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摘要 
这份应用资料阐述了一个典型的原边

控制芯片的充电器。详细描述了这款

控制器的特点和工作原理。基本所述

的设计指南，本文又给了一个实际的

设计例子从而来验证这款控制器的性

能。 
 

应用范围 
■手机，无绳电话，PDA，数码相机

和电动工具的电池充电器 
■最佳替换线性电源和 RCC 开关电源

的选择 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 

特点 
 无需副边反馈的恒压(CV)和恒

流(CC)控制 
 节能模式：开关频率的线性下

降 
 42KHz 固定开关频率，内置抖

频来降低 EMI 
 低开启电源：10uA(典型) 
 低工作电流：3.5mA(典型) 
 尖峰电流控制模式 
 每一个开关周期的电流限制 
 VDD 过压保护(OVP) 
 VDD 欠压锁定(UVLO) 
 输出门极电压最大嵌位在 18V 
 固定的过温保护(OTP) 
 线端补偿来提高稳压精度

(FAN102/FSEZ1216) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



典型应用 



内部框图 



内部框图 



介绍 
这款高度集成的原达 PWM 控制器包

含了许多功能从而来提高低功率反激

变换器性能。原边控制器的已被申请

专利的拓补简化了电路的设计，无需

副边反馈，恒压和恒流就可以精确实

现。通过一个附边的抖频技术，EMI
可以使用最小的滤波器来解决。从

而，与传统的设计和线性变压器比

较，更小更轻的充电器便产生了。 
 
为了减小待机的功率损耗，节能模式

使得 PWM 的频率在轻载下线性下

降。这一节能模式是为了满足一些电

源 转换要求而设计。启动电流只有

10uA，所以可以使用更大的启动电阻

从而来提高节能效果。 
 
这款原边控制芯片同时也提供了非常

多的保护功能。VDD 引脚配置了过大

压保护和欠压锁定。每一周期的电流

限制和恒流控制保证了在重载下的过

流保护。输出门极电压嵌位至 15V 来

保护外置/内置的 MOS 管免于过压损

坏。另外，过温保护能将控制器关

掉，并能在过温状态解除时重启。 
 
通过使用原边控制器，充电器能够大

很少的外围器件和最低的成本下实

现。 
 

内部工作框图 

恒压输出调节 
原边控制器革命性的控制方法可以在

无需副边电压与电流检测的情况下实

现精确的恒压/恒流控制。图 11 是应

用线路和概念性的内部结构图。而图

12 是一些主要的波形。副边输出状态

是在MOS管关断时从原边的辅助绕组

而得到。使用一种独特的采样方法来

复制输出电压(Vsah)和副边二极管的放

电时间(tdis)。采样后的电压与内部精

准的参考电压(Vref)来比较从而通过调

制误差放大器的输出来确定MOS的开

通时间。这种简易的方法实现精确的

输出电压调节。 



恒流输出调节 
如图 12 所示，输出电流Io在反激工作

在断续模式(DCM)下时可以通过方程

1 来表达。从而，输出电流Io可以通

过ipk,tdis来计算。PSR控制器就可以确

定MOS的导通时间来调节输入功率，

提供恒定的输出电流。 

 
电流检测电阻可以调整输出电流值。

通过在 DCM 下良好的变压器设计，

PSR 控制器所有的控制结构能够实现

精确而稳定的恒流输出特性。在接下

来的篇章中，有一个变压器的具体设

计的介绍。 

 
这里： 
is,pk是副边电感的峰值电流。 
ipk是原边电感的峰值电流。 
tdis是电感电流的放电时间。 
np是原边对副边的匝比。 
Rcs是电流检测电阻。 
Vcs是电流检测电阻上的电压。 
 

节能控制模式 
PSR 控制器所具有的节能模式功能使

PWM 的频率在轻载下线性下降，最

低到 500Hz。有了这一节能控制模

式，电源变换器可以轻松实现最严厉

的功率转换要求。 
 
图 13 是PWM频率与误差放大器

(Vcomv)之间的关系特性。PSR控制器

使用Vcomv表示输出负载从而来调节

PWM的频率。在重载下，PWM的频

率固定在 42KHz。一旦Vcomv低于VN, 
PWM的频率开始从 42KHz到 500Hz
线性下降。图 14 是一个在打嗝模式

下所测试的波形。 
 
 

