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摘要

近年来，开关电源因其高效率和低成本而在各个领域得到了广泛的应用。然

而，由于传统的开关电源功率因数较低，造成输入电流畸变严重，谐波分量很高，

对电网造成了严重的谐波污染，降低了电能的利用率。采用有源功率因数校正

(APFC)技术可以使设备的功率因数接近于1，既治理了电网的谐波污染，又提高

了开关电源的整体效率，因此，有源功率因数校正技术对电子行业的发展起着至

关重要的作用。

本文首先介绍了功率因数的概念，并阐述了有源功率因数校正的工作原理，

然后在此基础上设计了一款升压型有源功率因数校正控制器芯片。该控制器同时

引入电压和电流反馈，构成一个双环控制系统，既可以使输入电流跟随输入电压

变化，从而实现单位功率因数，提高了电能的利用率，又可以通过反馈控制使输

出电压稳定，从而使开关电源变换器的输入实现预稳。

本文设计的有源功率因数校正控制芯片采用O．61．tm 30V BCD工艺，工作于临

界导通模式，采用峰值电流模控制，具有结构简单、体积小和功率因数高的特点。

通过HSPICE仿真平台对所设计的控制芯片进行仿真验证，仿真结果表明，该芯

片具有很好的功率因数校正功能，各项指标均达到了预期制定的设计要求。

关键词： 有源功率因数校正谐波污染峰值电流模BCD工艺



Abstract

In recent years，switch mode power supply has been widely applied because

of its high efficiency and low cost．However，as the traditional switch mode power

supply has a low power factor,a distortion iS introduced in the input current with a

high harmonic component，leading to a harmonic pollution to the electricity

network and a decrease in the power efficiency．By adopting active power factor

correction(APFC)，the power factor can be improved to nearly 1，not only getting

rid of the harmonic pollution but also improving the efficiency of the switch mode

power supply．Therefore，APFC plays a very important role for the development

of electronic industry．

Firstly,the concept of power factor is proposed in the paper,and the principle

of APFC iS also described in detail．Next，based on the principle above．a boost

APFC controller is designed．Both the voltage and the current loops are

introduced in the design，SO that the input current can vary with the input voltage，

which makes a high power factor and improves the power efficiency．Furthermore，

the output voltage can be stabilized by the feedback loop SO as to make the input

of switch converter pre—stable．

The controller designed in the paper is based on 0．6I．tm 30V BCD process，and

works on the critical—conduction mode by peak-current mode controlling，SO it has the

characteristics of simple structure，small size and hi曲power factor．The simulation

results by HSPICE show that the chip realizes the function of PFC perfectly,and all the

simulation data meet the specification well．

Keyword：APFC Harmonic Pollution Peak-current Mode BCD process
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第一章绪论

第一章绪论

功率因数校正和高次谐波抑制是近年来国际上在电力电子系统开发研究中非

常热的方向之一。它在环境保护、能源的充分利用和电力的安全使用方面做出了

巨大的贡献。在提倡建立节约型社会的今天，本论文所进行的研究工作就更加具

有实际应用价值。

1．1 AC．DC电路的谐波对电网的危害

在电力电子学中，AC—DC称为整流，DC．AC称为逆变，AC．AC称为交流变

频变压，DC-DC称为直流．直流变换。值得关注的是在大部分用电设备中，电源

直接来自交流电网，但几乎所有的电路都需要使用直流进行供电，因此上述

AC-DC变换器成为众多电子产品的必需部分。为达到交流转直流的目的，人们设

计了各种转换方法，其中最为简单且常用的是桥式整流电路，它被广泛应用于各

种开关电源中。

220V交流电网经输入整流滤波后供给直流电，这是电力电子技术及电子仪器

中应用极为广泛的一种基本整流技术。传统AC．DC变换器是由二极管桥式整流【l】

加电解电容滤波电路组成121，如图1．1(a)所示。交流市电经二极管整流和大电容滤

波后，得到较为平滑的直流电压，再由直流变换器进行DC．DC变换，就得到要

求的输出电压。整流器．电容滤波电路是一种非线性元件和储能元件的组合。大容

量电容用于减小输出电压纹波，并可在系统掉电时为负载提供必要的储能。但由

于输入整流电压仅在高于电容电压的瞬间对电容充电，所以输入电流呈尖峰脉冲

状，如图1．1(b)所示。

I
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(a)AC—DC整流电路 (b)输入电压和电流波形

图1．1单相桥式整流输入电压和电流波形

对这种脉冲状的电流进行傅立叶分解，可得到如下表达式：

i=IIsincot+13sin3cot+Issin5tot+⋯
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其中，^为基波分量，／3、厶分别为三次和五次谐波分量。由于输入电流是一个奇

谐函数，所以表达式中只含有奇数次项的谐波。

由以上分析可知，输入电流中除含有基波外，还含有大量的谐波分量。由于

只有基波电流能够产生有功功率，高次谐波使视在功率增加，所以AC—DC变换

器输入端功率因数下降。此外，大量谐波分量涌入电网，会使电力系统的电流波

形畸变，造成电网的谐波“污染’’。即除了正常的工频基波外，还包含有各种高次

谐波【3】，这些产生高次谐波电流的电力负荷称为高次谐波源。

电流畸变对电力系统和电力设备造成的危害主要有以下几点：

(1)使电力电容器以及与之相串联的电抗器过电流、过热、发出异常的声响，

甚至于损坏。

(2)使变压器和电机产生附加损耗、局部过热、产生附加力矩，进而造成振

动、发出异常声响。

(3)高次谐波幅值过大会引起继电器、控制电器和计算机误动作。

(4)使射线仪器、示波器和电视机的图像变坏。

(5)输电线中的高次谐波电流则会干扰与其邻近的通信，使电磁兼容性问题

变得更加突出。

(6)高次谐波还会引起计量仪表计量误差，造成电费收费不合理。因为高次

谐波源的用户从电网中吸收的功率是基波，而向电网送出的却是含有高

次谐波的畸变功率，迫使正常负荷的用户从电网中吸收这些畸变功率，

增加用电损耗，危害用电设备，还要多付电费，而高次谐波源用户反而

少付电费。

(7)在三相四线制电路中，三次谐波在中线中的电流同相位，导致合成中线

电流很大，有可能超过相线电流，而中线又无保护装置，使中线因过电

流而导致过热，损坏电气设备，甚至引起火灾。

这些都严重影响了电能质量、输电效率、设备的安全运行与正常使用。随着

电力电子装置的应用日益广泛，谐波污染问题引起了越来越广泛的关注。

1．2谐波治理的意义与国内外发展现状

近年来开关电源因效率高、成本低，在各个领域获得了广泛的应用。但是大

量电力电子装置的应用给电力系统注入了越来越多的谐波，致使电网中的谐波污

染日益严重，使得电能的生产、传输和利用的效率降低，产生严重的电磁干扰，

影响到电网供电质量和用户使用的安全性。电力电子装置所产生的谐波污染已成

为阻碍电力电子技术发展的重大障碍，是电工科学技术界必须解决的问题。

功率因数校正技术【4J是提高电子产品的功率因数、降低谐波干扰的有效方法
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之一。它可以在不增加资源损耗的前提下，抑制谐波对电网的污染，使交流电的

能量得到更有效的利用，从而使得供电质量大大提高，减少谐波“污染”。最早使

用的校正方法是无源功率因数校正技术。这种方法仅仅采用电容电感进行滤波，

电路简单、成本低、EMI小，但是体积大、重量重、功率因数不高。

80年代是现代有源功率因数校正技术发展的初级阶段。它是在负载的整流电

路与输出电容之间增加一级功率变换电路，将输入电流校正成与输入电压同相位

的正弦波，使功率因数提高到近似为1，而且具有稳定的直流输出电压。1986年

美国公布《功率因数等于1的电源》的专利，这是最早的较完整的升压式PFC电

路。此期间的研究工作主要是基于Boost变换器，围绕连续导电模式或不连续导

电模式的理论研究。但是由于输入电流纹波大，一般不能应用于较大的功率器件

中。

90年代以来，有源功率因数校正技术取得了长足的进步。自1992年起，PESC

(IEEE Power Electronics Specialists Conference)专门设立了单相功率因数校正技

术专题，这被看作是单相有源功率因数校正技术发展的里程碑。从此不断有新颖

的功率因数校正原理、拓扑结构及控制方法出现，有源PFC控制器从分体电路发

展到集成电路。在这个时期，一些国家和世界性的学术组织也分别颁布和实施了

一些限制输入电流谐波的标准，进一步促进了功率因数校正技术的发展。

近年来，功率因数校正技术的研究热点集中在：新拓扑结构的提出，把DC-DC

变换器中的新技术(软开关技术和开关电容功率网络等)应用于PFC电路中，新

控制方法的提出以及单级PFC变换器的研究。各种不同功率因数校正控制芯片在

市场上纷纷出现：Onsemi、ST、Microlinear等公司都有多款功率因数校正芯片投

放到市场。随着半导体和电源技术的发展，结构简单、成本低、功率因数高、输

出纹波小且具有高次谐波抑制的有源功率因数校正电路将成为功率因数校正技术

的研究发展方向。

进入二十一世纪，PFC技术的研究方兴未艾，特别在我国，对于这方面的要

求和标准规范还不健全，选择此课题研究的目的和意义具有如下几点：

(1)开关电源功率因数校正技术作为电源的一门新兴技术，它的作用和重要

性已经得到广泛的认可，如何提高功率因数己成为当今电力电子界的研

究热点。

(2)提高功率因数可以减少输入电流的谐波成分，从而降低对其它设备的干

扰。

(3)提高功率因数能节省能源，提高电能质量，保证电力系统安全稳定地运

行。

(4)针对谐波污染，国际己经制定了各种相关的标准和规定，以限制谐波的

危害，净化电磁环境，如MIL—STD．1399、BELLCORE001089、IEC555—2、
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IEEE519等，其中IEC555．2标准自1994年起在欧盟国家全面实施，所有

不符合此标准的用电装置不准在欧洲销售。

(5)在用电设备中采用PFC控制芯片可以提高功率因数、提高效率、降低电

源整机成本、提高开关电源的可靠性，对于提高产品的竞争力具有十分

重要的意义。

1．3论文的内容安排

论文结合当今功率因数校正技术的现状和发展趋势，详细介绍了有源功率因

数校正(APFC)的基本原理和控制方法，并基于0．6pm 30V BCD工艺和HSPICE

仿真软件，设计了一款升压型有源功率因数校正控制器XD5622。

论文共分为五章。第一章是绪论，主要介绍论文的背景、国内外的发展以及

论文的章节安排；第二章主要介绍了功率因数校J下的基本原理和控制方法等相关

知识，着重介绍了升压型APFC的特性；第三章主要介绍了XD5622的系统设计，

包括系统指标、架构图以及工艺的选择；第四章详细介绍芯片XD5622中关键子

模块的设计与仿真验证，并给出了仿真波形和仿真数据；第五章是电路典型应用

及整体功能仿真验证。



第二章功率冈数校正的基本原理

第二章功率因数校正的基本原理

在开关电源中引入功率因数校正技术，一方面可以消除由于整流滤波电路产

生的谐波电流，另一方面可以提高功率因数，这是开关电源的一大发展趋势。功

率因数校正可分为无源功率因数校正和有源功率因数校正，在新型开关电源中一

般采用有源功率因数校正技术，它是抑制谐波电流、提高功率因数的行之有效的

方法。本章介绍功率因数校正的原理和实现方法。

2．1．1功率因数的定义

2．1功率因数的基本概念

由于受到电抗的作用，发电机发出的交流电流往往滞后于交流电压一定的相

位，就是说发电机发出的电能只有一部分被利用，而相当一部分的电能以磁场能

的形式在发电机与用电设备之间往返变化而不能被释放，这就是我们所说的“功

率因数"。

功率因数(PF：Power Factor)指的是交流输入信号的功率(P)与视在功率

(S)的比值‘51，即功率因数：

PF：iP (2—1)
S

、 ’

在线性电路中，阻抗Z=R+jx。其中R为电阻，X为电抗。无论是感抗或者

容抗，均会使正弦电压和电流产生相位差，但电压和电流均为正弦波。所以在线

性电路中，功率因数描述了负载的电抗特性，其定义为

PF：iP：c。s缈 (2．2)
s

。 。

其中，矽是正弦电流波形相对于电压波形的相位差。只有当负载呈电阻性时，电压

与电流波形相位相同，PF=I。

在非线性电路中，当电源电压是正弦波时，输入电流波形发生正弦畸变，导

致功率因数很低，相移功率因数不能正确反映这种关系，因为非线性负载的功率

因数与电流波形的失真情况紧密相关。因此，功率因数定义为

PF：一P：了V,1,cosp：士．C0s妒：厂c。s缈 (2—3)
S KI。 j。

i 1 7

式(2．3)中，确表示输入电压基波有效值；‰表示交流输入电流的有效值，
I。。=√i五l了_可，I．，I：，⋯，In分别为输入电流的基波分量、二次谐波、⋯、
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n次谐波的有效值；COS够表示交流输入市电的基波电压与基波电流的相移因数；

