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摘要

摘要

本文设计了一款升压式DC／DC变换器，输入电压范围为2．7V到5．5V，适用

锂离子电池供电的便携式设备，可输出高达18V的稳定输出电压，负载电流最大

达200mA。电路采用电压控制型PWM方式调制，内建频率为1．SMHz的振荡器。

采用同步整流技术提高系统效率。同时对升压型变换器的模型建立进行了研究，

设计了过温关断、欠压锁定等保护电路来提高系统可靠性。

此升压式DC／DC变换器的子模块由带隙基准电压源、LDO稳压器、误差放

大器、PWM比较器、钳位电路、振荡器、系统补偿电路等单元电路组成。电路

基于0．35urn BCD6S工艺，利用Cadence Spectre仿真工具进行系统仿真，仿真结

果显示本文的设计切实可行，达到设计目标。

关键词： 升压式DC／DC变换器 同步整流



Abs仃act

A b00st DC／DC corlvener with an input supply voltage range from 2·7 volts to 5．5 volts has

been designed in this paper,which could power by one cell Li-ion batteries，could dellver up to

200mA load cu玎ent with a steady output voltage as high as 1 8 volts。The voltage controlled PWM

modulation mode w鹤uSed in the converter with a built-in 1．5MHz frequency oscill粕L

S1．rIldu．onc眦s rectification technology was used to improve system efficiency．Additional fba：tures

include也enllal洲删l protection and under voltage lockout protection,which enhance the

reliability ofthe system，

11lis system contains many functional blocks，such aS the bandgap reference，the

LDO regulatoL the amplifier,the damp circuit,the PWM comparator,the osclllator

粕d me∞lmpcnsation circuit．Under Cadence design environment,the simulation of

也e c武uit锄d system is completed based on BCD6S process．These results of‘

simulation indicate nle circuit design according with the requirement-

Key word：Boost DCfDC Converter Synchronous
Rectification
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第一章绪论

第一章绪论

电源是各种用电设备的动力装置，是电子工业的基础产品，开关电源一直是

市场热点之一。本文首先简要介绍开关电源的发展状况，然后阐述DC／DC开关

电源的分类、特点及发展趋势，最后介绍本论文的主要工作以及论文的架构。

1．1开关电源简介

电源一般按习惯可以分为线性稳压电源(LDO)和开关稳压电源。开关电源就

是利用现代电力电子技术与微电子技术，控制半导体功率开关器件开通和关断的

时间比率，维持稳定输出电压的一种电源。它代表着稳压电源的发展方向，现己

成为DC／DC稳压电源的主流产品。它通过用电子线路组成开关式(方波)电路

来达到对电能的转换。开关电源内部关键元器件工作在高频开关状态，本身消耗

的能量很低，电源效率可达80％以上，比普通线性稳压电源提高近一倍。

开关电源的发展经历了几个时期：电子管稳压电源时期(1950年代)i晶体管

稳压电源时期(1960年代．1970年代中期)、低性能稳压电源时期(1970年代．1980

年代末期)、高性能的开关稳压电源时期(1990年代～至今)。由于开关电源功耗小、

效率高(可高达70％．95％)、体积小、重量轻、稳压范围宽、滤波效率高、不需要

大容量滤波电容等优点，而线性电源效率低(一般低于50％)，并且电压转换形式

单一(只有降压)等缺点，如今开关电源已逐渐取代线性电源。当然线性电源因为

其低噪声、纹波小的优点，在一些电子测量仪器、代线性电源AD／DA和取样保

持电路中，线性电源仍然无法被开关电源取代【l】。

开关稳压电源与线性稳压电源相比，其优点是小型、轻量、效率高。它的这

种优点适应电子设备的轻、薄、短、小与节能的要求，其应用范围迅速扩大。目

前它已成为国际上开发中、小功率开关电源、精密开关电源及电源模块的优选。

驱动集成电源市场蓬勃发展的主要原因有两个：首先是在提高性能的基础上，所

有电子设备中使用的硅组件正不断增加；其次是消费性电子产品大量数字化的结

果，需要更多高性能的电源组件来支持日趋复杂的功能。
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1．2开关电源的市场前景

这几年通信行业的发展，特别是以开关电源技术为核心的通信开关电源，仅

国内就有20多亿人民币的市场需求，吸引了国内外一大批科研人员对其进行开发

研究。目前，国内开关电源自主研发及生产厂家有300多家，形成规模的有十多

家，国产开关电源已经占据了相当市场，一些大公司如中兴通讯自主开发的电源

系列产品已经获得广泛认同，在电源市场竞争中颇具优势，并有少量开始出口。

但是，目前国内电源整机厂家所用的电源管理芯片均由国外公司提供，不仅大部

分利润被国外厂商剥夺，而且技术上受制于人，很难实现大的突破，这对我国的

经济发展和国防建设都非常不利。所以，开发具有自主知识产权的电源管理芯片

已是形势所迫。

1．3论文主要内容及章节安排

论文主要内容：本文的研究课题是升压式DC／DC变换器的研究与设计。设计

采用电压型脉宽调制方式。输入电压范围为2．7v到5．5V，输出电压稳定在18V。

输出最大负载电流可达200mA。本文的内容包括了升压变换器的拓扑分析，电压

控制型变换器模型的建立，电路各个子模块的原理与设计和仿真结果以及整体电

路的设计和仿真。整个系统包含了带隙基准电压模块，LDO稳压器、振荡器、PWM

比较器、误差放大器、输出钳位电路、驱动电路和电压控制型升压变换器的模型，

以及系统补偿网络、欠压保护和过温保护电路。文中设计基于0．35urn的BCD6S

工艺，利用Cadence软件对电路进行了设计和仿真验证，调整子电路的结构和参

数，使其满足设计要求。

本文分为六章，第一章简单介绍开关电源及其市场前景。第二章介绍DC／DC

变换器的拓扑结构，工作原理和调制方式。第三章利用基于状态空间平均法的

MISSCO方法对升压式DC／DC变换器进行建模。第四章提出系统设计指标并给

出电路正向设计思路。第五章对电路各个子模块进行设计和仿真并给出系统整

体真结果。第六章对前文工作进行总结和展望。
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第二章DC／DC变换器原理分析

开关电源DC／DC变换器是将一种直流电压变换成另一种固定的或者可调的

直流电压，也称为直流．直流变换器，它利用无源元件电感和电容的能量储存特性，

从输入电压获得能量，暂时把能量以磁场的形式存储在电感中，或者以电场的形

式存储在电容之中，然后将其变换到负载，实现DC／DC变换。

便携式电子产品通常需要多种电压，但是这些产品只能由一组电池供电，因

此所需要的各种直流电压必须通过DC／DC变换器供给。根据输入电路与输出电

路的关系，DC／DC变换器可分为几种类型，降压型(Bulk)，升压型(Boost)和

升压．降压型(Boost-Bulk)和反相型(Cul【)DC／DC变换器。下面分别介绍这几

种变换器的工作原理。

2．I Boost型DC／DC变换器

下图是Boost型DC／DC变换器拓扑结构，SW是受控制电路决定的周期性

导通的开关， L为升压电感，D为续流二极管，C为滤波电容。

+

卜
图2．I Boost变换器拓扑结构

开关导通时，输入电压加载在储能电感的两端，能量被储存在电感中而不传

递给输出端，根据电感方程，有：

V,．=Ld讲IL (2．1)

由此可以推出：

卜专m出
设输入电压‰保持不变，则有：

(2-2)
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五：争f+厶血(2-3)‘ r L“

其中五岫为开关SW导通前流过电感L的电流，由此可以看出，开关导通后，电

感上的电流线性上升，开关上的电流也呈线性上升，在t=-t。时刻，当开关导通的

状态终止时，电感电流达到最大值：

／LillZt孚fon+k ．(2-4)

开关断开时，电感电压反向，该电压和电源电压叠加后，通过二极管D和负

载电容C加载到负载两端，电感储存的能量通过二极管传递给输出端，同时直流

源也给负载提供能量。则有：

％一‰=哮(2-5)
在t。时刻，流过电感L的电流为：

厶：乞一一毕(㈠) (2．6)

当t-tl=to行时，流过电感的电流最小，其值为：

五血：毛一一毕o(2-7)
将ILmin的表达式带入ILm戤的表达式中，得：

t雠=孚‘+L嗽一毕锄 (2-8)

该式经整理后可得：

％=警‰=[1+号卜 p9，
锄 【 k J

由上式可以看出，该电路的输出电压％高于输入电压‰，所以将其称为升

压型DC／DC变换器。工作过程中，开关的导通时间ton或关断时间ton都可以改变

变换器的输出电压。

2．2 Boost型变换器的导通工作模式

在稳态工作过程中，转换电路存在着滤波电感连续导通模式CCM(Continual-

Conduction-Mode)和非连续导通模式DCM(Discontinual．Conduction-Mode)两种工



第二章DC／DC变换器原理分析

作模式。若稳定状态下每个周期中电感电流都回到零，称为非连续导通模式

(DCM)，若电流回到某一非零值，称为连续导通模式(CCM)【4】。CCM是功率变换

中最常见的工作模式。下面讨论Boost型变换器的两种工作模式。

2．2．1 Boost型变换器的连续导通模式

图2．2 Boost变换器连续模式电感电流波形图

定义变换器的占空比为开关管导通的时间ToN和工作周期T之比：

D=&
。r

开关电源工作在CCM模式下时，一个周期内，开关管导通时间为DT，

乞的净增加量：

△‰=T。N=Vhv
DrL

电感储存能量：

(2一lo)

电感电流

(2—11)

E=三心)2_三孕 p12’

该阶段输出负载电流由输出电容提供，由于开关频率足够的大，周期很短，

可以认为输出电压Vo仅产生一个很小的降低，称为输出电压纹波，它相对输出电

压的值可以忽略，认为负载仍获得均匀的输出电流，为使输出电压纹波尽可能的

小，输出电容必须足够的大。
’

