
摘要

本论文设计工作来源于西安电子科技大学的科研项目“电源管理类集成电路

关键技术的理论研究与设计”，作者承担的是一款2MHz高效率电压模同步降压型

DC．DC转换器芯片XD3012的设计。
‘

论文首先介绍了国内外电源管理技术的发展概况；接着仔细分析了降压型

DC．DC转换器的基本结构和工作原理；然后对芯片进行了系统级的研究与设计，

设定了电特性指标，分析了不同模式下的系统环路并设计了补偿网络；继而对芯

片的关键子模块进行了电路设计与仿真验证；最后给出了芯片的整体性仿真结果。

Ⅻ3012的工作频率为2MHz，并采用一种新颖的片内频率补偿技术，与传统
补偿方案相比，该补偿不但稳定了环路，而且结构简单易于集成，减少了芯片的

引脚数，节省了PCB面积，同时对误差放大器也进行了优化设计，以得到更好的

负载阶跃响应；内部集成的软启动电路有效避免了芯片启动时产生的浪涌电流和

输出电压过冲，实现了输出电压从零到调整值的平坦上升；芯片)①3012设置的轻

载模式实现了宽负载范围内的高效率；芯片内置了完善的短路、过温、过流、欠

压锁定等保护电路使芯片的工作更加安全、稳定。

XD3012的设计采用O．5¨m CMOS工艺，并使用Cadence和Hspice仿真平台

进行了前仿真验证，结果表明芯片很好地实现了其预设功能，性能良好。

关键词：高效率 电压模同步降压型DC．DC片内补偿
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本章首先介绍了便携式电源管理技术目前的发展概况，接着分析了电源管理

类芯片的发展趋势，最后叙述了论文的研究内容和章节安排。

1．1便携式电源管理技术简介

电源管理技术是上世纪六七十年代的产物，随着地球能源的日益紧缺，电源

管理技术也越来越受到电子设计工程师们的关注。同时集成电路技术的飞速发展，

使电源管理技术不断与现代控制理论、材料科学、电机工程、微电子技术等许多

新理论、新技术密切结合，正逐步发展成为一门多学科互相渗透的综合性技术学

科【11。

自上世纪八十年代以来，便携式电子设备得到了迅速的推广，如手机、掌上

电脑、数码照相机和笔记本电脑等。这些便携式设备的广泛应用大大地方便了我

们的生活，提高了我们生活的效率和质量。然而，其依赖电池供电所导致的有限

的使用时间极大地制约了便携式电子设备的应用。为延长这些设备的独立工作时

间，各国电源管理专家对电源管理技术进行了深入的研究，取得了许多重大成果
【2】
O

目前，便携式电子设备在独立使用时均依靠电池(包括化学电池和太阳能电

池)提供能量，在功耗一定的前提下，其工作时间直接由电池的容量决定。为延

长供电时间，便携式电子设备往往需要采用大体积的电池供电，这增加了设备的

整体重量与体积。所以如何在更小巧的体积下实现更长时间工作，是目前便携式

电子设备的一个突出矛盾和难点。为解决此问题，各式各样的新型电池不断出现，

尽管新型电池的容量不断提高，体积不断缩小，但由于便携式设备的功能日趋复

杂，对能量利用率的要求日益提高，如何更加有效地利用电池储能，成为当前电

源管理技术的关键。

故便携式设备的电源管理要在系统方案设计之初就对功耗、成本、体积等多

种因素综合考虑并按照特定需要进行最佳折衷。一般来讲，电源管理主要从提高

电能的转换效率和提高电能的使用效率两个方面对电能的利用率进行优化处理。

一、提高电能的转换效率

根据电能转化方式的不同，电源管理类产品一般分为线性调整器(Line盯

Convertef)和开关型转换器(S淅tcllil鸣Converter)两类【3】【4】。

1．线性调整器pJ

线性调整器也称串联调整器，通过在输入端和输出端之间串联一个调整晶体
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管，将输入电压转化为大小可调的直流输出电压。该串联的调整晶体管工作在其

电压．电流特性曲线的线性区，类似可变电阻，其作用在于承受输出不需要的过剩

电压。故该过剩电压即为巧Ⅳ一％，盯的差值，因为压差通常为正，所以线性调整器

原理上是降压型的，这是此类电源管理器最明显的局限性。

除了在原理上是降压型外，线性调整器还有另外一个缺点，即效率低。器件

的瞬时功率损耗定义为矿×，，其中V为器件的瞬时压降，I为流过器件的瞬时电

流。在串接晶体管稳定工作的条件下，V和I均不随时间变化，且由于晶体管与

负载串联，所以V等于‰一％￡厅，I等于负载电流IIoad。故线性调整器的损耗y×，

在某些条件下可以与输出有功功率Po相当，也就是效率很低。对于输入为12V，

输出为5V的线性调整器，在负载电流为looII认的情况下，调整器损耗为700mW，

此时输出有功功率为500mW，故调整器的效率为：500／(500+700)=41．6％，这

对于线性调整器而言，是无法解决的。

然而线性调整器具有成本低、封装小、外围器件少和噪音小的特点【5】。一般

线性调整器的成本只有开关型转换器的几分之一，同时其极低的输出电压纹波和

极高的信噪比，非常适合为对噪声敏感的射频和音频电路的供电，线性电源避免

了电磁干扰(EMI)的影响。

2．开关型电源转换器

开关型电源转换器可以分为电感式开关电源和电容式开关电源两类。

电感式开关电源利用电感作为主要的储能元件，为负载提供持续不断的电流，

并通过电容滤波以得到平滑的输出电压。通过不同的拓扑结构，电感式开关电源

可以完成降压、升压和负压的功能。

电感式开关电源中的晶体管工作于开关状态，即ON(饱和导通)和OFF(完

全截止)，理想情况下不存在中间状态。当晶体管为ON状态时，理想的晶体管两

端无压降，即V=0：当晶体管为OFF状态时，无电流流过，即瑚。所以无论晶
体管工作于哪种状态，y×，总是零，也就是说开关晶体管的损耗恒为零。在实际

情况中，晶体管导通时会有很小的压降，晶体管截止时会有很小电流。所以，电

感式开关电源具有非常高的转换效率。

电感式开关电源的缺点是储能电感和滤波电容导致转换器面积较大，输出电

压的纹波较大，同时由于功率器件的开关动作引入EⅦ，增加了印制电路板(PCB)