 
 
 



抖频操作 
PSR 控制器集成了内部的抖频功能来

提高 EMI 的性能。抖频的周期不会超

过 3ms,PWM 的开关频率范围是

42kHz+/-2.6kHz。 

 

恒压/恒流控制 
电池充电器一般会设计两种工作模

式，恒压充电与恒流充电。图 16 所

示为基本的充电特性。当电池电压很

低时，充电器工作在恒流充电状态。

这是电流充电的主要方式。当电池电

压达到它的最终电压时，电流便逐渐

停止。充电器便进入恒压充电模式。

最终，充电电流逐渐减小直至到零。 

 
 
在恒压控制章节已经提到，Vcomv调节

MOS管的开通时间和PWM的频率来

提供足够的功率至输出负载。如图 17
所示，当负载加重时，Vcomv逐渐上升

直到系统切换到恒流调节区。同时，

Vcomv上升到 4.5V，MOS管的开通时

间开始受VCOMI控制。不过，当电源

工作在 42Khz频率下的恒流区域时，

VCOMI控制MOS管的开通时间来调节

输出电流 

 

温度补偿 
PSR 控制器集成了温度补偿电路以便

在不同温度环境下提供更可靠的电压

调节性能。这一内部的正温度调节电

流用来补偿副边二极管的正向压降。

如图 18 所示，如果没有温度补偿，

高温时的输出电压将明显地比在低温

时高。 

 
如图 19 所示，R1 和 R2 的精度决定

了电压的调整精度。建议使用公差为

+/-1%电阻。 

 



启动电路 
当电源启动时，如图 20 所示，输入

电压通过启动电阻对电容(C1)进行充

电。当电容的电压(VDD)到达启动电

压(VDD-ON)时，PSR控制器被启动并

带动了整个电源。 

 
电源的启动延迟可以能过下式来计

算： 

 
这里，IDD-ST 是 PSR 控制器的启动

电流。 
 
正因为很低的启动电流，所以 R1 的

值可以取得很大，如 1.5 兆欧。如果

VDD 的电容是 4.7uF，启动延迟在

90V 交流输入时可以做到 3 秒以内。 
 
假如设计时需要一个更短的启动延迟

时间，我们建议用一个两级的启动电

路，如图 21 所示。在这个电路中，

就可以用较小的电容 C1 从而来减小

启动延迟时间而不必用较小的启动电

阻来实现，因为较小的启动电阻将导

致在此上面较大的损耗。启动以后，

支持 PSR 工作的能量主要靠更大的

电容 C2 来供给。 

 
RIN上最大的功率损耗为： 

 
这里，Vdc,max是整流后的最大输入电

压。 
举例说，在宽范围输入

(90VAC~264VAC)条件下，

Vdc=100V~380V： 

 