开关断开的时间为(1一D)T，电感电流的下降量为：

△k=半k=警(1-D)T (2．13)

在稳态下，△‰必须等于△k，则电路能够以稳定的能量包的形式向负载传输

能量，则有Boost型变换器的输入输出与占空比之间的关系：
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输出纹波电压△go：

％=尚

△％=等=等

(2·14)

(2—15)

其中易是输出电流，Jjc是负载电阻。厂是开关工作频率。根据纹波电压的指

标可以选择适用的电容值。

定义电压纹波系数：

y：AVo：旦 (2．16)
。

Vo RCf

由上式可知：要减小输出电压纹波，可以通过提高开关频率或者增大输出电

容等方法。电感只是作为储能元件，而并非输出滤波器组成部分，因此升压变换

器的输出纹波一般大于降压变换器的纹波。

2．2．2 Boost型变换器的非连续导通模式

在电感足够小或者输出电流厶低于一定值时，变换器有可能进入非连续导通

模式下工作，其开关导通时工作过程基本没有变化。开关断开时，电感电流如图

2．3所示的分成了两个阶段：

图2．3非连续导通时刻电感电流图

如图2-3，它分为ton<f<r2和f2<f<T两种情况(r2为电感电流为零的时

刻)。在O<f≤‰和fDⅣ<f≤f2期间，电感平均电压分别为‰和％一‰，定义

ton=DT，岛=(，2一，DⅣ)／，，则有：

‰D一(％一‰)皿=0 (2．17)
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平均输出电流：

L=；≯肛业≯ (2．18)

平均输入电流等于平均电感电流：

I：垦也 (2-19)t
2Lf

联立上述三式求解可得：

％l+41+4甄／(1一D)2 (2．20)一=一 ’

‰ 2

其中，k为保持变换器处于CCM／DCM边缘的临界电感，这同时也是CCM和

DCM的边界条件。

L：：——c RLD(1-D)2 2-21)
2厂

通过上式可以在选择外围器件中慎重的选择电感使得变换器工作在连续导通状

态。

2．3 Buck型DC／DC变换器

下图为Buck型DC／DC变换器结构示意图。SW是受控制电路决定的周期性

导通的开关，L和C分别为电感和滤波电容，D为整流二极管。

+

图2．4 Buck型变换器拓扑结构

与前文中对Boost变换器的讨论相类似，根据稳态时电感电流的净增加量和

净减少量要相等，得到Buck型变换器输入输出关系：

在电感电流连续的条件下：

‰=DVIN (2．22)
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在电感电流不连续的条件下：

‰=去‰ (2．23)

其中，其中D为开关SW的导通占空比j D2为二极管的导通占空比。

2．4 Buck．Boost型变换器

Buck．Boost变换器是降压．升压混合电路，其输出电压可以小于输入电压，

也可以大于输入电压，且输出电压极性与输入电压相反。图2．5为Buck-Boost电

路的拓扑结构。

+

图2．5 Buck-Boost变换器拓扑结构

在电感电流连续的条件下，得到： ．

‰一与‰ (2．24)

在电感电流不连续的条件下，得到：

‰一去‰ (2-25)

其中D为开关SW的导通占空比，D'为二极管的导通占空比。由上式可知，当D<0．5

时，Buck．Boost电路是降压电路；当D>0．5时，Buck．Boost电路是升压电路：

2．5 Cuk型变换器

Cuk变换器其实是由Boost和Buck两种变换器组合而成。下图所示是一个

Cuk变换器。它可以拆分成上面两种电路。Cuk型电路的最大优点是工作在连续

工作模式下时，它的Boost部分提供一个非常平滑的输入电流。Buck部分提供平

滑的输出电流。
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r可一”
o

f 孓 5

I

r

图2．6 Cuk变换器拓扑结构

与前文讨论类似，在电感电流连续的条件下，得到：

‰一南‰
在电感电流不连续的条件下，则有：

‰一号‰

(2—26)

(2-27)

由上式可知，当D<0．5时，Cuk电路是降压电路；当D>0．5时，Cuk电路是

升压电路。Buck-Boost电路和Cuk电路都是升降压型混合电路，故有很多共同特

性，不同之处是Cuk电路借助电容来传输能量，而Buck-Boost电路借助电感来传

输能量。

2．6 DC／DC变换器的调制方式

开关电源中，控制电路的主要功能是为开关管提供时间或比率可调的驱动脉

冲，从而达到稳定的输出电压的目的。目前出现的有时间和比率调节的方式。调

节方式有四种【2】：脉冲宽度调制(PulSe．、矾dth Modulation，PWM)，脉冲频率调制

(Pulse—Frequency Modulation，PFM)，调宽调频(PWM·PFM)和跨周期调锘lJ(Pulse

Skip Modulation，PSM)。

2．6．1 PWM工作方式

PWM工作方式是指保持工作频率恒定，通过改变功率开关管的导通时间或

者截止时间来改变占空比的一种调制方式，是目前功率变换器中应用最为广泛的

’一种控制方式【3】。

工作原理：首先对被控输出电压进行检测，得到反馈电压，将其加至运放的

反相输入端，另一个精确的基准参考电压加至运放的同相输入端。反馈电压与基
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准电压比较后输出直流误差电压，加至PWM比较器的同相输入端，另一个固定

频率的振荡器产生锯齿波信号加至比较器的反相输入端，二者经过PWM比较器，

输出一方波信号，此方波信号的占空比随着误差电压变化而变化，实现脉宽调制。

PWM控制的实质就是在输入电压，内部参数及外接负载变化的情况下，控

制电路通过被控制信号与基准信号的差值进行闭环反馈，调节主电路开关管的导

通时间(即脉冲宽度)，保持脉冲的周期不变来达到稳定输出电压的目的pJ。PWM

反馈控制分为电压控制和电流控制。

2．6．2 PFM工作方式

PFM是保持方波宽度不变，调节开关管的截止时间，通过改变脉冲频率来稳

定输出电压。其特点是：输出取样值控制频率控制器，占空比变化范围大，效率

高，功耗低，输出电压的可调范围比PWM方式大。并且在负载变化范围大的情

况下，可得到较高的效率。但是，滤波电感为了能适应较宽的频段，其体积和重

量必定也要增大。

工作原理：取自输出端的反馈电压加在误差放大器的反相输入端，另一个精

确的基准电压加在误差放大器的同相输入端，二者之间的压差被放大后去控制可

变频率控制器。可变频率控制器是一个压控频率变换器，提高输入电压就能提高

输出脉冲的频率。输出电压的改变就是通过调整开关频率得到调整的。

PFM控制的实质就是在轻负载的情况下，变换器只有比较稀的脉冲群，在脉

冲群与脉冲群之间两个基本点功率管都关断，电路空闲不工作，电感电流为零。

在这个过程中，输出电容为负载提供电流。当输出电容放电，使得电压低于基准

电压时，变换器重新工作，再产生一些脉冲群，使得输出电容被充电。显然，电

路中与负载无关的损耗减小，随着负载电流的减小，空闲时间增加。

2．6．3 PSM调制模式

PSM是通过改变有效工作频率来改变输出功率的控制方式。其开关损耗与输

出功率成正比，效率几乎与负载无关。

工作原理：控制器对输出电压进行检测，如果在一个时钟周期内输出的电压

值低于额定值，则这个周期内开关管导通。否则开关管截止。这样就可以使得输
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出电压稳定在额定值左右。PSM通过控制开关管在一个周期内是否导通来调节输

出功率。在达到稳定后，开关管的平均工作频率，即有效频率由负载决定。如果

负载足够大，开关管将在每个周期内导通，此时有效频率达到最大工作频率

石缎=1／T。在一般情况下，开关管只在部分周期内导通，此时有效频率兀将小

亍{呲-

考虑到PWM调制方式控制电路简单，灵活，动态响应比较好，文中设计采

用PWM调制方式。

2．7 PWM调制的两种控制模式

在DC／DC变换器中，通常用反馈回路来控制输出电压，根据采样的变量的

不同，分为电压控制和电流控制。考虑到电压型控制只有一个控制环路，设计分

析比较简单，并且电路体积较小，振荡器产生的幅值比较大，抗干扰能力比较强，

文中设计采用电压型方式进行控NEG]。下面重点介绍电压控制型调制方式的原理。

2．7．1电压控制

L

图2．7电压控制原理图

电压控制的原理图如图2．7所示，输出电压Vo经过采样电阻的分压后输入到误差

放大器的反相端，误差放大器同相端为带隙基准提供的基准电压、，0，二者经误

差放大器放大输出的直流电平vE作为PWM比较器的门限，与振荡器产生的固定

频率的锯齿波比较，输出一方波，经过驱动电路后驱动功率开关管。输出电压下
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降时，反馈电压下降，误差放大电压增大，比较器门限增大，开关导通时间越长，

从而保证电感储存足够的能量，维持负载电压的稳定。由以上分析可知：

％=么(％一‰) (2．28)

％=3Vo (2．29)

％=％而A (2-30)

其中A为误差放大器的增益，p为反馈系数，如果彳卢>>l，输出电压Vo 2％吉，
则此时％是一个与输入电压‰，负载电流t无关的调制电压。

由分析可知，电压反馈控制只响应输出负载电压的变化，当负载电流或者输

入电压变化时，必须等到负载电压发生变化时才能够响应。同时因为DC／DC变

换器的电流经电感使得滤波电容上的电压信号对电流信号产生90度的相位延迟，

这种延迟经常为一个或者多个周期。由于输出的LC滤波给回路增加了两个极点，

对环路稳定性造成不良影响，通过设计合理的补偿网络可以抵消这两个极点的影

响，使系统达到稳定。

电压控制模式的优点有：

(1)PWM三角波幅值较大，脉冲宽度调节时具有较好的抗噪声裕量；

(2)占空比调节不受限制；

(3)对于多路输出电源，他们之间的交互调节效应较好；

(4)单一反馈电压闭环设计，调试比较容易；

(5)对输出负载的变化有较好的响应调节。

缺点有：

(1)对输入电压的变化动态响应较慢；

(2)补偿网路设计本来就较为复杂，闭环增益随输入电压而变化更为复杂；

(3)输出LC滤波器给控制环增加了双极点，在补偿误差放大器时，需要将主

极点低频衰减，或者增加一个零点进行补偿。

2．7．2电流型控制方法
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电流型控制原理图如图2．8所示，与电压型不同的是误差放大器的输出并不

