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双管正激变换器

介绍

双管正激的主要优点是开关管承受输入电压而不是两倍输入电压（如反激或单管正激）。

下面是完整的双管正激规格描述：

描述 值 单位 描述 值 单位

输入电压 350-410 Vdc 输入电压 350-385 Vdc
输出电压 12 Vdc 输出电压 12 Vdc
输出功率 96 W 输出功率 180 W
输出峰值，5s/1m 120 W 输出峰值 200 W
输出最小电流 0 Adc 输出最小电流 0 Adc
输出路数 1 输出路数 1
正常输出电压 12±5% Vdc 输出电压 12±5% Vdc
输出电流 8 Adc 输出电流 15 连续 Adc
输出最大峰值电

流

10 Adc 输出最大峰值电

流

17 连续 Adc

输出纹波 50 mV 输出纹波 50 mV
最大启动时间 1 s 最大启动时间 1 s
待机功率 ＜100 mW 待机功率 ＜100 mW
Vin=390VDC 满

载效率

90 % Vin=380VDC 满

载效率

94 实测 %

效 率 测 试 点

（10%，20%,..）
20,50&100 % 效 率 测 试 点

（10%，20%,..）
20,50&100 %

最小负载时效率

（Po=1.2W）
＞50 % 最小负载时效率

（Po=1.2W）
＞50 %

最大瞬时负载电

流阶跃

50 % 最大瞬时负载电

流阶跃

50 %

最大输出电压跌

落 5μ s 电流从
5A阶跃到 10A

250 mV 最大输出电压跌

落 5μ s 电流从
5A阶跃到 10A

250 mV

本文描述的是使用 NCP1252A，开关频率 125KHz,双管正激变压器的设计。
NCP1252能够搭建低成本高可靠性的正激 AC-DC变换器：NCP1252检测输出过载不依赖
Vcc,Brown-Qut功能提供输入过低保护，保证变换器的安全。对于成本敏感的项目，SOIC8
封装可以节省 PCB空间。
本文描述是 DC输入电压（因为一般正激电源都是接在 PFC输出后面的），输出 10A的电源。
在正常 PFC输出电压时，满载效率接近 90%。
电源元件的计算

变压器：

下面的公式来自 CCM模式 BUCK变换器，变压器圈数比的确定：
Vout=η*Vbulk min*Dmax*N (eq.1)

其中：

Vout 输出电压

η 目标效率 计算是此值为估值

Vbulk min 正激变换器最低输入电压

Dmax NCP1252能提供的最低占空比
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N 变压器圈数比

从上面的公式我们得到：

N=
maxmin** DV

V
bulk

out

η
=

45.0*350*9.0
12

=0.085 (eq.2)

我自己也是使用的 NCP1252，输出电压一样所以 N取相同值。
将此值代入公式 1，通过改变输入电压参数，我们可以估算最高电压时的最小占空比。

DCmin=
NV

V
bulk

out

** maxη
=

085.0*410*9.0
12

=38.2% (eq.3)

DCmin=
NV

V
bulk

out

** maxη
=

085.0*385*9.0
12

=40.7%

为了保证有足够的初级磁化电流使磁芯复位（离散电容，迫使线圈电压反向），通常减小磁

芯中心柱气息来获得足够的磁化电流。通常取初级电流越 10%为磁化电流。由于初级的峰
值电流为 0.94A（下面计算得出），我们将磁化电流设定为 0.1A。用输入电压 350V和一个

脉冲持续时间（
SWF

DC max
=

K125
45.0

=3.6μs，
SWF

DC max
=

K134
45.0

=3.4μs）得出初级电感：

Lmag=

SW

pkp

bulk

F
DC

I
V

max

_

min

*%10 =

k125
45.0

94.0*%10
350

=13.4mH (eq.4)

