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AN-6094 

采用 FAN302HL/UL 的反激式充电器的设计准则 
 

1. 引言

所生产的一半以上的外部电源都用于笔记本电脑、手

机和MP3播放器等便携式电子设备，这些设备要求针

对电池充电提供恒定的输出电压和电流调节功能。对

于需要精密恒流(CC)调节的应用，次级端电流检测总

是必不可少的，但这会导致检测损耗。对于电源设计

人员来说，对于严格能量效率法规中，输出电流感测

是个设计难题。 

先进的PWM控制器FAN302HL/UL可减轻充电器设计中满

足国际能效法规的负担。FAN302HL/UL系列采用专有

的初级端调节(PSR)技术，输出电流只需利用变压器

初级端的信息即可进行精确估算，并通过一个内部补

偿电路进行控制。这消除了输出电流感测损耗，并省

去了所有的外部电流控制电路，有利于进行效率更高

的电源设计，而无需支付额外成本。绿色模式功能在

间歇模式下具有极低的工作电流(200 µA)，可实现最

高的轻负载效率，从而符合全球待机模式效率准则。 

该应用指南介绍了使用FAN302HL/UL的反激式电池充

电器的实用设计考虑因素。这包括对变压器和输出滤

波器设计、元件选择以及恒流(CC)/恒压(CV)控制实

现的说明。设计步骤已通过使用FAN302UL的实验原型

转换器进行了验证。‎图1显示的是使用FAN302HL/UL的

反激式转换器的典型应用电路。 
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图1. 典型应用电路  
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2. 工作原理 

2-1恒压调节操作  

‎图2显示的是FAN302的内部PWM控制电路。恒压(CV)调

节的实现方法与传统隔离电源相同，使用分压器感测

输出电压，并将其与分流调节器(KA431)的内部2.5 V

基准电压相比较，生成补偿信号。该补偿信号通过光

电耦合器传输至初级端，然后通过衰减器Av施加于PWM

比较器(PWM.V)，以便确定占空比。 

恒流调节可以在内部实现，无需直接感测输出电流。

输出电流估算器利用变压器初级端电流和二极管电流

放电时间重构输出电流信息(VCCR)。然后，内部误差放

大器将VCCR与基准电压(2.5 V)进行比较，并生成VEA.I信

号，以确定占空比。 

PWM比较器PWM.I和PWM.V分别将VEA.I和VEA.V与内部锯齿波

形(VSAW)进行比较，以确定占空比。如‎图2所示，两个

比较器(PWM.I和PWM.V)的输出与“或”门相结合，并

用作触发器的复位信号，以确定MOSFET的关断瞬间。

较低的信号VEA.V和VEA.I‎图3可确定占空比，如所示。在恒

压调节期间，VEA.V确定占空比，而VEA.I饱和至高电平。

在恒流调节期间，VEA.I确定占空比，而VEA.V饱和至高电

平。 
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图2. 内部PWM控制电路 
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图3. 恒流和恒压的PWM操作  

 

输出电流估算 

‎图4显示的是反激式转换器在非连续导通模式(DCM)下

工作时的主要波形，其次级端二极管电流在下一次开

关周期开始前达到0。由于FAN302的输出电流估算器针

对DCM操作而设计，功率级应设计为能在整个工作范围

内保证DCM。输出电流可通过求开关周期内三角形输出

二极管电流区域的平均值获得，由下式计算得出： 

2
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S S
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I I I

N t
    (1) 

其中，IPK是初级端电流峰值；NP和NS分别是变压器

初级端和次级端的匝数；tDIS是二极管电流放电时间

；ts是开关周期。 
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图4. DCM反激式转换器的主要波形 
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3. 设计考虑因素 
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图5. 恒流/恒压充电器的工作范围 

 
与具有固定输出电压的传统电源相比，具有恒流输出

的电池充电器电源需要更多的设计考虑。在恒流操作

条件下，输出电压可以根据电池的充电状态而改变。

PWM控制器的电源电压(VDD)通常从变压器的辅助绕组

获得，会随着输出电压而改变。因此，容许VDD工作范

围可确定恒流调节中的输出电压变化范围。FAN302具

有5 V至26.5 V的宽电源电压(VDD)工作范围，即使在

输出电压低于标称值的四分之一时仍可实现稳定的恒

流调节。 

恒流操作的另一项重要设计考虑因素是变压器应设计

能确保整个工作范围内的DCM操作，因为输出电流仅

在DCM下才可正确估算，如第2部分所述。如‎图5所示

，在恒流模式下，MOSFET导通时间(tON)随输出电压下

降而减少，并与输出电压平方根成正比。同时，二极

管电流放电时间(tDIS)随输出电压下降而增加，并与输

出电压成反比。由于tDIS的增加相比tON的减少在确定tON

与tDIS之和时占主要因素，因此tON与tDIS之和会随输出

电压下降而增加。tON与tDIS之和与开关周期相同时，转

换器会进入恒流模式。FAN302具有降频功能，它会随

输出电压下降而扩展开关周期，以防止恒流模式操作

，如‎图6所示。输出电压可在二极管即将完成电流放

电时，对变压器绕组电压(VSH‎图4)进行采样而间接测

得，如所示。降频功能设计为即使恒流模式下输出电

压下降时，导通时间也几乎能保持恒定。 
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图6. 恒流模式下的降频 
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4. 设计步骤 

在本节中，使用‎图1作为参考对设计步骤进行了介绍

。已选择具有6 W / 5 V输出的离线充电器作为设计

示例。设计指标如下： 

 线路电压范围： 90~264 VAC和60 Hz 

 标称输出电压和电流： 5 V / 1.2 A  

 输出电压纹波： 小于100 mV 

 恒流模式下的最小输出电压： 标称输出的25% 

(1.25 V) 

 最大开关频率： 140 kHz 
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图7. 输出电压和电流工作区 

 