丫=I．／I一为交流输入市电电流的波形畸变因数。

所以PF可以定义为交流输入市电电流的波形畸变因数Y与相移因数COS妒的乘

积。虽J]PF主要由两个因素决定：一是交流输入市电的基波电流与基波电压的相位

差缈，另一个是交流输入市电电流的波形畸变因数丫。而传统的功率因数概念是在

电阻性线性负载、并假定输入电流无谐波电流(即11=I邮)或交流输入市电电流

的波形畸变因数为1(Y=1)的条件下得到的，这样PF的定义就变成了PF=cosq，。

交流输入市电的cos矽低，表示设备的无功功率大，供电设备的利用率低，供

电设备的导线、变压器绕组损耗大。电流波形畸变因数丫值低，则表示输入电流的

谐波分量大而基波电流的幅度小，将造成输入电流的波形畸变，对电网造成污染，

严重时还会造成用电设备的损坏。相移因数COS矽减少了供电线路中传送的有效能

量，使无功功率在供电线路上传送，降低了供电线路的使用效率。

2．1．2功率因数(PF)与总谐波失真(THD)的关系

由以上分析可以看出降低高次谐波分量就可以达到提高功率因数的目的，它

们之间的关系简单推导如下。

总谐波失真【41(THD：Total Harmonic Distortion)是指用信号源输入时，输

出信号比输入信号多出的额外谐波成分，它的定义式为：

册=

一》舻扣舻蓐

产寺雷2南
因此功率因数(PF)与总谐波失真(THD)的关系为：

阿：丢c。s伊：
Ims 、／1+(THD)2

COS COS
]=====—亍 缈=7 缈

(2-4)

(2—5)

(2—6)

(2—7)

由以上讨论可以看出，功率因数和交流输入市电电流的谐波成分有关，那么

一e一
一。∑堕厶辱T=
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利用THD和电流波形畸变因数^r之间的关系式就可以得到：

几一
THD=，f÷一1 (2—8)

V 7

当交流输入市电的电压、电流同频同相时，有cos矽=1，则：

1

PF=yeosqo=7=1—兰—彳 (2—9)
√l+(mD)2

对纯正弦电压、电流而言，由于总谐波成分为零，所以波形畸变因数丫为1，

并且正弦电压、电流之间的相位差为零，则电源输入侧的功率因数就为1。如果

正弦电压、电流之间的相位差不为零，则电路的功率因数就为cos孽o。当矽=0且

THD=10％时，利用式(2．9)就可以计算出对应的PF值为0．995。所以控制交流

输入电流的谐波电流有助于改善电路的功率因数和降低对电网的谐波污染。目前，

通常采用PFC技术来改善开关电源电路的功率因数，经过校正后的开关电源电路

的PF可大于0．99、Y小于3％、THD小于10％。

当矿=0时，PF与THD之间的关系如表2．1所示。

表2．1舻=0时，已知PF值计算和测量THD的结果

PF值 O．5812 0．9903 0．995 0．99875 0．99955

THD(计算值)(％) 140 14 10 5 3

THD(实测值)(％) 10 7 4．27

由此可以看出，THD指标能很好地衡量非线性电路的功率因数。例如当THD

小于等于5％时，功率因数可以控制在0．999左右。

2．2功率因数校正的实现方法

2．2．1实施功率因数校正的意义

在没有功率因数校J下的开关电源中，交流输入电压经整流后，直接加到滤波

电容器的两端。只有当交流输入电压高于滤波电容两端的电压时，滤波电容才开

始被充电，因此，输入电流波形为宽度很窄的脉冲。这种电流不仅严重滞后电源

电压，而且谐波分量很大，输入总谐波失真可达1000／o～130％，功率因数通常只有

0．6-0．7。

功率因数较低的开关电源存在许多问题【4】，比如：使电网波形畸变，线路损

耗增大；降低供电系统的功率因数，增大系统的供电量；降低用电设备的使用寿

命；干扰仪器、仪表；使计算机无法工作等。为了防治电力系统谐波的危害，许

多国家制订了谐波管理标准，对电器设备和其它非线性负载向电网注入电流谐波



升压型AC—DC有源功率冈数校正控制器的设计

的含量作了严格的限制。从1992年起国际上开始以立法的形式限制高次谐波，我

国国家技术监督局在1993年颁布了国家标准GB／T 14549．93《电能质量公用电网

谐波》。国际电工委员会于1998年对谐波标准IEC555—2进行了修改，另外还制定

了IEC61000．3．2标准。有关规定主要有以下几个作用。

(1)防干扰，核心是限制电网的谐波电流成分，如欧洲制定的EN60555．2标

准，一部分条文对特殊输入电流波形的用电设备的谐波电流提出了严格

的限制，同时还规定了不符合此标准的产品不准进入欧洲市场。

(2)减小输入电流的谐波成分，从而降低对其它用电设备的干扰。

(3)提高电网设备的利用率。

(4)提高电网设备的安全性。电网功率因数的提高，减小了高频谐波电流成

分，从而使三相四线制供电系统的中线电位正确，减小了中线电流，提

高了供电系统的可靠性。

在同样输入条件下，增大输出功率有两种办法：一是提高电源效率，二是提

高功率因数。提高电源效率要受到电源电路水平的限制，难度较大，而且效果也

不明显，只有提高功率因数值最有效，表2．2给出了有关数据的比较。

表2．2功率因数校正与电路有关参数的比较

参数 一般电路 提高效率 提高PF

UL认可的VA值 1140 1440 1440

电源效率T1(％) 75 90 75

总效率T1(呦 75 90 73

功率因数(PF) 0．65 O．65 0．95

最大输出功率(w) 702 842 995

正是由于有关标准的强制规定，以及功率因数校正控制集成电路生产厂家的

不懈努力，功率因数校正技术才得到了广泛的应用。

2．2．2功率因数校正的实现方法

功率因数校正的基本原理，就是通过校正电路，使交流输入电流波形完全跟

随交流输入电压波形，也就是使输入电流和输入电压同相位，即通过输入电流与

输入电压同频同相来达到提高功率因数的目的【6】。

由功率因数的定义PF=ycosap可知，要提高功率因数一般有两个途径：

(1)使妒=0，也就是输入电压、输入电流同相位，即相移因数cosl90=1，所

以PF=Y。

(2)使Irms---11，输入电流正弦化，即Ii／I舢=1，所以PF=COS矽。

综合以上方法，就可以实现PF为l的目标，即PF=ycos6p=lx 1=1。
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提高AC—DC电路输入端功率因数和减少输入电流谐波，就是使输入电压和

输入电流同相位，且输入电流正弦化。利用功率因数校正技术可以使交流输入电

流波形完全跟踪交流输入电压波形，使输入电流波形呈纯正弦波，并且和输入电

压同相位，此时整流器的负载可以等效为纯电阻。常用的功率因数校正电路有多

种，按照软开关【7】【8l(Soft．Switch)特性，可以分为零电流开关功率因数校正技术

和零电压开关功率因数校正技术；按照供电方式可分为单相功率因数校正技术和

三相功率因数校正技术；按照电路结构可分为无源功率因数校正技术(PPFC)和

有源功率因数校正技术(APFC)两类。

典型的无源功率因数校正(PPFC)电

路如图2．1所示，它利用电容、二极管网络

组成填谷式(Valley Fill)PFC整流电路【9】。

当输入电压高于Cl和C2两端的电压时，两

个电容处于串联充电状态；当输入电压低

于电容Cl、C2两端的电压时，两个电容处

于并联放电状态。由于电容和二极管组成

的充放电网络增大了整流二极管的导通角，

图2．1典型无源功率因数校正电路

可以改善输入电流的波形，从而提高

功率因数。在AC—DC整流器电路的输入端加LC无源滤波器，是对电网实施补偿

的被动方法，虽然这种方法既可以补偿谐波，又可以补偿无功功率，且结构简单、

成本低，但由于无源滤波器是通过在电力系统中为谐波提供一个并联低阻抗通路

以起到滤波作用的，其滤波特性由系统和滤波器的阻抗之比决定，因此存在以下

缺点：

(1)滤波特性受电网系统阻抗和运行状态影响较大，容易和系统发生并联谐

振，导致谐波放大，使滤波器过载甚至烧坏：

(2)只能消除特定的几次谐波，对某些次数谐波可能起放大作用，可能导致

滤波器过载；

(3)滤波补偿要求和调压要求有时难以协调；

(4)这些LC滤波器往往工作在工频低通或带通状态，因而滤波器的有效材料

消耗多，体积大；

(5)难以得到高功率因数(一般只

能提高到0．9左右)。

有源功率因数校正(APFC)电路，

自上世纪90年代以来就得到了迅速推

广。这是对电力电子设备进行自行改进

的主动方法，是对AC．DCfl0】整流电路

内部进行功率因数校正，从而使电路尽 图2．2APFC工作原理图
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可能不产生谐波。而且输入电压和电流同相位，从电源的输入端看，整个电路是

纯阻性的，实现了高功率因数低谐波的AC．DC电路【111。有源功率因数校正技术

工作原理如图2．2所示，在整流器和负载之问接入一个DC．DC开关变换器，应用

电流反馈技术，使输入端电流波形跟踪交流输入正弦电压波形，可以使输入电流

波形接近正弦，使功率因数提高到0．99以上。由于这个方案应用了有源器件，故

称为有源功率因数校正(Active PowerFactor Correction)，简称APFC。它具有以

下优点：

(1)平滑的交流输入电流波形，较小的高频谐波电流成分；

(2)交流电流过零点平滑，无较大的间断；

(3)启动时输出直流电压的超调量小，可以控制在5％,--10％的范围内，启动

速度快；

(4)良好的直流输出稳定性，在各种条件下都不会产生自激；

(5)空载时直流输出电压的上升量不超过额定值的3％；

(6)高功率因数，PF高达0．99以上；

(7)较低的总谐波失真，THD小于10％；

(8)较宽的输入电压范围，可达90～270V；

(9)磁性元件体积小。

APFC电路的主要缺点是：电路复杂，成本高，EMI较高。

由于有源功率因数校正(APFC)技术具有补偿特性好的优点，在实际应用中

占有绝对优势，而且电路形式多样，控制集成电路品种齐全。本文主要针对有源

功率因数校正技术(APFC)进行介绍。

2．3 APFC的基本理论

2．3．1 APFC主电路的拓扑结构

APFC主电路拓扑结构主要有：降压式(Buck)、升／降压式(Cuk)[12l、反激

式(Flyback)、升压式(Boost)等【l
3J【14。。降压式结构因功率开关管直接和整流桥

的输出相连，使得开关管的噪声直接影响电网，滤波困难，功率开关管上的电压

应力大，且控制功率开关管的驱动电平是浮动的，驱动电路复杂，所以很少被采

用。升／降压式结构须用两个功率开关管，且有一个功率开关管的驱动控制信号浮

动，电路复杂，也较少采用。反激式结构输出与输入隔离，输出电压可以任意选

择，采用简单电压型控制，由于反激式电路结构自身的限制(开关管所要求承受

的电压高，电感峰值电流高等)，一般适用于150W以下功率的应用场合。Boost

拓扑结构简单【15】【16】，方便使用电流进行控制，可以在一定的电压输入范围内保持
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较高的功率因数，因而常作为优选的一种拓扑，其拓扑结构如图2．3所示。交流

市电VAC经过全桥整流后得到半波正弦信号VIN，之后送至升压转换器。升压转

换器由升压电感L、功率开关管M、续流二极管D、输出电容CoUT和功率因数校

正器APFC IC组成。通过控制功率开关管的导通和关断，使交流输入电流跟随输

入电压，成为近似同频同相的正弦波，从而实现近似等于1的功率因数【17】。

图2．3升压型APFC电路的拓扑结构

升压式结构具有以下特点：

(1)电路有输入电感，可减少对输入滤波器的要求，并可以防止电网中的浪

涌对主电路瞬态冲击。

(2)如果工作在连续电流模式时，电路对电网的电磁干扰(EMI)小，RFI低。

(3)输出电压大于输入电压峰值，对电网电压低(ACl00V)的国家和地区特

别适合。例如，输入90～132V交流，可转化为输出直流200V；若输入为

90～254V交流，直流输出可为400V。

(4)高频开关器件的电压不超过输出电压，且控制开关管的源极(或双极晶

体管的发射极)电位始终为零(接于地电位)，因此对功率管的控制比较

容易。

(5)Boost电路能在国际标准规定的输入电压和频率变化范围内保持正常工

作。
一

正是由于升压式电路结构具有上述优点，因而在APFC电路中得到了广泛的

应用。

2．3．2 APFC的控制理论

基于升压式电路结构的有源功率因数校正电路可以使用多种控制方法【l引。根

据电感电流是否连续，可分为不连续导通模式(DCM)、临界导通模式(TM)和

连续导通模式(CCM)[19】。根据是否直接选取瞬态电感电流作为反馈量和被控制

量，CCM模式又分为间接电流控制和直接电流控制两大类；在直接电流控制方法

中，按照检测电流不同，又分为峰值电流控制、滞环电流控制和平均电流控制三

种控制方法。

(1)CCM的主要优点有：输入输出的电流纹波小，滤波容易，RMS电流小，
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器件的导通损耗小。主要缺点有：在硬开关状态下，开关损耗较高，尤