直接与锯齿波做比较而是与一个变化的合成的三角波合成信号做比较，然后去控

制开关管的导通。与电压模式相比，电流模式是双闭环系统。外环由输出电压反

馈电路形成，内环由采样电感输出电流电路形成。内环电流在每个周期内上升，

不仅可以响应负载电压的变化，且可以响应电流的变化，比电压具有更大带宽。

因为本设计中没有采用电流型控制，不再赘述。

图2．8电流控制原理图
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第三章DC／DC变换器的建模方法概述

3．1 MISSCO的引入

DC／DC变换器是一个线性与非线性结合的负反馈系统，如何判定它的稳定性

成为问题，由于开关频率很高，一次仿真需要花费很长的时间，通过一次次仿真

进行尝试补偿显然不可取，而且变换器的频域特性至关重要，并不能直接从仿真

结果中得到，所以有必要对变换器的低频工作特性进行建模，从而更好的了解系

统的动态和静态特性。为补偿网络和误差放大器的设计打下基础【刀。

目前对DC／DC变换器系统建模的方法很多，一个广为人知的方法就是S．Cuk

和R．D．Middlebrook提出的状态空间平均法[zl。文中的建模方法是在基于状态空间

平均法基础上，加入了一些特定的假设将电路结构进一步简化，从而建立合适的

电路模型。

首先引入MISSCO的概念，即Minimum Separable Switching Configuration，

此处定义为满足如下两个条件的电路结构：

(1)可以从变换器电路中分离并且用低频等效电路来取代；

(2)包含了变换器中全部的开关元件，尽量少含变换器中其他的电路元件。

一旦变换器中的MISSCO模块被定义，恒流源和恒压源就可以连接在

MISSCO的端口来等效开关部分对电路的响应。

3．2 Boost变换器低频模型的建立

利用上述方法对文中论述的Boost变换器建立模型。在设计中通过选取合适

的电感值可以避免变换器进入非连续工作模式，此处建模时将非连续模式考虑在

内主要为了模型的可扩展性，首先考虑连续模式下变换器的工作特点，电感被等

效为恒流源，MISSCO模块只含开关。

3．2．1连续模式下的变换器工作特点

参考图3．1中的两幅图，分别代表了连续模式下开关打开和关闭时的等效
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MISSCO部分。在0<r<DT时刻开关导通，在DT<r<T时刻开关关断，

(a)O<t<DT时的等效电路

图3．1连续模式下Boost变换器MISSCO的定义。

如果直流源L和圪已经确定，之和％作为它们的响应，其平均值可以表示为：

屯陋=如=；雾圳西=_(1-D)L
屯陋代表fc的平均值。

(3—1)

．DT T

VBAVE"--亭【，L置办+J厂(％一R2ic)dt]=LR+(1一D)％(3-2)
‘0 DT

其中：R=DRl+(1-D)R2，V删陋代表％的平均值。

将这两部分结合起来，可以得到Boost变换器在连续模式下的低频等效模型，

如下图所示。。

从这个模型可以推出：

也可以写作：

I．k俪L —I。!c vc

mM掣ISSCO
一

：

!

{
h
C
I

j ：
I

：
}

图3．2连续模式下的Boost变换器低频模型

J』(s)=—VA(_s)-再(I-FD)V—c(s) (3·3)
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沁，， m』n、2№)一篇 (34)Ic(s)=一(1一D)14(s)=(1一D)2——_孝 ‘。

3．2．2非连续模式下变换器的工作特点

假设变换器工作在非连续模式下，如果此时L还被等效为恒流源则会在

(D+D2)丁<f<T时间内在B点产生无穷大的电压，所以这时的L被等效为

MISSSCO内部的一部分。三种工作状态下MISSCO如下图所示：

(a)0<t<DT时刻等效电路(b)DT<t<(D+D2)T时刻等效电路

(c)(D+D2)T<t<DT时刻等效电路图 (d)电感电流波形图

图3．3 Boost变换器非连续模式下等效电路

参考上图，推导： (假设尺。=R2=0)

(1)在0<，<DT段，SWl关闭SW2打开：

‘=圪圭
砝=0

(2)DT<t<(D+4)丁，SWl打开，SW2关闭：

‘=呢警也吲扣DT)
毛=一i月

(3)(D+见)丁<f<T，SWl和SW2都打开

(3-5)

(3—6)

(3-7)

(3-8)
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对上面电流站和‘求其平均值，有

f剧陋=L=Va矗D(D+D：)
iCAVE=L一匕去加：

D：可以从图3．3(d)中电感电流中推出

D，：j，LD
2

％一■

(3—9)

(3-10)

(3·11)

(3-12)

综合上面公式推论，可以得到图3．4中Boost变换器的非连续状态的低频等

效模型。

k—f⋯一 1 Kl^ 一 ! ! K

m罩。 j {： 宁l

巩；击。i I

R

图3．4 Boost变换器非连续模式等效模型

图3．5和3．6中表示的％为非连续模式下电感电流，屯是连续模式下电感

电流。K啪和K眦是两个电压为零的电压源，它们用来检测％和，址的值。D

和D2在这里以电压的形式出现，见由D产生，两个二极管的作用是将D：限制在

0伏N(1-D)之间。

图3．5复合模型中的非连续电感电流和连续电感电流



第三章DC／DC变换器的建模方法概述 19

图3．6复合模型中产生D2部分电路

将连续模式和非连续模式两种模型结合起来，可以得到图3．7中同时适用于

连续和非连续模式的复合模型。复合模型分别模拟了连续和非连续状态下的电感

电流【91。

l I。：： LL+Ira I。=

≥D2+D}L。{L

≥J t∈r ∈
I

图3．7 Boost交换器复合模型

变换器的建模分析是研究它的基础。有助于控制芯片的设计和性能的优化。

本章介绍了在状态空间平均法的基础上引入MISSCO概念的一种方法。推导了

Boost变换器在连续工作模式和非连续工作模式下电感和开关的行为特点。通过

数学分析建立了等效的复合变换器模型。为后续电路中研究电压控制环路的稳定

性，和设计补偿网络的打下了基础。具体频率特性和补偿网络的仿真结果可参见

后面章节。．
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第四章BOOST变换器系统级分析

4．1系统指标

本文设计的Boost变换器系统参数指标如表4．1所示。

表4．1 Boost变换器系统参数指标

输入电压范围 2．7V--一5．5V(适用于一节锂离子电池或者三节镍镉电池)

输出电压范围 18V 工作频率 1．5MHz

输出电流 1 00mA--一200mA 纹波电压 _<60mY

线性调整率 Sl％(％Ⅳ) 负载调整率 Sl％(％／A)

转换效率 ≥85％ 最大负载电流 200mA

工作温度 -45℃～125℃ 启动时间 <5ms

过温保护 148℃开启 欠压锁定 2．5V—，2．7V

4．2外围元器件的选择

在选择外围电路的器件参数时，需要考虑到以下几个因素

根据工作模式和电流能力选择电感型号，包括最大饱和电流和电感值。电感

应选择直流电阻较低，饱和电流较大的功率电感。当流经电感的电流较大时，由

于磁芯的饱和将使实际电感值下降，所以应选用饱和电流大于实际流过电感的峰

值电流的电感。过小的电感量将会使电感电流不连续造成电流输出能力降低，输

出纹波较大。电感值过大会造成瞬间响应变差，并增加DC／DC变换器的体积。

电感值的选取应当以实际输入输出条件及对输出纹波瞬态响应等要求为依据。

综合考虑电源纹波、体积和成本，选择电容容量适中、漏电电流小的电容。

4．2．1电容的取值

对于Boost拓扑，输入电压最小时是其最恶劣的情况，因为这时占空比最大，

并且平均电流五=￡％最大，所以设计时要考虑‰曲的情况。输出纹波电压限
制了电容取值。在每个周期T时间内，在0<r<DT时，输出电容与电感隔离，
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电容为负载提供能量：

Q=Io·DT=q·AV (4．1)

取乇典型值为150mA，频率为1．5MHZ，D为85％，要求△y<60mV，则

得到电容最小要大于1．41 z∥。

4．2．2电感的取值

根据电感电流纹波△t和输出电流易相对值关系司划分CCM和DCM两种工

作状态【101，即电感电流连续和不连续的工作状态，并且在两种状态之间存在一个

临界状态点，即在电感电流下降到零时，新的周期恰好开始，三个状态的特点分

别为：

CCM状态： 。

‘丢△五<易 (4．2)

临界状态：

昙△五=易 (4．3)

DCM状态g

扭>Io(4-4)
所以在临界状态有：

易三互1△L=三孚D丁(1一D) (4j)

得到临界电感值为：

k=‰切p等 件6)

‰的输入范由是2．7V～5．5V，输出电流最小为100mA，得到电感取值：

三≥‰叼P等 件7)

可见在输入电压最大，输出电流最小时有最差情况的电感值L为3．9uF，符

合常用电感的最小规格是4．7uF。
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4．3．1同步整流基本原理