的布线难度。然而通过提高功率器件的开关频率可以有效减小电感电容体积及输

出电压纹波。

电容式开关电源即电荷泵(Ch嘲e脚)是利用电容作为主要的储能元件，通
过内部的开关管阵列来控制储能电容的充放电【6】【71。为减少由于功率器件开关造

成的EMI和输出电压纹波，现在的很多设计采用双电荷泵结构。电荷泵同样可以

完成升压、降压和负压的功能。
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电荷泵的转化效率会随着输出电压与输入电压之间的比例关系而变化，有时

可以高达90％以上，但有时也会低至70％以下。因此在应用时，因尽量使电荷泵

处于最佳转换工作条件。

电荷泵具有功耗小、成本低、结构简单，外围器件少以及高EMI抑制等优点，

在低功耗中得到广泛应用。但是由于电荷泵在大功率时效率相对较低，限制了其

使用。近年来，随着工艺水平的提高和电荷泵结构的不断改进，其效率也得到改

善，使得电荷泵逐渐开始应用在大电流中。

二、提高电能的使用效率

在便携式设备中电源管理技术除了减少自身工作时的损耗，还应减少不必要

的电池能量浪费、将尽量多的电能用于有效的处理中。

信号处理器是便携式设备的核心部分，它是便携式设备中主要的电能消耗源，

可采用分区管理和改变工作频率及电压这两种方法减小其耗能。分区管理是在执

行某项功能时，将与此项功能无关的单元关掉，以节省静态损耗。为此，便携式

设备中的信号处理器往往设计多个内部时钟，以控制不同功能单元分时工作，并

且不同功能块供电的电源电路设计为可关断的。

鉴于电源管理技术在便携设备中的重要作用，越来越多的新型节能技术将不

断涌现，以推动便携式产品的发展瞵j。

1．2电源管理技术的发展趋势

目前，随着便携类电子设备应用范围的扩大，电源管理类产品日益向着轻、

薄、小和高效率的方向发展。在未来几年，电源管理将主要呈现如下发展趋势例：

1)集成度日益提高。现在的电源管理产品尤其是开关电源，将各种数字控制

驱动电路、功率器件以及保护电路完全集成，不仅提高了芯片自身的可靠性，同

时减少元件问的连线和焊接，使整个产品更加紧凑，减轻了产品重量。

2)系统化的整体规划将成为解决方案。传统的电源管理IC供应商一直将关

注重点放在管理功率的传递上，即如何为不同的负载器件分配不同的功率，然而，

这是远远不够的，需要从供电的源头电池寻求答案。这要求对电池电量的精确测

量、对电池容量的准确把握，从而根据电池特征进行有效的电量管理。另外，如

前所述，合理地分配元件的工作状态，关闭不必要的工作单元也是一个充满潜力

的方案。

3)软件硬件协同管理。近期已经出现了数字电源管理(DPM)技术，它的

引入是为了强化对多电压的管理，并动态控制功率的转移。将数字电源管理与电

源操作系统(POS)相结合以对多个电源转换模块和外部元件进行控制，从而达

到更高的系统性能、更高的可靠性以及更低的功耗。它的工作原理是：通过嵌入
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内核来实现对电能供应的动态控制，包括性能监控、系统配置、系统和元件的调