其是在续流二级管有较大反向恢复电流的情况下。而采用软开关技术又

会增加电路的复杂度、制作成本也会提高。采用该模式的PFC电路电感

电流波形如图2．4(a)所示。

(2)DCM的主要优点有：开关管可以实现零电流导通，降低了开关损耗，避

免了快恢复二极管的反向恢复电流过大，既降低了损耗又减小了开关管

的电流应力。主要缺点有：器件的电流应力较大，导通损耗较高，限制

了其在较大功率变换器中的应用。采用该模式的PFC电路电感电流波形

如图2．4(b)所示。

(3)临界导通模式的优点有：由于功率开关管在电感电流为零时导通，大大

降低了导通损耗和续流二极管反向恢复时的损耗；临界导通模式将电感

电流保持在连续和非连续的边界；由于每个开关周期都在电感电流放电

至零时结束，只需对电压环路进行补偿。缺点有：输入电流和输出电压

的纹波与连续导通模式相比都较大，由于频率可变也存在潜在的EMI问

题。但是与非连续导通模式相比，临界导通模式的输入电流和输出电压

纹波都比较小、功率因数也比较高，但电路结构要复杂一些、控制相对

复杂、成本较高。可以说，临界导通模式是连续导通模式和非连续导通

模式的有益折衷。采用该模式的PFC电路电感电流波形如图2．4(c)所

示。

(a)连续导通 (b)不连续导通 (c)临界导通

图2．4电感电流波形

开关电源电路根据不同的反馈取样控制信号，可以分为电压控制模式和电流

控制模式两种。电压模式是将输出电压采样分压后反馈到PWM比较器，输出

PWM信号控制功率开关管，从而控制输出电压。电压控制模式是一个单闭环电

压控制系统，即只有一个反馈环路，系统响应慢，很难达到较高的线性调整率精

度。电流模式除了具有电压模式的输出电压反馈控制以外，还具有一个电流反馈

控制，将两个控制信号进行比较，输出的PWM信号控制功率开关管。电流模式

是电压、电流双闭环控制系统，一个是检测输出电压的电压外环，一个是检测功

率开关管电流或电感电流、具有周期限流功能的电流内环。与电压模式控制方法

相比，电流模式控制方法具有较好的电源电压和负载调整特性、响应速度更快，
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因此在APFC电路中得到广泛的应用。在连续导通模式中电流模式控制方法又主

要分为三种控制方式：滞环电流控制、平均电流控制、峰值电流控制。

(1)滞环电流控制是检测APFC电路中电感上的电流，当电感电流达到一定

值时，开关管开始导通；电感电流下降到一定值时，开关管陡然截止。

它的控制方式是利用工作频率改变来控制开关管的导通和截止。一般设

计输出滤波电路时，按最低工作频率考虑。所以开关电源的体积小、重

量轻、工作损耗小。

(2)平均电流控制是开关电源和电子镇流器对有源功率因数校正用得最多的

一种方法。THD值小，对噪声不敏感，电感电流峰值与平均值之间的误

差小，具有恒定的工作频率，可以任意拓扑各种控制电路，输入电压可

以调节。其缺点是控制电路比较复杂，需要增加电流误差放大器，而且

外围器件的参数设计和选择也较为复杂。

(3)峰值电流控制法是检测峰值电流，采用恒定的开关电源频率，只有稳定

的工作频率才能有效地、快速地测出峰值电流，并将这一电流均化来控

制开关管，对PWM进行调节，使输入电流与输入电压保持同步，从而

提高功率因数。由于输入电流被均化，在电路中需要对输入电流波形进

行斜坡补偿。

在临界导通模式下，APFC电路通常采用峰值电流控制技术【4】。它的电流上

限是一个正弦基准电流，由误差放大信号与输入电压经全桥整流后的分压信号相

乘后获得，下限为零。其基本结构如图2．5所示。

图2．5采用峰值电流控制的Boost APFC变换器

其工作过程如下：交流输入电压VAc经过桥式整流后得到V州，VIN通过Rl、

R2分压取样后作为乘法器的一个输入信号，而输出电压VoUT的反馈信号VFa和

基准电压VREF经过误差放大器比较放大后得到信号VcoMP，VcoMP是乘法器的另

一个输入信号。在稳定状态下，误差放大器的输出电压在半个工频周期内将保持



14 升压型AC—DC有源功率因数校正控制器的设计

恒定，乘法器的输出信号将跟随整流后的正弦电压VlN变化。乘法器的输出信号

作为基准信号输入到电流比较器的反相端，而开关管M上的电流取样信号则作为

电流比较器同相端的输入信号。当电感的电流值为峰值，即电流比较器同相端的

信号幅值达到反相端的信号幅值时，通过RS触发器输出一个复位信号，关断功

率开关管，电感电流开始下降。当LsENsE构成的零电流检测器检测到电感电流下

降到零时，则通过RS触发器输出一个置位信号，开启功率开关管，电感电流开

始上升。通过这样反复的开关过程，就可以使输入电流波形与输入电压的波形基

本一致，达到功率因数校正目的。

与平均电流控制相比，峰值电流控制技术电路比较简单、所需外围器件少、

成本低。在300W以下的中小功率应用场合，采用Boost拓扑结构，临界模式(TM)

与峰值电流控制技术的结合，也是当前主流产品的核心技术。

2．4升压型峰值电流模稳态分析

交流电网电压一般采用50Hz的工频，经全桥整流后得到100Hz的半正弦波。

该频率比功率开关管的开关频率(几十KHz一-,几个MHz)小得多，所以在功率开

关管的一个或几个开关周期内，可以近似认为输入电压是不变的，因此本文设计

的稳态分析都按照直流稳态分析进行【201。

2．4．1单个开关周期内的基本特性

升压型电路结构如图2．3所示，电路中

电感电压和电感电流波形如图2．6所示。设

某一时刻整流后的电网输入电压为VIN，T

为功率开关管的开关周期，Tm Tofr分别为

一个周期内开关管的导通时间和关断时

间。功率MOSFET作为开关调整元件，它

的导通与关断由驱动电路决定，L为升压电

感，D为续流二极管，CoLrr为滤波电容，

Ro为连接在输出端的负载。为简化电路分

析，这里假设所有元件均为理想元件。

功率开关管M导通阶段(O<t<To。)，

I
VL

] 厂]厂～
⋯U U—

ILl'

ILAV

O

图2．6峰值电流模式中电感电压和

电感电流波形

由于NMOS管源漏间的压降‘21】{艮小，所以二极管D反向截止，等效电路如图2．7

所示。电源给电感进行储能，电感电流就从零线性上升到ILP，此时加在电感L

两端的电压为：
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圪=‰=三罢=三乏 (2-10)

在导通期间，流经电感的电流增量为：

虬(+)=了VIN×乙 (2—11)

电感储存的能量为：

肚1L(Iu,)2-簪(2-12)
在这段期间，输出电容CoUT给负载提

供输出电流，选择适当大小的输出电容值

来保证足够的放电时间。

卜 + 一

k蜊IN

c1№【1

+

Votrr

图2．7开关M导通时的等效图

L斗D
+

Votrr

图2．8开关M关断时的等效图

开关管M关断阶段(Ton<t<T)，因为电感电流不能突变，电感两端电压反向，

方向如图2．8所示，二极管导通，电感通过二极管给输出电容CoUT充电，使得输

出电压高于输入电压，电感两端的电压为：

％叮一‰=三孑 (2一13)
．foff

此期间电感上的电流下降量为：

她(一)：—Vou_T--FIN×rof(2-14)
因为两个阶段电感电流变化量△I相等，则有：Ⅳ=毕=掣％(2-15)
令D为一个周期内的开关导通占空比，则有Toll=DT和To仃=(1一D)T，将

Ton和Toff代入式(2—15)可得：

％w2尚(2-16)
由于0<D<I，则输入输出电压关系为：Vnc<VoUT，这是图2．3所示的电路结

构被称作Boost变换器的原因。

2．4．2半个工频周期内的基本特性

将上面的分析拓展到半个工频周期。设Vi吣为交流输入电压有效值，CO为交

流输入电压的角频率，则正弦交流输入电压经桥式整流后的瞬时值可表示为：

vIN(t)=压‰sincot(0_<cot≤万) (2—17)

对于采用峰值电流控制的Boost型APFC(可参照图2．5)，由于乘法器的引
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入，峰值电流比较器的基准信号与输入电压整流后的信号VrN(t)同频同相，所以

电感峰值电流ILP(t)在半个工频周期内必然呈现一种与VⅣ(t)同频同相的正弦包

络。又因为开关周期远小于半个工频周期，可以近似认为电感电流IL(t)的平均值

ILAV(t)就是输入电流IIN(t)，而由前面的分析可知，电感电流的平均值为峰值电流

的一半，所以：

k(f)：Ly(f)：掣(2-18)
二

这样就实现了输入电流与输入电压同频同相，从理论上讲，功率因数可以达

到1。设PIN为输入功率，ILPK为电感峰值电流在半个工频周期内的最大值，则：

，脒=2·√2·≯ (2-19)

ILp(f)=IL麒sincot (0≤cot≤万) (2-20)

将式(2—17)、(2—20)代入式(2．11)、(2．14)可得：

：—L—：．：I——Le—x———·—s—i—n——co——t

√2‰，·sincot

L·l
LPK

2历=

％2焉L习．ILm面‘。sinrat
(2—21)

(2—22)

再将式(2．19)代入式(2—21)、(2．22)，就可得到半个工频周期内的开关频率：厶c咖壶=坠糍妒 p23，

由式(2．21)～(2—23)可以得出，在临界导通模式下，外部功率开关管的导

通时间恒定，频率可变。当交流输入电压为最大时(cot=州2)，开关频率最小；

交流输入电压过零时(cot=o或cot=万)，开关频率最大。半个工频周期(用TAc／2

表示)内的电感电流和功率开关管的驱动脉冲波形如图2．9所示。

图2．9电感电流和功率开关管驱动脉冲波形
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第三章XD5622的系统设计

根据前面介绍的有关功率因数校正的相关原理，本论文设计了一款功率因数

校正专用芯片XD5622。本章我们将详细介绍XD5622芯片的系统设计，包括系

统性能参数设计、系统原理框图设计和工艺选择。

3．1芯片的性能参数

XD5622是一款工作于临界导通模式下的升压型有源功率因数校正控制器，

可用于构成符合IEC61000—3．2谐波电流限制标准的300W开关电源(如TV、台

式PC监视器电源等)，高端AC—DC适配器、充电器，入口电平服务器以及Web

服务器等。

该芯片的主要特点为：具有较宽的电源电压范围(10V～22V)；内部高线性乘

法器中含有总谐波失真优化电路，能在较宽的输入电压范围和较大的负载范围内

获得极低的THD；具有欠压锁定、静态和动态两级输出过压保护功能：低启动电

流(<701．tA)和低静态电流(≤4mA)；基于电感的电流检测滤波器电路；输出关

断功能；图腾柱式的输出驱动电路，具有一600mA／800mA的源电流／灌电流能力。

该芯片有8个引脚，其定义与功能描述如表3．1所示。

表3．1芯片引脚功能

序号 名称 功能

l INV 误差放大器的反相输入引脚，PFC变换器的输出电压通过电阻分压

器反馈回该引脚，用以提供电压反馈。

2 CoM呼 误差放大器的输出引脚，该引脚和INV引脚之间接有补偿网络，用

来确保电压控制环路的稳定性。

3 MUIJ 乘法器电路的输入引脚。交流输入市电经整流后的输出电压经电阻

分压取样后接至该引脚，为电流控制环路提供电压基准信号。

4 CS 电流检测控制环路的输入信号引脚。

5 ZCD 零电流检测信号的输入引脚，当检测到流过电感上的电流为零时，

触发外部功率开关管导通。

6 GND 芯片地引脚

7 GD 外部功率开关管的栅极驱动信号输出引脚，图腾柱式输出级能够以

600mA的源电流和800mA的灌电流驱动外部功率开关管。

8 VCC 电源供电引脚，最高值可达22V。
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参考国外同类芯片设计的电特性参数指标，制订XD5622的电特性指标如表

3．2所示。其中测试条件为：Tj=一25"C～125"C，VCC=12V。

表3．2 XD5622电气特性指标

符号 参数 测试条件 最小值 典型值 最大值 单位

电源供电电压

VCC 工作范围 芯片启动后 10．3 22 V

VCCon 开启门限 11 12 13 V

VCCoff 关闭门限 8．7 9．5 10．3 V

Hys 迟滞 2．2 2．8 V

Vz 稳压电压 Icc=20mA 22 25 28 V

供电电流

Is阱印 启动电流 VCC=11V 40 70 0A

Iq 静态电流 启动以后 2．5 3．75 mA

Icc 电源工作电流 @70kHz 3．5 5 mA

OVP(静态或动态)或
Iq 静态电流 2．2 mA

VZCD=1 50mV

乘法器

VMULT 线性工作范围 O tO 3 V

4％
最大输出斜率

VMULT=0t00．5V
1．65 1．9 NN

A％明7 VcoMP=筘位电压上限

K 增益 VMULT=1 V，VCOMP=4 V O．5 0．6 O．7 1Ⅳ

误差放大器

输入反馈电压 Tj=25"C 2．465 2．5 2．535 V
V州

门限 10．3V<VCC<22V 2．44 2．56 V

Irr,w 输入偏置电流 VINv=Oto 3V 一1 mA

Gv 电压增益 开环 60 80 dB

GB 增益带宽积 1 MHz

源电流 VcoMP=4V，VINV=2．4V ．2 ．3．5 —5 mA
ICOMP

灌电流 VCOMP=4V，Vnw=2．6V 2．5 4．5 mA

筘位电压上限 ISOURCE=0．5mA 5．3 5．7 6 V

VCOMP
箝位电压下限 Isrr幔=0．5mA 2．1 2．25 2．4 V

峰值电流E E较器

Ics 输入偏置电流 Vcs=O ．1 laA

td(H．L) 输出延迟 200 350 nS

Vcsch呷 电流采样 VcoMP=箝位电压上限 1．6 1．7 1．8 V

采样电流偏移 VMULT=0 30

Vcsof＆t mV
量 VMULT=2．5V 5

零电流检测器

VZCDH 筘位电压上限 IzcD=2．5mA 5．O 5．7 6．5 V
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VZCDL 箝位电压’卜‘限 IZCD=一2．5mA O．3 O．65 l V