Lmag=

SW

pkp

bulk

F
DC

I
V

max

_

min

*%10 =

k134
45.0

585.1*%10
350

=7.59mH

基于上面的数据，根据厂商提供以下变压器磁芯：E30/15/7
我考虑温升及绕制方便，选择了 ETD44磁芯。初级 60圈，次级 5圈，反馈三圈，电感量大
于 9MH，反馈正激整流加稳压后供给 NCP1252。
LC输出滤波：
交叉频率 fc任意选择 10KHz,超过此值时，变换器容易有噪声，PCB要求较高。严格的输出
跌落将导致较大的输出电容。电压跌落主要由 fc,输出电容，负载阶跃电流决定，通过已知
的公式，我们可以得到第一个电容的值：

Cout≥
outc

out

Vf
I
△π

△

***2
≥

25.0*10**2
5
kπ

≥318μF (eq.5)

假设 ESR比交叉频率上电容的阻抗要低的多：

RESR≤
outc Cf ***2

1
π

≤
μπ 318*10**2

1
k

≤50mΩ (eq.6)

为了限制输出电压跌落，我们还必须选择一个在最坏情况下的 ESR比交叉频率上电容
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的阻抗还要低的电容。我们选择两个松下 FM系列的 1000μF两个并联。
C=2000μF ,FM系列@16V
IC,rsm=5.6A(2*2.38)@TA=105℃
RESR,low=8.5mΩ(19mΩ/2)@TA=+20℃
RESR,hight=28.5mΩ(57mΩ/2)@TA=-10℃

给定条件△I为 5A，在室温条件下，ESR产生的过冲和跌落：
△Vout=△Iout*RESR,max=5*28.5mΩ=142mV (eq.7)
给定的条件为 250mV，这个是可以接受的。
实际我应该选择更好的红宝石电容，ZLH-16V-2200μF三个并联

C=6600μF ,ZLH系列@16V
IC,rsm=6.69A(3*2.25)@TA=105℃
RESR,low=6mΩ(18mΩ/3)@TA=+20℃
RESR,hight=18mΩ(54mΩ/3)@TA=-10℃

经验法则只选择公式 6计算值的一半，经验法则考虑了电源的低温启动及电容器的差
异。如果需要纹波更小，可以在输出再加一级 LC滤波。
最后检查计算 RSM值，然而，由于 BUCK变化器电感电流无大的脉动特性，我们不希

望这个电流太高。

考虑输出功率和选定的电容，我们可以单独通过 ESR条件来考虑总的纹波电压。因此
我们去 22mΩ（大约在 0℃），电感最大峰值输出电流必须小于：

△IL≤
max,ESR

ripple

R
V

≤
m
m

22
50

≤2.27A (eq.8)

我实际计算是用的是 15mΩ，计算出△IL等于 3.3A
要获得输出电感值，我们可以根据关断时间的长短写出纹波的表达式：

△IL= ( ) SW
out TDC
L

V *1 min− (eq.9)

根据公式 8，我们可以获得最小电感：

L= ( ) SW
L

out TDC
I

V *1 min−
∆

≥ ( )
k125

1*38.01
27.2

12
− ≥26μH (eq.10)

我的计算：

L= ( ) SW
L

out TDC
I

V *1 min−
∆

≥ ( )
k134

1*4.01
3.3

12
− ≥16.3μH

一般我们考虑高温时，电感值会下降约 10%，以至少要用 29μH电感，但是此值并非
标准值，所以坚持使用 27μH标准电感。
当然我们小公司不会使用标准电感，根据铁硅铝（KS130-125A）的 AL值，我选 12匝，

电感量为 20μH，三根 1.2漆包线并联绕制。
有了电感值可以计算输出电容的 RSM电流：

Icout,rsm=
L

out
DCI

τ12
1* min−

=
813.212
38.01*10

*

−
=1.06A (eq.11)

Icout,rsm=
L

out
DCI

τ12
1* min−

=
795.312
4.01*10

*

−
=0.88A
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其中：

τL=

SWout

out

out

FI
V

L
1*

=

k125
1*

10
12

27µ
=2.813A (eq.12)

