位V1转由电压反馈环路箝制之时，软启动过程结束，但电容C2
的端电压VC2仍在上升，直至VC2=5V。此时，因二极管D2的反向隔离作用，
电容C2的端电压V 对1脚的电位V 机没有影响电容C2的端电压VC2对1脚的电位V1机没有影响。

在连续开关机时，软启动控制电路可能会失去作用，因为电容C2还没有放
完电 其端电压VC2仍很高 失去对1脚电位V1的箝制作用 所以 必须有完电，其端电压VC2仍很高，失去对1脚电位V1的箝制作用，所以，必须有
相应的措施，保证再次开机之前将电容C2的电荷完全释放掉，二极管D2就
起快速释放电容C2电荷的作用。

思考19：在Vsmin、满载开机时,如何防止变压器磁芯的饱和？
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反激变压器上 副边绕组 在 时的端电压是 与输入电压 无关

8：正激变换器 ck hao

8.11：辅助供电电路

反激变压器上，副边绕组Ns在Toff时的端电压是Vo，与输入电压Vs无关，
所以，可以用辅助绕组Na在Toff时才给电容C充电，使 ，供
UC3842等使用（见7.10节）。

saocc NNVV /⋅=

但在正激变压器上，任何绕组的端电压都与输入电压Vs成正比，所以，正
激电路的辅助供电电路要比反激电路的复杂。

常用的辅助供电电路见左图。辅助绕组
Na与二极管D1、D2，电感L1构成一个开

18
VCCD1 L1

环的BUCK电路。

开环BUCK电路的特性在5.7节中已经详细
介绍过 并给出了增益曲线图N

C1

2

36

7

UC3842D1
介绍过，并给出了增益曲线图。

根据开环BUCK的增益曲线可知，Vcc会随
辅助绕组Na的端电压Va，占空比D的变化

Na 3

45

6

辅助绕组Na的端电压Va，占空比D的变化
而变化。
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辅助绕组Na端电压Va随输入电压Vs变化
的上限、下限值分别为Vamax、Vamin，

激变换器
Vs

Vamax
2
1

占空比D随负载的变化而在0--0.5范围
内变化，假设电感La在D=0.25时进入断
续状态。

Vamin
2
1

Vcc的变化曲线见右图，可以看出， 其

变化范围在0~ 之间。

续状态

1V
D

变化范围在0            之间。max2 aV

Vcc这样大的变化范围是不能接受的，
必须采取措施进行优化

0.5

Vs

首先，要有最小负载要求，保证占空比
D≥0.05，其次，减小电感La的感量，

必须采取措施进行优化。
Vamax

V i1

2
1

D≥0.05，其次，减小电感La的感量，
使其在D≤0.5时处于断续状态，其Vcc
的变化曲线见右图，变化范围是小了一
些 但仍很大 必须再加线性稳压电路 D

Vamin
2
1

些，但仍很大，必须再加线性稳压电路
（见下图）。

D
0.5
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右图是加了线性稳压辅助供电电
路 Vcc V 1 0 7 通过增加辅

激变换器

18
VccD1 Q1L1 Vc1

路，Vcc=Vz1-0.7。通过增加辅
助绕组Na的匝数、减小电感La的
感量等，确保Vc1≥Vz1+2，保证

处于线性状态即可
Na

C2

2

36

7

UC3842

Q1

R1D2

C1
Q1处于线性状态即可。

45
Z1

18
VccD1 Q1

Vc1换一个思路，在输入电压Vs变化

Na
C2

2

36

7

UC3842

Q1

R1

C1

范围不太大的情况下，去掉电感
La、续流二极管D2后，Vc1也在
Vamax、Vamin之间不太大的范围

45
Z1

C1间不太大的范围
内变化，其后的线性稳压电路损
耗就更小。
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正激电路的反馈控制环路与反激电路的反馈控制环路有一点不同，就是功