VZCDA 上升沿触发电压 2．4 V

VZCDT 下降沿触发电压 1．6 V

IZCDb 输入偏置电流 VZCD=1 t04．5 V 2 衅
VzcDdis 关断门限 150 200 250 mV

VzcD％ 重启门限 350 mV

Izc陇s 关断后重启电流 30 75 0A

输山过压

low 动态触发电流 35 40 45 衅
Hys 迟滞 30 rtA

静态过压门限 2．1 2．25 2．4 V

栅极驱动

Vo．
IGDso㈣=20mA 2 2．6 V

漏失电压 16D∞I盯ce-200mA 2．5 3 V

VOL loDsink=200mA 0．9 1．9 V

tf 电压下降时间 30 70 nS

tr 电压上升时间 40 80 nS

IGDso峨=5mA，‰ 输出箝位电压 10 12 15 V
VCC=20V

VCC=O to VCC。，
UVLO饱和状态 1．1 V

Isink=100mA

3．2芯片的整体设计

根据芯片的各项功能和性能指标，设计系统框图如图3．1所示，包含了系统

所必需的电压电流基准、误差放大器、峰值电流比较器、零电流检测器、乘法器、

逻辑控制，以及系统的自我保护、故障处理等模块。

该芯片采用升压型临界导通工作模式，峰值电流模控制技术，外部功率开关

管的导通时间恒定，开关频率可变。输出电压经电阻分压后接至误差放大器的反

相端，与内部产生的基准电压进行差分放大后接至乘法器；通过内部乘法器

(Multiplier)来采样输入电压，与误差放大器的输出电压相乘后形成正弦电压基

准；通过外部采样电阻检测峰值电感电流并将其转化为电压信号，通过峰值电流

比较器来确定外部功率开关管的关断与否。当升压电感L上的充电电流达到峰值

时，由峰值电流比较器(ICMP)输出控制信号，关断外部功率开关管，升压电感

开始放电；当电感电流下降到零时，由零电流检测器(ZCMP)输出控制信号，

打开外部功率开关管，升压电感开始充电。此种峰值电流关断零电流开启模式下，

扰动信号不会被放大，因此，不需要斜坡补偿就能保证系统的稳定性。该芯片共

包括十一个模块，简要介绍如下：
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图3．1 XD5622系统框图

(1)基准模块(REF)：产生7V和5V的带隙基准电压，作为芯片大部分模

块的电源；产生1．25V带隙基准电压，经电阻分压后为芯片各模块提供

高精度的带隙基准电压。

(2)欠压锁定模块(UVLO)：当VCC高于12V时，芯片正常工作。当VCC

低于9．5V时，芯片停止工作，同时功率开关管也被关断。

(3)误差放大器模块(EA)：将PFC变换器的输出电压经电阻分压后的反馈

信号INV与内部基准电压差分放大，输出信号送至乘法器模块来调节峰

值电流比较器的正弦电压基准信号幅度，从而稳定变换器的输出电压。

(4)乘法器模块(Multiplier)．-将误差放大器的输出信号与交流输入电压经整

流分压后的信号相乘，产生峰值电流比较器所需要的正弦电压基准信号。

乘法器中包含了一个THD优化电路，这个电路的引入能够在较大的负载

范围内减小交流输入电流信号的交越失真，并能在较宽的输入电压范围

内保证极低的THD。

(5)两级过压保护模块(OVP)：能安全及时地处理动态和静态过压情况：当

快速制动信号FDOVP达到翻转阈值时，输出控制信号关断外部功率开

关管；当软制动信号SDOVP达到翻转阈值时，输出控制信号降低乘法

器(Multiplier)的输出电压；静态过压检测信号STAOVP高于内部施密

特触发器的翻转阈值时，输出控制信号关断外部功率开关管。

(6)零电流检测器(ZCMP)：当检测到外部电感电流为零时，输出置位信号

到逻辑控制模块，使功率开关管导通，进而对电感再次充电。

(7)峰值电流比较器(ICMP)：将电感电流检测信号与乘法器产生的正弦基

准信号相比较，当电感电流达到所设定的峰值门限时，输出控制信号，

关断外部功率开关管。
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(8)定时器模块(START)：芯片上电时，定时器模块强迫驱动电路向功率开

关管的栅极提供一个驱动脉冲，使升压电感L开始第一次充电，以便产

生零电流检测器所需的电流检测信号。

(9)禁止模块(DISABLE)：当ZCD电压低于0．2V(在芯片外部引脚使能)

时，输出控制信号DISABLE为低电平，通过逻辑控制模块产生控制信号
来关断内部的定时器模块和外部功率开关管。

(10)逻辑控制模块(LOGIC)：当升压电感上的电流为零时，或者达到内部乘

法器所设置的正弦基准门限时，分别输出导通或关断外部功率开关管的

驱动信号，并对各个模块产生的控制信号进行综合处理。

(11)驱动模块(DRIVER)：采用图腾柱式输出以提高源电流和灌电流驱动能

力，其输出信号直接驱动外部功率开关管的导通和关断。

3．3工艺的选择

为了很好的满足芯片的功能和性能要求，加工工艺【2l】需要给予很好的考虑。

对于功率集成电路，我们通常考虑BCD工艺。

BCD(Bipolar CMOS DMOS)工艺是一种比较完善的工艺，可以在同一个芯

片中同时制作Bipolar、CMOS和DMOS器件。它是1986年由意法半导体(ST)

公司率先研制成功。这种工艺有利于将电源与控制器结合起来，从而向SOC方向

发展，是一种极有发展前途的新工艺，目前全球知名的半导体公司都在竞相开发

BCD工艺。了解BCD工艺的特点【23】，需要先了解双极管Bipolar、CMOSt24】和

DMOS这三种器件的特点，详见表3．3。

表3．3 Bipolar、CMOS和DMOS器件的特点

器件类别 器件特点 应用

Bipolar 两种载流子都参加导电，驱动能 模拟电路对性能要求较高部分

力强，rT作频率高，集成度低 (高速、强驱动、高精度)

CMOS 集成度高，功耗低 适合做逻辑处理，也可做输出驱

动

DMOS 高压火电流驱动(器件结构决定 模拟电路和驱动，尤其是高压功

漏端能承受高压，高集成度可在 率部分，不适合做逻辑处理

小面积内做超人w／L)

BCD工艺是一种单片集成工艺技术，它综合了双极器件高跨导、强负载驱动

能力和CMOS集成度高、低功耗的优点，使其互相取长补短，发挥各自的优点。

更为重要的是，它集成了DMOS功率器件，可以在开关模式下工作，功耗极低。

不需要昂贵的封装和冷却系统就可以将大功率传递给负载。低功耗是BCD工艺

的主要优点之～。整合过的BCD工艺，可大幅度降低功率损耗，提高系统性能，
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节省电路的封装费用，并具有更好的可

靠性。

BCD工艺f25】典型器件包括低压

CMOS管、高压MOS管、各种击穿电

压的LDMOS、NPN管、纵向PNP管、

横向PNP管、肖特基二极管、．阱电阻、

多晶电阻、金属电阻等【26】；有些工艺甚

P衬

图3．2 LDMOS结构图

至还集成了EEPROM、结型场效应管JFET等器件。如此丰富的器件，要提高整

个电路的可靠性就必须充分考虑好兼容性，比如高压器件和低压器件的兼容性；

双极工艺和CMOS工艺的相兼容，尤其是要选择合适的隔离技术；为控制制造成

本，必须考虑光刻版的兼容性，还要尽量使同种掺杂能兼容进行。这都需要精确

的工艺模拟和巧妙的工艺设计，有时必须在性能与集成兼容性上作折衷选择。通

常所用的BCD工艺都是双阱工艺，有的工艺会采用三阱甚至四阱工艺来制作不

同击穿电压的高压器件【27]12引。

DMOS与CMOS器件结构类似，也有源、漏、栅等电极，但是漏端击穿电压

高。DMOS的主要技术指标有：导通电阻、阈值电压、击穿电压等。DMOS主要

有两种类型，垂直双扩散金属氧化物半导体场效应管VDMOSFET(vertical

double—diffused MOSFET)和横向双扩散金属氧化物半导体场效应管LDMOSFET

(1ateral double—diffused MOSFET)。

1)LDMOS

LDMOS由于更容易与CMOS工艺兼容而被广泛采用。LDMOS[29】器件结构

如图3．2所示，它是一种双扩散结构的功率器件。这项技术是在相同的源／漏区域

进行两次注入：一次注入浓度较大的砷(As)，另一次注入浓度较小的硼(B)。

注入之后再进行一个高温推进过程，由于硼扩散比砷快，所以在栅极边界下会沿

着横向扩散更远(图中P阱)，形成一个有浓度梯度的沟道，它的沟道长度由这

两次横向扩散的距离之差决定。为了增加击穿电压，在源区和漏区之间有一个漂

移区。LDMOS中的漂移区是该类器件设计的关键，漂移区的杂质浓度比较低，

因此，当LDMOS接高压时，漂移区由于是高阻，能够承受更高的电压。图3．2

所示LDMOS的多晶扩展到漂移区的场氧上面，充当场极板，会弱化漂移区的表

面电场，有利于提高击穿电压。场极板的作用与场极板的长度密切相关。要使场

极板能充分发挥作用，除了要设计好Si02层的厚度，还要设计好场极板的长度。

LDMOS元件具有基底，基底中形成源极区和漏极区。在源极区与漏极区之

间的一部分基底上产生一个绝缘层，以便在绝缘层与基底表面之间产生一个平面

介面。然后在绝缘层的一部分之上形成绝缘构件，在部分绝缘构件与绝缘层之上

形成栅极层。通过这种结构，会产生平直的电流通道，这样能减少接通电阻，同



第三章XD5622的系统设计

时维持高的击穿电压。

LDMOS制造工艺结合了BPT和砷化镓工艺。与标准MOS工艺不同的是，

在器件封装上，LDMOS没有采用BeO氧化铍隔离层，而是直接硬接在衬底上，

导热性能得到改善，提高了器件的耐高温性，大大延长了器件寿命。由于LDMOS

的负温度效应，其漏电流在受热时自动均流，而不是像双极管的正温度效应那样

局部形成热点，因此管子不易损坏。所以LDMOS管大大加强了负载失配和过激

时的承受能力。同样由于LDMOS管的自动均流作用，其输入一输出特性曲线在

ldB压缩点(大信号运用的饱和区段)下弯较缓，所以动态范围变宽，有利于模

拟和数字电视射频信号放大。LDMOS在小信号放大时近似线性，几乎没有交越

失真，很大程度简化了校正电路。MOS器件的直流栅极电流几乎为零，偏置电路

简单，无需复杂的带正温度补偿的有源低阻抗偏置电路。

LDMOS有以下优势：

(1)卓越的效率，可降低功率消耗与冷却成本。

(2)卓越的线性度，可将信号预校正需求降到最低。

(3)高功率密度，使用较少的晶体管封装。

(4)超低感抗、回授电容与串流闸阻抗，目前可让LDMOS晶体管在双载子

器件上提供7dB的增益改善。

(5)源极直接接地，提升功率增益并免除BeO或AIN隔离物质的需求。

(6)绝佳的稳定性，由于漏极电流温度系数为常数，所以不受热散失的影响。

(7)比双载流子更能承受较高的负载不匹配现象(VSWR)，提高现场实际应

用的可靠性。

(8)卓越的射频稳定度，在栅极与漏极间内置隔离层，可以降低回授电容。

(9)在平均无故障时间(MTTF)上有相当好的可靠度。

LDMOS主要的缺点：功率密度低，容易受到静电的破坏。

2)VDMOS

VDMOS在耐高压和节省芯片面

积等方面表现出优异的性能。由于它是

垂直导电结构，因此在P阱之间存在一

个寄生结型场效应管，由于需要保证高

的击穿电压，需要一个能承受高击穿电

压的漂移区【30】【311。

图3．3给出了一种与N阱等平面硅

栅CMOS工艺完全兼容的高压DMOS

N+源区 多晶栅 N+漏区 P+

P衬

图3．3 HVDMOS结构图

器件的结构图。这种结构称为偏置栅DMOS结构，两端采用圆形结构可以减少

PN结曲率，提高耐压程度。利用场氧化实现了沟道区、源区和漏区的自校准过
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程。它的多晶硅栅的位置是偏的，即多晶硅栅并不完全覆盖源区和重掺杂N+漏