τL=

SWout

out

out

FI
V

L
1*

=

k134
1*

17
12

20µ
=3.795A

计算的值远小于电容的 RSM值，电容器不需要重选。
次级峰值电流：

Is_pk=Iout+
2

LI∆
=10+

2
27.2

=11.13A (eq.13)

Is_pk=Iout+
2

LI∆
=17+

2
3.3

=18.65A

初级的 RSM电流为：
Ip_pk=Is_pk*N=11.13*0.085=0.946A (eq.14)
Ip_pk=Is_pk*N=18.65*0.085=1.585A

初级电流谷值：

Ip_valley= NII L
out *

2






 ∆

− = 085.0*
2
27.210 






 − =0.75A (eq.15)

Ip_valley= NII L
out *

2






 ∆

− = 085.0*
2
3.317 






 − =1.1645A

Irsm=I* 





 ∆

+
I
IDC

2
*

3
11* (eq.16)

根据公式 16，我们可以使用线性电流计算出脉冲波形的 RSM电流（见图 1 ）。

这个图准确显示了征集变换器变压器的初级或次级电流波形。当在初级变测量时，

△IL代表次级纹波电流反射到初级的电流和励磁电流的总和。因此，如果要准确计算初级

RSM电流，公式 14计算时要加上励磁电流。在前面已经用初级 RSM的 10%计算过励磁电
感量（公式 4）。因此初级的 RSM电流可以被写出：
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Ip,rsm,10%= ( ) ( )






 ∆

+∆−
3
***1.1*1.1*

2

*_
2

_max
NINIIIDC L

Lpkppkp (eq.17)

Ip,rsm,10%= ( ) ( )








+−
3

085.0*27.2085.0*27.2946.0*1.1946.0*1.1*45.0
2

*
2 =0.63A

Ip,rsm,10%= ( ) ( )








+−
3

085.0*3.3085.0*3.3585.1*1.1585.1*1.1*45.0
2

*
2 =1.076A

其中：

DCmax 为 NCP1252最大占空比
Ip_pk 公式 14计算的峰值电流
△IL 最大峰到峰输出纹波电流

N 变压器匝比
MOS的选择：
根据最大输入电压和降额因子 KM=0.85选择MOS。如果选择 500V的MOS(在双管正激

变换器中，输入电压限定功率管的应力)，最大电压必须限制为：
Vbulk,max=VDS,max*KM=500*0.85=425V (eq.18)

在双管正激变换器中，MOS开通时承受一半的输入电压。下图所示双管正激变换器中
两个模拟开关。

如果 PFC轻载时没有跳跃（轻载降频）功能，输出电压可能会达到过压阀值（OVP）。
变换器会进入打嗝保护状态。尽管有过压保护，公式 18检查最高电压还是很重要。
应用中选择 FDP16N50，性能如下：

封装： TO220
VDS: 500V
RDS(ON)=0.434Ω/Tj=110℃ (RDS(ON)=0.31Ω/Tj=20℃ 乘以 1.4为 110℃的 RDS(ON))
QG=45nC
QGD=14nC

我考虑到我的电源为高温电源且为自然散热，所以 MOS 选择为 infineon 的
SPW35N60C3。

封装： PG-TO247
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VDS: 600V
RDS(ON)=0.14Ω/Tj=110℃ (RDS(ON)=0.1Ω/Tj=20℃ 乘以 1.4为 110℃的 RDS(ON))
QG=200nC
QGD=70nC

有了公式 17我们可以估算导通损耗：
Pcond=Ip,rsm2*RDS(ON)/Tj=110℃=0.6322*0.434=173mW (eq.19)
Pcond=Ip,rsm2*RDS(ON)/Tj=110℃=1.0762*0.14=162mW