8.12：反馈环路补偿简介

环路稳定与否？也是以环路幅频

正激电路的反馈控制环路与反激电路的反馈控制环路有 点不同，就是功
率DC-DC变换这一点，其他采用完全相同的电路，其电路见下图。

Vs+
D1T1

d
L1

环路稳定与否？也是以环路幅频、
相频特性指标是否满足两个条件来
判断。

Co
Np

U1

RL

D2

要使环路稳定，也是通过在ZR431
放大环节选取适当参数（既选取适
当的C1 C2 R3 R4） 使包含

R6

VssQ1

3

6
UC2843

当的C1、C2、R3、R4） ，使包含

DC-DC变换在内的环路的幅频、
相频特性指标满足两个条件。

R4

R5

R7 C2

R1
18

c R8

U2-A
PC817

R9

C3

因此，正激电路的DC-DC变换的幅
频、相频特性必须搞清楚，否则，
就不能很好的予以补偿 也就无法R3

R4

U3

ZR431

C1

a

b
U2-B

PC817

就不能很好的予以补偿，也就无法
保证反馈环路的稳定。

R2
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电压模式，阻性负载，且低压、满
载时，DC-DC变换的幅频波特图见
右图 直流增益G 极点 零

激变换器

f

G

40

右图，直流增益Gcd，极点 ，零
点 是三个主要参数。

pf
esrf

1f其中
cdG

20

0
-40dB

pf

12
1

LC
f

o
p π
=其中：

esr RC
f

2
1

=

0

-20
esrf

n
VG s

cd 6
log20 min≈

esro
esr RC

f
π2

1       10            102 103 104 f

-40 -20dB

n6

极点 是由电容Co、电感L1共同作用产生的，故其特性曲线转为以-40dB
速率下降，到零点 时，特性曲线又转为-20dB以速率下降，直流增益Gcd
随输 电 变 故上 按低 满载

pf
esrf

DC-DC变换的相频特性由极点 和零点 是所决定，在低频段，相位无
滞后 在极点 左右 相位产生180oC滞后 在零点 左右 相位又超

pf

随输入电压Vs而变，故上图按低压满载画出。

esrf
f f滞后，在极点 左右，相位产生180 C滞后，在零点 左右，相位又超

前90oC，在 时，相位维持在滞后90oC。
pf

esrff >>
esrf
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G

40
而电流模式，阻性负载，且低压、
满载时，包含LC滤波环节的DC-DC
变换的幅频波特图有本质上的不同

激变换器

f
20

0

变换的幅频波特图有本质上的不同，
其幅频波特图见右图。

1f其中：

cdG -20dB

pf

0

-20
min2 Lo

p RC
f

π
=其中：

esr RC
f

π2
1

= esrf
-40

n
VG s

cd 6.1
log20 min≈

esroRCπ2

1       10            102 103 104 f

es

注意，在电流模式时，因对电流脉冲调控而非对输出电压进行调控，故滤
波电感L1不产生相位移动，所以，增益与相位移动仅由滤波电容Co、负载
RL确定。这样一来，就与反激变换器的相类似。

此模式时的DC-DC变换的相频特性也就与反激变换器的相同，既在低频段，
相位无滞后，在极点 左右，相位滞后了90oC，在零点 左右，相位pf

确定 这样 来 就与反激变换器的相类似

esrf相位无滞后 在极点 相位滞后了 在零点 相位
又超前90oC，在 时，相位不滞后，也不超前。

pf esrf
esrff >>
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-20dB

在电压模式时，如何选择误差
放大环节的C1 C2 R3 R4，

8：正激变换器
60

40 -40dB放大环节的C1、C2、R3、R4，
需视交越频率fo而定，一般希
望交越频率fo高一点，如果希
望 一般要选 稍小f f

20
-60dB

-40dB

ff >望 ，一般要选 稍小
于 ，选 ，此时
环路的幅频特性曲线见右图。

zf of
0

-20

-40dB

20dB

esro ff >

esrf esrp ff 51 >

此时的交越频率fo≈6kHz，并
且以-20dB的速率下降，如果

1 10 102 103 104 f

-40

-20dB

曲线就不是以-20dB的速率下降，就不能满足环路稳定的两个条件，当然，
不满足稳定条件并不一定要振荡 只是可靠性比较小 容易因为元器件的

超出 的范围，幅频特
1       10             10 10 10 f

1~ pesr ff

不满足稳定条件并不 定要振荡，只是可靠性比较小，容易因为元器件的
差异、环境的差异等产生振荡。

思考20：同等容量、ESR越小的电容越好吗？
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改变Gab的大小，可以实现环路幅频特性曲线的上下平移，所以，通过调整
R4/R3的比值，可以初步选定所希望的交越频率fo 。