区之间的区域。延伸的漏反型层的存在使得漏耗尽区在高压时扩展进入反型层而

不会发生与源区穿通的危险【321。

‘VDMOS的显著特点是源极和漏极分别做在芯片的两侧，形成垂直导电通道，

多个单细胞并联实现大功率。其工艺是在盯衬底向上生长N。高阻外延层，外延

层的厚度和掺杂浓度直接决定VDMOS的击穿电压。VDMOS制作过程是在外延

层上采用平面自对准双扩散工艺，在水平方向上形成与MOS结构相同的多子导

电沟道，沟道长度一般只有l～29m。早期的矿源区和P体区是由扩散形成，近

年来为了精确控制结深，出现了更为先进的离子双注入工艺。值得注意的是P体

区与外延层构成一个反并联的寄生二极管，并且源区、体区和外延层组成了一个

寄生NPN管。体二极管代表了VDMOS的耐压能力，而寄生三极管一旦触发，

就会使器件失效，因此，P体区与源极短接，并在短接处做浓硼离子注入，以减

小体区电阻，削弱寄生三极管触发能力。

VDMOS工作原理与一般的MOS管一样，当栅源电压VGs大于器件的阈值

电压Vm时，水平沟道表面形成强反型层，器件导通；否则器件关断。改变栅压

的大小可以控制漏极电流的大小。为了实现高压，必须降低外延层的掺杂浓度。

有源功率因数校正控制芯片一般要求电源的直流工作电压高(10V以上)、输

出电流驱动能力强(几百mA)、逻辑控制电路响应速度快等。本课题所研究的有

源功率因数校正控制芯片的电源电压为10V～22V，高压输出400V，中间电路多

采用标准CMOS和双极器件在常压下工作达到降低功耗的目的，所以设计

XD5622采用高压工艺设计，即某公司0．61．tm 30V BCD工艺。
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第四章XD5622关键模块电路设计与仿真

根据芯片的系统架构，本章对临界导通模式下的升压型有源功率因数校正器

XD5622的关键模块进行详细的设计与分析，包括基准电路、欠压锁定电路、误

差放大器、乘法器电路、峰值电流比较器、零电流检测器和驱动电路等。同时给

出了各模块基于0．69m 30V BCD工艺下的HSPICE仿真验证结果。

4．1基准电路设计

电压基准的主要功能是对电源电压进行调制，产生基准电压(T8、T7、

VREF46、VREF25、VREF225、VREF2、VREFl7、VREFl、ⅥtEF035、VREF02)，

并产生偏置电流，为其它模块提供合适的工作电流。

4．1．1输入输出信号

输入信号：

VCC2：芯片的电源电压；

GNDl：地。

输出信号：

I UVLO：输出到欠压锁定模块的偏置电流信号；

I EA：输出到EA模块的偏置电流信号；

I MULT．-输出到乘法器模块的偏置电流信号；

I DRIVER．输出到DRIVER模块的偏置电流信号；

T7：7V基准电压信号；

T8：5V基准电压信号；

REF46．4．6V基准电压信号；

REF25：2．5V基准电压信号；

REF225：2．25V基准电压信号；

REF2．-2V基准电压信号；

REFl7．-1．7V基准电压信号；

REFl：1V基准电压信号；

REF035·0．35V基准电压信号；

REF02：0．2V基准电压信号。
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4．1．2电路设计

(1)偏置电路

图4．1所示为基准电压源的偏置部分的实际电路。
VCC2

图4．1基准偏置电路

在电源上电初期有一个启动的动作来使基准电路摆脱简并点，实现正常工作。

偏置的结构采用与电源电压无关的自偏置结构，由MTl~M1r8和QT8、QT9以及RTlo

组成。MT9、MTIo、MTll和RTll构成启动电路。其它电流镜镜像偏置部分的电流，

为芯片的其它子模块提供偏置电压和偏置电流。其工作过程如下：

当电源电压VCC2从零开始上升时，MT9和MTlo的栅电位被RTll拉低，使得

这两个管子导通，进而将MT5和MT6的栅电位拉高而使其导通，这样逐渐使偏置

部分开始工作，产生一个与电源电压无关的偏置电流，其值为

1，

k，=k，。=罟 (4-1)
I(T10

Q'r8起负反馈作用：当IRTlo升高时，QT8的发射极电位升高，使得vBes下降，

IQT8减小，进而减小IRTlo，使偏置电流稳定。反之亦然。由于VCC2的范围是

10V～22V，这里设计MT3～MT6为高压DMOS，隔离高压，防止VCC2过高时管子

被烧坏。

设计MTll和MTl的宽长比为8：1，这样使得经过电阻Ihu的电流为8IMTl，

当电流足够大时，就会把MT9和MTlo的栅电位拉高，使其截止，启动电路完成功

能后与工作电路分离，减小了电路的功耗。

(2)电压基准

带隙基准电压【2u的产生原理是利用三极管基极一发射极电压％￡的负温度系

数和两个三极管基极一发射极电压差AVBe的J下温度系数相互抵消，来产生一个对
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电源电压和温度不敏感的电压信号VREF。

NPN三极管的‰和集电极电流／c有如下关系式【33】：

‰=巧lIl等 (4—2)

其中热电压巧=kT／q，k为波尔兹曼常数；厶为晶体管的反相饱和电流，且

L=bT4棚exp(一t／kT) (4—3)

其中b是一个比例系数，m≈一1．5，E。≈1．12eV为硅的带隙能量。将式(4—3)代

入式(4．2)中，并对r求导，假设尼保持不变，可得：

丝：巫1Il争一孚亟：—VBe-(4+m—)Vr-Eg／q(4-4)aT aT OT TI。 I。

从式(4—4)可以看出，在给定温度丁下‰电压的温度系数与VBe本身的大小有
关。当‰≈750mV，丁=300。K时，a‰／OT≈-1．5mV／。K，具有负温度系数。
另一方面，如果两个同样晶体管Ql、Q2的发射极面积之比为1：n，集电极

电流均为坛，忽略它们的基极电流，那么

△‰=‰-一‰z=_111丢一巧111去=巧1Il扮 (4-5)

对Z求导有：

等：生11l刀 (4．6)

这样，△‰就表现出正温度系数。

图4．2带隙基准电压电路

根据上述原理，设计带隙基准的实际电路如图4．2所示【341【351。为了增加电路
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的匹配精度，图4．2中RTl～RT7用作trimming电阻，电阻RTl～Ra-5总值为R2，且

RT6+RT7=R3。这里设计QT2和QT3的发射极面积比为1：8，QT4和QTS的发射极

面积相等，则R3上的压降为

珞，=‰3一‰2=巧ln8 ‘(4—7)

所以

‰％也训等=(·+抄-ns％。 (4-8)

这样，就可以通过调整前后两项的温度系数，使得正负温度系数相抵而得到

零温度系数的电压。但是由于BE结电压、集电极电流和失调电压随温度变化而

变化，使得BE结温度系数并非恒定值，VT发生器只能用来消除其线性部分，所

以带隙电压温度系数仅在T=To时为零，在其它温度条件下为正值或负值。

图4．2中QT6和Q17为两级共源放大器，构成负反馈环路，保证输出基准电

压Vp．EF的稳定性。

基准的最后一级Buffer为缓冲级，用于提高输出电压和增大带载能力。其等

效架构图如图4．3所示。缓冲级主要通过一个运算放大器构成一个负反馈回路。

由于运放的深度负反馈性，使得

一=∥=‰ (4-9)

则：

％叮=去伍ol+Rm)=‰(·+鲁] c4邶，

通过调节Rol和R02的比例就可以得到不

同的基准电压VOUT。如果设置Ml的宽长比很

大，那么VoLrr可以有很大的带载能力，可以用

作芯片的内部电源，使芯片内部电路受外部电
⋯

源影响很小，从而提高电源抑制比。另外，由

VOUT分压得到的低电压基准也具有提供小电

流的能力，能够减轻BCD工艺中三极管基极吸

收电流的影响。MT22、MT23、MT33和MT34为耐

高压管DMOS，用于隔离三极管和电源，防止

三极管由于高压而被击穿。该缓冲级的负反馈

过程为：

VouTt_V+t叶VGMl t_VouTl

这样就保证了输出VouT的稳定性。

图4．3 Buffer等效架构图
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4．1．3仿真验证结果

对设计的基准电路，基于0．61．tm 30V BCD工艺模型，采用HSPICE仿真软件

进行仿真。

图4．4为1．25V基准电压的瞬态特性曲线。由图中曲线可以看出，开始时出

现过冲现象，随着时间延长，1．25V基准电压保持稳定，显示了良好的特性。

图4．5为1．25V、5V和7V基准电压随电源电压VCC2变化的直流特性曲线。

从图中可以看出，当电源电压上到5V左右时，基准核心电路开始正常工作。在

电源电压从5V到22V的变化范围内，输出基准电压保持恒定。

图4．6为温度从一40*(2到120"C变化时，1．25V基准电压随温度变化的情况。

图4．7为温度从．40℃到120"C变化时，5V基准电压随温度变化的情况。从图中可

见，在．40℃～120℃范围内，1．25V基准电压波动了15mV，5V基准电压波动了

70mV，具有较好的温度稳定性。
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4．2欠压锁定电路设计

欠压锁定(UVLo)电路的主要功能是：当电源电压上升到高于12V时，输

出信号EN为低电平，芯片开始正常工作；当电源电压下降到低于9．5V时，输出

信号EN为高电平，关断内部电源，从而使大部分模块停止工作，并且输出低电

平信号UVLO关断外部功率管MOSFET。

4．2．1输入输出信号

输入信号：

VCC2：芯片的电源电压；

GNDl：地：

T8：5V基准电压信号；

REF25：2．5V基准电压信号；

I UVLO：来自基准电路的偏置电流信号。

输出信号：

UVLO：欠压锁定信号，为低电平时关断外部功率管；

EN：使能信号，芯片正常工作时为低电平；

XEN．-EN的反相信号。

4．2．2电路设计

图4．8欠压锁定模块电路

当电源电压低于芯片的正常工作范围时，芯片内部某些电路可能无法正常工

作，这可能会产生内部逻辑错误，使外部开关管处于不确定状态。若外部开关管

处于导通状态而芯片的其它部分不能正常工作时，有可能使芯片烧毁，或者对外



第四章XD5622关键模块电路设计与仿真 31

部电路造成损坏。因此，芯片内部加入欠压锁定电路可以保证电源电压低于设定

门限时，外部开关管和芯片内部的大部分模块处于关断状态。欠压锁定电路一般

采用迟滞比较器来实现，这是为了避免比较器的输出电平在电源电压门限值附近

来回翻转，导致芯片出现误动作。

图4．8为欠压锁定模块实际电路，其中I UVLO为本模块提供电流偏置信号，

MF24、MF25、MF50具有相同的尺寸，因此MF25、MF50完全镜像MF24的电流唧LO。
MFl9、MF20、QFlo、QFll和ME25构成比较器的第一级，其中MF25作为尾电流源。

QF46和MF50构成第二级放大器。REF25与FB通过比较器进行比较之后生成UVLO

信号，UVLO信号控制开关管MF32的导通状态，从而利用RFl2、RFl3、RFl4三个

电阻对VCC2分压，产生比较器的负端输入信号FB。由于开关管MF32的状态影

响着FB的产生，使得高低转换电平不相等，从而具有迟滞比较功能。下面对迟

滞转换电平进行推导。

当VCC2比较低时，UVLO为低电平，EN为高电平，MF32关断，此时有

船：———!盘L一×VCC2 (4．11)
砟12+尺，13+砟14

、 ’

随着VCC2逐渐增大，当FB电压大于REF25时，电平发生翻转：UVLO为

高电平，EN为低电平，MF32导通。因此，欠压锁定模块中VCC2的上门限阈值

电压为：

‰：—RE—F2—5 x—(R‘F12—+—RF—13+一RFi4)(4-12)』【，14

当VCC2足够高，使得FB大于REF25时，UVLO为高电平，EN为低电平，

MF32导通，RFl3被短路，忽略MF32的导通压降，此时有

船：—j坠堡一×VCc2 (4．13)
砟14+砟12

、 。

随着VCC2逐渐减小，当FB小于VREF25时，电平发生翻转：UVLO为低

电平，EN为高电平，MF32关断，芯片进入欠压锁定状态。因此，欠压锁定模块

中，VCC2的下门限阈值电压为：

‰：—RE—F2—5‘x(_RF—12"1一-RFl4)(4-1 4)"／【F14

通过选择合适的RFl2、RFl3、RFl4值，设计VTH=12V，V孔_9．5V，典型的迟

滞电压为2．5V。
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4．2．3仿真验证结果

图4．9为UVLO的直流特性曲线。由图可知，在VCC2由低逐渐增大过程中，

当上升到12V左右时，UVLO由低电平翻转为高电平，EN由高电平翻转为低电

平，XEN与EN相反；在VCC2由高逐渐减小过程中，当下降至9．5V左右时，

UVLO由高电平翻转为低电平，EN由低电平翻转为高电平，XEN与EN相反。

迟滞电压为2．5V，基本符合设计要求。

l
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图4．9UVLO的直流特性

表4．1所示为不同模型和温度下时，欠压锁定模块输入门限阈值电压。由于

RFl2、RFl3、RFl4的阻值受温度影响，开关管也对电阻值有一定的影响，所以造成

FB处的电压与设计指标的偏离，从而使欠压锁定模块的门限阈值电压VTH和V11L

在不同情况下存在一定的偏差。

表4．1 UVLO模块门限阈值电压

MODEL ＼＼T(℃) _40 25 85 125vT叭
1vr VTn 11．74 12．0 12．21 12．36

％ 9．37 9．50 9．62 9．70

FF VTH 13．21 13．52 13．80 13．98

VTL 10．45 10．63 10．79 10．89

SS VTH 10．43 10．62 10．80 12．40

VTL 8．42 8．51 8．60 9．7l

FNSP VTH 10．93 11．15 11．34 11．47

VTL 8．78 8．89 8．99 9．05

sNFP VTH 12．68 12．97 13．23 13．40

VTL lO．06 10．24 10．36 10．46
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4．3误差放大器设计