[步骤1]估计效率  

充电器应用具有在较宽范围内变化的输出电压和电流

（如‎图7所示），具体取决于电池的充电状态。因此

，应规定各种工作条件的效率和输入功率，以优化功

率级设计。设计的关键操作点为： 

 操作点A：在此处，输出电压和电流达到最大值 

（标称输出电压和电流）。 

 操作点B：在此处，频降开始，以保持DCM操作。 

 操作点C：在此处，输出在恒流模式下具有最小电

压。 

通常，低电平线路是变压器设计最糟糕的情况，因为

在最小输入电压条件下会出现最大占空比。作为第一

个步骤，应为低电平线路估计以下参数。 

 操作点A、B和C的估计总体效率（EFF@A、EFF@B和EFF@C）

： 应估计总体功率转换效率，以计算输入功率和

最大DC链路电压纹波。如果没有可用的参考数据，

请使用‎表1中的典型效率。 

 操作点A、B和C的估计初级端效率(EFF.P)和次级端效

率(EFF.S)。‎图8显示的是初级端和次级端效率的定义

。初级端效率用于从AC线路传输至变压器初级端的

功率。次级端效率用于从变压器初级端传输至电源

输出的功率。 

整流器二极管正向压降因其电压额定值而不会发生太

大变化，所以输出整流器二极管的导通损耗在低输出

电压应用中往往占主导地位。因此，初级端和次级端

效率的分配随着输出电压而改变。在给定的变压器效

率下，次级端和初级端效率（忽略二极管开关损耗）

可由下式给出： 

. .

N
O

FF S FF TX N
O F

V
E E

V V
 


 

(2) 

. ./FF P FF FF SE E E
 (3) 

其中，EFF.TX是变压器效率，通常为0.95~0.98%；VO
N

是标称输出电压；而VF则是整流器二极管正向压

降。 

 

表1. 反激式转换器的典型效率 

输出电压 

最小 

线路电压时的典型效率 

通用输入 欧洲输入 

3.3 ~ 6 V 65 ~ 70% 67 ~ 72% 

6 ~ 12 V 70 ~ 77% 72 ~ 79% 

12 ~ 24 V 77 ~ 82% 79 ~ 84% 
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图8. 初级端和次级端效率 

使用估计的总体效率，操作点A的输入功率可由下式

给出： 

@

@

N N

O O
IN A

FF A

V
P

E

I


 

(4) 

其中，VO
N和 IO

N分别是标称输出电压和电流。 
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操作点A的变压器输入功率可由下式给出： 

. @

. @

N N

O O
IN T A

FF S A

I
P

E

V


 

(5) 

恒流模式下输出电压下降时要降低开关频率以保持

DCM操作，需对输出电压进行感测。FAN302可在二极

管导通结束前对辅助绕组电压采样并间接感测输出电

压，如第2部分中的‎图4所述。随着VS‎图6采样电压下降

至2.15 V以下，开关频率亦开始下降，如所示；因此

，操作点B处的输出电压可由下式计算得出： 

@ . .

@

2.15
( )N

O B O F SH F SH

SH A

V V V V
V

   

 
(6) 

其中，VSH@A是操作点A处的VS采样电压，设计时通常

采用2.5 V；VF.SH是VS采样瞬时（二极管导通时间的

85%）的整流二极管正向压降，通常约为0.1 V。注

意，VF.SH不到VF的三分之一，这是因为对Vs电压采样

时二极管电流极小。 

操作点B是降频起始点，该处的总体效率可由下式估

算得出： 

@

@ @
@

N
O B O F

FF B FF A N
O B F O

V V V
E E

V V V


  


 

(7) 

注意，该效率随恒流模式下输出电压的下降而发生变

化。另外还应当估算每个操作点（B和C）的效率。 

操作点B处的次级端效率可由下式估算得出： 

@

. @ . @
@

N
O B O F

FF S B FF S A N
O B F O

V V V
E E

V V V


  


 

(8) 

然后，操作点B处的电源输入功率和变压器输入功率

可由下式给出： 

@

@
@

N
O B O

IN B
FF B

V I
P

E


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(9) 

@

. @
. @

N
O B O

IN T B
FF S B

V I
P

E


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(10) 

操作点C处的整体效率可由下式近似计算得出： 

@

@
@

N
O C O F

FF C FF N
O C F O

V V V
E E

V V V


  


 

(11) 

其中，VO@C是恒流模式下操作点C处的最小输出电

压。 

操作点C处的次级端效率可由下式估算得出： 

@

. @ . @
@

N
O C O F

FF S C FF S A N
O C F O

V V V
E E

V V V


  


 

(12) 

然后，操作点C处的电源输入功率和变压器输入功率

可由下式给出： 

@

@
@

N
O C O

IN C
FF C

V I
P

E


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(13) 

@

. @
. @

N
O C O

IN T C
FF S C

V I
P

E


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(14) 

 
（设计示例）  

要实现最高效率，请选择正向压降为0.35 V的低压降

肖特基二极管。假设低电平线路操作点A处的总体效

率为73%，变压器效率为97%（标称输出电压和电流）

，则次级端效率可由下式获得： 

. @ . 0.907
N

O
FF S A FF TX N

O F

V
E E

V V
  


 

然后，操作点A处的电源和变压器输入功率可由下式

获得： 

@

@

6
8.22

0.73

N N

O O
IN A

FF A

V
P

I
W

E
    

. @

. @

6
6.62

0.907

N N

O O
IN T A

FF S A

V I
P

E
W    

操作点B处的效率为：  

@

@ @

@

0.722
N

O B O F
FF B FF A N

O B F O

V V V
E E

V V V


   


 

@

. @ . @

@

0.896
N

O B O F
FF S B FF S A N

O B F O

V V V
E E

V V V


   


 

然后，操作点B处的电源和变压器输入功率可由下式

获得： 

@

@

@

7.07

N

O B O

IN B

FF B

V
P

I
W

E
   

@

. @

. @

5.69

N

O B O

IN T B

FF S B

V
P

I
W

E
   

操作点C处的初级端和次级端效率可由下式计算得出

：  

@

@ @

@

0.610
N

O C O F
FF C FF A N

O C F O

V V V
E E

V V V


   


 

@

. @ . @

@

0.758
N

O C O F
FF S C FF S A N

O C F O

V V V
E E

V V V


   


 

然后，操作点C处的电源和变压器输入功率可由下式

获得： 

@

@

@

2.46

N

O C O

IN C

FF C

V
P

I
W

E



  