将交越频率fo设置在6kHz，环路响应速度是比较快，但调试也比较困难，对
元器件的要求也比较严格 有时为了回避这些问题 我们会把环路响应速度元器件的要求也比较严格，有时为了回避这些问题，我们会把环路响应速度
调慢，既选择交越频率fo为几百，甚至几十赫兹，通过减小R4/R3的比值，
使环路幅频特性曲线的下移，可以使 ，而幅频特曲线也以-20dB的速
率 降

po ff <
率下降。

把环路响应速度调慢，是以牺牲动态响应等技术指标为代价获得的稳定，是
低标准 低要求的稳定 切不可就此满足 要对自已提出高标准 严要求低标准、低要求的稳定，切不可就此满足，要对自已提出高标准、严要求，
通过实际经验的不断积累、分析能力的不断提高，开发出各种性能都很出色、
超群的产品。
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环路的相频特性在设计阶段通常只进行核算，在5.4节中分析过反激环路补
偿，因为零点、极点是互补配置，只要不出现原则性的错误，相位裕度都

激变换器

会大于45oC。

但正激环路补偿而言，零点、极点不全是互补配置的，相位裕度的核算复
杂 些 交越频率f 之前有 个 极点 两个RC零点 相位f ff杂一些，交越频率fo之前有一个LC极点： ，两个RC零点： 、 ，相位
滞后几乎相互抵消，如果其后的极点： 远一点，对交越频率fo产生的相
位滞后小一点，使相位裕度大于45oC还是容易实现的。

pf
1pf

esrfzf

但要注意稍大于 LC极点 的某个频率f’的相位滞后很容易等于180oC，
必须予以校正，图中与R1并连的R9、C3就是用于在LC极点上叠加一个零

pf
须予以校正 图中与 并连的 就是用于在 极点 叠加 个零

点，同时将零点 更靠近LC极点，将LC极点产生的180oC滞后大部份抵
消掉，使频率f’的相位滞后小于180oC。当然，因并连R9、C3而产生的极
点要小于 ，保证交越频率fo处于以-20dB速率下降阶段。f

zf

点要小于 ，保证交越频率fo处于以-20dB速率下降阶段。esrf
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SG3525、TL494等是常见的电压模式PWM IC，常用于半桥、全桥等变换器，
其电压环路的补偿可参照本节介绍的方法进行补偿与测试。其电压环路的补偿可参照本节介绍的方法进行补偿与测试

UC3842、UC3846、ISL6752等是常见的电流模式PWM IC，用于正激、半桥、
全桥等电流型变换器 其电压环路的补偿相对简单 些 可参照本节的相全桥等电流型变换器，其电压环路的补偿相对简单一些，可参照本节的相
关内容与7.12节介绍的反激变换器电压环路补偿的方法进行补偿与测试，
在这里就不再予以重复叙述。

与电压模式相比，电流模式的环路补偿相对简单一些，这也是电流模式的
优点之一，当然，电流模式也有其自身的一些缺欠。



后 记 ck-hao后 记 ck hao

一：开关电源技术属于功率电子范畴，涉及电子技术、控制理论、电磁基
础、功率器件等多方面的知识，需要在每个方面都打下坚实的理论基础、功率器件等多方面的知识，需要在每个方面都打下坚实的理论基
础。同时，开关电源技术也是一门实践技能，更需要长时间的经验、
经历的积累，所以，开关电源技术是基础知识与调试技能并重的技术，
两者相辅相成、不可或缺。两者相辅相成、不可或缺。

在本次培训中，比较强调分析的理念与过程的细节，实质就是对调试
过程与基础知识进行有机的结合，力求理论与实践的并重，希望避免
泛泛 空洞的讲理论 也希望避免只知其然不知所以然的介绍调试细泛泛、空洞的讲理论，也希望避免只知其然不知所以然的介绍调试细
节。

二：限于个人基础知识和实践技能的欠缺，一定会有很多不严谨、不妥当二：限于个人基础知识和实践技能的欠缺， 定会有很多不严谨、不妥当
或谬误之处，请大家多多指教。已经进入了21世纪，自我封闭、个人
独有的时代已经一去不复返，只有在开放、共享的环境下，才能不断
提高 不断进步 故希望在今后的工作中 能够与大家共同探讨与研提高、不断进步，故希望在今后的工作中，能够与大家共同探讨与研
究，也共同进步与提高。

我的联系邮件：ck-hao@sohu com我的联系邮件：ck-hao@sohu.com