试等。其主要难点在于必须解决嵌入式通信总线或接口的标准化问题。

4)开关电源将成为主流。由于开关型电源管理器件在能源利用率上的杰出表

现，它日益成为电源管理类产品的首选。并且随着开关频率的日益提高，开关电

源的输出纹波得到了很好的改善，极大地提升了开关电源的性能。

5)高频化。开关频率的提高，不仅能有效地减小应用中电容、电感以及变

压器的尺寸，而且还可抑制干扰、减小纹波、改善电源系统单位增益带宽从而提

高其动态响应性能。

6)提高电源寿命和效率。电池的使用寿命是消费者购买产品时非常关注的一

个因素，提高管理效率、延长电池使用时间是推动电源管理市场发展的关键因素

之一j

7)工艺和封装技术将是新一代电源管理器件的重要考虑因素。主要包括降低

裸片尺寸，提高电容器件集成度的多层金属／聚合物工艺、大幅降低导线电阻的铜

工艺、高电压工艺等；而更小的尺寸，同时具有良好散热性能的封装技术也不断

涌现，如SOT(Small Outline 1hnsistor)、QFN(Quad Flat Non．1eaded)【10J等超小

型封装技术使得电源管理类产品更加适合于便携式产品。

8)缩短设计时间。市场竞争的日趋激烈和产品的快速更新换代使得商家不得

不在尽可能短的时间内将产品推向市场，以抢占先机。

1．3论文研究内容与章节安排

本论文以西安电子科技大学的“电源管理类集成电路关键技术的理论研究与

设计”项目为背景，在综合考虑当今电源管理芯片的发展趋势和市场需求的情况

下，设计了一款高效率电压模同步降压型DC．DC转换器XD3012。其工作频率

为2Ⅻz，并采用一种新颖的片内频率补偿技术。与传统补偿方案相比，该技术
不但稳定了环路，降低了设计的复杂度，还有效避免了环路稳定性对输出电容ESR

的依赖。同时，电路结构简单，易于完全集成，因此有效地减少了外围应用器件

数目及印制板面积，并且跨导运放的优化设计进一步提高了环路的瞬态响应性能。

内部集成的数字化软启动电路占用芯片面积小、启动时间精确，进一步简化了外

围器件面积。同时XD3012采用电压模PWM环路控制方式，省去了高速度高精

度的电流采样电路；内置的短路保护、过温、过流、欠压锁定等保护电路使芯片

的工作更加安全、稳定。

论文共分为五章，第一章对便携式设备电源管理的基本技术和发展前景作了

简要介绍；第二章主要对DC．DC转换器的基本拓扑结构、工作原理、功耗以及

控制模式进行了详细分析；第三章对XD3012的系统架构进行了设计，包括系统
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框架的建立、主要电特性指标的制定以及效率和稳定性分析；第四章对)①3012

的关键子模块电路实现进行了详细分析与仿真验证；第五章给出了芯片整体电路

的仿真结果；文章的最后是结束语。
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第二章DC．DC转换器的基本工作原理

本章首先介绍了开关转换器的三种基本拓扑结构，然后详细分析了降压型

DC．DC转换器的工作原理，最后分析了电流模控制模式与电压模控制模式各自控

制环路的优缺点，最终选择了电压模控制作为Ⅻ3012的控制模式。
。

2．1 DC．DC转换器的基本拓扑结构

DC．DC转换器是现代高频电源的基本构件。它把已知的直流输入电压V玳转

换成所需要的或易于使用的直流输出电压vo。一般通过开关晶体管将输入直流电

压斩波成方波，再利用低通滤波器滤波。滤波器多采用续流电感和输出电容，利

用电感储能和电容的平滑作用得到连续、稳定的直流输出电压。根据能量守恒原

理，经低通滤波器滤波后的直流输出电压应该等于方波信号的平均值，故通过调

节方波信号的占空比，可以得到不同的输出直流电压。DC．DC转换器根据其输入

与输出的关系，可分为三种类型：降压型转换器(Buck Convener)、升压型转换器

(B00st Convener)、降压．升压型转换器(Buck-Boost Converter)，分别对应了三种基

本拓扑结构。

根据续流开关管的种类，DC．DC转换器又分为同步整流型与非同步整流型。

传统DC．DC多为非同步整流型，即采用肖特基二极管作为续流管。由于二极管

在导通时需要一定的正向导通压降，导致开关器件消耗了较多的功耗，影响了开

关转换器的效率。所以在现代的多数开关型转换器中，同步整流技术得到了非常

广泛的应用Il州，即采用金属氧化物半导体场效应晶体管(MOSFET)代替肖特基二

极管作为续流管，由于MOSFET在导通时具有很低的电压，故极大的提高了开关

转换器的效率。正是基于高效率的考虑，XD3012采用了同步整流技术，且在以

下对各种基本拓扑的分析中，也均以同步整流技术为基础。

1．Buck型DC．DC转换器【111【12】

Buck型DC．DC转换器的典型拓扑结构如图2．1(a)所示【ll】【12】【131。它由主开关

管Ml、续流开关管M2、储能电感L、输出电容CoUT组成。I沁AD为负载电阻。
主开关管Ml与续流开关管M2之间设置的电感电流换流节点称为开关节点，设

为Vsw。其具体工作原理为：

首先，主开关管Ml导通而续流开关管M2截止，此时电感充电，如图2．1(b)

所示【ll】【12J【13J。忽略M1的导通压降，则此时电感两端的电压为

圪(DⅣ)=‰一％w>0，故电感电流线性增加。根据电感的伏安关系可以得到电感
电流上升阶段斜率的表达式为：
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”警=孚=等等㈣，
当主开关管导通一定时间后，转换器进入续

流阶段。此时主开关管M1截止而续流开关管

M2导通，此时电感电流续流，如图2．1(c)所示。

忽略M2的导通压降，电感两端的电压为

圪(D腰)=一％旧<0，故电感电流线性下降，下降

斜率为：

驴警=字=半p2，
当电路处于稳定工作状态时，电感电流的上升量

(a)Buck型DC—DC的拓扑结构

与其下降量相等。即处于稳定状态的电感，主开 (b)M。导通状态下的等效结构

关导通时的伏秒数(volt-second)和主开关断开

时的伏秒数在数值上相等，其中，伏秒数指电感

上电压与其持续时间的乘积。这就是著名的伏．

秒平衡原理(volt-Second Balencc)【51。根据伏秒

平衡原理可以得到：

(‰一％叮)．，DⅣ：％叮．坼 (c)Ml截止状态下的等效结构

j圪二：粤‰：D‰ (2_3)
图2·1 Buck型DC-DC各状态结构

lON’10FF

式(2—3)中‰、梳分别表示主开关管的导通和关断时间，D为主开关管Ml
的导通时间与工作周期的比值，称为占空比。因为D≤1，所以输出电压总是小于

输入电压。

2．B00st型DC．DC转换器【11】【12】

Boost型DC．DC转换器的典型拓扑结构如图2．2(a)所示【Il】【121。它由主开关管

M1、续流开关管M2、储能电感L、输出电容CoLrr组成。‰AD为负载电阻。主
开关管M1与续流开关管M2之间设置的电感电流换流节点称为开关节点，设为

Vsw。其具体工作原理为：

首先，主开关管Ml导通而续流开关管M2截止，此时电感充电，如图2．2(b)