@

. @

. @
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N

O C O
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FF S C

V
P

I
W

E


   
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[步骤 2]确定 DC 链路电容(CDL)和 DC 链路电压范

围 

在通用输入范围(90-264 VAC)内每瓦特输入功率通常

选择2-3 µF的直流链路电容；而在欧洲输入范围

(195~265 Vrms)内每瓦特输入功率则选择1 µF。选择直

流链路电容后，最小DC链路电压可由下式获得： 

@min min 2

@

(1 )
2 ( )

IN A ch

DL A LINE

DL L

P D
V V

C f


  


 

(15) 

其中，VLINE
min是最小线路电压；CDL是直流链路电容；

fL是线路频率；Dch是直流链路电容充电占空比（如‎

图9中所定义，通常约为0.2）。 

最大直流链路电压可由下式给出： 

max max2DL LINEV V 
 

(16) 

其中，VLINE
max是最大线路电压。 

最小直流链路电压及其纹波随输入功率而变化。操作

点B处的最小输入直流链路电压可由下式给出： 

@min min 2

@

(1 )
2 ( )

IN B ch

DL B LINE

DL L

P D
V V

C f


  


 

(17) 

操作点C处的最小输入直流链路电压可由下式给出： 

@min min 2

@

(1 )
2 ( )

IN C ch

DL C LINE

DL L

P D
V V

C f


  


 

(18) 

 
图9. 直流链路电压波形 

（设计示例）通过为直流链路电容选择两个并联的

6.8 µF电容，各种条件下的最小和最大直流链路电

压可由下式获得： 
 

@min min 2

@

2

6

(1 )
2 ( )

8.22(1 0.2)
2 (90) 90

2 6.8 10 60

IN A ch

DL A LINE

DL L

P D
V V

C f

V



  




   

  

 

max 2 264 373DLV V    

 

@min min 2

@

2

6

(1 )
2 ( )

7.07(1 0.2)
2 (90) 96

2 6.8 10 60

IN B ch

DL B LINE

DL L

P D
V V

C f

V



  




   

  

 

@min min 2

@

2

6

(1 )
2 ( )

2.46(1 0.2)
2 (90) 117

2 6.8 10 60

IN C ch

DL C LINE

DL L

P D
V V

C f

V



  




   

  

 

 

[步骤3]确定变压器匝数比 

‎图10显示了MOSFET漏极至源极的电压波形。MOSFET关

断时，输入DC链路电压(VDL)与反映到初级端的输出电

压之和施加在MOSFET上，可由下式计算得出： 

maxnom

DS DL ROV V V 
 (19) 

其中，VRO是反映的输出电压，由下式定义： 

( )
p N

RO O F

s

N
V V V

N
 

 
(20) 

其中，NP和NS分别是初级端和次级端的匝数。 

当MOSFET导通时； 输出电压连同反映到次级端的输

入电压一起都施加在次级端整流器二极管两端，计算

公式如下： 

maxnom NS
D DL O

P

N
V V V

N
 

 
(21) 

正如在等式(19)、(20)和(21)中所看到的一样；增大

变压器匝数比(NP / NS)会增加MOSFET上的电压应力，

同时会减小整流器二极管上的电压应力。因此，

NP / NS应由MOSFET与二极管电压应力之间的平衡来确

定。 

辅助绕组与次级绕组之间的变压器匝数比(NA / NS)应

通过考虑容许IC电源电压(VDD)范围来确定。VDD‎图11电

压因负载条件而异（如所示），其中最小VDD通常在最

小负载条件下出现。由于辅助绕组电压的电压过冲是

由变压器漏电感引起；操作点C处的VDD往往高于最小

负载条件下的VDD。 

最小负载条件下的VDD可由下式获得： 

min ( )A
DD O F FA

S

N
V V V V

N
  

 
(22) 

其中，VFA是辅助绕组二极管的二极管正向压降。 

变压器匝数比应确定为使VDD
min大于VDD UVLO电压，比

如： 

max( )A
O F FA UVLO MRGN

S

N
V V V V V

N
   

 
(23) 

由于VDD
min与待机功耗相关，因此NA / NS越小，待机功

耗越低。但是，应在等式(23)中添加2~3 V裕量

(VMRGN)，因为需考虑空载条件下突发模式操作引起的

VDD纹波。 
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+

VDL

-

Lm

+

VO

-

Np: Ns

Ids

D

- VD + L

O

A

D

VGS

+

VDS

-

S
DL O

P

N
V V

N


VGS

Vds

VD

( )P
O F

S

N
V V

N


DLV

BVdss

15~20% of BVdss

VOS

NA

DA

VDD

+

VW

-

 
图10. MOSFET和二极管上的电压应力 

 

VDD
max

VO

IO

VDD
min2

VDD
min1

VW

VO
N
, IO

N

VO
min

, IO
N

A

C

CA

 
图11. VDD和绕组电压 

（设计示例）  

对于700 V MOSFET，要获得35%的VDS
nom裕量，反映

输出电压应为：  

373 0.65 700 455

82

nom

DS RO

RO

V V V

V V

    

 
 

设置VRO=71 V，NP / NS可由下式获得： 

71
13.27

( ) 5.35

ROP

S o F

VN

N V V
  


 

然后，二极管的电压应力可由下式获得： 

max 33.13nom S
D DL O

P

N
V V V V

N
     

考虑到UVLO的容差，容许的最小VDD为5.3 V。考虑

到空载条件下突发操作引起的VDD电压纹波，空载

条件下的VDD电压计算添加了2 V裕量，可由下式计

算得出： 

min max( )

(5 0.35) 0.7 5.3 2

A
DD O F FA UVLO MRGN

S

A

S

N
V V V V V V

N

N

N

    

    

 

1.5A

S

N

N
   

要在空载条件下通过最大限度减小VDD实现最低功

耗，则NA / NS应确定为1.6。 

 

[步骤4]设计变压器 

‎图12显示的是MOSFET导通时间(tON)、二极管电流放电

时间(tDIS)和二极管非导通时间(tOFF)。就变压器设计

而言，首先应确定DCM操作需要多少非导通时间(tOFF)