功率管开通时可以表示如下：

开通时平均功耗为图中三角区域，下面的积分可以精确计算功耗：

PSW,on=FSW* dttVtI DS

t

D )()(
0
∫
∆

(eq.20)
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= SW

bulk
valleyp

F
tVI

*
6

*
2

*_ ∆

= SW
bulkvalleyp FtVI *

12
**_ ∆

根据上面的公式，我们可以计算出每个MOS的开通损耗：

PSW,on= SW
bulkvalleyp FtVI *

12
** max,_ ∆

(eq.21)

PSW,on= kn 125*
12

7.46*410*75.0
=149mW

PSW,on= kn 134*
12

233*385*1645.1
=1167mW 开通损耗还是比较大的哦

其中重叠△t估算如下：

△t= nsn
I

Q
pkDRV

GD 7.46
300.0

14
_

== (eq.22)

△t= nsn
I

Q
pkDRV

GD 233
300.0

70
_

==

这种估算没有考虑 NCP1252为 CMOS器件，输出没法提供恒定电流。尽管如此，估
算还是没有错的， 在重叠部分，驱动器还是提供恒定的电流。根据公式 21，我们计算出两
个功率管开通损耗共为：358mW
实验测量：

图 5,6显示了MOS的损耗（高，低边）。从图中可以看出高低边MOS的 VDS并非理论和仿

真那样为输入电压的一半。由于变压器和MOS的寄生参数导致VDS不等于输入电压的一半。

低边MOS的 VDS为 150V，高边 VDS为 240V。
因此，实际测量损耗为：

高边开通损耗：386mW
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低边开通损耗：155mW
我们将这个结果跟公式 21计算的结果比较，可以得出，估算不是很准。可能是估算错了驱
动器的驱动电流 IDRV_pk：我们假设了驱动器能够提供一个恒定的驱动电流，就像 UC384X系
列。但是，NCP1252是 COMS技术的器件，栅极电流会随电压变化，我们很难估算重叠部
分。

由于双管正激变换MOS损耗很低，估算的误差不影响散热器的计算。
可以使用类似方法计算关闭损耗：但是电流这是是最大值，VDS接近 0最后变成输入电压。

根据开通损耗的公式，我们可以计算每个MOS的关闭损耗：

PSW,off= SW
bulkpkp FtVI *
6

** max,_ ∆
= mWkn 324125*

6
40*410*95.0

= (eq.23)

其中：

△t= nsn
I

Q
pkDRV

GD 40
35.0

14
_

== （eq.24)

△t= nsn
I

Q
pkDRV

GD 40
35.0

14
_

==

我个人认为此步计算有错。

我们能够估算每个MOS的损耗：
Plosses=PSW,on+Pcond+PSW,off (eq.25)

=0.149+0.173+0.324
Plosses=646mW

其中： PSW,on MOS开通损耗
Pcond MOS导通损耗
PSW,off MOS关闭损耗

有了MOS的总损耗，散热器可以计算：
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其中： Tj MOS的内部节温
TC MOS的外壳温度（MOS自身的散热器）
Ths MOS的散热器温度

Rθj-c MOS内部到自身外壳的热阻

Rθc-hs MOS自身外壳到外部散热器的热阻

Rθhs-a MOS外部散热器到周围环境的热阻

下面的检查为防止MOS在最坏条件下工作过热：

∑− θRPTT lossesambj ＞maxmax (eq.26)

或：

( )chcjc
losses

ambj
hsa RR

P
TTR θθθ +−

−
〈

maxmax
(eq.27)

( )2.11
646.0

65110
+−

−
〈

W/4.67 ℃〈

因此散热器的热阻必须低压 64.7℃/W。本文选择了型号为 KL194/25.4/SW散热器（14
℃/W）。

二极管的选择：

续流二极管的选择取决于变压器的励磁电感。励磁峰值电流可以通过下面的公式计

算：

mA
kmF

DC
L

V
SWmag

bulk
pkag 94

125
45.0*

4.13
350*I maxmin,

_m === (eq.28)

mA
kmF

DC
L

V
SWmag

bulk
pkag 155

134
45.0*

59.7
350*I maxmin,

_m === 我的电源

因磁化和退磁电压（双管正激，Vbulk）接近，开通和复位的时间相等。

350
4.13*94*I

min,
,m

mm
V

Lt
bulk

mag
pkagreset == =3.6μs (eq.29)