4．3同步整流技术

开关电源的损耗主要由功率开关管和输出端整流管的损耗组成，在大电流输

出的情况下，整流二极管的导通电压较高，输出端整流管的损耗尤为突出。快恢

复二极管(FRD)或超快恢复二极管(SRD)可达1．OV～1．2V，即使采用低压降

的肖特基二极管(SBD)，也会产生大约0．6V的压降，这就导致整流损耗增大，

电源效率降低【111。

同步整流技术是采用通态电阻极低的功率MOSFET，取代整流二极管以降低

整流损耗的一项新技术。它能大大提高DC／DC变换器的效率并且不存在由肖特

基势垒电压而造成的死区电压。功率MOSFET属于电压控制型器件，它在导通时

的伏安特性呈线性关系。用功率MOSFET做整流器时，要求栅极电压必须与被整

流电压的相位保持同步才能完成整流功能，故称之为同步整流。利用MOS管整

流时，其上压降可以通过采用大宽长比管子而降得很低，可以显著提高转换效率。

采用功率MOSFET代替功率二极管作为整流元件，实现了输出整流管通态压降

小、耗散功率低，效率高的DC／DC变换器。

选择功率MOSFET管时应注意，它和双极型晶体管不同，栅极电容比较大，

在导通之前要先对该电容充电，当电容电压超过阈值电压时才开始导通。因此栅

极驱动器的负载能力必须足够大，以保证在系统要求的时间内完成对等效栅极电

容充电。利用低导通电阻的MOS管取代二极管整流的同步整流Boost变换器基本

结构如下图所示。

图4．1同步整流结构示意图

4．3．2同步整流的死区时间控制
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由于功率管的栅电容很大，驱动电路要用几个璐甚至更长的时间来使其翻

转，带来两个功率管同时导通的隐患，因此需要在两个功率管的开启和关断之间

人为的加入一定时间延时，以保证一个功率管完全关断后另一个开始导通。这段

时间称作死区时间，死区时间内由功率管的体二极管充当续流二极管，工作方式

与普通二极管类似。导通压降约为0．7v，显然，死区时间过长，将引起较大损耗，

因此同步整流中的死区时间应精确控制【12】。

在众多死区时间控制技术中，交错延时死区时间控制电路比较简单，使用较

为广泛。在电路设计中，可以通过计算估算出整流管的寄生电容大小，再根据负

载电流算出寄生电容的放电时间，只要反相器链的延时时间等于寄生电容的放电

时间，就不会产生整流管体二极管导通损耗或开关电容损耗，从而实现高效率的

转换。

交错延时死区时间控制电路，可以通过反相器链来控制延时时间，如果负载

电流发生变化，寄生电容的放电时间就会跟着改变。负载电流变大，寄生电容很

快放完电，此时整流管还没有导通，整流管体二极管在电感作用下会导通，产生

导通损耗；负载电流变小，寄生电容还没有放完电整流管就开始导通，寄生电容

会通过整流管放电，产生开关电容损耗。考虑到交错延时死区时间控制电路比较

简单，可以从全负载范围来考虑选择一个合适的固定死区时间，而忽略那些随负

载电流变化带来的损耗，从而避免采用复杂的电路结构来进行死区时间控制。

4．4功率管尺寸的确定

功率开关管的选择需要满足电流能力、损耗大小和耐压等要求，功率开关管

允许的最大损耗需结合系统效率要求，作损耗分析获得。系统的损耗包括了整流

损耗，电感ESR损耗，输出电容ESR损耗，功率开关管导通损耗，功率开关损

耗和功率管驱动损耗等，下面逐一分析。

4．4．1电阻引起损耗

图4．2为Boost系统工作时的寄生电阻电容示意图，G。等效两个功率管的寄

生电容，电阻Roc。和冠分别等效电感直流电阻和输出电容的ESR电阻。
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由电阻引起的功率损耗就是开关打开和关断时两条通路上的电阻损耗之和。

％=籽似¨¨出+弘c‰⋯叫 ㈤，

竺久(t)2[曩DcRl+D‰-+(1一D)廓l】

其中如(t)是平均电感电流，如。和彤。分别是N型功率管和P型功率管的导通

电阻。理论上增大功率管的宽度肜可以降低导通电阻从而减小电阻引起的损耗。

4．4．2寄生电容引起损耗

如果以减小电阻损耗为目的，一味增大功率管的宽度矿，伴随宽度形的增加，

寄生电容也伴随面积的增加而增加。由寄生电容充放电引起的损耗

‰=筋。嘞=／(C，Ⅳ．+CP，t)‰2 (4．9)

其中CⅣ。和q。分别是两个功率管的寄生电容。可见，在增大矿减小导通损耗

和减小形减小电容充放电损耗的两个不同方向上存在着一个最优功率管宽形。

4．4．3驱动电路引起损耗

驱动电路损耗，驱动电路的损耗包含了开关功率管和整流功率管两部分的损

耗：

k=％+嘞=氐(‰)丧+鲰(‰)鼍 (4-10)

其中％栅是驱动功率管栅极的驱动电压。
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4．4．4静态功耗和死区耗散

电路所有的控制电路，包括偏置电路，运算放大器，比较器等几乎所有模拟

电路模块都需要一定的静态电流来维持其工作，数字电路虽然理论上不存在静态

电流损耗，但是由于总数量很大，在频率很高时，其栅极在状态改变中由寄生电

容充放电造成的损耗同样不容小视。静态电流引起的功耗可以表示为：

尼=‰·乇 (4．11)

在死区时间内，两个功率管都不导通，此时续流二极管由整流功率管的体二

极管充当，工作原理类似普通二极管，导通压降大概为O．7v。引起的死区耗散可

以表示为

，

昂=‰冬(屯)等 (4．12)

其中k是指死区时间，吃础是整流管的体二极管的导通压降。

通过以上描述，可以看到，电路总的损耗是这几个方面损耗之和：

尸=气+％+忍+匕岍+易 (4．13)

4．4．5功率管的最优尺寸

因为上式中涉及的导通电阻，寄生电容都和功率管面积A。和4。成比例，用

总功耗P分别对如l和4l求偏导并令具结果为零。司以求得便损耗P最小的功翠

管面积。

A--lout．㈨(I_D)：‘‰-／硒·嘞+‰．(k‰) ⋯)

4t 2易沂插％l／2鳓·％+％。(‰％叮) (4-15)

其中‰-2舞，如t=如RP___LI，b。，‰，和如-，％。分别是两管的栅
漏和栅源单位面积寄生电蓉。可以看到，通过查询工艺参数和求出系统稳定时的

占空比D可以求出两功率管i面gl,。以输入电压3．6V，输出电压18V为例，忽略

功率管的导通压降，占空比为80％。带入到式4．14和4．15中。可以求出开关功
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率管的宽约为12ram，整流功率管的宽约为34．4mm。

4．5输出钳位技术

注意到图4．2中的系统示意图，需要有一路信号来驱动P型功率管充当整流

二极管。使得驱动信号DRP与输出电压vc岍一样高时，即整流管的栅源电压

V品=vc岍一Ⅵ粕=0时，PDMOS管关断，DRP信号低于V(岍，即整流管的栅源

电压V品=Vc岍一V品>VnI时，PDMOS管开启。理论上V品越大，越能够快速

的为功率管的栅电容充电，使其翻转。但是栅源之间的SiO：绝缘层很薄，过高的

V品可能将其击穿。而输出电压vc岍在电路启动后逐步上升到18V。所以需要一

个合适的DRP信号来驱动整流管，．使整流管开启时，其栅源电压V品始终低于

DMOS管栅源击穿电压vBvG。(3．3V)。本设计中采取的方法是设计一路输出钳位电

路，通过将输出电压Vc岍进行钳位，得到一始终低于vc岍约3V的电压‰。
经过电平位移后为整流管提供一摆幅在‰和vc岍之间的方波充当驱动信号。
具体实现电路将在下一章提出。

4．6．1系统引脚定义

4．6系统工作原理及引脚定义

如图4．3系统框图所示，系统输入输出引脚共6个，下面对其分别定义：

V0引脚：系统的电源输入。直接连接一节锂离子电池或者三节镍镉电池，给电

路中的功率管、模拟电路模块和数字电路模块供电。为了降低输入端的纹波和消

除噪声问题，需要在此引脚加入输入电容；

EN引脚t系统使能引脚，EN高电平时有效，EN低电平时内部模块关断；

GND引脚：系统所有模块的地线；

SW引脚：电感和功率开关管的连接端；



升压式DC／DC变换器的研究与设计

FB引脚：反馈电压引脚，采样自输出电压并作为误差放大器的一端输入；

VOUT引脚：系统输出电压。

4．6．2系统工作原理

图4．3芯片系统框图

图4．3为变换器系统工作原理框图。当EN信号有效时，系统进入工作状态。

VOLTAGE REF为带隙基准产生模块，为内部电路提供1．226V的基准电压。LDO

模块为内部电路提供稳定的2．5V电平VDD。FB为反馈端引脚，采样输出电压

VOUT后，与软启动电路产生的启动信号一同输入误差放大器，经过误差放大器

放大后的输出电压有可能超出振荡器产生的三角波幅度范围，采用钳位电路限制

误差放大器输出的范围，然后送入PWM比较器与振荡器产生的频率为1．5MHz

的三角波比较后输出驱动信号送入逻辑控制模块，在与低压锁定和过温保护信号

经过逻辑运算后输出。由于DMOS管的栅电容很大，不能直接由该输出信号驱动，

分别设计了驱动开关管和整流管的驱动模块。P CLAMP模块将输出电压VOUT

钳位后输出一路合理的电平为整流管的驱动电路提供“地"线。

4．6．3各子模块功能说明

基准电源模块(VOLTAGE_REF)：给运放、稳压器及其它模块提供参考电压；

稳压器(LDO)：给运放、比较器、振荡器等模块提供2．5V内部稳定电源电压；

误差放大器(EAMP)-当输出电压变化时，将输出电压的采样电压与参考电压的误

差信号放大，输出电压作为PWM比较器的比较参考电压；

PWM比较器：比较振荡器产生的固定频率的三角波和误差放大器输出电压从而
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产生驱动信号控制开关管的导通和关断；