内置斜坡补偿 
在电流检测电阻上检测到的电压是用

来作为峰值电流控制和逐周期的电流

限制的。在每一个开关周期中，PSR
控制器产生一个正坡度的，同步的斜

坡信号。这一内置的斜坡补偿功能提

高了电源的稳定性，关有效地防止了

峰值电流控制模式中的次谐波振荡问

题。 
 

上升沿空白 
每一次 MOS 管开通时，由二极管的

反向恢复问题和 MOS 管的寄生电容

所产生的尖峰将会反映在检测的信号

上。为了防止 MOS 管的误动作，

PSR 控制器的检测将会在上升沿有一

段时间空白。在这一空白的时间内，



限流比较器不使能，也不能关断门极

电压。 
 

欠压锁定 
PSR 控制器的开启和关断门槛固定在

16V/5V。在启动时，VDD 电容必须

通过启动电阻充电至 16V 从而来启动

PSR 控制器。在能量不能从辅助绕组

中得到时，VDD 电容将一直对控制器

供电(VDD 电压在启动时不能掉到低

于 5V)。这个欠压锁定的滞环将保证

在启动时 VDD 电容能够足够地对控

制器供电。 
 

VDD 过压保护 
VDD 过压保护使得电源免于过压损

坏。在异常情况上，当 VDD 电压高

于 28V 时，PWM 输出被关闭。过压

状态往往是由于反馈环的开路所引起

的。 
 

过温保护 
当节温超过 145◦C 时，PSR 控制器有

一个内置的过温检测电路来关闭

PWM 的输出。当 PWM 输出关闭以

后，VDD 电压将会逐渐下降到欠压锁

定电压。一些内部电路就会关闭从而

使得 VDD 电压重新上升。当 VDD 达

到 16V 时，所有的内部电路，包括过

温检测电路，又会正常启动。假如结

温仍然高于 145◦C，PWM 输出会立

即关掉。这一状态将持续到温度下降

到 120◦C 以下。 
 

门极输出 
PSR 控制器的 BicMOS 输出级是一个

高速的图腾柱驱动器。使用交错导通

抑制可以有降低热损耗，提高效率，

并加强可靠性。输出电压被内置的

15V 稳压管所嵌位来保证 MOS 管不

被过压驱动。 
 

输入低电压保护 
PSR控制器有一个内置的输入低电压

保护功能来关闭PWM输出。当输入电

压下降时，从VS脚流过的电流比IVS-

UVP要低，PWM输出就会立即关闭并

且进入重起模式。VDD的电压逐渐地

下降到欠压保护电压。 

 

线端补偿 
FAN102/FSEZ1216 PWM 控制器有

一个线端补偿功能来补偿输出导线的

电压损失。在 COMV 脚对地接一个外

接电阻来调节宽慰补偿量。 
 
在恒压调整模式中，MOS 管的导通电

压仅仅调节板上的电压，而不包括输

出的引线。不同的输出线规格和长度

将会导致不同的输出电压。在前面恒

流调节章节中提到的，可以计算出输

出电流。这个计算出来的信号可以提

供控制器输出负载的情况并决定需要

补偿的量，从而来稳定输出电压。可

以用下面的公式来计算补偿的百分

比： 

 



举一个例子，充电器的电源板是

5V/1A。首先将COMR和GND短接，

然后从轻载到满载测量输出电压。假

如 1A时在线端的输出电压是 4.7V， 
相对于 5V相当于 6%。RCOMR就可以

这样计算： 

 
选择一个大概的RCOMR值让输出电压

逐渐补偿。图 23 就是参考的RCOMV与

补偿的百分比。 

 



应用信息 

变压器设计 
变压器的电感电流必须在所有情况下

都工作在断续模式(DCM)下。一个典

型的输出 V-I 曲线如图 24 所示。对电

流断续模式而言，变压器的电感量必

须足够小以满足断续这一条件。B 点

是在恒流调节区域中最低电压点，也

是放电时间最长的一个点。这是最容

易进入连续电流模式(CCM)的点。 
 
点 A 是最大的系统输出功率点。为保

证安全，确保最大的磁通密度落入

0.25~0.3 Tesla。变压器的原边匝数

可以通过点 A 来得到。图 25 所示为

匝比和电感量的关系曲线。 

 

确定最大和最小的输入电压 
图 26 为一个标准的输入电压波形。

红线表示了在母线电容上的电压纹

波，在母线电容上最小和最大的电压

可以通过公式 7 和 8 分别得到。

CBULK是输入电容，在宽电压输入范围

下(90~264V)，其典型值为 2~3uF每
瓦。 

 

确定匝比 
对反激电源而言，变压器的匝比是一

个很重要的参数，它将影响在输入电

压最低时的最大占空比。它也影响到

MOS 管和副边整流管的电压应力。

MOS 管上允许的最大电压应力和副边

整流管的电压应力，可以能过下式来

表达： 

 
在 MOS 管和整流管上由变压器的漏

感所造成的电压尖峰必须同时被考虑

到。 
 

确定电感量 
在输出电压确定的情况下确定 VDD
电压。辅助绕组对副边绕组的匝比可

以通过下式来计算： 



这里，VDD 是 VDD 电容上的电压，

通过它的取值在 15V~20V 之间。 
在恒流调节区域下，在点B，如果输

出电压过低并且VDD电压到达PSR控

制器的关断门槛值，电源系统将关

掉。因此，如果na已经被计算出，帽

Vo,”B”就可以得到： 

 
这里， 
Vfa是辅助绕组的整流二极管正向压

降。 
Vf是输出二极管的正向压降。 
6.75V 是 PSR 控制器的典型关断门槛

值。 
最大的占空比可以通过 B 点来计算： 

 
变压器的电感量是基于 DCM 工作来

设计的，并且，也要考虑到+/-10%的

恒流波动。变压器的电感量可以就此

得到： 

 
这里， 
η,”B”是B点估计的效率。 
如果没有具体的值可用，可以用

0.45~0.5 作为初始值。 
Fs是PWM的开关频率。 
原边电感量确定以后，点 A 的最大占

空比可以得到： 

 
这里 Ts 是一个开关周期。 
A点在低压满载情况下原边的峰值电

流(IPK)是： 

 