平均电流如下：
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Imag,avg=
( )

SW

pkagreseton

F

tt
2

I* _m+

=

SW

pkagreset
SW

F

t
F

DC

2

I* _m
max







 +

(eq.30)

=

k

m
k

125
2

94*6.3
125

45.0






 + μ

Imag,avg=42.3mA
选用MUR160来退磁，够用了。一般在离线应用中，励磁电流较低，高压（500,600V）

1A的二极管够用。实际是选用的 HER307，更高耐压，更大电流。
下面就是次级二极管了，两个二极管承受同样的电压（ PIV）,已知变压器匝比 N和二

极管降额因子 kD,PIV计算如下：

PIV=
D

bulk

k
VN max,*

=
6.0

410*085.0
=58V (eq.31)

计算 PIV值，我们可以选择 MBRB30H60CT肖特基。此二极管（TO220,30A,60V）最
大特点是 125度时压降为 0.5V（图 9）。我实际使用是日本新电元的 S60SC6MT两个，此二
极管在 150度时，20A压降才 0.5V。
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在最坏情况下，二极管必须耗散以下功率（最低电压，最大占空比）：

Pd_on=Vf*Iout*Dmax=0.5*10*0.45=2.25W (eq.32)
续流二极管在关闭时导通，损耗会大些：

Pd_off=Vf*Iout*(1-Dmin)=0.5*10*(1-0.39)=3.05W (eq.33)

二极管共计损耗 5.3W或 4%总输出功率。 为了提高效率，可以使用同步整流代替

二极管。

对于次级二极管的散热器可以使用公式 27计算。

( )chcjc
losses

ambj
hsa RR

P
TTR θθθ +−

−
〈

maxmax

( )2.12
33.5

65125
+−

−
〈 (eq.34)

W/06.8 ℃〈

选择的散热器热阻必须小于 8℃/W。本文中作者选择型号为 KL195/25.4/SW，热阻为 6.2
℃/W。

NCP1252外围元件选择：
开关频率选择

接在 Rt脚对地之间的电阻可以设定 50K-500K之间，下面的曲线可以通过频率来选电
阻。
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通过下面的公式可以计算 Rt:

Rt=
SW

Rt

F
V*10*95.1 9

(eq.35)

其中： VRt 内部基准链接到 Rt的电压

如果我假设开关频率为 125K：

Rt=
k125

2.2*10*95.1 9

=34.3KΩ Rt=
k134

2.2*10*95.1 9

=32.01KΩ

如果选择 33KΩ电阻频率为：

FSW=
t

Rt

R
V*10*95.1 9

=
k33

2.2*10*95.1 9

=130K (eq.36)

我选择的是 32KΩ电阻：

FSW=
t

Rt

R
V*10*95.1 9

=
k32

2.2*10*95.1 9

=134K

最终完成的板子上使用的 33KΩ电阻。振荡电阻离 NCP1252的 4,5脚越近越好。由于
脚本身就已经很近，这个要求不难。控制器针对电气噪声的鲁棒性得到改善。

源极电阻

NCP1252的最大检测峰值电流电压为 1V，下面的公式来计算源极电阻，其中有 20%的
裕度（10%给励磁电流，10%为一般裕度）。

Rsense=
946.0*2.1

1
*2.1 _

=
pkp

CS

I
F =884mΩ (eq.37)

Rsense=
585.1*2.1

1
*2.1 _

=
pkp

CS

I
F

=525mΩ

电阻的功耗，初级峰值电流给 20%的余量：
PRsense=Ip,rsm,120%2*Rsenes=0.6952*884mΩ=427mW (eq.38)
PRsense=Ip,rsm,120%2*Rsenes=1.5852*525mΩ=1319mW
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其中 Ip,rsm,120%为初级纹波电流的 120%
我们选择 1206电阻，其耗散功率为 250mW，为了提高耗散能力，选用两个并联，选用