。在恒流模式中，二极管电流放电时间随输出电压下

降而增加。尽管tON随输出电压下降而减少，但tON与输

出电压的平方根成正比，而tDIS与输出电压成反比。因

此，tON与tDIS之和趋向于增加，从而会使tOFF减少，同

时随着输出电压下降，会使固定开关频率的反激式转

换器强制进入恒流模式。 

因此，操作点B（降频起始点）是确定非导通时间(tOFF‎

图12)的最差情况点，如所示。tOFF应当大到能完成变

压器的变压和跳频。然而，tOFF过大会增加初级端电流

成分中的RMS电流。通常可将tOFF设置为开关周期的15-

20%。 
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操作点B处的tOFF一旦确定，MOSFET导通时间就可由下

式获得： 

@

@ min

@

@

1/

(1 )

S OFF B

ON B

DL BS

P O B F

f t
t

VN

N V V




 


 

(24) 

因此，变压器初级端电感可由下式计算得出： 

min 2

@ @

. @

( )

2

DL B ON B

m S

IN T B

V t
L f

P


    (25) 

变压器初级端电感一旦确定，就应当检查操作点C处

的DCM操作。为防止恒流模式操作，输出电压下降时

FAN302会降低开关频率，如‎图13所示。最小输出电压

时的开关频率可由下式获得： 

@ .

@ @

.

(2.15 )
O C F SHS

S C S SH A N

SH O F SH

V Vf
f f V

V V V


   

 

 

(26) 

其中，对于UL版本和HL版本，ΔfS / ΔVSH分别为

64 kHz / V和38 kHz / V，VF.SH是VS采样瞬时（二

极管导通时间的85%）的整流二极管正向电压降。 

然后，操作点C处的MOSFET导通时间可由下式给出： 

. @

@ min

@ @

21 IN T C m

ON C

DL C S C

P L
t

V f
   (27) 

操作点C处的非导通时间可由下式给出： 

min

@

@ @

@ @

1
(1 )

DL CS
OFF C ON C

S C P O C F

VN
t t

f N V V
   



  

(28) 

考虑到变压器的变压和跳频，非导通时间应大于开关

周期的15%。 

IDS 

tDIStON

tS

ID

tOFF

IDS 

tDIStON

tS

ID

tOFF

Operating Point A

Operating Point B

 
图12. tON、tD和tOFF的变化 

VSG-CC

fs
VSH

VSN-CC

45 kHz (UL)

26 kHz (HL)

140 kHz (UL)

85 kHz (HL)

2.5 V

0.7 V

VO

IO

Vo
N
, IO

N

A

fS

2.15 V
B

C

 
图13. 恒流模式下的降频 

变压器初级端电感一旦获得，即可在标称输出条件 

（操作点A）下计算得出最大峰值漏极电流： 

. @2 IN T APK

DS

m S

P
I

L f



 

(29) 
可避免磁芯饱和的变压器初级端最小匝数可由下式给

出： 

min
PK

m DS
P

sat e

L I
N

B A


 
(30) 

其中，AE为磁芯横截面积（单位：平方米），Bsat‎图

14为饱和通量密度（单位：特斯拉）。显示的是TDK 

(PC40)铁氧体磁芯的典型特性。由于饱和通量密度

(Bsat)随温度升高而减小，因此应考虑高温特性，特

别是对于封闭情况下的充电器应用。如果没有参考

数据，请使用Bsat=0.25~0.3T。用步骤3中获得的匝

数比确定Ns的正确整数，以便NP的结果大于从等式

(30)中获得的NP

min 。 

 
图14. 铁氧体磁芯(TDK/PC40)的典型B-H曲线 
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（设计示例）通过将操作点B的非导通时间设置为

1.6 µs，MOSFET导通时间可由下式获得：  

@

@ min

@

@

1/
2.15

(1 )

S OFF B

ON B

DL BS

P O B F

f t
t s

VN

N V V




 

 


 

变压器初级端电感可由下式计算得出： 

min 2

@ @

. @

( )
527

2

DL B ON B

m S

IN T B

V t
L f H

P



     

假设VSH@A为2.5 V，最小输出电压时的开关频率可由

下式获得： 

@ .

@

.

(2.15 2.5 )

45

O C F SHS
S C S N

SH O F SH

V Vf
f f

V V V

kHz


   

 



 

最小输出电压下的MOSFET导通时间可由下式获得： 

. @

@ min

@ @

21
1.84

IN T C m

ON C

DL C S C

P L
t s

V f
   

最小输出电压下的非导通时间： 

min

@

@ @

@ @

1
(1 )

10.33

DL CS
OFF C ON C

S C P O C F

VN
t t

f N V V

s

   




 

最大负载条件下的峰值漏极电流可由下式给出： 

. @2
423

IN T APK

DS

m S

P
I mA

L f
 


  

可为变压器选择EE12.5磁芯。避免磁芯饱和的变压

器初级端最小匝数可由下式给出： 

min

6

6

527 10 0.423
63.5

0.3 12.88 10

PK

m DS
P

sat e

L I
N

B A







 
 

 

 

确定Ns的正确整数，以便Np的结果大于Np
min；给定： 

min

13.27

13.27 5 66

P S

P

N N

N

 

   
 

辅助绕组匝数NA可由下式获得： 

1.6 5 8A
A S

S

N
N N

N
    

 

 

 

 

[步骤5]设置输出电流和VS感测电阻 

标称输出电流由感测电阻值和变压器匝数比确定，如

下所示： 

2

P CCR
CS N

S O

N V
R

N I K





 

(31) 

其中，对于UL和HL，VCCR为2.43 V，K分别为12和

10.5 。 

应根据下式确定分压器RVS1和RVS2，使VS约为2.5 V    

（二极管电流导通时间的85%）： 

1 .

2 @

( )
1

N

VS O F SHA

VS S SH A

R V VN

R N V


 

 

(32) 

MOSFET导通时，FAN302使用VS引脚电流间接感测输入

电压，如‎图15所示。由于MOSFET导通时，VS引脚电压

箝位至0.7 V，VS引脚中流出的电流大致与输入电压

成正比，由下式计算得出： 

.

