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AN-4153  
带倍流整流器和采用 FSFA 系列飞兆电源开关 (FPSTM) 的同步

整流器的非对称 PWM 半桥转换器的设计  

引言 

一般情况下，高频操作允许在开关模式电源 (SMPS) 中

使用小尺寸无源组件，尽管这会导致硬开关模式下的开

关损耗增加。为了降低高开关频率下的开关损耗，业界

开发出了许多软开关技术，其中包括负载谐振和零电压

转换技术。 

负载谐振技术利用电容和电感在整个开关周期的谐振特

性，使得开关频率随着输入电压和负载电流而变化。开

关频率的改变，如脉冲频率调制 (PFM) 给含有输入滤

波器的 SMPS 的设计带来了困难。由于这里没有用于滤

波的输出电感，因此输出整流二极管两端的箝位电压允

许设计人员选择低额定电压二极管。然而，当负载电流

增加时，输出电感的缺位给输出电容带来了负担，因而

负载谐振技术不适用于具有高输出电流和低输出电压的

应用。 

另一方面，零电压转换技术利用的是电路寄生分量仅在

开关开启和关断转换瞬间才出现的谐振特性。这些技术

的优势之一是利用了寄生分量（如主变压器的漏电感和

开关的输出电容），因而无需增添更多的外部组件来实

现软开关。此外，这些技术使用具有固定开关频率的脉

宽调制 (PWM) 技术， 因而，这些技术比负载谐振技术

更易于理解、分析和设计。 

由于非对称 PWM 半桥转换器具有简单配置和零电压开

关 (ZVS) 特性，因此是使用零电压转换技术的最常见

拓扑之一。此外，其输出电流的纹波成分小得可以由一

个适当的输出电容来处理。由于易于分析和设计，且具

有一个输出电感，所以非对称 PWM 半桥转换器通常用

于具有高输出电流和低输出电压的应用（如游戏机电源

）。为了处理大的输出电流，往往在次级端使用一个同

步整流器，用类似电阻的传导损耗替代二极管的损耗。

此外，电流倍增器也是增加主变压器在高输出电流下的

利用率的常用方案。 

飞兆的 FSFA 系列绿色功率开关 (FPS™ ) 集成了一个 

PWM 控制器和MOSFET。是具有最少外部组件的专为非对

称控制拓扑设计的一个器件 。与分立式 PWM 控制器和 

MOSFET 解决方案相比，FSFA 系列开关可以减少总成本

、材料清单 (BOM)、尺寸和重量，同时提高效率、生产

力和系统可靠性。 

本应用指南描述了带有电流倍增器和采用 FSFA 系列开

关的同步整流器的非对称 PWM 半桥转换器的设计注意

事项， 其中包括建议拓扑的分步设计流程及其普遍特

性和工作原理。 

 

1. 传统非对称 PWM 半桥转换器的工作

原理  

图 1 显示了具有中心抽头式变压器的传统 PWM 非对称

半桥转换器的工作原理。根据输入电压和负载电流，开

关 S1 在周期 D 下工作，开关 S2 在 1-D 下工作。在 

DTS 期间，Vin-VCb 施加到变压器的初级端，次级二极管 

D1 导通。变压器的励磁电流 im（未在图中）和输出电

感电流 iLo 增加时，初级电流 ipri 也随之增加。在 

(1-D)TS 期间，VCb 施加到变压器，D2 导通。电容 Cb 

不仅是 (1-D)TS 期间的电压源，也是防止变压器饱和

的隔直电容。施加变压器励磁电感的伏-秒平衡时，可

得出以下公式： 
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可得出输出电感产生的伏·秒平衡为： 
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其中，n 是变压器的匝比。 

合并等式 (1) 和 (2)，可得出输出电压：  
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从图 2（根据等式 (3) 得出的占空比（忽略匝比 n）
绘制的增益曲线）可以看出，增益小于 50% 时，与占