两个 1.5Ω，总耗散 362mW，每个耗散 180mW。这是文档中使用的，我认为过小，实际我
们会使用 1W或 2W的氧化膜电阻，我的实际样机为 1W-0.75Ω两个并联，我们的过载要求
较大。

尽管芯片有消隐技术（LEB=130ns），为了消除应用中的噪声，建议在 CS脚加入 RC滤
波。很小的 RC网络会清除电流检测的干扰，提高电源的鲁棒性。不过此时间常数不能大于
开关周期。

滤波网络一般选择 150-300ns的时间。NCP1252在 CS脚上提供内部斜率补偿。RC网
络有双重功能：斜率补偿和滤波时间常数。因此斜率补偿决定 RC值，然后根据定义的时间
常数调整。下面一章介绍如何计算斜率补偿电阻。

欠压（Brown-out）
通过检测 BO脚的值，NCP1252为正激变换器提供保护，防止输入欠压。当 BO脚上的

值低于 VBO阀值，控制器停止脉冲输出直到 BO脚上电压回到阀值以上，回到阀值以上后又
是一个软启动的过程。

欠压比较器具有一个固定的基准阀值 VBO。当 BO脚值低于基准是，通过内部对地的电
流实现滞后。

下面的公式所示如何计算连接在 BO脚上的电阻。
首先设定变换器的开启电压（Vbulkon）和关闭电压（Vbulkoff）。

其中： Vbulkon =350V
Vbulkoff =410V
VBO =1V 内部固定值

IBO =10μA 内部固定电流值

当 BO脚的值低于基准，内部电流被激活。公式为：

Vbulkon= BO
BOIo

BO
BOBOup V

R
VIR +






 +* (eq.39)

当高于基准值时，电流不被激活。公式为：

VBO=
BOupBOIo

BOIobulkoff

RR
RV

+
*

(eq.40)

展开公式 40得：

RBOup= BOIo
BO

BObulkoff R
V

VV *





 −

(eq.41)
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将公式 41代入公式 39解的 RBOIo：

RBOIo= 





 −

−
− 1*

BObulkoff

BObulkon

BO

BO

VV
VV

I
V

(eq.42)

RBOup的公式也可独立写为：

RBOup=
BO

bulkoffbulkon

I
VV −

(eq.43)

通过公式 42,43可以计算出：

RBOIo= 





 −

−
− 1

1350
1370*

10
1
µ

=5731Ω

RBOup=
µ10
350370 −

=2.0MΩ

我们选择系列欠压电阻：

RBOIo =5.1KΩ+680Ω

RBOup =1MΩ+1MΩ
电阻选用规则必须在电阻阻值系列内，而且电阻阻值不易大于 1MΩ，选用用两个 1M

Ω电阻串联也有为了提高耐压的原因。

软启动

在启动过程中 NCP1252的软启动控制着峰值电流模式正激变化器：在这个关键阶段
防止功率器件（初级MOS,次级二极管和磁性元件等）过应力和输出过冲。启动脚提供了连
接在内部电压基准上的电流源。因此，一个电容连接在这个电流源上产生一个线性电压斜率

控制通过电源源极电阻的峰值电流。SS脚上的电压被分成四份，取四分之一来兼容 CS脚
的电压。

根据已知的公式：

ISS=
SS

SS
SS

T
VC * (eq.44)

设 TSS=15ms,通过上面公式可以解的电容的值：
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CSS=
SS

SS
SS

V
TI * =

0.4
15*10 m

µ =37.5nF (eq.45)

我们取了 33nF的软启动电容，实测的时间为 13ms（见图 13）。

图 13说明 SS脚上的最大电压为 6.6V，但是正激变压器峰值电流的斜率为 0-4V。SS
脚大于 4V时，峰值电流被控制（NCP1252）器钳位。DCM模式正激变换器在低峰值电流
和较低输出时软启动启动阶段峰值电流不是线性的。