1 2 1

1 0.7
( 0.7)A A DL

VS ON DL

P VS VS P VS

N N V
I V

N R R N R
   

 
(33) 

Current 

Monitoring

Block

VS
RVS1

RVS2 CVS

Minimum 

ON time 

Modulation

VDL

 

NP

NA

PWM 

Control 

Block

 
图15. VS引脚电流感测 

FAN302调制MOSFET的最小导通时间，使其随输入电压

上升而下降，如‎图16所示。这样针对高压线路条件便

可实现较小的最小导通时间，从而确保间歇模式操作

以几乎相同的功率电平进行，而无论线路电压如何变

化。VS电流应高于150 µA。 

通过增大RVS1和RVS2而增加最小导通时间可让FAN302在

较高的功率电平下进入间歇模式。这样，通过增加每

次开关动作时提供给输出端的功率，便可降低待机功

耗。然而，这样做也会增加突发模式下两次开关之间

的时间间隔，导致输出电压纹波变大。因此，最小导

通时间应当是待机功耗和输出电压纹波之间的权衡结

果。选择RVS1和RVS2时，150 µA是要认真考虑的VS电流

电平。若VS电流低于150 µA，则ton_min不会更大。 
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关于RVS1设计的建议是，对RVS1进行设置使‎图16中的最

小导通曲线能完全为通用线路范围所利用。通常选择

RVS1，这样IVS.ON就约为180 µA，可实现最小的线路电压

。 

IVS (µA)

tON.MIN (µs)

150 µA, Minimum value

 
图16. 最小导通时间与 VS引脚电流(UL) 

建议将22~68 pF的旁路电容紧密地放置在VS与GND引

脚之间，以避免开关噪声。电容过大会使VS电压失

真，使输出电流调节性能下降。旁路电容和分压电阻

的RC时间常量应小于开关周期的10%，可由下式给

出： 

1 2

1
( // )

10
RC VS VS VS

S

R R C
f

   

 
(34) 

 

（设计示例）感测电阻可由下式获得： 

66 2.43
1.1

2 2 5 1.2 12

P CCR
CS N

S O

N V
R

N I K

 
   

   
 

注意，根据实际原型电源的测试结果，最终原理图中

的感测电阻被微调至1.2 Ω。 

分压网络可确定如下： 

1 .

2

8 5 0.1
( 1) ( 1) 2.26

2.5 5 2.5

VS O F SHA

VS S

R V VN

R N

 
        

要将IVS.ON设置为约180 µA以实现最少DC链路，则按下

式计算RVS1： 

.

1 2

1

1 0.7
( 0.7) 180

( 2 90 0.7) 0.7 2.26

98
180

A
VS ON DL

P VS VS

A

P
VS

N
I V A

N R R

N

N
R k

A





   

   

  

 

通过设置RVS1=91 kΩ，可算得RVS2值为40 kΩ。 

旁路电容应当为： 

1 2

1
26

10 ( // )
VS

S VS VS

C pF
f R R

 

 

因此，针对CVS可选择22 pF电容。 

[步骤6]设计初级端的RCD箝位电路 

反激式转换器中的MOSFET关断时，MOSFET上会因变压

器漏电感而产生高压尖峰。这种过大的电压可能导致

雪崩击穿，并最终导致MOSFET出现故障。因此，RCD箝

位电路必须限制电压，如‎图17所示。电压过冲(VOS)与

箝位电路的功耗有关。电压过冲设置过低可能导致箝

位电路功耗极高。对于合理的箝位电路设计，电压过

冲(VOS)通常是反映输出电压的1~2倍。 

通常最大的MOSFET电压应力相比击穿电压留有余量

10~20%的。MOSFET的最大电压应力可由下式给出： 

max max

DS DL RO OSV V V V  
 (35) 

当MOSFET的漏极电压达到节点X的电压（DC链路电压

与箝位电容电压的总和）时，箝位二极管将接通，以

限制漏极电压。据推测，箝位电容已经足够大，以致

其电压在一个转换周期内不会发生太大变化。 

对于漏电感能量远远大于MOSFET有效输出电容中存储

能量的中等功率和高功率应用，通常会在设计箝位电

路时忽略MOSFET的输出电容。然而，对于漏电感能量

几乎等于（或小于）MOSFET有效输出电容中存储能量

的低功率应用，应针对箝位电路设计考虑MOSFET的输

出电容。特别是对于小于10 W的低功率应用，变压器

通常具有大量匝数，从而导致绕组间电容较大。这大

大提高了MOSFET的有效输出电容，从而影响了箝位电

路的操作。 

考虑到MOSFET输出电容的负载效应，箝位电路的峰值

电流可由下式给出： 

2 2( )PK PK OSS
CL DS OS

LK

C
I I V

L
 

 

(36) 

其中，VOS为漏极电压的电压过冲，如‎图17所示。 

RCD网络的功耗可由下式给出： 

21
( )

2

PK RO OS
CLMP S LK CL

OS

V V
P f L I

V




 
(37) 

其中，ICL
PK是满载时的峰值箝位二极管电流；LLK是漏

电感。 
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获得缓冲器的功耗后，缓冲器电阻可由下式计算得出

： 

2( )RO OS
CL

CLMP

V V
R

P




 
(38) 

其中，RCL是箝位电阻。 

箝位电容电压的最大纹波可由下式获得： 

RO OS
CL

CL CL s

V V
V

C R f


 

 
(39) 

一般而言，所选电容电压5~10%的纹波是合理的。箝

位电容应为陶瓷材料或能够提供低ESR的材料。电解

或钽电容是不可接受的。 

+

VDL

-

Lm

+

VO

-

Np: Ns

IDS

D

- VD +
L

O

A

D

Vgs

+

VDS

-

VDS

( )P
O F

S

N
V V

N


DLV
BVdss

15~20% of BVdss

VOS

-

VCL

+

CCL

RCL

LlkDCL

X

VCL

COSS

IDS

ICL

ICL

IDS
PK

ICL
PK

 
图17. RCD箝位电路和波形 

 

使用LCR测量仪测量的漏电感往往大于实际有效漏电

感。此外，MOSFET的有效输出电容很难测量。准确地

获得这些参数的最佳方式是使用漏极电压波形，如‎图

18所示。由于可用LCR测量仪测得Lm，因此根据测得的

谐振周期可计算得出COSS和LLK。 

在本节的箝位设计中，电感器的损耗放电和杂散电容

尚未考虑。在实际转换器中，由于这点影响，箝位网

络中的损耗小于设计值。 

VDS

2 m OSSL C

2 LK OSSL C

 
图18. 漏极电压波形 

 