所示【11】【121。忽略M1的导通压降，则此时电感两端的电压为圪(DⅣ)=‰>O，电
感电流线性增加。电感电流上升阶段斜率的公式为：
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小等=孚=孚 (24)

当主开关管导通到达一定占空比时，转换

器进入续流阶段。此时主开关管Ml截止而续

流开关管M2导通，此时电感电流续流，如图

2．2(c)所示【11】【12】。忽略M2的导通压降电感两端

的电压为屹(o阡1=‰一％w<0，故电感电流线
性下降，下降斜率为：

铲鲁=字=气笋p5，
根据伏秒平衡原理可以得到：

‰·‰=(‰一‰)·k

j圪旧=击‰
Q。6’

从式(2．6)可以看出Boost型转换器的输出总是

高于输入。

3．BooSt-Buck型DC．DC转换器【ll】【12】【14l

Boos．BuCk型DC．DC转换器的典型拓扑

结构如图2．3(a)所示。它由主开关管M1、续

流开关管M2、储能电感L、输出电容CoUT

组成。I‰为负载电阻。主开关管M1与续
流开关管M2之间设置的电感电流换流节点

称为开关节点，设为Vsw。其具体工作原理

为：

首先，主开关管Ml导通而续流开关管

M2截止，此时电感充电，如图2．3(b)所示【14】。

忽略M1的导通压降，则此时电感两端的电

压为圪(DⅣ)=‰>O，电感电流线性增加。电
感电流上升阶段斜率的公式为：

小警=孚=孚 ㈤
当主开关管导通到达一定占空比时，转换器

进入续流阶段。此时主开关管M1截止而续

(a)B00St型DC-DC的拓扑结构

≯∑
I l

Ⅲ对1
(b)Ml导通状态下的等效结构

(c)Ml截止状态下的等效结构

图2．2 B00st型DC．DC各状态结构

(a)B00st．Buck型DC-DC的拓扑结构

(b)Ml导通状态下的等效结构

(c)Ml截止状态下的等效结构

图2．3800st-Buck型DC．DC

各状态结构
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流开关管M2导通，此时电感电流续流，如图2．3(c)所示。忽略M2的导通压降电

感两端的电压为圪(卿)=％w<0，故电感电流线性下降，下降斜率为：

铲警=字=孚 p8，

根据伏秒平衡原理可以得到：

‰。，DⅣ=％盱·k

≥％防=一南‰
p缈

从式(2．9)可以看出当占空比D>50％时，Boost．Buck型转换器的输出总是高于输入，

反之则输出低于输入。

2．2降压型DC．DC稳态分析

芯片如3012是一款Buck型DC．DC转换器，为了后续电路的设计，下面详
细分析BuCk型DC．DC转换器稳态时的工作原理。根据Buck型DC．DC转换器稳

定工作时，电感电流是否连续可将其分为连续导通模式(CCM，ContinuouS

Conduction Mode)与非连续导通模式(DCM，DiscontilluouS C0nducti∞Mode)。

CCM的特点是，在整个工作周期中，电感电流均不为零。DCM的特点是，在工

作周期的一部分时间中，电感电流为零，即电感电流在每个周期中均从零开始增

加。

为分析稳态特性，现作以下假设【4】：

(1)主开关管和续流开关管均可瞬间地导通和截止，且导通时漏源极间压降

为零，截止时漏电流为零。

(2)电感始终工作在线性区且寄生电阻为零。

下面分别对这两种模式进行详细分析㈣【16】【171。

1．连续导通模式【1l】【121

对于Buck型电路，因为在开关管导通或关断时都有能量通过电感传递到输

出端，并且在稳定工作时，电容的平均电流为零，所以电感的平均电流始终和负

载电流相等。在CCM下，Buck型DC．DC的每个工作周期可分为两个阶段，其

主要信号波形如图2．4所示。充电阶段，主开关管M1导通，续流开关管M2截

止，电感充电，电感中的电流呈线性增加，当电感电流大于负载电流时，输出电

容CoLrr充电，多余能量暂时储存在电容中。
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此时，因为电感上的电流不能突变，故电感两 I。．·l l| l| l l
‘

端电压反相而电流仍按照开始的方向经输出电 Lo-a印净≮利岛§辞x违妇△k
容到地再到续流管续流，参见图2．1(b)所示。 ．⋯■r—F广矿广广1r‘
此时，电感中的电流呈线性减少，当电感电流 圳 纠 洲 纠

小于负载电流时，输出电容coLrr向负载放电， ．■卜．11—-t_t—十十+t

以维持负载电流恒定。经过岛厢时间后，控制 k i k l k l l

信号再次使主开关管导通、续流开关管截止，LL‘土—士士—№．
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同时，也(DⅣl也叫做电感电流纹波。电感电流纹波与其平均值的比值称为电流纹

波率，用r表示，一般将电流纹波率设取在O．3枷．5之间【181。由式(2．12)可见，在

工作状态一定的情况下，r仅取决于L的大小，所以一般可以根据r来选取电感。

以上关于BuCk型DC．DC输入输出关系的推导中忽略了对输出电压交流分量

‰(舡)的考虑，而在实际应用中，由于开关状态的转换且输出电容的值有限，转
换器的输出电压必然存在一定的交流纹波，其大小取决于输出电容值CoUT以及输

出电容的等效串联电阻值(ESR)。其中输出电容充放电产生的纹波的△VoI哟可以
通过对充电电流的积分得到。从图2．4可以看出，在tl到t2时，电感电流高于负

载电流，此时电容充电，输出电压升高：％㈣=去。r忙三。挚‘三‘去2譬p∽
而ESR上产生的纹波△Vol唧sR)为：

△‰(脚)=她·‰=丛产·D豫勰 (2-18)