斜率补偿的选择

斜率补偿用来对付谐波振荡。振荡在开关频率的一半处，而且只会在 CCM模式和占空比
大于或等于 50%时。为了降低电流回路的增益，一般电感斜率设为 50%到 100%。图 14所
示内部的斜率补偿如何产生的：CS脚上的斜率补偿被内部振荡器斜率补偿缓冲。Rramp与内

部缓冲振荡器斜率补偿之间放置一个开关，用于关断时间的 DRV（驱动）的斜率补偿。

内部斜率补偿的斜率为：

Sint= SW
ramp F

DC
V *

max
(eq.46)

在正激变换器中次级向下斜坡可以看成在初级边源极电阻的投影。因此：

Ssense=
( )

sense
p

s

out

fout R
N
N

L
VV **+

(eq.47)

其中： Vout 输出电压

Vf 次级续流二极管的管压降

Lout 次级电感量

Ns/Np 变压器匝比

Rsense 初级源极电阻阻值

假设选定的斜率补偿定义为δcomp ,那么我们必须计算分频比来减小δint 。

Ratio=
int

*
S

S compsense δ
(eq.48)
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用线性代数来定义 Rcomp:

Rcomp=
atio

atio
ramp

R
RR
−1

* (eq.49)

以上的计算没有考虑有变压器励磁电感引起的初级自然斜率。在有些应用中，由于较高

的初级自然斜率往往不需要外加斜率补偿。

下面的公式计算初级自然斜率：

Snatural= sense
mag

bulk R
L
V * (eq.50)

斜坡补偿为： δnatural-comp=
sense

natural

δ
δ

(eq.51)

如果自然斜率补偿δnatural-comp比斜率补偿δcomp高，就不需要外加斜率补偿。如果不高，

那么两者差（δcomp-δnatural-comp）用来精确计算补偿值。

因此新的分频比为：

如果δnatural-comp＜δcomp ⇒ Ratio=
( )

int

*
S

S compnaturalcompsense −−δδ
(eq.52)

用同样的公式省去自然斜率可以计算出 Rcomp。

如果我们假设我们变换器的条件如下：

双管正激变换器条件：

● 额定输出电压： 12V ● 最大占空比 50%
● Lout=27μH ● Vramp=3.5V 芯片内部值

● Vf=0.5V 输出二极管压降 ● Rramp=26.5KΩ 内部上拉电阻

● 源极电阻 0.75Ω ● 目标补偿值：100%
● 开关频率：125KHz ● 变压器条件： Lmag=13.4mH
● Vbulkmin 最小输入电压 Ns/Np=0.087

内部斜坡补偿值：

Sint= ⇒SW
ramp F

DC
V *

max
kHz125*

5.0
5.3

=875mV/μs (eq.53)

次级向下斜坡反映在源极电阻上的是：

Ssense=
( )

⇒
+

sense
p

s

out

fout R
N
N

L
VV ** Ssense=

( ) 75.0*087.0*
10*27

5.012
6−

+ =30.21mV/μs (eq.54)

初级自然斜坡：

Snatural= ⇒sense
mag

bulk R
L
V * Snatural= 75.0*

10*13
350

3−
=20.19mV/μs (eq.55)

自然斜率补偿为：

δnatural-comp= ⇒
sense

natural

δ
δ

δnatural-comp=
21.30
19.20

=66.8% (eq.56)

计算的结果比预期的要低，所以必须加入外部补偿：
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Ratio=
( )

⇒
− −

int

*
S

S compnaturalcompsense δδ
Ratio=

( )
875

67.000.1*21.30 −
=0.0114 (eq.57)

我们可以利用这个值来计算外部补偿电阻的值：

Rcomp= ⇒
− atio

atio
ramp

R
RR

1
* Rcomp=

0114.01
0114.0*10*5.26 3

−
=305Ω (eq.58)