（设计示例）假设使用700 V MOSFET，则可限制低

于600 V的最大漏极电压的电压过冲为： 

max600 156OS DL ROV V V V     

漏电感和MOSFET的有效输出电容根据谐振波形可计

算得出，分别为18 µH和55 pF。 

箝位二极管的峰值电流可由下式获得： 

2 2( ) 325PK PK OSS
CL DS OS

LK

C
I I V mA

L
  

 

箝位电路中的功耗可由下式获得： 

21
( ) 0.194

2

PK RO OS
CLMP S LK CL

OS

V V
P f L I W

V


   

然后，箝位电路电阻可由下式计算得出： 

2( )
263RO OS

CL

CLMP

V V
R k

P


  

 

由于电感器和电容器杂散电阻的损耗，实际漏极电

压可能低于设计值。在电源真正构建好之后，电阻

值可以进行调整。 

要在箝位电容电压上实现低于15 V的纹波，则箝位

电容应当为： 

410RO OS
CL

CL CL s

V V
C pF

C V f


 


 

选择470 pF的电容。 

 

[步骤 7]计算开关器件的电压和电流 

初级端MOSFET： 在步骤6中确定变压器匝数比时，已

对MOSFET的电压应力进行了讨论。MOSFET的最大电压

应力在等式(35)中给出。 

通过MOSFET的均方根电流可由下式给出： 

@

3

ON A srms PK

DS DS

t f
I I  (40) 
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其中，tON是MOSFET导通时间最小输入电压和最大负

载条件，可由下式给出： 

. @

min

21 IN T A m

ON

DL S

P L
t

V f
   (41) 

次级端二极管： 二极管的标称反向电压在等式(21)

中给出。 

整流器二极管的均方根电流可由下式获得： 

@

3

DIS A Srms PK P
D DS

S

t fN
I I

N


   (42) 

 

（设计示例）MOSFET上的最大电压可由下式计算得出： 

max max 373 71 155 599ds DL RO OSV V V V V        

通过MOSFET的均方根电流为：  

0.14
3

rms PK ON s
DS DS

t f
I I A   

二极管电压和电流可由下式获得： 

max 5
5 373 33.1

66

S
D O DL

P

N
V V V V

N
                               

@
2.14

3

DIS A Srms PK P
D DS

S

t fN
I I A

N


      

 

[步骤8]确定输出滤波级 

电容电流的峰间纹波可由下式给出： 

PKP
C DS

S

N
I I

N
 

 
(43) 

输出的电压纹波可由下式给出： 

2
@ ( )

2

N
DIS A C O

O C C

O C

t I I
V I R

C I

 
     


 (44) 

由于电解电容或钽电容具有高ESR，因此有时用单输

出电容无法满足纹波规格要求。可以使用附加LC滤波

级（后置滤波器）。使用后置滤波器时，请勿将转角

频率设置得过低。如果转折频率过低，容易使系统不

稳定，或者限制控制带宽。通常将后置滤波器的转角

频率设置为开关频率的1/10~1/5左右。 

（设计示例）假设输出电容采用330 µF钽电容（ESR

为100 m），则输出端的电压纹波为：  

5.59PKP
C DS

S

N
I I A

N
    

2
@ ( )

0.592
2

N
DIS A C O

O C C

O C

t I I
V I R V

C I

 
      

  
由于输出电压纹波超出100 mV规格，因此需使用后

置LC滤波器。针对后置LC滤波器可选用两个330 µF

电容和一个1.8 µH电感。因此，LC滤波器的截止频

率为9.2 kHz。 

[步骤9]完成二极管的RC缓冲器设计 

初级端MOSFET导通时，次级端二极管上会发生严重的

电压振荡，如‎图19所示。这是由二极管寄生电容(CD)

与变压器次级端漏电感(LLKS)之间的振荡造成的。要减

少振荡，通常使用RC缓冲器，如‎图19所示。要将减幅

有效引入谐振电路，RC缓冲器的参数应为： 

LKS
SNB

D

L
R

C


 

(45) 

2 ~ 3SNB DC times of C

 

(46) 

次级端漏电感和二极管寄生电容用LCR测量仪很难测

量。最佳方式是在二极管上使用测试电容。首先，在

二极管未连接任何器件的情况下测量自然谐振周期

(tR)。然后，在二极管上添加一个测试电容(CTST)，使

测试谐振周期(tRT)成为其原始值的两倍左右，然后测

量测试谐振周期。根据测得的tR、tRT和CTST，谐振参数

可由下式计算得出： 

2/[( ) 1]RT
D TST

R

t
C C

t
    (47) 

2 1
( )
2

R
LKS

D

t
L

C
   (48) 

VD

2 LKS DL C

LLK.S

RSNB CSNB

CD

- VD  +

CTST

 
图19. 二极管电压波形 
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（设计示例）测得的原始谐振周期为tR=25 ns。 

使用1 nF测试电容，测得的谐振周期为tRT=25 ns。 

然后，谐振参数可由下式获得： 

2/[( ) 1] 395RT
D TST

R

t
C C pF

t
  

 

2 1
( ) 40
2

R
LKS

D

t
L nH

C
 

 

缓冲电路参数可由下式计算得出： 

10 , 2.5 1LKS
SNB SNB D

D

L
R C C nF

C
    

 

 

 

[步骤10]设计反馈环路  

由于FAN302利用峰值电流模式控制在DCM下控制反激

式转换器，功率级的控制与输出传递函数可由下式给

出： 

ˆ 1

ˆ 1

o Z
V

FB P

v s
G

v s






 


 

(49) 

其中，
2

p
L OUTR C

  ；
1

Z
ES OUTR C

  ；COUT是等

效输出电容；RES是输出电容的等效串联电阻。 

等式(49)的增益GV定义为： 

1

3

N
O

V
a CS DS

Vm
G

m m R I
  

  
(50) 