误差放大器的主要功能是：将输入信号INV与2．5V基准信号进行差分比较

放大，经反馈回路实现输出电压的稳定。输出信号COMP输入到乘法器中，用于

调节乘法器的输出电压。同时，本模块的输出LB5接至OVP，作为静态过压检

测信号；LB6接至OVDETC，作为动态过压检测信号。为了防止COMP的电压

变化过大，电路中对其输出电平进行了高低箝位设计。

4．3．1输入输出信号

输入信号：

T7．7V基准电压信号；

GNDl：地：

INVI输出电压反馈信号，作为误差放大器的反相输入；

REF25：2．5V基准电压信号，作为误差放大器的同相输入；

REF225：2．25V基准电压，对误差放大器的输出COMP进行低箝位；

REF46：4．6V基准电压，对误差放大器的输出COMP进行高箝位；

EN：使能信号，来自UVLO模块，正常工作时为低电平；

I EA：来自基准的偏置电流信号。

输出信号：

COMP：误差放大器输出信号，该引脚与INV引脚之间跨接补偿网络；

LB5：静态过压检测信号，输出至OVP模块；

LB6：动态过压检测信号，输出至OVDET模块。

4．3．2电路设计

误差放大器【36】是保证升压有源功率因数校正器输出稳定的重要环节，为了获

得较高的功率因数，减小输出纹波，首先必须保证误差放大器的输出信号COMP

在半个工频周期内保持恒定，因此所设计的误差放大器的带宽比较窄。具体指标

为开环增益80dB，单位增益带宽为1MHz。

误差放大器的实际电路如图4．10所示，Qcl2、Qcl3构成射随器，用于抬高差

分对的输入电压，增大比较器的共模输入范围。Qcl8～Qc21构成第一级差分放大器，

Qc20、Qc2l作为有源负载。Qcl5作为第二级放大器，电容Cc4用于实现密勒补偿。

输出级采用甲乙类互补推挽结构。为克服交越失真，在Qclo、Qc5两管基极之间

接入一个导电支路，使得在静态时有一个较小的电流从T7流经Qc4、Mc6、Mc7、

Qcl5、McsP4到地，在Qclo、Qc5的基极之间产生2％E的电位差，所以静态时Qclo、
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图4．10误差放大器电路

Qc5已有较小的基极电流，因而两管也各有一个较小的集电极电流。在两管交替

导通的过程中，将有一小段时间Qclo、Qc5同时导通，避免了两个管子同时截止，

因而减小了输出信号COMP的交越失真。另外，REF46是来自基准的4．6V基准

电压，用于实现对COMP的高箝位。REF225为2．25V基准电压，用于实现对COMP

的低箝位。Qc3和Qc8的引入是为了实现对Qcl和Qc2、Qc6和Qc7组成的电流镜

进行过载保护。当Qcl发射极电流过大时，Qc3导通，使得Qcl和Qc2的基极电位

升高，关断电流镜。

在系统环路中，若误差放大器的幅度过大，就会使采样电流过大，从而使输

出电压升高，因此需要限制EA输出信号的幅度，电路的具体工作过程如下：

当VrNv>2．6V时，Qcl5导通，其集电极电位降低，使得Qcl4、Qcl6导通，COMP

被低筘位于2．25V；当VrNv<2．4V时，Qcl5截止，Qclo、QCll导通，通过调节Rc3

将COMP高筘位于5．7V；当2．4V<VINv<2．6V时，APFC变换器正常工作，COMP

电压介于2．25V和5．7V之间。

当APFC变换器由于掉载等原因引起输出电压持续过高时，vINv>2．6V，

COMP被低筘位于2．25V，同时Qcl6、Qcl7导通，LB5向OVP模块输送电流，触

发静态过压保护；当APFC变换器输出电压突然升高时，跨接于INV引脚和COMP

引脚之间的外围RCII类频率补偿网络使VINv仍稳定在2．5V，并且将过电压引发

的过电流传递到COMP引脚，于是LB6处也会有电流流入OVDET模块，当过电

流达到一定值(409A)时就会触发动态过压保护。

4．3．3仿真验证结果

基于O．69m 30V BCD工艺模型，对误差放大器电路采用HSPICE仿真软件进
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行仿真。图4．1 1是误差放大器的COMP信号随INV引脚电压变化的直流特性曲

线，由图中曲线可以看出，当VtNV>2．6V时，COMP引脚电压保持在2．25V；当

Vn,w<2．4V时，COMP引脚电压保持在5．7V：当2．4V<Vn,w<2．6V时，COMP电

压介于2．25V和5．7V之间。图4．11中的曲线显示了良好的直流特性。
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图4．11 EA的直流特性曲线

在INV信号端加入交流小信号进行环路增益的仿真【37】。图4．12是误差放大

器在典型模型下的交流特性仿真图。由图中可以看出，EA的增益高达为80dB，

单位增益带宽为1MHz，相位裕度为60．4。。根据稳定性与频率补偿的要求：如

果相位裕度太小，反馈系统的阶跃响应会出现小的减幅振荡现象，而且还会出现

频率峰现象，对于更大的相位裕度，系统更加稳定，但时间响应减慢了，可以证

明相位裕度等于60。通常被认为是最合适的数值。图4．12的仿真波形基本符合该

理论，满足设计要求。
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图4．12 EA的交流特性曲线

表4．2是EA模块在不同模型、不同温度下的增益和相位裕度仿真结果。
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表4．2 EA模块的CORNER特性

T(℃) ＼Mod裙1 TT FF SS nqSP SNFP．．＼
Index j＼

O Gain(dB) 74．2674 72．9121 74．7208 74．5345 73．9135

Phase Margin(o) 62．6666 62．8088 62．5115 62．7324 62．5957

25 Gain(dB) 79．6593 79．6452 79．6967 79．7595 79．5890

Phase Margin(。) 60．9495 61．1174 60．7663 61．0320 60．862l

50 Gain(dB) 82．4327 82．4285 82．4627 82．5614 82．3359

Phase Margin(o) 59．4391 59．6290 59．2309 59．5412 59．3325

80 Gain(dB) 84．4157 84．3849 84．4655 84．5920 84．2721

Phase Margin(o) 57．9112 58．1384 57．6639 58．0365 57．7819

125 Gain(dB) 72．1007 71．3688 71．6248 73．29lO 70．9390

Phase Margin(o) 56．2574 56．6478 55．9692 56．4043 56．1122

4．4乘法器电路设计

乘法器是将误差放大器的输出信号VcoMP和交流电压经整流分压后的信号

VMULT相乘，得到正弦信号‰DD唧=K·K眦r·(％D肘P一2．5)+‰r，作为峰值电
流比较器ICMP的基准信号。其中VoFFsET是由乘法器内嵌的THD优化电路产生

的偏移量，可以在VMULT为0V时抬高VPRoDUCT的电位，从而增大开关管在交流

输入电压为零附近时的导通时间，减小THD。

4．4．1输入输出信号

输入信号：

T7-7V基准电压信号；

GNDl：地：

MULT：正弦交流输入电压整流分压后的信号；

COMP-误差放大器的输出信号；

REF25：2．5V基准电压；

REFl7：1．7V基准电压；

SHUT：来自LOGIC模块的关断信号；

LB3-来自OVDET模块的动态过压保护“软制动"信号；

I MULT：来自基准模块的偏置电流信号；

EN：使能信号，来自UVLO模块，正常工作时为低电平。

输出信号：

PRODUCT：半波正弦信号，输出至ICMP模块的反相端。
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4．4．2电路设计

图4．13THD优化设计原理

开关电源功率因数低的一个重要原因就是交流输入电流产生交越失真。所谓

交越失真，是指在桥式整流器的交流输入电压过零时，交流输入电流的正弦曲线

波形出现畸变，形成了一小段水平部分，也就产了导通死角。为了减小交越失真，

在电路中加入了用于THD优化的模拟乘法器，其原理如图4．13所示。其基本思

想就是在乘法器的输出迭加一个微小的正向偏移电压VoFFsET，这个偏移电压是交

流输入电压的函数，随着乘法器交流输入电压VMuLT瞬时值的增大而减小，所以

当交流输入电压达到最大值时，这个偏移量已经足够小，以致可以忽略。这种设

计思想主要是增大了乘法器输出电压VPRoDucT在交流波形过零时的值，增大了峰

值电感电流包络最低处的值，并使之更陡峭，从而减小了交越失真对输入电流的

影响。因此，设计的乘法器实现了如下功能【38】：

‰DD唧=K·％呦．·％D胛+‰ (4_15)

其中，K是与输入无关的常量，VoFFsET随着VMuLT的增大而减小。
3"7

图4．14乘法器电路



38 升压型AC—DC有源功率因数校正控制器的设计

图4．14所示为乘法器的实际电路，大致分为偏置、减法器、全差分放大器和

输出级四部分。图中I—MULT为偏置电流。下面推导乘法器输出电压VpRODUCT，

分析中均不考虑三极管的基极电流。

(1)偏置电路

偏置电流I MULT来自基准偏置电路(见图4．1)。ME5l和ME62的宽长比相

等，构成等比例电流镜，通过镜像作用为乘法器各支路提供工作电流。其大小为：

I舢-】帆2薏 心-16)

(2)减法器

在图4．14中，相同电阻RD39和RD40增加了OTA的线性范围，同时也调整了

增益。为了不影响基准电压REF25的稳定性，采用PMOS管作为差分对的输入

对管。三极管QDl7是为了提高电流镜的镜像精度。MGl2与MGl4的几何尺寸相等，

QDl8与QDl9发射极面积相等，且RD2=RD3，RD40=RD39，则IC_QD24=譬 ㈣
而QD24与QD25发射极面积之比为1：4，且R州=4RDl2，则

L埘5~4L掣。≈盟薏型 (4．18)

(3)两级差分放大器

设QD30、QD27基极电压分别为n、圪，因为QD9和QDlo发射极面积相等，

且R朋=如，4，则

Ic凹30
2
Ic_QDlo=Ic—QD9

于是

Ic QDs=Ic—QD27一Ic一口D9

又K一‰一QD，。=v2一‰一QD：，，且QD30 QD27发射极面积相等，有

AV=砭一K=‰一妒：，一‰一QD，。=■lIl等
1C QD30

又因为

IC-Q嘲+L—QD30
2
L～QD2s

由式(4．21)、(4．22)可得

(4—19)

(4—20)

(4—21)

(4-22)
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Ic_QD30
2

lc_QD27
2

L一凹8=Ic—QD27一Ic_凹9=

同理对于第一级放大部分有

+P△％

P△所

+P△％

·lc_QD25

-Ic_QD25

P酬一1
1+P△％

由于QD2$、QD29发射极面积相等，则

·lC_QD25=[C_QD25"tannc等

Ic_oms--‘_QD29=IC_QDl3"taIlll(等
又因为QD37～QD40发射极面积都相等，令‰一QD37
RDl7=RDl6，有

所以

K一2‰
RDl7

％一％Ⅲ．一2‰

L一∞28一丘一QD29=

根据式(4．26)、(4．28)可得

t柚c等2

RDl6

y懈重T—AV

如17

V MU嚏

RDl7‘Ic_QDl3

将式(4．18)、(4．29)代入式(4．24)可得

Ic_Q％2

≈
VMUIT

如17

4(％D肿一‰2，) ％觇丁

RD39 RDl7‘L—QDl3

又因为RD，，=R伽，QD7、QD8发射极面积相等，有

(4)输出级

lc—QD7=lc—QD8

=⋯=‰一QD柏=

39

(4—23)

(4-24)

(4-25)

(4—26)

(4—27)

(4—28)

(4—29)

(4-30)

(4-31)
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LB3是来自OVDET模块的保护信号，用于两级动态过压保护的第一级，即

当动态过压时，通过补偿网络流入误差放大器输出端COMP的电流达到37衅时，

VLB3>I．7V，促使QD21、QD22的导通，减小乘法器的输出电压，实现“软制动”。

在正常工作状态下，VLB3<I．7V，不足以使QD2l、QD22导通。REFl7是1．7V电压

基准信号，它与QD23、QD36结合，实现对乘法器输出信号PRODUCT的箝位，使

VPRODUCT_<1．7V。

当VpRODUCT<I．7V时，QD36关断，，c口D36=0，此时

‰DD唧=L一口D7‘RD4+(L—QD38+，c—QD7)‘RD8 (4—32)

因为

卜zs‘埘，=等 件33，

【L一口D28+L—QD29=Ic_口D13

所以

L倒s吐埘，2冰一等) 件34，

因为RD24．"RD30=2：1，QDl6、QDl3发射极面积之比为1：2，所以IQDl3可以

精确地按比例镜像IQDl6，即

L一凹13=21c一口D16=2，肌见r (4—35)

将式(4．30)、(4—31)、(4．34)、(4—35)代入式(4．32)，整理可得

‰一2塾毪券轰竽+丢72IuuLr V％MvL，r．)‘(21
MUL ％s(4粕，‰DD唧一———瓦了i瓦=—一十i K伽嘣。8(4．36)