其中R￡sR为输出电容的等效串联电阻值。

根据式(2．17)和(2．18)可得Buck型DC．DC转换器的输出电压纹波△VoLrr为：

△吃w：△％即)+△％删)：盟华坦．乒+‰)(2-19)
一般DC．DC转换器的输出电容选用陶瓷电容、电解电容和钽电容。当所选

的输出电容ESR较小(如陶瓷电容)时，则输出电压的纹波主要由△Vo州c)决定；

相反，若选择的输出电容ESR较大(如电解电容或钽电容时)则输出电压纹波主

要由△VoLrr(EsR)决定。本文所设计的Ⅻ3012选择了陶瓷电容作为输出电容，因
此CoUT的大小可由下式决定：。

cD叮2最小D) (2。20)

2．非连续导通模式【ll】f12】

当转换器的负载电流减小到低于电感电流纹波值的一半时，电感电流在主开

关管Ml截止期间内会降低到零，形成的电流将不连续，称为非连续导通模式

(DCM)，在DCM的情况下，Buck型DC．DC的每个工作周期可分为三个阶段，

其主要信号波形如图2．5所示。

充电阶段，主开关管M1导通，续流开关管M2截止，电感充电，电感中的

电流呈线性增加。当电感电流大于负载电流时，输出电容CoLrr充电，多余能量暂

时储存在电容中，设充电阶段维持时间为‘=日·丁。
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续流阶段，主开关管M1截止、续流

管M2导通。与CCM情况一样，电感两

端电压反相，电流仍按照初始方向经输出

电容到地再到续流管续流。此时，电感中

的电流呈线性减少，当电感电流小于负载

电流时，输出电容CoUT向负载放电，以

维持负载电流恒定，设续流阶段维持时间

为f2=岛·丁。

放电阶段，主开关管M1和续流管

M2均截止。此时，电感电流下降到零，

电感所存储的能量已在前两个阶段完全

释放，而主开关管M1还未导通，故完全

依靠输出电容CoUT放电以维持输出，该

I l I —

f ／ ＼ ／吖△k
_—

L

／1 ／ ／1 一

l

卜＼ ＼、

’tl’ 1t：’叠≥
；l

卜 -叫
图2．5 DCM下的主要信号波形

阶段的持续时间为：f3=(1一日一砬)·r。其中Dl为功率管导通时间与整个周期的

比值，D2为电感L电流下降到零所用时间与整个周期的比值。

充电阶段电感电流增量可表示为：

业(洲)=圭『(‰一％叮)西=毕q丁 (2．21)

由图2．5可以看到电感电流IL在每个工作周期中都是从零开始上升的，所以在

DCM中电感电流纹波虬(DⅣ)与电感峰值电流厶瞰相等。

续流阶段电感电流增量可表示为：

业。卿)=一手儿叮西=一兰净砬丁 (2．22)

与CCM下相似，充电阶段电感电流的正增量业(DⅣ1与续流阶段电感电流

的负增量虬(瓣)相等，从式(2-21)、(2-22)可得：．

(‰一"批w垆等=矗 (2-23)

在DCM模式中，电感电流的平均值仍然等于负载电流，即：

L一矿‰≥等·掣=恣 弘24)

电感电流的纹波可用式(2．21)表示，将式(2-21)代入式(2—24)可得：

#=坐萼业．(‰一％w) (2-25)
R舢 2三 一’⋯“ 、 。
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利用式(2-23)和式(2-25)消去D2可以得到非连续导通模式下Buck型DC-DC

转换器输出电压和输入电压之间的直流关系：

q=

跹L，
?R嗡IID

f，2‰／一1、12—1
(2-26)

对比CCM与DCM下主开关管导通占空比的表达式可以看出，CCM下的占

空比D仅与输入电压和输出电压的比值有关；而DCM下，占空比D不仅与输入

电压和输出电压有关，还同时受到电感值、开关频率和负载电阻影响。

值得一提的是，在正常工作时，Buck型DC．DC很少工作于不连续导通模式，

而且对于采用同步整流技术的DC．DC转换器，DCM不是必然的工作状态。

3．临界导通

由以上分析可知，以负载电流的大小可决定转换器处于不同的导通模式，

CCM与DCM切换的临界条件为Io=l／2△IL。

临界条件的负载电流为：

L=坠器型
2．3系统控制模式的选择

(2·27)

2．3．1占空比控制模式选择121

从Buck型DC．DC转换器输出电压和输入电压之间的直流关系可知，采用合

适的环路调节机制控制主开关管的导通占空比D，就能获得理想的输出电压。目

前常用的控制占空比D的模式主要有PWM、PFM和PFM．PWM混合调制三种。

1．脉冲宽度调制模式(PWM，Pulse晰dtll Modulation)
’

脉冲宽度调制是一种工作频率固定，通过控制开关管的导通脉冲宽度来调节

占空比以获得稳定的输出电压的调制模式【19】【20】。一般依靠转换器主环路的负反馈

机制完成对开关管导通脉冲宽度的合理控制。其控制电路简单，同时由于在这种

调制模式下开关频率是固定的，因而由于开关产生的噪声频谱带宽很窄，只需要

对开关节点的信号进行简单的滤波，就能获得具有较小纹波的输出电压，大大简

化了转换器外围应用电路的设计，是目前应用在开关电源中最为广泛的一种控制

模式。然而由于该控制模式静态功耗大，导致采用此模式调制的DC．DC转换器

在轻负载下效率很低，在一定程度上限制了它的应用。因此PwM控制结构多应

用于对噪声影响较为敏感的电路系统中。

2．脉冲频率调制模式(PFM，Pul∞F陀qu吼cy Modulation)
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脉冲频率调制是一种开关管的导通脉冲宽度固定，通过控制转换器的工作频