振荡器(osc)：输出频率为1．5MHz的振幅为1V的三角波信号；

驱动电路(DRIVER N，DRIVER_P)：分别是开关管和整流管的驱动电路。增强

PWM比较器输出信号的驱动能力；

钳位电路(CLAMP)：将误差放大器的输出通过钳位得到在PWM比较器可比较范

围内的电压；

软启动电路(SOFTSTART)"为系统提供软启动信号；

输出钳位电路(P CLAMP)：将输出电压钳位后得到一个始终与输出电压相差3V

左右的电平作为整流管的驱动电路的“地"线；

保护电路(UVLO，OTP)"为系统提供过温保护信号和欠压锁定信号。
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第五章电路子模块设计

5．1带隙基准电路的设计

带隙基准电路的主要功能是为电路的其它单元提供稳定的输入电压和温度变

化影响极小的基准电压，还可以提供PTAT偏置电流。是电路设计中极为重要的

模块。该模块的设计要求为：输出为1．226V的直流电压，温度系数低于10个

ppm／。C。

5．1．1带隙基准工作原理

工作原理：根据硅材料的带隙电压与输入电压和温度无关的特性，利用两个

具有相反温度系数的量以适当的权重相加，可以得到理论上的零温度系数基准。

双极晶体管的基极一发射极电压，或者说PN结二极管的正向电压，具有负温

度系数‘131。 监：—VBz-(4+m—)Vr-Eg／q
a丁 丁

(5·1)

‰的温度系数与温度有关系，与‰本身的大小有关，当‰≈．750mV，T=300。K

时：

盟≈一1．5加矿／。K (5—2)

两个双极晶体管工作在不相等的电流密度下，那么它们的基极一发射极电压的差值

与绝对温度成正比。例如，两个同样的晶体管(L．=Is2)偏置的集电极电流分别为

咄和厶，并忽略它们的基极电流，那么：

△‰=‰t一‰z=巧lIl等一巧lIl去 (5-3)

这样，‰的差值就表现出正温度系数：
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—aAV—B,：鱼ln胛(5-4)
ar g

利用这两种正负温度系数电压，得到：

y-腰=a1K晤+a2(巧Inn) (5．5)

因为室温下a‰10T≈一1．5mV／。K，art／OT≈+0．087mV／。K，通过选取口l和a2，

可以得到零温度系数。

5．1．2带隙基准电路实现

I
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图5． 带隙基准电路图

上图为带隙电路的结构，运算放大器与 管构成一个负反馈，使得运放

正负输入端电压相等。发射极面积之比为 的两个三极管Q1、Q2的基极-发射极

‰的差值△‰加在电阻墨上。由前面的分析可知，△‰与绝对温度成正比，

电阻上的电压也和绝对温度成正比，可以用来补偿Q1的‰中随绝对温度减小的

部分，合理地选择墨和 的值，就可以得到与温度关系很小的输出电压：

％=‰，+鲁·巧·lIl疗 (5．6’

’

为了使电路在上电过程中能够进入正常工作点，加入了启动电路，启动电路

由 ， ， ， 管组成， 和 管采用二极管方式连接，电路

上电时， 管的栅极电压为：
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K19=‰一VsGIg—VSGl6 (5．7)

设计时保证：

v玳一V,SGl6一I"rSGl8>‰ (5．8)

则电路上电时M19管导通，拉低M7，M9，M14，M15的栅极电压，电流流

入带隙基准的核心电路。电路进入正常工作后，V矗大于Vm，使得M20管导通，

关断启动电路，不再消耗电流，不影响电路正常工作。电路中需要一个高增益的

放大器来保证电路中放大器两端的电压相等，因此采用了PMOS输入的两级放大

器，并且使用自偏置结构。

5．1．3带隙基准仿真结果

(1)带隙基准的建立

带隙基准电压的瞬态仿真波形如下所示：图5．2为电源电压从0V开始上电到

3．6V，温度为27℃，在不同模型参数下，启动电路开始工作，带隙基准电压建立，

最后稳定在1．262V。

i卜多銎 鬃鬻 器“Ⅲl●一。 ’一一

∥

一
B⋯ 一

／．，
图5．2上电过程中带隙基准电压的瞬态特性

(2)温度系数仿真(Temperature Coefficient，TC)

由于温度变化而引起基准输出电压的变化量，简称温度漂移，单位是

10_6y／℃(即1 ppm／。C)。温度系数反映了基准源在整个工作温度范围，输出电
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压最大值与最小值相对正常输出时的变化，其计算公式如下式：

TC：【—上蜓当!L一】l o。6 y／·C (5．9)
‘‰勰舭×(乃愀一‰)。

理论上带隙基准电路可以实现零温漂，实际上受到很多因素的影响，基准电压只

能接近零温漂。通常来讲，TC的数值为几十个ppm／。C，下图为本文中设计基准

电压与温度的曲线关系，在电源电压为3．6V时，进行40。C到正120。C的温度扫

描，电压变化范围为1．72个mV。

弼={篙筠)-8．～PPloppml226 1120
，c (5-10)』乙2{一}2 6． 乙 、⋯，

、1． × 一(_40)1
7

可以满足电路需要。

图5．3基准电压与温度关系图

(3)线性调整率仿真

图5．4是室温为27℃时，基准电压随电源电压变化的曲线，由图可知，电源

电压从3V变化到5．5V时，基准电压的线性调整率为：

line regulation-。罴蒜-0．34m了／v(5-1 1)

墨墨翟[=3鬣蜀墨岂二====nC
f v}二======二===

图5．4带隙电压随电源电压变化曲线
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(4)电源抑制比仿真

电源抑制比(PSRR)是输入电源变化量(以伏为单位)与输出变化量(以伏为单

位)的比值，常用分贝表示。它实际反映的是输出电压对电源线上的“噪声"的一

种抑制能力。定义如下：

勰：—Rippl—epo．。,： ! (5．12)
Rf勿，I眵呻啊 4(p蛳付．唧埘)

其中R却昆～和R枷晚叫分别为电源电压和输出电压的小信号变化量，

4(朋一唰)为输出电压对电源电压的增益。图5．5为基准电压的PSI汛仿真结果，

可以看到电源抑制比达到了75dB，基本可以满足电路需要。
^C R帅n●●

一30

·∞

鼍一M

一●●

一ea

一’一⋯’’一⋯，，

／，一。

}
{

／

． ／／。

图5．5带隙基准PSRR仿真曲线

5．2 LDO稳压器的设计

输入电源V0是一个不稳定的电压值，而变换器的内部单元模块需要一个稳

定的电压源给电路供电，为了方便标准电源的替换，设计使此电压值为2．5V，由

LDO稳压器产生。

5．2．1 LDO稳压器原理：

LDO稳压器由以下四个基本的电路模块构成：基准电压源，其功能是为LDO

稳压器提供一个具有较高精确度和热稳定性的电压源；误差放大器，其功能主要

是用来控制输出电压，将voUT的分压与基准电压进行比较，然后通过负反馈控制

PMOS功率管的栅极电压，从而控制输出电压vC}Ⅵ到需要的值；反馈网络，它的
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作用是设定一个稳定的输出Vc岍，并通过电阻分压后与V去进行比较；功率调整

管，它的主要作用是向负载输出大电流提供通道，理想的功率管是PMOS管，能

够实现低压差输出【141。

LDO主要结构如图5．6所示，对于一个稳压器电路，电压调整率和负载调整

率是重要的质量参数。它们分别表示了输入电压变化、输出负载变化时输出能够

保持在规定值上的能力。根据LDO线性稳压器的基本原理，对放大器的直流开

环增益要求较高。因此运放的跨导越大，稳压器的电压调整率和负载调整率性能

越好。放大器的输出电流直接驱动PMOS管，能够提供足够大的输出驱动电流。

输出驱动电流跟随负载变化，误差放大器本身必须在负载变化时仍处于放大状态，

保持负反馈从而实现稳定的输出。

图5．6 LDO结构示意图

5．2．2 LDO稳压器电路实现

在LDO电路中，M1，M2，M3，M4，M5管构成放大器的第一级，M5为第

一级提供偏置电流，M7，M6构成放大器的第二级，M6管为第二级提供偏置电

流，R1，R2为反馈电阻，由于放大器的作用，R2上端的电压被钳制在基准电压

的大小，适当选取R1，R2的阻值，就可以得到2．5V的输出电压。

图5．7 LDO电路图
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5．2．3 LDO仿真结果

(1)温度系数仿真：

令输入电压为3．6V，对稳压电路进行直流扫描，温度范围为．55～125 oC，仿

真结果如图5．9所示。由图可知：当温度从．55～1250C变化时，基准电压从2．49644

变化到2．50068V，差值为4．24mV，温度系数为9．42 pprn／。C。

◇C Responr,9

2，591密

2．5毋谚露

o．4990
>
—2，4980

2．49721

2。4参$毋

＼

一ternP f e 1

8：(28．1§j’2．：。白谚5毒， ‘辫。辨：51，87790

图5．8稳压电路的温度特性

(2)电压调整率仿真：

温度27℃，输入电压从2．7v上升到5．5V，稳压器输出如下图，电压调整率

为： line：gulati=器=0．66mVA(5-13)linereKrulation
66V ／v

=————————————————一=
(5．5—2．7)

2．5a55矗

2．5a53a

2，505'a

2．5a49D

2．5a|．7D

多．5m45口

2．5a43D

2．5a．．'a

2．5a500

2．5a57a

2．5a55a

DC Rosponlse

?