=K‘％觇r‘(％鲫一‰25)+‰，
其中，K 2瓦2(瓦R04+万Rn=s)，‰=扣k一等)％s
当VPRODUCT>I．7V时，QD36导通，VPRoDucT被筘位于1．7V。

4．4．3仿真验证结果

图4．15是乘法器的瞬态特性曲线。VMuLT是交流电压(频率为50Hz的市电)

经整流分压后的信号。可以看出，在VMULT为0V时，乘法器的输出电压VPRoDUCT

约为30mV，实现了THD优化的功能。

图4．16是乘法器的直流特性曲线，即当VcoMP分别为2．5V、2．8V、3．0V、3．2V、

3．5V、4．OV、4．5V、5．0V、5．7V(高箝位)时，乘法器的输出电压VPRODUCT随
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VMuLT的变化关系曲线。从图中曲线可以看出，VMuLT在0V～3V范围内变化时，

乘法器工作在线性范围内，输出电压VPRoDucT在0V～1．7V变化，最大斜率为1．53，

具有较大的线性范围和较高的线性度。
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图4．15乘法器瞬态特性

0 1 2 3 4

Voltage X Qin)OtOLTS)

图4．16乘法器直流特性

4．5峰值电流比较器和零电流检测器的设计

零电流检测器(ZCMP)的主要功能是：由迟滞比较器实现零电流检测。芯

片引脚ZCD引入外电路电感电流信号，然后与模块内部的参考电压进行比较，当

检测到外部电感电流为零时，ZCMP输出置位信号到逻辑控制模块LOGIC，使开

关管导通，进而对电感充电。

峰值电流比较器(ICMP)的主要功能是：对外部电感电流进行采样，与乘

法器的输出信号相比较，当检测到外部电感电流达到峰值时，ICMP输出置位信

号到逻辑控制模块LOGIC，使开关管关断。
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4．5．1输入输出信号

输入信号：

T8"5V基准电压信号；

I ZCMP：来自基准的电流偏置信号，为ZCMP模块提供电流；

I ICMP：来自基准的电流偏置信号，为ICMP模块提供电流；

PRODUCT：半波正弦信号，来自乘法器的输出；

ZCD-芯片引脚ZCD，检测电感电流；

CS：对外部电路的采样信号；

GNDl：地。

输出信号：

ZCMP：零电流检测信号，输出至LOGIC模块来控制开关管；

ICMP：峰值电流关断信号，输出至LOGIC模块来控制开关管。

4．5．2电路设计

(1)零电流检测器

图4．17零电流检测器电路

ZCMP实际电路如图4．17所示，该电路采用基本的迟滞比较器实现，正相端

ZCD为芯片引脚，负相端由三个三极管和一个MOS管组成。芯片引脚信号ZCD

通过DISABLE模块进行筘制，使高低电平分别为5．7v和0．65V。

当ZCD为高电平时，ZCMP初始电平为低，MG27P2管导通，运放OP负端的

参考电压为1．6V。当ZCD上的信号由高电平逐渐降低到1．6V以下时，ZCMP电

平翻转为高，MG27P2管截止，OP负端的参考电压变为1．6+0．8=2．4V，由此得ZCMP

的下门限电压约为1．6V。

当ZCD上的信号为低电平时，ZCMP初始电平为高，MG27P2管截止，运放
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OP负端的参考电压为1．6+0．8=2．4V。当ZCD上的信号电压逐步上升到2．4V以上

时，ZCMP电平翻转为低，MG27P2管导通，OP负端的参考电压变为1．6V，由此

得ZCMP的上门限电压约为2．4V。

结合整个芯片的功能进行分析，当外电路电感电流降到零时，ZCD引脚电压

降到1．6V，ZCMP由低电平翻转为高电平，后级逻辑控制模块(LOGIC)检测到

该上升沿信号后，输出控制信号使外部开关管导通，对电感再次充电。为了避免

产生误动作，引入了0．8V的迟滞电压。

(2)峰值电流比较器
TR

UNUl

图4．18峰值电流比较器电路

ICMP实际电路如图4．18所示，引脚信号CS作为反相端，同相端是乘法器

输出的半波正弦信号PRODUCT，通过比较器两级放大，获得的输出信号经逻辑

模块去控制外部开关管的通断。ME76P6、MDl9、MD23P2、MD20、MD2lP2为各支路提

供工作电流。三极管QD49和QD48组成电流镜，作为QD46和QD44的负载，具有相

同尺寸的QD45和QD43分别构成源跟随器，来提高QD46和QD44的基极电位，增大

比较器的共模输入范围。第一级输出信号经过共射极放大器QD47进行第二级放

大，然后经过一个反相器得到峰值电流关断信号ICMP，输出至逻辑模块去控制

外部开关管的通断，高电平有效。RMD25和CDl用做峰值电流检测。芯片正常工作

时，同相端接乘法器的输出PRODUCT，用来控制升压电感峰值电流。

由图4．18可得各级增益。第一级的小信号增益为：

4，=一∥矗44·(r044∥‰。8／／‰。7) (4-37)

第二级的小信号增益为：

4，：一鱼!!：!!鱼丝!!生!垡!! (4．38)～
rbe47

所以，总的小信号增益为：
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铲‰鸣：：‰(乞¨忆。／／R施47)．堑坐掣(4-39)
’be47

4．5．3仿真验证结果

，一～

ZCMP
ZCD

，一一、
， 、
， 、
I 、

”
I
oP负端＼}
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， 、
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{ 、

． ／ 、
』：j--一
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Time qin)cr工赫E)

ZCMP

0 l 2 3 4

Voltage X Qin)(VOLTS)

图4．19 ZCMP瞬态特性曲线 图4．20 ZCMP直流特性曲线

图4．19是ZCMP电路的瞬态特性仿真图，图4．20是ZCMP电路的直流特性

仿真图，从这两幅图中可以看出，当ZCD电压从零开始增大到2．4V时，ZCMP

从高电平变成低电平；当ZCD电压从高开始下降到1．6V时，ZCMP从低电平变

成高电平。ZCMP的下门限电压约为1．6V，上门限电压约为2．4V，引入了O．8V

的迟滞电压。图中仿真结果存在一定

的误差，这是由于三极管的VBE的大

小受温度的影响，且开关管MG27P2

对三极管的VBE也存在一定的影响。

图4．21是ICMP电路的瞬态特性

图，当CS端的电位高于PRODUCT

端的电位时，输出ICMP变为高电平，

否则输出为低电平。在典型模型下，

温度为25℃时，测得输出迟延

Td(H—L)为131．19ns，显示了良好的

动态响应。满足指标要求。

ICMP

PR．OD>U∥CT,一． ‘≈，＼／哆，7

佘＼．Ⅺ／夕7’ 、、

0 20u 40u

Time Qin)crIME)

图4．21 ICMP瞬态特性曲线

4．6驱动电路设计

对逻辑驱动模块输出的开关控制信号DRlV进行电平转换，并通过图腾柱式

结构输出驱动外部功率开关管的驱动信号GD。
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4．6．1输入输出信号

输入信号：

VCC2：芯片电源电压；

GNDl：地：

T7：内部7V电源；

T8：内部5V电源；

I DRIVER：来自REF模块的电流偏置信号；

XEN：使能信号，正常工作时为高电平；

DRIV：来自LOGIC模块的开关管控制信号。

输出信号：

GD：输出至外部开关管的驱动信号，高电平时开启外部开关管。

4．6．2电路设计

图4．22驱动模块电路

图4．22是驱动模块的实际电路图。当芯片电源电压VCC2在正常工作范围内

时，XEN为高电平。若DRIV为高电平，则MH4P2和MH9导通，它们的漏极电位

都降低，于是MHlo、MHll、MHl2关断，MH8关断，MH6、MIj7导通，进而QHl6和

QHl8导通，GD输出高电位，打开外部开关管；若DRIV为低电平，则MH9关断，

MH3P2导通，MH8导通，使得MH5导通，将MHlo、MHll和MHl2的栅极电位拉高使

其导通，GD输出低电位，关断外部开关管。

二极管连接的QH3～QHlo用来实现对QHl2的基极电压箝位，当电源电压VCC2
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过高时，通过三极管的BE结的电压VBE可以使QHl2的基极电压被箝位于12v左

右，防止当电源电压过高时烧坏晶体管。接成二极管形式的MHl8～MH20宽长比很

小，工作在饱和状态，其作用相当于电阻，但是相对于电阻更加节省面积。

QHl6与Qm8构成了达林顿复和管。接成二极管形式的QHl7、QHl9是为了加快

晶体管的关断速度。以QHl7为例，当DRIV信号为低电平时，QHl6基极电位降低，

QHl7提供了一条反向IB 的电流通路，加快了 H16的关断过程。同理，QHl9．QHl7 Q

会加快外部功率开关管的关断过程。另外，当DRIV变为低电平时，MHll导通，

将Qm8的基极电位拉低，也提供了一条反向IB QHl9的电流通路，达到快速关断

QHi8的目的，这样能降低输出级的静态功耗。

QHl8和MHl2构成图腾柱式输出级，具有较低的静态功耗和较大的电流驱动能

力。其中Mm2为DMOS器件，它具有较低的导通电阻，较小的阈值电压，而且

能承受较高的源漏电压。当DRIV信号为高电平时，MH9导通，QHl8导通，MHl2

关断，输出驱动信号GD为高电平，打开外部开关管。当DRIV信号为低电平时，

QHl8关断，Mm2导通，输出驱动信号GD为低电平，关断外部开关管。

Rm、MHl3～MHl7和QH20-Qm2共同构成了驱动模块的下拉箝位电路。

MHl3～MHl5宽长比很小，且接成二极管的形式，其作用相当于电阻。XEN是欠压

锁定信号UVLO的同相信号，当欠压故障发生时，XEN为低电平，MHl6和MHl7

截止，QH2阀H22导通，从GD端拉下较大的电流到地，从而使GD电位迅速降低，
避免在欠压状态时外部开关管产生误动作。在非欠压状态，XEN为高电位，Qmo

和QH22关断，虽然GD与地之间存在直流通路，但该通路的电流很小，基本不会

影响图腾柱式输出级对外部开关管的控制作用。

4．6．3仿真验证结果

DRIV

、
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4．23驱动模块的瞬态特性

图4．23是驱动模块的瞬态仿真波形图。XEN为高电平时，当DRIV信号为高

电平时，输出驱动信号GD为高电平，打开外部开关管。当DRⅣ信号为低电平

时，输出驱动信号GD为低电平，关断外部开关管。
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第五章芯片整体验证

本章首先介绍了XD5622的典型应用以及主要外围参数的确定，然后给出了

基于0．61,tm 30V BCD工艺模型下的芯片典型应用时的整体仿真结果。

5．1典型应用

XD5622是一款工作于临界导通模式下的升压型电流模APFC控制芯片，除

了芯片自身的性能指标外，还必须与外围器件合理配合，才能达到更好的功率因

数校正效果。其典型应用电路如图5．1所示。为了防止芯片中ZCD引脚的电流过

大而使芯片烧坏，选择变压器初级线圈电感L1的大小为560p,H，初、次级线圈匝

数比为11：1，耦合系数为0．98。设置交流输入电压峰值分别为220V，频率50Hz，

输出功率250W。
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图5．1典型应用电路(250W，宽输入电压)

全桥整流将交流正弦市电vAc转成半波正弦信号vIN，初级线圈Ll作为升压

电感，次级线圈L2用来检测Ll上的电流，通过电阻R5输入到ZCD引脚。

采用负温度系数的热敏电阻I妯TC串联在输入端，用以增加线路的阻抗，把浪

涌电流减小到安全值。当开关电源接通时，热敏电阻的阻值基本上是电阻的标称

值。这样，由于阻值较大，它就限制了浪涌电流；当电容开始充电，充电电流流

过热敏电阻，开始对其加热。由于热敏电阻具有负温度系数，随着电阻温度的升

高，其电阻值开始下降，如果热敏电阻选择合适，在负载电流达到稳定状态时，

其阻值应该是最小，这样就不会影响整个开关电源的效率。

VCC作为芯片的电源电压，范围为10V～22V。MULT引脚由电阻分压得到，

大约是1．5V的半波正弦，作为乘法器的一个输入端。INV为输出端的反馈信号。
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芯片上电时，为了确保升压功率开关管M在启动过程中正常导通，启动定时

器模块强迫驱动电路向升压功率开关管的栅极提供驱动脉冲，以生成零电流检测

器所需的电流检测信号，之后开关管的导通由ZCMP控制。当开关管刚关断时，

次级电感感应电动势为正值，芯片将ZCD引脚的电位箝位在高电平，随着电感电

流减小至零附近时，电感放电变得相对缓慢，ZCD上的电压逐渐由高电位降低到

零，使外部功率开关管导通，实现了零电流导通；当开关管刚导通时，CS引脚的

电位为低，随着电感电流增大至峰值附近时，电感充电变得相对缓慢，CS端电位

逐渐由低电位升高，当检测到峰值电压时，控制外部功率开关管关断，实现了峰

值电流关断。

当输出电压上升时，误差放大器输出电压下降，使乘法器输出的基准电流值

下降，开关管的导通时间缩短，流过电感的电流下降，从而使输出电压下降。反

之，使输出电压上升，以达到稳定输出电压的目的。由于乘法器输入取样来自全

桥整流的输出，所以乘法器的输出和全桥整流输出的电压波形相位相同，从而使

电感电流的平均值和整流输出电压同相，达到功率因数校正的目的。

由于误差放大器需要窄带宽，外部补偿网络采用II类补偿【”】，如图5．1所示，

其传输函数为：

耶)=志，
l

民C6

g手e)
可甄1

根据传输函数可以得到II类补偿在零频率点产生一个极点，

极点彩P分别为：

1

z

民C6

绵一器
可见引入一个左半平面的零点，使相位有一个+900的增加，

LC电路产生的双极点，能有效地改善闭环系统的稳定性。

5．2外围元件的选取

(5-1)