因此取 Rcomp=330Ω，CS脚得到 100%的补偿。补偿电阻已经计算出，我们也能计算出
CS脚上 RC网络中电容值。我们假设 RC滤波网络的时间常数为 220ns，电容值为：

CCS=
330

220n
RComp

RC
=

τ
=666pF (eq.59)

我们取标准值为 680P的电容，时间常数还是很接近 200ns。下图所示 RC网络的特征：

滤波之后供给控制器的电流信号是没有噪声的。

注：图 15中的测试必须保证示波器探头地线的干净。通常示波器的探头是有地线的：
如果使用地线，测试的结果比实际情况要差。下图是一个错误的一个正确的源极电阻电流波

形。
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下面的图所示两种不同探头方式测得得电流信息。

图 17采用标配的示波器探头，地线相当长，噪声同时也被测得（图 16）。

图 18所示正确的方法测量电流波形。去掉标准探头的地线环，直接焊接两根线在源极
电阻两端测量。

次级二极管缓冲计算

如果没有缓冲器件（R2&C3，R4&C6）并联在二极管两端：次级二极管会出现振荡。
振荡是有变压器漏感和次级边二极管的电容引起的。极端情况（最高输入）下可能达到二极

管的反向耐压。
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下图所示在没有缓冲时，正常输入电压下已经达到二极管的反向耐压 60V。

缓冲的原则是在每个二极管上并联阻尼振荡。振荡发生在二极管截止时，主要由次级线

圈漏感和二极管的寄生参数引起。已知次级线圈漏感和振荡频率，我们可以确定并联在二极

管上电阻的阻值。在这种情况下，电阻可以调整到阻尼质量因子 Q为 1：
Rdamp= MnL rleak 22*2*118* πω = =16Ω (eq.60)
使用了 22电阻后，输入电压 373V时振荡电压被限制在 36V，之前没有时为 62V。2.2nF
电容为了限制电阻的功耗。

样板性能
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下面的图所示样板性能。

启动延时

图 22描述了当 Vcc从 0到开启电压时，NCP1252在 120ms延时后给出第一个脉冲输出。

软启动

图 23所示软启动的过程。CS脚的电压跟随 SS脚电压波形。软启动刚开始阶段，跟中
间和结束阶段的相比电流不是线性变化的，这个非线性是由正激变换器在软启动 2或 3ms
期间，当输出电压较低(小于 1V)时，变换器 DCM模式引起的。

频率抖动

NCP1252频率抖动功能有助于避开开关噪声和简化滤波器的设计。下图所示为以 Rt
设定的频率为中心±5%范围抖动，调制频率为 330Hz。频率抖动也可以直接在 Rt脚上测量。
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空载调节

多亏 NCP1252拥有跳跃周期功能可以真正的实现无负载调节而不触发任何过压保
护。样板没有任何假负载并确保正确的调整（输出正常）。通过跳过一些开关周期和强制

NCP1252进入突发模式。

分部负载能力

采用分部负载能力来测试环路的稳定性。下图所示没有振荡的快速响应，并且电压降

很小 165mV(正常的 1.3%)。
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效率

室温下相同输入条件不同负载和不同输入电压下额定负载测试得出
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图 30所示，反馈由 431完成。VCC可以直接接在 DC直流源上（Vbulk）。供电有两种方式。

● 外部电源 在本例中 Vcc使用 15V。用 NCP1010做成外部电源供给 NCP1252。
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● 变压器辅助线包供电，我就是用的这种。

子板：驱动级

高低边MOS驱动可以使用芯片驱动或信号变压器驱动，本文作者使用信号变压器驱
动。我做的样机也是用变压器驱动。为防止驱动的差异，我们高低边同时使用变压器驱动。

我采用了 EE13高导磁芯做驱动变压器，最终的为 25:25:25，磁芯镜面安装。
样板图
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