”／。，／j
vdd

图5．9稳压器输出随电源电压变化曲线
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5．3振荡器的设计

振荡器的作用是为了给PWM比较器提供一个固定频率的三角波，使其与误

差放大器的输出比较后产生驱动信号【15】。振荡器频率即为开关工作频率。本设计

中开关频率是1．5MHz。

工作原理：如图5．10所示，用一个恒流源，。为电容C充电，电容上的电压分

别与两个基准电压做比较后输出到RS触发器，RS触发器的输出作为M1的开关

信号控制其开关，从而决定电容放电。振荡器开始工作时，电容上电压

％<‰∞矽<‰脚，比较器R，S端置为l，0，触发器输出为低，Ml截

止，恒定电流厶对电容C充电，电容电压‰∞矿<％<‰删时，R，S端

置为1，触发器输出保持，继续对电容C充电，当％>‰删>‰工D矿时，

触发器输出0，1，触发器输出为高，M1管打开，电容放电。当电容电压低于‰加矿

时，循环往复，电容上电压即为输出三角波电压【161。

电容充电时间：

放电时间：

C

z=坠鼍÷型

图5．10振荡器结构示意图

乃=坠宁
L为放电电流，它的大小又由开关管的大小决定。故振荡周期：

(5-14)

(5—15)

(5-16)

I爪了—{0Q硅
．■
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T=t+巧=c(‰一HIGH一‰一LO∥)咛+手)
10 1S

从周期表达式可以看出，通过调整充电电容大小和放电管的大小可以改变振荡周

期。可以从图中读出三角波的振荡频率约为1．5MHz，振幅约为lV，这个固定频

率的三角波会与后文中误差放大器的输出进行比较从而为开关管产生驱动信号。

图5．11振荡器输出波形图

5．4 PWM比较器电路设计

PWM比较器是控制电路很重要的组成部分，电路的主要功能是把误差放大

器的输出经过CLAMP电路钳位后的输出与固定频率的三角波比较，产生PWM

脉宽控制信号，进而改变占空比，控制开关管的打开或者关断【1刀。”

比较器需要足够的增益来达到较高的分辨率，因此采用两级CMOS比较器结

构是很好的选择，比较器的设计和运放的设计很相似，所不同的是比较器工作在

开环状态下且不需要补偿。其电路结构如图所示：从左至右，M1，M5，M6，

M7，M8构成比较器的第一级，M9，M2，构成比较器的第二级，后跟两个反相

器可以起到整形并提高驱动能力的作用。

比较器的增益为：

A，=gm5·g。9·(乞5∥乞7)幸(乞2／／乞9) (5．17)
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图5．12 PWM比较器结构图

比较器需要较高的增益来满足足够的分辨率，图5．13为比较器的增益仿真曲

线，可以看到比较器的低频增益为62dB左右，增益比较低但基本满足电路需要。

习 |趴 厂＼

趴筛怅
圈 ／
脚 ．／

柑』＼、一／ !} N
_{ ：：

一

警
··{ ∞豳

匀
嗣
嚣
：l 固
：}、

由 u■ u■l龆嚣!i巴骂Hk岫
一2兰一耋～j：—堂““⋯一．

图5．13比较器的增益仿真曲线 图5．14比较器时间延迟特性

响应时间是比较器的时域特性，输入激励和输出信号之间的时延成为比较器

的响应时间，同样也是比较器重要的参数，由图5．14可知，上升沿和下降沿的延

时分别为22ns和30ns。

5．5误差放大器的设计

误差放大器是DC／DC变换器中重要的模块，它的开环增益、相位裕度、电

源抑制比等参数指标都直接影响变换器的性能，是变换器电路设计的关键。考虑

到放大器的直流增益决定了输出电压的精度，要求其增益越高越好，但是考虑到

增益过高对环路稳定性的影响【l引，具体影响在后面环路补偿中会提到，对误差放

大器增益的要求在60dB以上即可。由于放大器的相位裕度决定了电路的稳定性，

要求其相位裕度在60度以上。共模输入范围要求足够的宽，本设计中要求共模输
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入范围的下限最好接近零。

5．5．1误差放大器电路实现

电路结构如下图所示，采取了两级结构‘191。由于低共模输入的要求，第一级

采用PMOS差分对输入的折叠式共源．共栅放大器，第二级M17，M16构成源跟

随器，，能够提供比较大的输出摆幅。C。作为补偿电容，将主极点推向低频，把

非主极点移向高频，保证了放大器的稳定性【201。

图5．15误差放大器电路图

第一级折叠式共源．共栅放大器：这种放大器的特点是共模输入范围大，输出

电阻大，增益大，输出电压范围变化较小。电流厶妇为输入管提供偏置电流，输

入PMOS对管将输入电压信号转换成电流信号，M7，M14管接收该电流信号后

在M14管漏端输出。由于采用了折叠式结构，共模输入范围较宽。共模输入的下

限可以低到零伏，上限：

VzNn
2
VDD一‰忡一‰一M4 (5．18)

共源共栅级输出电压摆幅：

‰一洲+‰一枷<％w<VDD一‰一洲一‰一枷 (5．19)

第一级输出电阻：

RouTl={【(g枷2+‰Ⅲ2)‰2(‰3／／tom9)】／／【(g蒯12-f-gmbMi2)goldl2roMlO]} (5．20)
●

第一级增益：

4l=g剃3牛ROb'TI (5．21)
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第二级为源跟随器，它隔离第一级与输出，起到缓冲器的作用。它的输出电阻较

小，使电路可以驱动低阻抗负载而保持信号电平损失较小。

输出电阻：

％沂2=—l-∥‰枷 (5-22)
g删17

。

第二级增益：

4：：—吐丝告 (5-23)

‰_M17／／rDⅣ_m6／／RL+志
其中R为运放的负载电阻。

该电路的主极点在第一级的输出端，此处有很大的电阻和电容，第一非极点

在第二级输出处，因为该点电阻值很大，负载电容也很可能很大。电容Cc对第一

级输出进行频率补偿。

5．5．2误差放大器仿真结果

从图5．16中可以看到误差放大器的增益保持在70dB，相位裕度大概在110

度，这个增益并不高，在后面的补偿网络中可以看到，运放的低频增益不宜取很

高。

＼ ■Z口
＼～—、

＼
掣＼

j匠母卫
＼ 一、̂

“⋯I·k“。I-■‘—‘一-’”58t'’，，，，”Hi■T7，●]HlJ’S～；=俨。。1

图5．16误差放大器增益和相位裕度

图5．17为误差放大器的电源电压抑制比，70dB可以满足电路需要。可以

看到误差放大器的电源电压抑制比在低频段比较高，高频有所下降，基本满足电

路需要。
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Ff●t秘坤嘲r{心，

图5．17误差放大器PSRR仿真曲线

图5．18为误差放大器的输出摆幅仿真曲线，可以看到误差放大器输出范围上

限大概为2．2伏，远远大于振荡器产生的锯齿波的幅值，所以要加入钳位电路对

输出进行限制。

胃嘲 J

“^‘
⋯一⋯⋯●_

图5．18误差放大器输出范围仿真曲线

5．6钳位电路设计

比较器两端输入信号经比较后，输出信号进入驱动模块，从而加载到开关管

上面。故比较器输出方波信号的占空比反应了变换器的工作时系统的占空比D。

因为比较器负输入端为固定频率的三角波，振幅为1V。正端为误差放大器的输出，

而误差放大器的输出在系统稳定之前将超出这个范围，所以需要一个钳位电路将

误差放大器的输出限制在可比较的范围内【211。因为输入电压最小，占空比最大的

情况下，占空比约为85％。所以将输出电压的上限钳位在0．8V，下限定为0．2V。

^I墓。々§■．鬟
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其中0．8V的基准电压由软启动模块在提供反馈基准时一并提供。

电路结构如图所示：

VDD

图5．19钳位电路原理不恿图

工作原理：M1，M2，M3组成电流镜为g，幺， Q管提供偏置，厶为Q，，

Q4提供偏置。v腼。。和％。．：为基准电压。幺将vI圃．：的基准电压抬高到v2，

V2=(V肼眈+vBEQ，)矿， Q2将‰。．。的基准电压抬高到V，

V=(V击03+V矗Q2)y。

输入电压‰低于vR脚．：时，K处电压为‰+‰。，这个电压不足以开启珐，

则Vo四电压为Vo四=砭一‰4≈V击o．2。

yⅣ逐渐上升，使得Q3导通，Vow处电压为‰+‰．一‰。≈‰。当％w

上升到使得v肿。2+‰。一Vow<‰。时，翻关断。

因为K处电压为‰2+vREFo．3，当‰超过V击。．。时，9管逐渐关断，vo叮处

电压为％叮=K一‰。≈V，肼o．so

田r7——一

；室一 JE‘日■硼●■

／焉面 ■E，＆目
·'■ -■ _■√■一—一’——。一‘二i“，⋯’

图5．20钳位电路仿真结果
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图5．20为输入电压缓慢的从0V上升到lV时，钳位电路的输出，可以看到

下限和上限分别为给定的基准电压。在这两个基准电压范围之间，输出跟随输入。

这样输入电压就被限制在这两个基准电压之间。可以与三角波进行比较。

5．7输出钳位电路设计

在第四章中提到，为了能够驱动PDMOS管作为整流管，需要一个电路来提

供一个与VOUT始终相差3V左右的电压，为PDMOS管的驱动电路充当“地"