另外的零缈z、

(5—2)

(5—3)

可以补偿由外部

下面介绍典型应用电路图5．1中输入桥式整流电路、升压电感、输入电容、

输出电容、续流二极管等外围器件的选择方法【51。

(1)输入桥式整流电路

+S

／，．．。。。一／

S
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输入桥式整流电路没有特别的要求，只需整流二极管的输入电流、峰值电压

以及温度特性满足设计要求即可。

(2)输入滤波电容

输入滤波电容Cnq是为了降低输入端的纹波和噪声，保证系统正常工作而引

入的。假设所有的AC电流流经输入电容而不允许通过电路到输出端，输入电容

器需要处理大的AC电流并保持小的输入纹波，所以选取一个满足RMS电流要求、

低ESR的电容在电源滤波中至关重要。高频电压纹波的最大值通常是最小额定交

流输入电压Vi舢(min)的1％～10％，这可以用一个系数丫来表示，丫的典型取值范围

是O．01～0．1。于是，输入滤波电容CrN的大小为：

rI

％2瓦万rm(瓦max)=(5-4)‰2砀j瓦 ’

其中k(。嗽)_PIN／vi舢(Inin)是最大输出电流，向是开关频率。输入滤波电容CIN
的取值要恰当。电容取值过大，虽然有助于减轻EMI滤波电路的负担，但是会造

成功率因数和输入电流谐波质量的下降，在高输入电压、轻负载情况下更为明显；

电容取值过小，虽然有助于减小输入电流的畸变，提高功率因数，但是将加重EMI

滤波电路的负担，而且输入桥式整流电路的功耗也将增大。通常情况下，高频滤

波电容不超过llxF。

(3)升压电感

升压电感是APFC系统中重要的储能元件，增大电感值会降低输出电流纹波

和输出电压纹波，增强输出信号的带载能力：而减小电感值则会获得较小的极板

尺寸。电感的选择与工作频率有关，较高的工作频率允许采用较小的电感。对于

升压型电流模APFC控制器而言，其开关频率．向为：

厶(cot)：塑立啦暑霉型(5-5)
L‘／'／'N

其中VoUT是升压变换器直流输出电压，Vi咖是交流输入电压，PIN是输入功

率。因此开关频率在交流输入电压为零，即sin(cot)=0时获得最大值；在交流输

入电压达到其峰值，即sin(cot)=1时获得最小值。为了确保功率开关管在电感电流

为零时导通，开关频率的最小值fsw(min)必须大于内部启动定时器的固有频率，在

满足这一条件的基础上，得到升压电感值的估算公式为：

厶：堡．：盟￡盥 (5．6)
1

2·Z。㈣。焉。％叮
‘。

为了实现零电流检测，设计一个升压电感的次级绕组k，其一端接地，另一

端通过限流电阻与芯片的ZCD引脚相连。根据设计指标可知，当ZCD引脚电压
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低于1．6V时，外部功率开关管导通。但是在这之前，即在外部功率开关管关断期

间，ZCD引脚电压必须高于2．4V，零电流检测器的输出信号才能翻转为低电平，

这样就可以在ZCD引脚电压低于1．6V时提供一个跳变信号，触发外部功率开关

管导通。这样估算出升压电感与次级绕组的匝数比m为：

肌≤鳖二!三坚幽 ∞)
2．1

‘ ’

由于系统在刚启动时，会有数倍于稳态电流的浪涌电流流过功率开关管，使

升压电感Ll饱和，因此加入了浪涌旁路二极管D3。

(4)续流二极管

续流二极管D1在满足系统工作电流、电压要求的前提下，重点考虑其正向导

通压降和反向恢复时间指标。一般应选择具有低正向导通压降、快速恢复功能的

二极管作为续流二极管。

续流二极管的功耗主要由导通损耗和反向恢复损耗两部分组成。由于采用肖

特基二极管作为续流二极管，则APFC电路中续流二极管的平均功耗和其反向恢

复功耗无关。对肖特基二极管而言，其导通损耗起主要作用。

(5)功率开关管

功率开关管M的最终选择目标是在实现基本功能的同时，具有较小的功耗。

其主要参数选取首先要确保其源一漏极电压、阈值电压、耐压、额定电流值等主要

参数必须满足规定的指标要求，然后再折衷考虑栅电容、导通电阻等参数。

功率开关管的损耗可分为三部分：导通损耗、栅极充放电损耗和开关损耗。

导通损耗是指功率开关管导通后消耗在其导通电阻RDS(on)上的功率，可以表示为

‰(彻)=t2×如(州 (5—8)

由于系统工作在临界导通模式，功率开关管的导通都是发生在电感电流IL为

零时，所以在选择功率开关管时需要着重考虑其导通电阻RDS(∞1。栅极充放电损

耗是由每个开关周期栅极电容充放电而引起的，即

％弛=‰2／％绣 (5-9)

开关损耗是在开关动作中，功率开关管处于放大区的时段形成的，上升、下

降时间越快，开关损耗就越低。

(6)输出滤波电容

输出滤波电容CouT主要起储能和对输出电压纹波滤波的作用，它的选择主要

是基于系统输出电压纹波的要求。其主要技术指标有：电容量、耐电压值和电流

有效值的额定值。涉及输出电容CoUT的选择因素有很多：输出电流纹波、二次谐

波纹波电流、直流输出电压、可承受的过电压、输出功率、输出电压纹波和维持
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时间等。

输出电压一般具有二倍于工频的纹波，即100Hz的纹波电压AVoUT：

A圪叮=Io沂· (5-10)

其中，IouT表示升压变换器直流输出电流，厂表示交流输入电压频率，即工频，

REsR表示输出电容的等效串联电阻。通常，希望REsR尽可能低，以降低不必要的

损耗，提高效率。这样输出电容CouT可估算如下：

CD叮≥瓦万A磊’OUT瓦i(5-1 1)

其中，PoUT是输出功率，△VoLrr的取值通常为输出电压的1‰5％。
输出电压纹波随着负载的增大而增大、随着工作频率的增大而减小。在输出

电容的选取中，首先要根据系统输出电压纹波的要求确定需要的ESR指标。对于

同样材料的电容，小的ESR需求总是意味着更大的电容值。一般来说，选取的输

出电容若能满足电压纹波对ESR的要求、AC电流对电容RMS电流指标的要求，

则其容值通常已经足以满足系统滤波要求的。

5．3整体仿真验证

子模块电路设计和外部器件选择完成之后，我们进行了整体电路的设计和仿

真验证，各项指标基本满足设计要求。在本节中，我们给出了基于0．6¨m 30V BCD

工艺下，芯片整体电路的部分仿真结果。
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图5．2稳定时输入电压VIN和输入电流IL的波形图

由图5．2可见，升压电感的峰值电流IL呈现出与整流后的输入电压VIN同相

的半波正弦包络。这说明XD5622的设计实现了预期的控制功能，使APFC升压

变换器工作在临界导电模式，交流输入电流包络正弦化，且与输入电压同频同相，

功率因数接近于1。从图5．2我们还可以看到，在交流输入电压过零时基本看不到
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电流的平直部分，改善了交越失真。这说明芯片内部的THD优化电路基本实现

了设计要求。
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图5．3整体电路输出电压的瞬态特性

图5．3是整体的输出电压，可见经过一段时间后，输出电压稳定在400V。设

计值基本满足最初定义的指标要求。

芯片整体性能参数仿真结果如表5．2所示。从表5．2中给出的数据可以看出，

设计值基本满足最初定义的指标要求。芯片的性能指标都已经基本实现，电路级

的设计已经完成。

表5．2芯片整体部分性能参数

符号 测试条件 最小值 典型值 最大值 单位

基准电源

VCC 芯片启动后 10．5 22 V

VCCon 10．43 12 13．98 V

VCCoff 8．42 9．5 10．89 V

Hys 2．3 3。O V

Istan-叩 VCC=11V 42 70 0A

Iq 启动以后 2．5 3．8 mA

Icc @70kHz 3．3 5 mA

OVP(静态或动态)或
Iq 2．1 mA

VZCD=1 50mV

乘法器

VMULT O to 3 V

△VCs VMuLT=0t00．5V
1．65 1．53 ＼N么‰7 VcoMP=箝位电压上限

K VMULT=1 V，VCOMp=4 V O．55 0．6 0．625 1Ⅳ

误差放大器

Tj=25"C 2．455 2．5 2．53 V
Vn,rv

10．3V<VCC<22V 2．43 3．5 V
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Gv 开环 70．9 80 84．6 dB

GB l MHz

IsouRCE VcoMP=4V，VINv=2．4V 一2．02 ．3．45 ．5．13 ．mA

ISB4K VCOMP=4V，VINv=2．6V 2．5 4．53 mA

ISOURCE=0．5mA 5．36 5．7 6．05 V

VCOMP
IsINg=0．5mA 2．13 2．25 2．45 V

峰值电流比较器

td(H-L) 131．19 nS

VMULT=0 30

VcSo触t mV
VMULT=2．5V 4．83

零电流检测器

VZCDH ●CD=2．5mA 5．03 5．72 6．43 V

VZCDL ●cD=-2．5mA．21112"～ 0．3 0．65 l V

IZCDb VZCD=1 t04．5 V 2 衅
VzCDdis 150 198 250 mV

VzCDcII 350 mV

输出过压

Iovp 34 41 47 衅
Hys 30 衅
栅极驱动

IGD∞Ⅲ=20mA 2．1 2．62 V

Voa
IGDsollI℃c=200mA 2．53 3．1 V

VoL IGDsink=200mA 1．02 2．1 V

tf 28 75 nS

tr 42 82 nS

IGD∞tlrce_5mA，
、kla呷 10．3 11 15．4 V

VCC=20V



结束语

结束语

随着电力电子技术的高速发展，开关电源的功率因数越来越受到人们的重视。

由于普通电源的输入为容性阻抗或者感性阻抗，输入电流与电压有一定的偏离，

产生许多高次谐波电流。这些谐波电流很容易使设备间的通信产生错误，甚至烧

毁变压器。有源功率因数校正技术是降低或清除电网产生的谐波污染，提高功率

因数的一种有效途径。随着对用电设备性能指标要求的不断提高，这一技术得到

了广泛的应用。

本论文的设计工作是以参加的科研项目“基于BCD工艺的功率因数校正器的

理论研究与设计”为背景，设计了一款升压型AC—DC有源功率因数校正控制器

XD5622。论文首先介绍了谐波的危害和国内外的发展现状；接着介绍了功率因数

的基本概念，功率因数校正的基本拓扑结构、控制理论和方法，并对升压型峰值

电流模控制下的电路进行了稳定性分析；然后根据系统要求进行了系统级的设计；

对XD5622中的关键模块进行了详细的分析，并给出了基于0．61．tm 30V BCD工艺

模型下HSPICE软件的仿真结果；最后给出了整体电路的仿真结果。目前所设计

的芯片已经通过HSPICE软件的前仿真验证，电路功能和性能指标均达到设计要

求。

本论文的主要工作和成果有：

1．详细阐述了PFC控制器的拓扑结构、控制方法和工艺选择。总结出升压型峰

值电流模APFC电路具有导通时间恒定、开关频率可变、零电流导通、峰值

电流关断等特点。

2． 由于芯片电源电压输入范围较大(10V~22V)，设计内部高压基准电路产生5V

和7V两个电压作为芯片内大部分子模块的电源电压。不仅提高了电路性能，

也降低了芯片的功耗。

3．为了改善因交越失真而导致的THD恶化现象，乘法器的内部嵌入了THD优

化电路，增大外部功率开关管在交流输入电压过零时的导通时间，减小总谐

波失真。

4．芯片内部集成欠压锁定电路和两级输出过压保护电路。欠压锁定电路通过检

测电源电压来控制电路是否工作；两级过压保护电路能安全及时地处理出现

在启动时或负载断开时所引起的动态、静态过压情况。

5．驱动电路采用图腾柱式的输出，增大了芯片的驱动能力。

6． 由于系统采用峰值电流关断、零电流导通模式，可以使输入电流很好地跟随

输入电压的波形。每个开关周期都在电感电流放电至零时结束，因此电流环
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路在外部功率开关管的占空比大于50％时无需斜坡补偿就可以保持其稳定

性。

7． 电压环路采用II类补偿网络来进行补偿，可以根据芯片的实际应用环境进行

选择性设计，使系统具有高度的静态电压稳定性，而且展宽了AC．DC变换器

输入电压的调节范围。

作者和本项目组的其他成员完成了子模块电路的分析、设计与仿真以及整体

电路的分析、设计、功能仿真。基于O．61xm 30V BCD工艺模型，利用HSPICE仿

真软件进行了前仿真，仿真结果验证了子模块电路设计和整体电路设计的J下确性。

但如果要进行芯片生产，则还需要做容差分析与后仿真等一系列后续工作。同时，

由于本人的水平有限，对其中的某些问题未能进行深入地分析和研究，还需要在

今后的工作中努力学习和探讨。
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