率来调节占空比以获得稳定的输出电压的占空比调制模式【2l】。该模式电路结构简

单，在轻载条件下，由于开关频率下降，使其具有轻载效率高的优点。PFM模式

的缺点是，由于工作频率随输入输出电压变化，对滤波电感的选择比较复杂，尤

其在轻负载时，输出电压纹波较大。采用PFM模式控制的系统工作频率不固定，

使芯片在应用时输出噪声、纹波的频谱在不同负载时有较大变化。

3．PFM．PWM混合调制模式瞄】瞄1【24】

PFM．PWM混合调制模式是一种兼有脉冲频率和脉冲宽度的调制方式。该模

式在大负载工作时采用PWM调制，在轻负载工作时自动切换为PFM调制，极大

地提高了系统在轻负载情况下效率，同时避免了PFM模式中系统输出噪声和纹波

频谱随负载变化的缺点，大大提高了系统性能。缺点是增加了控制电路的复杂性

与电路规模。

鉴于芯片Ⅻ3012高效率的考虑和PWM调制模式低噪声的特点，本文综合

PWM与PFM各自的优点，提出了一种新颖的PWM调制模式，使芯片在大负载

下工作于PWM模式，在轻负载下，芯片在PWM模式和休眠状态下来回切换。

既提高了芯片的轻载效率又使其在绝大部分负载范围内均具很小的电压纹波。

2．3．2反馈环路控制模式选择‘251【26】【27】

PWM控制模式的开关频率固定，在输出电压、外接负载变化时，通过其与

基准电压信号相减的差值进行负反馈来调节开关器件的导通脉冲宽度，从而获得

稳定的输出电压和输出电流，构成的反馈环路也有单环和多环之分。电压模控制

和电流模控制是PWM控制模式的两种基本方式，下面以Buck型DC．DC转换器

为例，对它们的基本原理及特性进行简单介绍。

1．电压模式控制(voltage Mode Conn．01)口8】【29】

图2．6是采用电压模PwM控制的Buck型DC．DC转换器的系统框图【14】。系

统可以分为三个部分：反馈网络、补偿模块和调制模块【301。其中反馈网络由电阻

R1、R2组成，用于将输出电压按一定的比例分压以产生合适的反馈信号VFB。补

偿模块由误差放大器和补偿元件组成，误差放大器将反馈信号VFB与高精度的基

准电压VREF比较后得到误差放大信号VEA，该模块主要用于提供足够的环路增益

通过负反馈维持输出电压恒定并补偿足够的相位裕使系统稳定。调制模块包括

PWM比较器，驱动控制电路、开关器件以及输出LC滤波器。PWM比较器将误

差放大信号V队与一个固定频率的斜坡电压相比较，产生占空比随误差信号V队

变化的环路控制方波信号，并通过驱动电路控制开关器件的导通与截止，从而产

生具有所要求占空比的输出方波，最后通过输出滤波器平滑、滤波得到合适大小

的输出电压。
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电压模PWM控制的优点为【1】：系统为单环反馈控制，结构简单，控制机理

直接明了，易于建模分析和仿真；占空比调节不受限制，占空比变化范围广，且

占空比的变化对系统稳定性没有影响；低阻抗功率输出，对于多路输出电源，具

有较好的交互调节效应；尤其因为电压模反馈控制机制无需高精度和高速度的电

流检测单元，而广泛应用于高频系统中。

电压模PWM控制的缺点为【3l】：输出电容和电感的延时作用使系统对输入电

压变化的动态响应较慢；输出LC滤波器给控制环路增加了双极点，在环路补偿

的设计中，需要将主极点低频衰减，或者增加一个零点进行补偿；同时由于环路

增益是电源电压的函数，在不同的应用电压下系统增益不同，这进一步增加了环

路补偿的难度。

图2．6电压模控制Buck型DC．DC转换器的系统框图

2．电流模式控制(Cu饿舭Mode CoIltr01)

电流反馈控制环路在电压检测环路的基础上加入电流检测模块，将电感电流

的变化引入系统环路，使系统在每个开关周期内同时对输出电压的变化与负载电

流的变化做出响应。电流模式控制根据不同的反馈环路设计，分为峰值电流模式

控制(Peak Cun．e玎t-Mode Con仃01)和平均电流模式控制(Averaq驴Cu仃cnt．Mode

Corl廿01)，其中最常使用的是峰值电流模式控制(Peak Cun伽t．Mode Con仃01)。

采用峰值电流模PWM控制的Buck型DC．DC转换器的系统框图如图2．7所

示。与电压模式控制相同的，系统也可以分为反馈网络、补偿模块和调制模块三

个部分。反馈网络与补偿模块的构成与电压模基本相同，但补偿模块的输出，也

就是由EA产生的误差放大信号V队送至PWM比较器后，并不是与固定频率的

斜坡电压进行比较，而是与一个变化的、峰值代表输出电感电流峰值的梯形尖角

状合成波形信号比较，得到适当脉宽的开关管控制信号。因此，峰值电流模式控
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制不是用电压误差信号直接控制PWM脉冲宽度，而是通过控制电感峰值电流的