空比成正比；大于 50% 时，与占空比成反比。鉴于此

对称性，最大占空比应该限制在 50% 以下以稳定输出

电压。 

等式 (3) 中未将漏电感导致的占空比损耗部分考虑在

内。图 3 显示了图 1 描述的传统非对称 PWM 半桥转

换器的主要波形。两个次级整流二极管均导通后，变压

器初级端的电压将在 Dloss1TS 和 Dloss2TS 期间变为零。因

此，该输出电压不如等式 (3) 中得出的电压高，后者

是通过平均、整流和将 vT1 缩小 n 倍得出的。此外，

由于图 3 所示的漏电感 Llk 在充电模式（t1~t2 和 

t3~t4）下对变压器初级端施加的电压会略低于 Vin–VCb 
或 –VCb。因此，可通过以下等式得出输入电压： 
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其中，IO 是输出负载电流，VF 是次级端整流二极管的

正向压降。 

要设计变压器，必须了解励磁电流。假设励磁电感和输

出电感高得可以忽略其中的电流纹波，漏电感低得可以

忽略占空比损失。这样，电流波形就简化为图 4 所示

。要满足 Cb 的电流·秒平衡，初级电流 ipri 的正极部分需

要与负极部分相等，因此，可通过以下等式得出励磁电

流： 
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其中，Im 是 Im 的 直流 分量。如等式 (5) 所示，占空比

为 50% 时，Im 可以为零。通常，im 具有 DC 偏差，因

此，设计变压器时需要将磁芯饱和考虑在内。 
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图 2. 标准增益曲线  
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图 3. 传统非对称 PWM 半桥转换器的主要波形 
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图 4. 初级端的简化电流波形 
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2. 带有电流倍增器和同步整流器的非

对称 PWM 半桥转换器的工作原理 

电流倍增器广泛用于具有低输出电压和高输出电流的应

用中。图 5 所示为次级端带有电流倍增器的非对称 

PWM 半桥转换器。次级线圈是单端配置，而输出电感分

为两个较小的电感。为了提高总体效率，需要使用具有

低 Rds(on) 的 MOSFET 构成的同步整流器 (SR)。与传统

的中心抽头式配置相比，电流倍增器具有多项优势。首

先，励磁电流的 DC 分量小于或等于中心抽头式配置的 

dc 分量，因而变压器可以使用较小的磁芯。当每个输

出电感承担负载电流的一半时，励磁电流与中心抽头式

配置相同。如果输出电感承担的负载电流不均衡，励磁

电流就会减少。其次，次级线圈电流的均方根值 (rms) 

小于中心抽头式配置的均方根值，这是因为几乎一半的

负载电流都流经各个输出电感。因此，次级线圈的电流

密度低，可以使用相同的磁芯和相同的线材规格。第三

，其绕组本身比中心抽头式配置更简单， 由于变压器

骨架引脚数量的限制，因此对多输出应用尤为如此。第

四，可以更轻松、更有效地从输出电感获取 SR 的栅极

信号，如图 6(b) 所示。由于初级端线圈匝数足够多，

而变压器次级端只有几匝线圈，因此可从输出电感轻松

获取适当的栅极电压，如 10V 和 20V 之间的电压。此

外，单独的输出电感将会减轻更大磁芯的成本负担。这

些优势使电流倍增器成为高输出电流应用最常用的拓扑

之一。 

2.1. 工作原理  

图 7 显示了带有电流倍增器的非对称 PWM 半桥转换器

的模式分析及其对应的主要波形 假设在非常短的时间

内充分实现了 ZVS 运行。可以在模式分析中忽略 ZVS 

模式。我们将在下一小节详细介绍 ZVS 运行。其他假

设包括： 

(1) 隔直电容 Cb 相当大，足以忽略两端的电压纹波。 

(2) 电路中的所有元件都处于理想状态。 

 

让我们从模式 2 - 充电模式开始。S1 开启时，Vin-VCb 

施加到变压器的初级端。励磁电流 im 以斜率 (Vin-
VCb)/Lm 增加。由于 SR2 关断，LO1 的电流斜率就由 
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图 5. 带有电流倍增器的非对称 PWM 半桥转换器 

 

 

Vo

L
O1

L
O2

Co

(b)