其中，反馈电压的衰减系数为1/3；IDS是给定工作条

件下的峰值漏电流；ma是斜率补偿信号的斜率；m是

电流感测信号的斜率，可由下式给出： 

DL CS

m

V R
m

L




 
(51) 

注意，高压线路的斜率补偿效应较弱，从而增加了控

制与输出传递函数的增益。因此，高压线路是反馈环

路设计的最差情况。 

由于控制与输出传递函数是一阶函数，采用单极点和

单零点补偿电路即可实现反馈控制环路，如‎图20所示

。补偿网络的传递函数可由下式给出： 

1

1

ˆ ( 1)

ˆ ( 1)

CZEA I

o CP

sv

v s s






 

  
(52) 

其中，
1

FB
I

F bias FR

R

R R C
  ； 1

1

1

( )
CZ

FR F FRR R C
 



；且 1

1
CP

FB FBR C
  。 

注意，光电耦合器会因集电极-发射极结点电容而产

生中频极点。由于光电晶体管中的集电极-基极结点

用作光检测器，因此其面积相对较大，会产生较大的

集电极-发射极结点有效电容。对于光电耦合器

FOD817A而言，集电极-发射极结点电容的典型值约为

3-10 nF，产生大约1 kHz的极点以及42 k的偏置电

阻，如‎图20所示。该极点可在所需的交叉频率附近出

现，使系统变得不稳定。因此，设计补偿网络时，需

考虑到这一额外极点。 

Lm
+

VO

-

Np:Ns

IDS

Gate

CS

RCS

FB

S

R

Q

Q

OSC

Av

+

-

VSAW

Slope 

Compensation

Drv

VEA.V

KA431

Shunt 

Regulator

RFRCFR

Rbias

RF1

CFB

1/3

RL

CO1

RFB

CO2

LO

COPT  
图20. 反馈环路电路 

 
图21. 光电耦合器的频率响应 
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（设计示例）在步骤8中，后置LC滤波器采用两个

330 µF电容和一个1.8 µH电感的设计。由于后置LC

滤波器的谐振频率为9.2 kHz，反馈环路的带宽应低

于截止频率的1/3，以使后置LC滤波器造成的相位下

降程度最低。因此，反馈环路的目标带宽的取值为

3 kHz左右。 

为简化分析，忽略后置滤波器的电感，因为带宽低于

后置LC滤波器的截止频率。有效输出电容及其有效串

联电阻可由下式给出： 

330 2 660OUTC F F     

100 / 2 50ESR m m   
 

高压线路的电流感测信号斜率可由下式获得： 

373 1.2
0.845 /

530

DL CS

m

V R V
m V s

L H




 
  

  
内部斜率补偿的斜率可由下式获得： 

max

0.3 0.3
0.066 /

1/ 7.14 0.64
a

S

V V
m V s

f D s



  

 
 

然后，高压线路最大负载条件下的增益GV可由下式获

得： 

1
3

3

N
O

V PK
a CS DS

Vm
G

m m R I
   


 

系统极点和零点可由下式获得： 

2
727 /p

L OUT

rad s
R C

    

1
30,300 /Z

ES OUT

rad s
R C

    

根据RF=0 Ω、CFR=10 nF、Rbias=1 kΩ、RF1=50 kΩ、

CFB=4nF（包括光电晶体管的输出电容）、RFB=42 kΩ

，可得到53°相位裕量的3 kHz带宽。对于CFB，光电

晶体管的输出电容假定为3 nF，使用1 nF外部电容

。 

Loop Gain T

Control to Output

Compensation

Control to Output

Loop Gain T

Compensation

PM=53
o

G
a

in
 (

d
B

)
P

h
a

s
e

 (
d

e
g

re
e

)

 

 

[步骤11]选择HV引脚的启动电阻 

‎图22显示的是适用于FAN302应用的高压(HV)启动电路

。从内部来看，JFET用于实现高压电流源，其特性如‎

图23所示。从技术上讲，HV引脚可直接连接到DC链路

(VDL)。然而，要提高可靠性和浪涌抗扰度，通常在HV

引脚与DC链路之间使用~100 kΩ电阻。具有给定DC链

路电压和启动电阻的实际HV电流由V-I特性线路和负

载线路的交点确定，如‎图23所示。 

在启动期间，内部启动电路启用而且DC链路可提供电

流IHV，对保持电容CDD进行充电（通过RHV实现）。VDD电

压达到VDD-ON时，内部HV启动电路禁用且IC会开始PWM开

关。HV启动电路禁用后，CDD中存储的能量应提供IC工

作电流，直至变压器辅助绕组电压达到标称值。因此

，CDD应合理设计，以防止VDD在辅助绕组形成可提供VDD

的足够电压之前降至VDD-OFF。 

具有给定CDD电容的启动时间可由下式给出： 

.

( )

DD DD ON
start

HV DD ST

C V
t

I I 




 

(53) 

VDL

+

-

AC Line

NA
CDDRvs1

Rvs2 Cvs

DA

HV

VDD

IHV

RHV

+

-
16V/5V

 
图22. HV启动电路 

500V100V 200V 300V 400V

3.5mA

IHV

0.8mA

1.5mA

DL HV
HV

HV

V V
I

R




DL

HV

V

R

DLV
VHV

 
图23. HV引脚的V-I特性 

（设计示例）有了100 kΩ HV电阻和33 µF VDD电容，

最大启动时间为： 

 
. 33 16

1.32s
( ) 0.8 0.4

DD DD ON
start

HV DD ST

C V V
t

I I mA mA






  

 
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[步骤12]保护设置 

输出过压保护 (OVP)：  
在步骤5中，确定了VS的分压器，以使VS采样电压在

正常工作时约为2.5 V。分压器还可确定输出过压保

护(OVP)电平。VS采样电压大于2.8 V时会触发OVP。

OVP跳变点可由下式给出： 

1 2
.

2

2.8OVP S VS VS
O F SH

A VS

N R R
V V

N R


 

 
(54) 

逐脉冲限流：  
由于FAN302采用了电流模式控制，MOSFET漏电流在正

常工作时可由误差放大器输出正确调节。负载瞬态或

异常条件下（如输出短路），误差放大器可饱和至高

电平，漏电流通过逐脉冲限流调节，当电流感测电压

达到0.7 V时，便会强制关断MOSFET栅极。逐脉冲限

流模式下，应检查变压器通量密度，确保通量密度低

于0.4~0.42T，以防磁芯过度饱和。 

/OCP m STH CS
MAX

P e

L V R
B

N A


 
(55) 

 

（设计示例）根据步骤5中的91 kΩ和40 kΩ（分别针对

RVS1和RVS2），OVP跳变点可由下式获得： 

1 2
.