电位，这样整流管的驱动信号的摆幅就在输出电压，和输出电压相差3V左右的

电压之间，相当于一个0V到3V左右的驱动电压。这个提供3V压差的电路既是

下图中的输出钳位电路口11。

工作原理： M7，M8，M9为三个二极管连接的PMOS管。VCLAMP为输

出电压。电流镜为三个二极管连接的支路提供偏置电流，使u处电压与VOUT

的电压差为固定值，M6是一个宽长比很大的PMOS管，因此流过它的电流在一

定范围内变化时，可以认为M6的V菇几乎保持不变，所以VOUT和VCLAMP

之间的电压值也保持不变。

VnI】T

图5．21输出钳位电路结构示意图

为了验证电路的功能，在VOUT端加上一个从0V缓慢上升到18V再下降到

0V的三角波，可以看到VCLAMP电压始终被钳位在与输出相差2．7V的电位上。



升压式DC／DC变换器的研究与设计

,azmD

一 ＼

／ ／血
——忒r

_ “2∞Ⅵ ^ ^
一j

·，、
lI l- -～ 山 办

图5．22输出钳位电路仿真结果

5．8软启动电路

电路在启动时，芯片使能信号有效时，输出电容上没有电荷不能突变，所以

输出电压需要从零开始逐步上升到设定值，由于此时反馈电压FB过低，误差放

大器输出会一直为高，处在完全不平衡状态。电感电流会在最大占空比下快速上

升，可能几个周期就达到很大的值，电流的急剧变化可能产生强烈的电磁干扰，

这是不期望出现的。误差放大器的输出被要求是一缓慢上升的信号。软启动技术

应运而生，解决了这个问题。它的作用是使电感电流平稳上升达到所需负载电流，

占空比逐渐减小，消除启动阶段电感产生的浪涌电流，同时控制充电过程，使输

出电容平稳充电【2¨。

图5．23为软启动电路示意图，EN信号开始为高，vSs为低。EN关断时，软

启动电路开始工作。NMOS链M1到M6管的宽度很小，长度很长，充当大电阻

作用，以限制给电容C充电的电流。这样可以通过控制电流尽可能减小电容的体

积‘24】。电流源I。为MPl，MP2提供偏置，使vA电压与vS。电压差值保持固定。采

用电压源为电容充电，当VS。接近V击时，充电电流变得很小，使得vS。上升更为

缓慢。
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图5．23软启动电路示意图

图5．24是在基准电压为带隙电压时，EN信号在330us使电路启动，在三种

不同的模型参数下仿真曲线图。可以看到上升时间约为380us。稳定后电压为基

准电压。

图5．24软启动电路仿真结果

5．9电平位移电路

前文提到，文中的逻辑控制电路部分使用的是由LDO电路提供的二级电源

VDD，值为2．5V。系统中部分模块工作在2．5V电平下，部分模块如带隙基准，

欠压锁定由输入电源VIN供电，电平位移电路的提出就是为了使这两种电源电压

下的数字信号可以互相转换。

图5．25是电平位移电路的电路结构图。以输入信号从0V到3．6V为例，将其

转换到0到2．5V，即图中VP为3．6V，V+为2．5V。输入信号V★为高时，M5管

开启将M4管栅极电位拉低，使M4管开启，M6管关断，VoI盯被上拉到V+，
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即3．6V电压转换到2．5V。

图5．25电平位移电路图

V0为低时，M5管关断，M6开启，将VoLrr下拉至零，同时将M3管开启，将

M4的栅电压拉高使其关断，阻止M4管的上拉作用。以上电路同样适用于将0V

到2．5V的电平转换到0V到3．6V，只要将反相器的电源电压接2．5V即可。

5．10驱动电路

由于PWM比较器输出的方波信号驱动能力很弱，无法驱动栅电容很大的

DMOS管，需要增加一路驱动电路来提高驱动能力。同时驱动模块中还应该包含

电平位移电路使其适合驱动功率MOS管，死区时间隔离也要在驱动电路中实现

125]
O

驱动能力主要体现在从发出控制信号到功率MOS管完成开关转换所需的延

迟时间，驱动能力越强，延迟时间越小。为了驱动大的功率管，应增加直接驱动

它的反相器的尺寸，但这个尺寸往往很大，大尺寸造成的很大的栅电容形成它的

前级的很大负载，一个合理的解决方案就是应用反相器链。下图为带电平位移和

死区隔离的驱动电路。DR信号为PWM比较器输出的方波信号，分别经过两组

电平位移电路和反相器链后，输出开关管的驱动信号GN和整流管的驱动信号

DP。

其中电平位移模块LS2将0V到2．5V的驱动信号转换到输出电压VOUT和

前文提到的与VOUT相差约3V的VCLAMP电压之间。



第五章电路子模块设计 49

图5．26带电平转换和死区隔离的驱动电路

在反相器链中，设a n‘1Co是第11级反相器的输入电容，a nCo是第n级的输

出电容，也是第n+l级的输入电容。每一级的输出电容与输入电容之比为口，设

每一级反相器当a=1时本身的延迟时间为tp，则通过n个反相器的总延迟时间为

岛=nxa xt一。令电路总的电容比值为X，即X=CL／Co=a n则总的延迟时间为：

Inx

乙=Q×f，×—ln—a (5-24)

对上式求导并令导数等于0。

盟：，。×坐一倪×f。×上等：0 (5-25)
盖纠，×而川灯p×蕊万2 V一7

由上式可得，当a=e=2．72时，td取最小值2．72tplnx。设计缓冲器电路时需

要注意使动态功耗最小，它指的是由CMOS开关的瞬态电流和负载电容的充放电

所造成功耗。当输入上升和下降时间小于等于输出上升和下降时间的时候，动态

功耗最小。而延迟对于比例因子的变化不是特别敏感，因此可以用稍微大一点的

比例因子来代替a，这样可以使用较少的缓冲级数实现输出级驱动电路，并降低

功耗。这里可取6t=3，使用4级反相器来实现驱动电路。

5。11．1欠压锁定电路：

5．11保护电路

，电路上电启动时，为了避免电源电压的波动对系统稳定性造成影响。需要一

个欠压锁定电路，目的是在输入电压低于某个阈值电压下，器件关断隔离输入输

出。设计思路：通过电阻分压对输入电压进行采样，比较采样电压和基准电压，

若采样电压低于基准电压，输出高电平，通过逻辑控制使芯片进入欠压锁定状态。

采样电压高于基准电压时，输出低电平，使电路正常工作口61。
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图5．27 Urv'LO电芷吾原理图

设计原理图如上面所示：属，是，恐为分压电阻，采样电源电压‰后，与

基准电压％进行比较，输入电压正常时，A点电压高于％，比较器输出为低，

将MNI管关断，UVLO信号为高。电压电压开始下降，到满足临界条件：

害型}‰：％(5-26)R R Rl+ 2+ 3

“ “

A点电位下降到低于％，使得比较器翻转，UVLO输出为低。同时开启MNI管

将玛短路。使A点电位更低。

‰上升到满足临界值：

熹‰叱 (5-27)

UVLO信号再次翻转。也就是说欠压锁定电路为输入电压设定了上升和下降的翻

转阈值电压，一定的迟滞范围避免了临界值附近欠压锁定信号可能的反复翻转。

所以欠压锁定信号的翻转阈值电压：

溉q=％岢 6．28)

m哝=‰半 (5．29)

文中设定的电压为下降2．5V，上升2．7V，下图为UVLO模块的仿真输出结

果：
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5．11．2过温保护电路

图5．28IrvI．o仿真结果

为了避免芯片过热对芯片产生永久性的损害，芯片内部需要设计过热保护电

路。在带隙基准模块设计中提到过双极型晶体管的‰具有负温度特性，所以利

用双极型晶体管的‰作为温度检测器件，监测温度的变化，到达一定阈值后输

出高低电平，本文中规定温度到达148。C时，输出高电平，温度下降到140。C时，

输出低电平使芯片正常工作。

如图5．29所示：Ql，R2，Rl构成一个PAPT电流产生电路，‰为基准电

压。则电阻R。上的电流为：

五：—Vref-—VBBQl 。(5-30)
1

墨+坞

电压i

．VA彘(％一‰t) (5-31)

VA施加在Q2基极。温度很高时，由于‰．的负温度系数，vA电压很高，Q管

的基极电流很大，鲮的驱动能力很强，大过了电流I：和I，的上拉作用，将VB电

位拉低，输出0TP信号为低。临界翻转条件为Q2的集电极电流等于I。和12电流之

和，此时M3管关断，减小上拉电流，形成正反馈，VB电位更低。温度下降时，

、，．A电压逐渐降低，Q的驱动能力减弱，当Q的集电极电流减弱到等于I：时，VB
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电位被拉高，0TP信号翻转。同时M3管开启，加强对VB电压的上拉作用。

图5．29温度保护电路结构图

过温保护的特性曲线如图5．30所示。OTP信号在148"C时输出为高电平，温

度回落到140。C时，变成低电平。迟滞范围为8。C。防止热振荡引起的误触发。

图5．30温度保护电路仿真曲线

5．12电压型控制补偿网络设计

5．12．1电压性补偿网络的原理

DC／DC变换器系统可分成反馈和控制两个模块，其中控制部分由脉宽调制，

功率变换级，及LC滤波器组成，另一方面，反馈部分包含电压采样网络和补偿

误差放大器。现分别研究各个部分的传递函数再得出系统的传递函数[271。
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图5．3l传递函数不意图

(1)PWM比较器传递函数：

误差放大器输出，或称EA OUT，是PWM比较器的一个输入。PWM比较

器的另～个输入是三角波电压，由振荡器产生。来自电源输出的反馈信号接到误

差放大器的反相端，若电源输出低于参考电压，则误差放大器的转化输出增大，

这样会使脉宽调制器增大输出占空比，使输出电压增大。反之亦然．

PWM比较器的输出是占空比，输入是控制电压，因此，它的传递函数是

石L，它不是无量纲的，单位为1／V。
7

RAMP

(2)Boost拓扑的的传递函数

由Boost输入输出电压关系：

％=尚(5-32)

一dgo：上 (5．33)
dD (1一D)2

控制部分的传递函数是这两部分传递函数和等效LC滤波器的传递函数的乘积：

膨·(1一s(殇(5-34)
‰’(1一D)2 s2+s(1／RC)+1／一LC

其中，三=L／(1一D)2，这是在等效LC滤波器标准模型中的电感。也可以写成：

上。旦。!!二壶! p35)