Vo

L
O1

L
O2

Co

(a)

n
p

n
s

n:1

n:1

n
1

n
2

n
3

n
4

 
图 6. 使用 (a) 变压器和 (b) 输出电感生成栅极驱动器信号

的方法 
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(Vin-VCb)/n 减去输出电压确定。另一方面，LO2 的电流

以斜率 –VO/LO2 减小，这是流经 SR1 的续流。当两个

输出电感分担负载电流时，SR1 承担全部负载电流。变

压器的次级绕组仅处理 iLO1，因而 iLO1/n 是反射到变压

器初级端的电流，它在励磁电流上叠加，构成初级电流 

ipri。实际上，由于漏电感（请参见第 1 章）现象，因

此 vT2 比图 7 所示的数值稍低， 但我们在这一章段中

将忽略这一情况，以简化分析。 

当 S1 关断时，模式 3 开始。S2 的输出电容放电时，

vT1 也会减小。当 S2 的输出电容电压等于 VCb 时，它

将变为零。此时，由于 SR2 的反向偏置电压消除，因

此它的体二极管将导通。然后，两个 SR 将在这个模式

中一起导通。S2 的体二极管在 S2  的输出电容完全放

电以及 S1 的输出电容完全充电后导通。由于两个 SR 

均已导通，因此 iLO1 和 iLO2 均为续流，斜率分别为 –
VO/LO1 和 –VO/LO2，而 vT1 和 vT2 均为零。由于 VCb 仅

施加在漏电感上，因此会引起初级电流的极性快速变化

。S2 在 S2 的体二极管导通后开启时，达到 S2 的 ZVS 

条件。可得出该模式的持续时间为： 
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模式 4 是另一个充电模式，在各个 SR 之间的转换结

束时开始。在变压器初级端施加的电压为 –VCb，因此

，励磁电流以斜率 –VCb/Lm 减少，iLO2 的斜率为 

(VCb/n-VO)/LO2。其他电感电流是流经 SR2 的续流。从图 

7 中可以看出，每个输出电感的大纹波电流由于异相作

用得以消除。因此，相比中心抽头式或桥式整流配置，

可以在电流倍增器配置中使用两个较小的电感。 

n:1Cb

VoVin

LO1

Llk

S1

S2

LO2

Co

SR1

SR2

n:1Cb

VoVin

LO1

Llk

S1

S2

LO2

Co

SR1

SR2

n:1Cb

VoVin

LO1

Llk

S1

S2

LO2

Co

SR1

SR2

n:1Cb

VoVin

LO1

Llk

S1

S2

LO2

Co

SR1

SR2

(a) Mode 1 (t
0
~t

1
)

(b) Mode 2 (t
1
~t

2
)

(c) Mode 3 (t
2
~t

3
)

(d) Mode 4 (t
3
~t

4
)

DT
S

(1-D)T
S

D
loss1

T
S

V
GS

S1 S2 S1

i
pri

v
T2

i
Lo1

i
Lo2

i
SR2

i
SR1

t
0

t
1

t
2

t
3

t
4

(V
in

-V
Cb

)/L
m -V

Cb
/L

m

(V
in

-V
Cb

)/n

-V
Cb

/n

-V
O
/L

O1

-V
O
/L

O2

(V
Cb

/n-V
O
)/L

O2
((V

in
-V

Cb
)/n-V

O
)/

L
O1

di
Lo1

+di
Lo2 di

Lo1
+di

Lo2

i
m

t

t

t

t

t

D
loss2

T
S

(e) Key waveforms

 
图 7. 带有电流倍增器的非对称 PWM 半桥转换器的模式分析和波形  

 



AN-4153 应用指南 

© 2008 Fairchild Semiconductor Corporation  www.fairchildsemi.com 

修订版 1.0.0  •  10/8/13 5 

当 S2 关断时，模式 1 将作为另一个重复模式开始。

模式 1 的工作原理几乎与模式 3 相同，但 ZVS 条件

例外。在模式 1 中，当 S1 的输出电容电压等于 Vin-

VCb 的瞬间，vT1 变为零。在这个瞬间之前，输出电感 LO2 

上的负载电流反射到变压器的初级端，有助于满足开关

的 ZVS 条件。与此相反，存储在漏电感中的能量只需

在这个瞬间之后对输出电容进行放电和充电。因而，S1 

的 ZVS 状况比 S2 更加稳固，因为 Vin-VCb 通常高于 

VCb。除此之外，还可以采用与模式 3 相同的方式分析

模式 1。模式 1 的持续时间可通过以下方式得出： 
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使用等式 (6) 和 (7) 可计算出详细的输出电压为： 
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其中，VSR 是 SR 处于充电模式时 MOSFET 两端的电压