大小来间接地控制PwM脉冲宽度。

图2．7电流模控制Buck型DC-DC转换器的系统框图

峰值电流模式控制是一种固定时钟开启、峰值电流关断的控制方法。峰值电

感电流容易传感，而且在逻辑上与平均电感电流大小变化相一致。但是，峰值电

感电流不能与平均电感电流一一对应，因为在占空比不同的情况下，相同的峰值

电感电流可以对应不同的平均电感电流【l】。而平均电感电流也就是负载电流才是

唯一决定输出电压大小的因素。在数学上可以证明，将斜率为电感电流下降斜率

一半以上的补偿电流加在实际检测电流之上时，可以去除不同占空比对平均电感

电流大小的扰动作用，使得所控制的峰值电感电流最后收敛于平均电感电流。因

而一般采用峰值电流控制的系统均在电流采样信号上叠加一个斜坡补偿信号，其

斜率对电流模系统的稳定性至关重要【321。当外加斜坡补偿信号的斜率过大时，峰

值电流模式控制就会转化为电压模式控制，环路响应速度会降低，反之，斜坡补

偿信号斜率如果过小，则不足以维持电流环路的稳定。

峰值电流模PWM控制的优点为：暂态闭环响应较快，对输入电压和负载电

流的瞬态响应较快；处于电流反馈控制环路中的电感不再作为独立变量，消除了

电感和输出电容形成的二阶极点，简化了环路补偿的设计；具有瞬时峰值电流限

流功能，内在固有的逐个脉冲限流功能有效地保护了主开关管。

峰值电流模PWM控制的缺点为：存在峰值电流与平均电流的误差，占空比

大于50％时开环不稳定，容易发生亚谐波振荡，因而需要斜坡补偿；由于电流控

制信号来自输出电流，功率级谐振会给控制环带来噪声；峰值电流模控制采用主

开关逐周期导通的方式，同时系统的响应时间受逻辑电路延迟、采样电路速度、

主开关导通和关断时间等限制导致系统存在最大和最小占空比，同时不适合在高
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频电路中工作。

可以看到电流模与电压模反馈控制各有优缺点，在应用时应根据需要选择。

考虑到如3012主要应用于高频系统，且高的工作频率使系统可以具有较宽的带
宽，在一定程度上增加了系统的响应速度，故芯片Ⅻ3012选择电压模作为系统
反馈环路的控制方式。
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第三章芯片如3012的系统设计

本章主要对芯片XD3012的整体设计要求进行了分析，并对系统功能及工作

原理进行了详细介绍，并在最后对影响系统性能的关键技术进行了分析。

3．1 XD3012的系统规划

芯片XD3012是一款高效率，降压型同步DC．DC转换器，可提供高达1A的

负载电流。芯片可在2．75V～5．5V的输入电压下稳定工作，并可通过调节外围反馈

电阻提供1V～3．3V的输出电压。XD3012的典型工作频率为2MHz，使得外围滤波

电感、电容尺寸更加小巧。独特的轻载模式使得芯片在轻载时效率高达90％。芯

片设有完善的过流、过温、欠压、短路等保护电路，确保芯片工作的可靠性，同

时设有PG引脚，时刻监测芯片工作情况。片内软启动电路很好地抑制了浪涌电流

并减小了外围器件面积。

3．1．1芯片XD3012的设计要求

一、主要应用

分布式电源，便携设备，PC设备等。

二、主要特征

1)采用电压模片内频率补偿；

2)低漏失电压可实现接近100％的占空比调节；

3)最大至lA的连续输出电流；

4)内部集成200呻数字软启动电路：

5)高达95％的效率：

6)关断电流低至l衅：

7)2MHz的固定开关频率，减小了滤波器件尺寸；

8)内置短路保护、过温关断、过流保护、输入欠压锁定等保护电路。

三、芯片引脚定义及封装信息

表3．1芯片XD3012引脚功能定义

引脚号 引脚名称 引脚功能

l 模式转换引脚，MODE接高电平，则芯片以PwM模式工作，否则在
MODE

节能模式工作。

2 使能引脚，当EN为高时芯片工作，反之芯片不工作，此引脚不能悬
EN

空。
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3 VⅡV 输入电源引脚，连接直流电源，该引脚与地之间需连接大电容

4 SW 开关节点，连接片内两功率管的公共端与片外输出LC滤波器

5 反馈引脚，连接芯片内部误差放大器反相输入端，将经片外反馈网络
FB

分压后的反馈信号送入系统环路。

6 PG Power G00d引脚，标志芯片输出是否正常

7 PD 功率地引脚，接片外零电平

)①3012采用6引脚TDFN封装，其示意图如图3．1所示。
XD3012

TOPV正W

M

图3．1油3012的封装示意图

3．1．2芯片XD3012电特性指标设计

1．最大额定值

芯片Ⅻ3012关键指标最大额定值如表3．2所示。
表3．2最大额定值表

名称 绝对最大额定值

输入电源引脚电压 一o．3V一+6V

使能引脚电压 _o．3V一+6V

开关节点引脚电压 -lV—V删．3V
其它引脚电压 一o．3V～+6V

工作温度范围 ．40℃～85℃

存放温度范围 _60℃～160℃

结点温度 160℃

焊接温度 260℃

2．关键电特性指标设计

如无特殊说明，表3．3中的数据在下列条件下成立：环境温度25℃，电源电压

3．6V，SYNC=OV。
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表3．3 XD3012电特性指标

设计要求
参数 符号 测试条件 单位

最小 典型 最大

主开关管导通电阻 RDS(aN)-P 180 220 mQ

续流开关管导通电阻 RDs(oN)N 170 220 mQ

关断电流 Is肌 VEN=oV 5 8 衅

呼矛霞K
静态工作电流 IQ 0．5 0．8 n认

、，Im=1．OV

轻载判断门限 ILoW 130 InA

主开关管电流限制 IL蹦 1．5 2 A

振荡器频率 岛ScI V甩=O．8V 1．8 2 2．2 MHz

最大占空比 DMA)( 100 ％

最小导通时间 tON 45 璐

EN输入低阈值 蛭舾 O．4 V

EN输入高阈值 蛭凇 1．4 V

VIN欠压锁定阈值 UVLO 2．4 V

VIN欠压锁定阈值迟滞 UVSD 180 mV

过温关断阈值 TSD 160 ℃

3．2 XD3012的系统功能设计

图3．2Ⅻ3012的系统架构框图
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图3．2为如3021的系统架构框图，根据系统功能的分析，可将系统分为如下
16个子模块：