确定原边电感的匝数 
基于法拉第定律和电感的峰值电流，

原边电感的最少匝数为： 

 
这里， 
Bmax是饱和磁通密度。 
Ae是有效的磁芯面积。 
副边绕组的匝数为： 

 
一旦副边绕组计算后，辅助绕组就可

以通过下式来计算： 

 

确定分压电阻(R1)和电流检测电
阻(Rs) 
一旦输出电压和输出绕组确定，反馈

信号分压电阻，R1，可以通过下式来

计算： 

 
这里Vref=2.5V,R2 的典型值为

15~20KΩ。 
 
在恒流章节提到过，输出恒流操作可

以通过调节电流检测电阻来调节。匝

比确定以后，输出电流和电流检测电

阻之间的关系为： 

 
如图 27 所示，一个设计表格可以用

来计算初始样机变压器和系统的元

件。图 27 为一个 5V/1A 的例子。 



变压器的结构 
在恒压调节章节中提到，PSR 控制器

独特的设计实现了恒压/恒流调节。在

输出绕组上一个正确的采样信号将影

响恒压/恒流性能。因此，输出绕组和

辅助绕组的藕合必须精确。图 29 和

图 30 为一个建议的变压器结构。副

边绕组和辅助绕级的藕合系数可以通

过减小在两绕组之间屏蔽层来改善。

通过副边绕组在顶部良好的平铺可以

增加藕合面积从而来改善藕合效果。 
  

图 27 的参数可以在图 28 中相应找到。 



Vs 脚电容影响 
建议在 Vs 脚至地尽可能近地接一个

22~68pF 的电容。这个电容是用来消

除开关引起的噪音并且保证采样电压

的精度。电容值将影响负载调整率和

恒流性能。图 31 列举了不同 Vs 电容

下所测到的波形。假如 Vs 电容比较

大，充电时间将变长同时测得的电压

将比实际的高。图 32 所示为在不同

Vs 电容下取样的电压的影响。 
 
图 33 所示为测量到在空载的情况下

Vs 脚的波形。如图所示，所馈电压太

窄。另外，大的 Vs 电容将导致采样

电压的不精确，而会使采样电压升

高。图 34 展示了 Vs 电容对输出 V-I
曲线的影响。 

 

VDD和吸收电容的影响
VDD 电压和吸收电路会使反馈信号不

精确从而使得输出电压在空载时上

升。 
 
如果 VDD 电容不够大，在空载下下

降的 PWM 开关频率将导致 VDD 电压

的快速下降。在这种情况下，反馈信

号将由 VDD 电压决定，而不是取决

于副边输出电压。为了避免这种情

况，建议 VDD 电容的取值要大于

4.7uF(6.8~10uF)。 
 
另一方面，吸收电容的取值也影响到

输出电压的性能。当MOS管关断时，

变压器的原边电感被反激，存储在变

压器中的能量被传送到副边来提供负

载电流。同时，如果输出电压比副边

绕组的电压(Vsec)高，那么输出二极管

将依然反向截止。这样Vpri被加在了初

级电感上，Lp，而这个就对吸收电容



时行充电。充电时间将影响辅助绕级

上的反馈电压。建议吸收电容的取值

保持在 472pF以下(332~102pF)。 

 

用

在

频

压

下

这

假

2

假负载来减小空载时输出电压 
空载或者很轻载时，很低的 PWM
率将导致反馈信号的失真和输出电

的上升，特别是在低压输入情况

。增加一个附加的假负载可以解决

个问题。图 36 所示为重的和轻的

负载情况下的 V-I 曲线。建议使用

5~100mW 的假负载。 

 



 







 