。它与等式 (4) 相似，但匝比有所不同，其匝比是传

统转换器的一半。 

通过修改等式 (5)，可以得出 Im 的 dc 和纹波分量为： 
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其中，ILO1 和 ILO2 是输出电感电流的 DC 分量。 

2.2. ZVS 条件  

为了简化模式分析，我们在上一节中忽略了 ZVS 运行

。我们将在本节中详细分析 ZVS 运行以探索每个开关

的准确 ZVS 条件。图 8 显示了模式 1 的详细模式。 

从 t0 起，初级电流就开始为开关的输出电容充电和放

电。在 S1 的漏极电压 vDS1 达到 Vin-VCb 之前，变压器

的同名端为负极，因此 SR1 仍被反向偏置。因此，漏

电感和负载电流中的能量都有助于 S1 从 Vin 放电至 

Vin-VCb。vDS1 下降到低于 Vin-VCb 后，变压器的同名端将

改变其极性，从而允许体二极管 SR1 导通。因此，励

磁电感将短路，开关从 ta 开始将仅由漏电感中的能量

充电和放电。最后，vDS1 在 tb 时完全放电，因此初级

电流将流经 S1 的体二极管，如图 8(c) 所示。tc 后，初级电

流将在施加 S1 的栅极信号后流经沟道和体二极管。模

式 2 将在 SR 之间的转换结束后，从 t1 开始。 

对于图 8 中 S1 的 ZVS 运行，有以下三个条件： 

(1) 漏电感中的能量应该足以将 S1 从 Vin-VCb 放电为

零，以及将 S2 从 VCb 充电至 Vin。 

(2) tb 这一瞬间必须早于初级电流更改极性的时间。

否则，S1 和 S2 的漏极电压将分别再次充电和放电

。 

(3) 必须在初级电流更改极性前施加 S1 的栅极信号。 

图 9 显示了模式 3 中的详细模式。尽管详细模式分析

与图 8 所示的情况类似，但 S2 的三种 ZVS 运行条件

与图 8 有所不同。 

(1') 由于变压器终端在 vDS2 达到 VCb 时更改极性，

因此通过负载电流为 S2 放电的时间段 t2~td 大大

长于图 8 中的 t0~ta。这样，其余仅通过漏电感中

的能量为 S2 放电的时间段就会减少。S2 比 S1 更

容易实现 ZVS。因此，漏电感中的能量应该足以将 

S2 从 VCb 放电为零，以及将 S1 从 Vin-VCb 充电至 

Vin。 

(2') SR 之间的转换在变压器终端的极性更改时开始

，这使得 te 距离 SR 中的电流相等的瞬间的时间

更长。此外，这种情况下的转换斜率比图 8 中的

情况更加平缓，因为漏电感施加的电压已从 Vin-

VCb 降低至 VCb。 

(3') 如果条件 (3) 已得到满足，则由于 (2’) 中

提及的死区时间和原因，必须在初级电流更改极性

前施加 S2 的栅极信号。 

在能量（(1) 和 (1’)）和时序（（2 和 3）以及（

2’ 和 3’））方面，S1 的 ZVS 条件比 S2 的 ZVS 条

件更难达到。因此，仅应对 S1 考虑 ZVS 条件。通常

，如果能量条件得到了满足，时序条件也就很容易满足

。因此，可计算出两个开关的 ZVS 在特定负载条件下

所需的漏电感为： 

 
2

,,

2

1
2)(2

)1(

)1(2


































n

DI

LL

L

n

I

LL

TVDD

VDC
L

tarO

lkm

mtarO

lkm

Sin

inOSS
lk

 (11) 