‰(1-D)2(』)2+』+1
国o COo彰

。

其中国。：l／√话，oooQ：R／一L。

从控制部分的传递函数的表达式可以看出，Boost变换器的传递函数中有一
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个双重极点，这个极点是控制电路部分的LC滤波器带来的，由于输出端不存在

实际的LC滤波电路，拓扑中电感L和电容C之间存在着一个续流二极管，从而

产生了一个右半平面零点。从传递函数的分子可以看出，这个零点会在环路的相

角很低时导致系统很不稳定，一个合理的解决方案是增加它的频率，使其不能影

响到整个环路。或等效的，使得穿越频率远小于这个零点频率，这样增益为零时

与它没有关系。

通过令传递函数的分子为零来求得这个零点，即s·(L／R)=1，因此Boost变

换器的右半平面零点频率：

厂 ：墨：(!二婴： (5·36)
．，脚一——_Z=_ff_／．_．，一

系统稳定判据：

1 确保开环增益在穿越频率出的斜率为．1；”

2增大带宽使系统快速响应，根据采样定律，穿越频率应小于开关频率的一半；

3使穿越频率小于任意“有问题"的极点或者零点。

根据这个稳定判据，为系统设计补偿网络，将对系统稳定不利的零极点都对

其进行补偿，或增大或减小其频率使其远离穿越频率。下面给出根据模型仿真得

到的系统补偿前控制部分和反馈部分各自的增益和相位裕度以及系统的增益和相

位裕度瞄】。

I-- 宴￡￡皿_
●i ≮j基圈l—

≮＼
I—

l一：
IJ

●。

11

■

：：—弋黼
， 一、??‘＼＼||

：=—、、～一·一

：：-,d
-_

鼍
_

_

--。¨I“。·I“瑚_tk’’‘，吐 毒毒蜜：兰；等兰篓冲^枷一二

图5．32补偿前各部分及环路增益和相位裕度曲线

窖p，．p，￡c写z

‘I：旨点：．f

fI：鲁．P】：三‘。韵划羽岔pJ；i毛．1
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图5．32中最上方是反馈和控制两部分各自的增益，中间是反馈和控制的相位

裕度，最下方是他们的和，即系统的增益和相位裕度。可以看出，控制部分由于

LC环路的存在，存在着双重极点，增益在双重极点以后以．2的斜率下降，也就

是说增益斜率为-40dB／十倍频(也就是．12B／倍频)，理论上该点处相位变化为180

度，图中不到180度是因为后面的零点已经起作用使得相位曲线往上抬。误差放

大器的增益一直以．1斜率即．20dB／十倍频下降，相位变化了90度。这样环路增益

就会在双重极点后以．3斜率下降。相位裕度变成负114度，已经不满足前文提到

的环路稳定准则。

5．12．2补偿网络的确定

本文中应用到的补偿网络分别包含了三个电容和三个电阻129】。它的结构如下

图所示，传递函数中除了零极点p。，有两个极点p。和P：，和两个零点ZI和Z：。

堑×生：堕二!!
s(』+1)(』+1)

COp0 COpl

(5—37)

图5．33糸筑补偿网络不葸图

由于一些元件在决定极零点时起双重作用，因此运算变的比较麻烦，可以简

化假设为：R1>>尺。，Cl>>C3。这样极点和零点分别为：

≈ ! (5—38)A0≈—2z吠—1C1
V。

乜=厶—V尼naL,(1-D)2 (5-39)

可以通过调节足和C，来设置穿越频率：
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厶-=芴1互(5-40)

将厶。设置在ESR零点处；

力：2丽1 (541’

将厶：设置在穿越频率的约10倍处；

厶=丽1 (5-42)

五z 2丽1 (5·43’

设置这两个零点在控制电路的双重极点处。

注意到零点对于电路有一种使相位和增益变“好"的趋势，故补偿网络设计

的目的是将两个零点设置在双重极点处，使误差放大器的增益曲线在双重极点后

以+1斜率上扬，与LC控制电路的．2斜率抵消，则环路增益曲线以．1斜率穿过穿

越频率。图5．34是补偿以后的波特图。前文中提过误差放大器的增益问题，因为

在环路补偿中为了使系统稳定，要使系统增益尽快下降到零，使穿越频率远小于

那些有问题的点。如果增益过高，以．1斜率下降，则进入稳定状态比较慢。所以

对误差放大器的增益要求60dB左右即可。

图5．34是加入补偿网络之后的系统增益和相位裕度曲线。从图中可以看到系

统增益在双重极点后继续以．1的斜率下降，因为在极点频率的十分之一处相位就

开始变化，所以相位曲线下降到接近0度时才开始上升，在增益下降到0dB时，

相位裕度约为45度。比补偿之前提高了156度。根据环路稳定的判定条件，可以

使得环路稳定。由于以上仿真是在基于第二章中提出的MISSCO模型的基础上进

行的，跟实际电路存在一定偏差，通过理论计算得到的补偿电容电阻的值有必要

在进行微调整。
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图5．34经过补偿的系统增益和相位裕度

5．13变换器的总体仿真

系统仿真：图5．35为温度27"(3，工艺偏差典型情况下，输入电压为3．6V，

输出负载电流100mA时输出电压曲线，可以看到输出直流值稳定在17．97V。偏

差值为3mV，偏差为O．16％。

图5-35系统仿真波形图

图5．36是图5-35放大后得到的，可以看到输出电压纹波约为26mV，小于系

一∞P)．p{|ua-王
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统指标设定的60mV，图5．37为在同样条件下输出电流曲线。

一

·{

IJ

Jo．卜≯盈写妁黑，～卜 乒卿厂、＼／，、
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．{
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图5．36系统输出电压纹波

图5．37系统输出电流波形图

图5．38为电源电压从3．6V变化到5V再从5V下降到3V时电源调整率的仿

真曲线。电源调整率为：

(17．971-17．912)V

Line regulati。n 2—器肾观23％(％Ⅳ) (5-44)
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图5．38线性调整率仿真曲线

VcoLrn

!VⅣD研

图5．39为负载电流从100mA向200mA跳变时输出电压的变化，可以看到输

出电压在经过了50us左右的时间后稳定在了17．95V左右，变化了20mV。电压

纹波增大到了70mV。负载调整率计算如下，达到了系统指标。

20mV

load regulation=
17．95V

(200——100)mA
=l％(％／A)

bm‘·J

图5．39负载调整率仿真曲线

5．14本章小结

(5—45)

本章首先从第四章提出的设计指标入手，为Boost变换器中的一些基本模块

8

8；7；7
77

OS04
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提出了设计指标，设计了变换器中一些子电路如带隙基准，PWM比较器，误差

放大器，振荡器，钳位电路，驱动电路等。并用Cadence软件对它们的基本功能

进行了验证和修改。证实其性能和参数达到设计要求。同时，通过第三章的

MISSCO模型对Boost系统的补偿网络进行了设计并仿真。证实补偿网络的可以

将系统的相位裕度从．114度提高到45度。最后对整个变换器进行了系统仿真，

仿真了在输入电压和负载电流变化的不同情况下变换器的输出电压波形，通过计

算其线性调整率及负载调整率，证实其满足设计指标。
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第六章结论和展望

随着目前各种高效便携式电子产品发展趋于小型化，要求与之配套的电源供

电系统体积更小、重量更轻和效率更高。在这样的前提下，设计开发高效率、小

体积的DC／DC开关电源芯片，无论是从市场经济，还是科学研究角度上讲都是

热门的研究方[301。

本文设计了一款升压式DC／DC变换器，输入电源电压范围为2．7V"-5．5V，

适用于一节锂离子电池或者三节镍镉电池供电，内建1．5MHz频率振荡器，采用

了电压控制型PWM调制方式，可稳定输出18V输出电压，最大负载电流可达

200mA。采用同步整流技术提高系统效率。系统内部具有过温关断及欠压保护功

能，提高了电路的可靠性。论文的主要工作包括以下几个方面：

系统设计方面，采用正向设计思路，根据系统指标和升压式变换器的基本原

理，构造系统框架，根据指标要求和系统功耗要求，对电感、电容、功率管的选

取做出计算并通过仿真进行微调；采用基于空间状态平均法的MISSCO建模方法

对电压控制型升压式变换器进行建模，通过分析变换器的两种工作模式，建立合

理模型，通过模型仿真，为系统引入零极点补偿网络，补偿掉多个使系统趋于不

稳定的零极点，使系统的闭环相位裕度提高到45度，比补偿之前提高了156度，

使变换器可以稳定工作。仿真结果显示该变换器可以在电源电压和负载电流在一

定范围内变化时保持稳定。

为提高系统效率，采用同步整流技术，设计了带电平位移和死区隔离的驱动

电路模块，减少了系统的整流损耗，并采用输出级钳位的方式为整流管的驱动电

路提供合理电平，保证电路正常工作。

设计了保护电路，如过温关断电路，148。C时产生过温关断，并具有8℃的迟

滞量，防止热振荡引起的误触发；欠压保护电路，保证电路工作时电源电压的波

动不会对整个电路和系统造成损害，锁定的迟滞范围是2．5V~2．7v。提高了系统

的可靠性。

基于BCD6S工艺，用Cadence软件对系统进行仿真，分别测试变换器的稳

态输出电压纹波、线性调整率等参数，仿真结果表明，该变换器的输出纹波电压
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小于60mV，线性调整率为0．23％(％Ⅳ)，均符合设计指标的要求。

该系统中，虽然采取了很多方式提高系统的稳定性，也采用了同步整流技术

提高系统效率，但采用单一的PWM调制方式，在轻载的情况下系统的效率有所

降低，再进一步的设计可以采用PWM／PFM混合调制方式提高系统轻载时的效率，

并就如何减小升压式DC／DC变换器的噪声问题及如何抗电磁干扰问题进行研究。
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