2

2.8 5.63OVP S VS VS
O F SH

A VS

N R R
V V V

N R


  

 

逐脉冲限流期间的通量密度可由下式给出： 

/
0.36OCP m STH CS

MAX

P e

L V R
B T

N A
   
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5. PCB布局指南

印刷电路板(PCB)的布局和设计对于电压和电流随高

dv/dt和di/dt而变化的开关电源来说非常重要。良好

的PCB布局可最大限度减少过多的电磁干扰(EMI)，并

可防止电源在浪涌/ESD测试期间中断。以下是建议的

布局设计指南。 

 要提高EMI性能和减少线路频率纹波，桥式整流器

的输出应首先连接至电容CDL2和CDL1，然后再连接至

变压器和MOSFET。 

 初级端高频电流环路为CDL2 – 变压器 – MOSFET 

– RCS – CDL2。该电流环路包围的面积应尽可能的

小。控制信号（FB、CS和GATE）的走线不得穿过此

初级端高频电流环路，以避免干扰。 

 放置RHV，以防止HV引脚上的涌入尖峰（建议使用

100 kΩ）。 

 RCS应直接连接CDL2的地线。保持短而宽的走线（线

路4→1），并将其放置在CS引脚附近，以降低开

关噪声。与MOSFET漏极以及RCD缓冲器有关的高压

走线应远离控制电路，以防止不必要的干扰。如果

散热片用于MOSFET，则将此散热片连接到地线。 

 如2所示，由变压器辅助绕组、DDD和CDD封闭的面积

应尽可能小。 

 将CDD、CS、RS2、CFB和RBF放置在控制器附近，以实现

良好的去耦效果，并降低开关噪声。 

 如3所示，控制电路的地线应先连接在一个单点

上，然后再连接到其他电路。 

 以3→2→4→1 的顺序连接地线。这有助于避免常

见的感测信号阻抗干扰。 

 关于ESD放电路径：在交流线路与直流输出之间使

用快捷垫（推荐）。另一个方法是通过初级端主接

地将ESD能量排放至交流线路1。因为ESD能量通过

变压器杂散电容或Y电容从次级端向初级端传送，

所以控制器电路不应放置在放电路径上。5显示的

是可放置尖端放电路由以有效绕过静电能量的位

置。 

 对于浪涌路径，选择可减小涌入电流和浪涌能量的

绕线型可熔电阻。使用π输入滤波器（两个大电容

和一个电感）共享浪涌能量。 
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图24. 推荐布局  
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6. 设计示例的最终原理图  

 

‎图25显示的是6 W充电器设计实例的最终原理图。

EI12.5磁芯用于变压器。‎图26显示的是变压器绕组结

构。‎图27和‎图28显示的是PCB布局。 

设计说明 

 用LCR测量仪测得的漏电感为52 µH。用测得的谐振

周期进行计算，得到18 µH的有效漏电感 

 根据实际电源的测试结果，箝位电路电阻R10调整

至390 kΩ。 

 注意，根据实际原型电源的测试结果，感测电阻微

调至1.2 Ω。 
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图25. FAN302UL 6W设计实例的最终原理图 

 

 
图26. 变压器绕组结构 

 

 磁芯： EI12.5，线架： EI12.5. 

 W1是一层中的空间绕组。 

 W2由匝数不同的三层组成。每层匝数如下。 

 W3由具有三层绝缘导线的两层组成。正极和负极引脚；飞线长度分别为3.5 cm和2.5 cm。 
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否 
端子 

绕线 匝数 
绝缘 

起始引脚 终结引脚 匝数 

W1 1 2 2UEW 0.15*2 8 2 

W2 4 5 2UEW 0.12*1 

22 0 

22 1 

22 3 

W3 Fly+ Fly- TEX-E 0.4*1 5 3 

 

 引脚 规格 备注 

初级端电感  4－5 530 H ±7% 100 kHz, 1 V 

初级端有效漏电感  4－5 52 H ±5% 次级绕组较短 

 

 
图27. PCB正面 

 
图28. PCB背面 
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7. 设计实例的测试结果 

为证明该应用说明书提出的设计过程的正确性，制作

了设计范例中的转换器，并进行测试。设计实例中涉

及的全部电路元件都得到了采用。 

‎图29显示的是不同负载条件下的测得的效率。115 VAC

和230 VAC条件下的平均效率分别为74.96%和72.05%。‎

图30显示的是不同线路电压下测得的空载功耗。即使

在264 VAC交流线路中，空载待机功耗也小于10 mW，

符合充电器的五星级新功耗标准。‎表2显示的是待机

功耗的损耗明细（90 VAC和264 VAC）。 

‎图31显示了测得的输出电压和输出电流曲线。在输出

电压从5 V降至1 V期间，输出电流在1 A与1.2 A之间

调节。 

 
图29. 测量效率 
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图30. 待机功耗 

表2.  待机功耗的损耗明细 

 90VAC 264VAC 

RCD箝位电路 2.19 mW 1.19 mW 

MOSFET损耗 0.52 mW 1.61 mW 

输出分压电阻（RVS1和RVS2） 0.26 mW 0.26 mW 

IC功耗 1.52 mW 1.56 mW 

次级端反馈电路 3.61 mW 3.61 mW 

输出二极管 1.8 mW 1.8 mW 

总损耗（估算的） 9.9 mW 10.3 mW 

总损耗（测得的） 8.1 mW 9 mW 
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图31. 输出电压和电流调节 
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8. 相关资源 

AN-4137 — 采用飞兆半导体电源开关(FPS™)的离线反激式转换器设计指南  

FAN302HL/UL — 适合更低待机功耗电池充电器应用的mWSaver™ PWM控制器   

FOD814 — 系列产品，FOD817系列4引脚高工作温度光电晶体管光电耦合器 
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