其中，COSS 是开关的输出电容，IO,tar 是设计人员希望系

统通过漏电感在 ZVS 条件下运行的目标负载条件。 
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增加 Llk 使两个开关在轻载条件下也能轻松实现 ZVS。

但是，增加 Llk 会降低模式 1 和 3 中的初级电流斜率

，从而增加占空比损失。这会导致有效占空比减少，传

导损耗增加。因此，不建议在轻载条件下采用增加 Llk 

的方法实现 ZVS。根据等式 (9)，励磁电流的 DC 分量

会随负载电流的减少而减少。如果 Im 的 dc 分量少于 im 

纹波分量的一半，则 ZVS 运行将由具有漏电感的励磁

电感执行。在等式 (11) 中，忽略分母中的第二项，重

新排列 Lm 可得出： 
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  (12) 

要通过等式 (11) 和 (12) 得出适当的 Lm 和 Llk，必

须进行迭代。我们将在下一节举例说明。 

2.3. 同步整流器  

输出电流较高时，次级整流级上由等效电阻构成的传导

损耗比由二极管构成的传导损耗更划得来。由于大多数

负载电流都会流经沟道，因此，如果适当选择 Rds(on) 极
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图 8. 模式 1 中的详细模式分析 
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低（低于数 mΩ）的同步 MOSFET，就能大幅降低传导

损耗。在正向、半桥和全桥转换器等降压衍生拓扑中，

可从主变压器轻松获得 SR 的栅极信号（如图 6(a) 所

示）。与反激式或 LLC 转换器不同的是，除驱动电路

外，这些转换器无需添加任何其他特殊功能。SR 驱动

器易于构建，这是在高输出负载电流应用中使用半桥拓

扑的另一个原因。 

此外，在使用电流倍增器时，从输出电感获取栅极信号

比从主变压器获取更高效（如图 6(b) 所示）。图 10 

描述了从主变压器和输出电感获取的 SR 栅极信号的波

形。我们很难通过调整匝比 na 和 nb（其中 na=ns/n1， 
nb=ns/n2）来获得足够的栅极电压（如图 10(a) 所示）

。这是因为正负极部分不仅取决于匝比 na 和 nb，而且

还取决于 VCb。此外，栅极信号负极部分的功率损耗也

由匝比、VCb 和 Vin 确定。另一方面，栅极信号负极部

分的功率损耗与负载条件无关（如图 10(b) 所示，其

中 nc=n3/n1，nd=n4/n2）。此外，在占空比丢失部分 

Dloss1TS 和 Dloss2TS，栅极信号会将极性变为负值，以便快

速地关断 SR。这有助于降低同步 MOSFET 的关断损耗

。 

vT2
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图 10. 同步整流器的栅极信号；

(a) 耦合变压器；(b)耦合输出电感 

3. 设计过程和示例 

本章将使用图 11 中描述的设计参考介绍设计流程。本

示例的目标系统是具有 12V 输出电压和 30A 输出负载

电流的游戏机电源装置。为了处理大输出负载电流，需

要使用上一章讨论过的带同步整流器的电流倍增器。由

于输入来自功率因数校正 (PFC) 电路，因此输入-电压

范围并不大。 

[步骤 1] 系统规格  

设计的第一步是定义系统规格。通常，PFC 电路用于 

LCD/PDP 电视系统、游戏机电源和光束投影仪等中高功

率的应用，以符合国际谐波规范。因此，主功率级的输

入电压范围（即 PFC 级的输出电压）几乎是固定的（

例如，370~410Vdc）， 但输入电压范围可以被扩展以满

足特殊要求。 

在本章中，目标规格为： 

▪ 标称输入电压： 390Vdc 

▪ 输入电压范围： 370~410Vdc 

▪ 输出电压： 12 V 
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图 9. 模式 3 中的详细模式分析 
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▪ 输出电流： 30 A 

▪ 开关频率： 100 kHz 

[步骤 2] 匝比和占空比 

输出电压等式（等式 8）用于确定匝比 n。但是，输出

电压等式包含漏电感和励磁电感，这两项尚未确定。因

此，设计人员应该对以下项做出假设： 

▪ VSR，将已使用 MOSFET 的 Rds(on) 视为 SR；  

▪ α，Lm 和 Lm+Llk 之间的比率；  

▪ 稍后将通过等式 (11) 和 (12) 的迭代更改的漏电

感； 

▪ 标称输入电压下的标称占空比。 

根据等式 (8)，匝比通过以下公式获得： 





)(2

)(4))1(()1( 2
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S

lkO
SROninnnninnn
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T
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VVVDDVDD

n
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 (13) 

其中，Vin,n 和 Dn 分别是 Vin,n 的标称输入电压和标称

占空比。 

对于匝比 n，可计算出特定输入电压和负载电流下的占

空比为： 

2
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设计范例 

该示例假设以下值： 

▪ VSR = 0.3V 

▪ α 为 0.95 

▪ 初始漏电感为 20µH。检查 ZVS 条件后，该值可能

会增加。考虑到 360W 的磁芯尺寸，如果 Llk 低于

此值，则可生产性不佳。 

▪ 390Vdc 下的标称占空比为 0.4。 

利用这些值，可按照等式 (13) 得出匝比为： 
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得出匝比为 6.5。等式 (14) 将重新计算标称输入电压

下的标称占空比： 
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[步骤 3] 励磁电感和漏电感  

通过在步骤 2 中得出的匝比，可以使用等式 (11) 和 

(12) 检查 ZVS 条件。 

设计范例 

本示例旨在利用漏电感和励磁电感，从全负载到 30% 

负载条件下实现 ZVS 运行。通过等式 (14) 可计算出 

30% 负载条件和最大输入电压下的占空比： 
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由于 FSFA2100 MOSFET 的 COSS 为 150pF，因此可得出 

D@30%=0.305 时所需的漏电感为： 
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图 11. 参考设计原理图 
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所需的漏电感为 12.0µH。该值过小，无法在批量生产

中进行控制。如果得出的值大于假设值，则将使用得出

值。此外，SMPS 设计人员必须重复步骤 2 以检查匝比

是否仍然有效。但是，在本设计示例中，设计人员选择

了符合可生产性的初始值，无需迭代。 

 

 

可以使用等式 (12) 确定励磁电感： 
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因此，Lm 选定为 600µH。 

[步骤 4] 变压器 

使用等式 (9) 和 (10) 可以得出峰值励磁电流： 
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峰值励磁电流的最大值在输出电感承担负载电流的一半

（这是最坏的情况），且占空比在启动时或瞬态为零时

出现。因此，最大 im 为： 
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I
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可得出变压器初级端的最少匝数为： 

max

max
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其中，Ae 是所使用磁芯的横截面面积（单位为 mm2），

Bmax 是最大磁通密度（单位为 Tesla）。如果没有参考

数据，建议 Bmax = 0.2~0.25T。 

可得出变压器次级端的最少匝数为： 

n

N
N P

S       (18) 

其中，NP 大于等式 (17) 中的 NP
min。 

根据电流密度选择电线直径，电流密度通常在 4~10 

A/mm2 范围内。建议选择尽量低的电流密度，以便降低

导线的传导损耗。但同时也请尝试减少绕组层数。绕组

层数越多，邻近效应导致的循环电流也越多。有时本意

通过增加导线直径来减少传导损耗；结果却因增加了循

环电流使传导损耗反而增加。此外，最好选择多股并绕

（如利兹线），以最大限度地降低趋肤效应。 

图 12 显示了忽略输出电感电流纹波时的初级电流波形

。可得出该波形的 rms 值为： 
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其中，Im 和 Δim 分别在等式 (9) 和 (10) 中定义。 

对于次级端绕组，如果假设每个输出电感承担的负载电

流均等，且输出电感上的纹波小得可以忽略，则 rms 

值等于负载电流的一半。 

设计范例 

占空比为零时，可得出 im 最大值为： 
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I
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
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提供的磁芯为 EER4042 (Ae=158mm
2)。可计算出变压器

初级端的最小匝数为： 

i
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I
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I
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图 12. 初级电流波形 
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其中，NP 选定为 39，得出次级匝数为 6。 

利用 (19)-(23) 可得出变压器初级端电流的 rms 值。

假设在标称条件 (Dn=0.397) 下，每个输出电感承担的

输出负载电流均等。 
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这样，利用等式 (19) 可得出变压器初级端电流的 rms 

值为： 
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变压器次级端电流的 rms 值等于负载电流的一半，因

此 iS
rms=15 A。 

由于电线的直径过小，因此难以在两层内绕完变压器初

级端的 39 匝。选择可在EER4042 骨架上一层绕 13 匝

的最大线径。出于防止皮肤反应的考虑，选择采用 

AWG38（美国电线规格）的 100 股绕线作为初级电线。

在这种情况下，电流密度约为 2.9A/mm2。对于次级端

，则选择采用 AWG36 的 250 股绕线。在这种情况下，

电源密度约为 4.7A/mm2。 

[步骤 5] 输出电感 

可得出输出电感电流纹波为： 
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输出电感上的电流纹波通常设定为额定输出负载电流的 

10-20%。 

设计范例 

在本设计示例中，为每个输出电感选择的纹波都低于额

定输出负载电流的 20%。电感量的计算方式为： 
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为了提高可生产性，两个输出电感选择了同一值，15µH

。 

[步骤 6] 工作频率  

在图 11 中，使用 FSFA 系列时的工作频率 fS 通过以

下等式得出。 

][100
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设计范例 

该设计示例为 100kHz 操作选择的频率设置电阻 R105 

为 27kΩ。 

[步骤 7] 隔直电容 

这里假设隔直电容大得足以忽略两端的电压纹波。但是

，隔直电容过大会导致动态响应慢。因此，建议将隔直

电容的电压纹波保持在输入电压的 10% 左右。可得出

隔直电容器的电压纹波为： 
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设计范例 

电容的电压纹波为 30V 时，利用等式 (27) 可得出隔

直电容为： 

nF

IITDD

ITDITD

v
C

PPSloss

PSlossPSloss

C

190

2

)47.31.2(10)039.0397.0(

2

47.31006.0

2

1.210039.0

302

1

2

)()(

22

2

1

211

2211

102

102




































































 

因此，我们选择的隔直电容为 220nF。 

[步骤 8] 感测电阻 



AN-4153 应用指南 

© 2008 Fairchild Semiconductor Corporation  www.fairchildsemi.com 

修订版 1.0.0  •  10/8/13 11 

FSFA 系列的逐脉冲限流可以通过更改图 11 中的 R101 

调节。它由初级电流峰值确定。该值可在输入电压达到

最大值时使用等式 (21) 确定。由于励磁电感存在纹波

电流，因此初级电流的最大峰值出现在输入电压最大时

。 

设计范例 

继续前面的示例，使用等式 (14) 计算最大输入电压和

全负载条件下的占空比。 
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然后，合并等式 (7)、(9)、(10) 和 (21) 可得出初级

电流峰值为： 
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由于逐脉冲限流的内部阈值电压为 -0.58V，因此需要

选择 0.1Ω 的检流电阻 R101。 

[步骤 9] 同步整流器 

SR 上的电压应力的计算方式为： 
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对于驱动 SR 栅极的绕组，充电模式下输出电感的电压

为： 
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设计范例 

考虑每个 SR 的最坏情况，它们的电压应力为： 
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考虑到电压振铃和过冲，两个 SR 都选择了 8mΩ 的 

Rds(on) ，额定电压为 100V 的  N 沟道功率 MOSFET 

HUF75652G3。 

充电模式下输出电感两端的电压为： 
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为了保护 SR，栅极信号限制为 ±20V。栅极驱动器的

输出电感器和绕组之间的匝比是： 
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[步骤 10] 外部软启动 

启动时，占空比开始缓慢上升，从而为变压器、电感和

电容创建适当的工作条件。输出电容上的电压逐渐增加

，从而顺畅地建立所需的输出电压。对于 FSFA 系列，

工作频率设置为 100 kHz 时，内部设置 15ms 的软启

动。此外，为了帮助软启动操作，我们在 RT 引脚外部

连接了一个电容和一个电阻，如图 11 所示。在接通电

源之前，电容 C107 完全处于放电状态。接通电源后，

C107 将逐步由流经 RT 引脚的电流充电，工作频率由该

电流确定。流经 RT 引脚的电流与所连接电阻的总阻抗

成反比。启动时的总阻抗低于正常操作时的总阻抗，因

为 R107 以并联方式添加到 R105，这意味着工作频率会从

高值不断降低到标称值。最终，C107 将充至 RT 引脚电

压，工作频率仅由 R105 确定。 

在 C107 充电期间，工作频率比正常工作时更高。在非

对称 PWM 半桥转换器中，开关周期包含充电期和转换

期。能量不能在转换期传输至输出端。由于 DC 链路电
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压施加到 VDL 引脚，且主变压器的漏电感是固定的，因

此，在高开关频率下，开关周期中的充电期更短。C107 

充电后，开关频率将降低。这样，开关周期中的充电期

将延长。将 SMPS 与内部软启动时间一同启动会有所帮

助。 

设计范例 

在该设计示例中，我们分别为 C107 和 R107 选择了 

2.2µF 和 12kΩ。 

4. 设计总结 

图 13 和 14 显示了参考设计的完整原理图及其变压器

配置。表 1 显示了该变压器的详细漆包线信息。表 2 

描述了该变压器的电气特性。 
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图 13. 参考设计的完整原理图（包含零件值） 
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图 14. 参考设计的变压器结构 
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表 1. 变压器绕组规格 

编号 绕组 
引脚 

（开始→结束） 
绕线 匝数 绕线方式 

 绝缘胶带 (25um) 1T 

2 NP 1  8 利兹线（AWG38×100 股）(1) 39 T 排绕 

 绝缘胶带 (25um) 1T 

1 NS 16  9 利兹线（AWG36×250 股） 6 T 排绕 

注意： 

1. 应该在两层之间插入绝缘胶带（25µm，每层 1T）。  

 
表 2. 变压器电气特征 

 引脚 规格 备注 

励磁电感 (Lm) 1－8 
600 µH (typical) 
(600 µH ± 5%) 

100 kHz, 1 V 

所有其他引脚开路 

漏电感 (Llk) 1－8 20 µH ± 10% 
100 kHz, 1 V 

所有其他引脚短接 

 

5. 实验结果 

图 15 和 16 显示了上一章中设计的转换器在标称输入

和全负载条件下的实验波形。S1 的栅极信号、主变压

器两端的初级和次级端电压以及初级电流如图 15 所示

。这些波形，包括 ZVS 运行与理论分析相吻合。输出

电感电流和 SR 的电流如图 16 所示.由于占空比和寄

生分量，输出电感电流是不均衡的，这意味着平均励磁

电流小于中心抽头式配置的励磁电流。[1] 

图 17 显示了SR 栅极驱动器电路在全负载条件下的绕

组电压。上方是图 6(b) 中描述的电感耦合的波形，下

方是图 6(a) 中描述的变压器耦合的波形。从图 17 中

可以看出，由于绕组电压在上方波形的关断转换处降低

为负值，因此与变压器耦合情况相比，SR 能更加可靠

、迅速果断地关断。图 17 显示了电感耦合情况中比变

压器耦合情况更小的负极部分。更小的负极部分可以降

低 SR 栅极驱动器电路的功率损耗。 

图 18 显示了不同负载情况下的 ZVS 运行，以及低侧

开关的漏极电压和栅极信号。按照上一章中的设计，转

换器在负载低至 30% 的情况下仍表现为 ZVS 运行。 

转换器的效率如图 19 所示，在额定负载为 20%、50% 

和 100% 的情况下测得的效率分别为 93.7%、94.6% 和 

93.1%， 这里显示的是性能的低限，因而使用设计优良

的 PFC 和 DC-DC 级能够达到 85 PLUS 规范要求。 
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图 16. 次级端的波形 
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图 15. 实验波形 
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图 18. ZVS 验证；(a) 40% 负载时；(b) 30% 负载时 
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图 19. 设计的转换器的测量效率 
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图 17. SR 栅极信号；上方波形使用输出电感； 

下方波形使用变压器 
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