1)使能控制模块(RIJN)

将EN引脚的模拟输入电平转换为芯片内部的数字使能信号，一般使能信号的

门限电平设在1V左右。

2)电源欠压检测模块刑VLO)·

检测电源电压是否足以支持芯片的正常工作。

3)基准电压模块(vREF)

产生不随温度、电源变化的电压源，为芯片内部其余模块提供稳定的高精度

电压基准信号，如系统控制环路中的误差放大器的正相输入端信号。因此，基准

电压的准确和稳定对于系统十分重要，一旦其出现干扰或偏差，则系统的输出和

整体的偏置电流会受影响，在设计时应尽量选择电源抑制比大的基准电路，且在

版图布线中也要特别小心。

4)电流偏置模块(IB认S)

产生稳定的恒流源，为芯片内部其余模块提供零温度系数的恒流偏置，一般

通过电压基准连接成Bu胁结构产生。
5)软启动模块(SoR Stan)

在芯片启动后，基准电压达到正常工作值前，软启动电压缓慢上升，且在误

差放大器的正相输入端代替基准电压控制输出缓慢启动，抑制浪涌电流和输出电

压的过冲。

6)输出过压检测模块(OV)

检测输出是否过压，当输出过压时控制Power Good模块输出低电平，标志输

出异常。

7)输出欠压检测模块(Uv)

检测输出是否欠压，当输出欠压时控制Po、Ⅳer Good模块输出低电平，标志输

出异常。

8)振荡器模块(OSC)

产生一定频率的方波信号作为整个芯片的工作主频。

9)斜率产生模块偎舢)
产生频率固定斜坡电压输入PwM比较器的反相输入端。

lO)误差放大器模块(EA)

将输出电压的反馈信号与基准电压进行比较，输出两者的误差放大信号以放

大输出电压的变化，供后级电路处理。

11)补偿网络(Cn)

通过产生额外的零极点补偿系统相位裕度，维持系统环路稳定。
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12)PWM比较器(PWM)

比较误差放大器的输出信号和频率固定的斜坡信号，产生开关管控制信号。

13)逻辑模块(LOGIC)

根据各种控制信号决定开关管的开关动作。

14)开关管驱动模块(DIWER)
为开关管提供合适的驱动信号。

15)过温关断模块(OTP)

防止大负载下过多热量聚集在芯片内，导致芯片器件烧毁。过温检测电路的

阈值点设置在160℃，并且为了避免芯片在过温阈值附近反复启动，该模块设有迟

滞功能。

16)轻载检测模块(IL0w SeIlSe)

检测功率器件的输出电流，在其小于所设定的阈值时，输出控制信号到逻辑

模块，控制芯片进入轻载模式。

3．3系统稳定性分析

如前面章节所述，DC．DC系统为闭环系统。同其它所有闭环系统一样，稳定

性是确保系统可靠工作的重要指标。图3．3为基本闭环反馈系统框图。

该系统的传输函数为【33】：
x(s)

嵩=高 (3．·)一=一 ●’·I I

X(s)1+胆(s)
、7

Y(s)

其中H(s)称为前馈增益，卢为反馈系数。如 图3．3基本负反馈系统框图

果卢日0=地)=一l，则系统“增益”将趋于无穷大，即电路在频率∞l产生振荡。
此条件可表示为：

l卢日0=歹q)I-l (3-2)

么卢日O=旭)=一180。 (3·3)

这称为“巴克豪森判据"【3引。即满足下列两个条件的负反馈系统，可以在某

频率点∞l产生振荡：其一，在∞l频率下，环路的相移能够使反馈变为正反馈；其

二，环路增益足以使信号建立13引。

从上面的分析可以看出对于任何一个闭环系统，系统稳定必须满足三条准133J：

第一，穿越频率处(开环增益为OdB，增益曲线过零点)总开环相移小于180。(不

包括负反馈引起的180。)；第二，为防止一2增益斜率(-40／dec)电路相位的快速

变化，系统的总开环增益在穿越频率处的斜率应为一1；第三，系统应提供所需的

相位裕度(在穿越频率处，总相移小于180。的角度被称为相位裕度)，至少应大
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于45。，通常60。被认为是合适的值。

3．3．1 系统控制环路稳定性分析
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图3．4电压模控制降压型DC．DC变换器系统的简化结构框图

图3．4给出了该电压模控制降压型DC．DC变换器系统的简化结构框图。从图

中可以看出系统包含一个输出LC滤波器【301。在考虑输出电容ESR的情况下，滤

波器的传输函数可以表达为：啪)=品‰ (3川

从传输函数可以看出，调制模块在厶=1／2万√易cD处有两个极点g．：，这正是输出
LC滤波器产生的双极点。这个双极点使得系统增益在五f后以．40坩ec迅速下降，

同时带来了电路相位的快速变化，严重违反了前文提到的稳定性准则。基于电压

模DC．DC调制器传输函数的这种特点，系统环路必须合理补偿，以提供足够的相

位裕度确保DC．DC在任何输出电压及负载下均能稳定工作。

3．3．2传统补偿方法回顾

在多数情况下，电压模DC．DC采用传统的Ⅱ

类或III类补偿方式，其中传统II类补偿的原理图

如图3．5所示。此结构从输入到输出的传输函数可

以表达为口8l【30】：

耶，。志’撩 (3．5) 图3．5Ⅱ类补偿的原理图

姚了阶燃驴壶_2衣铲儒她l2志
由于此补偿电路自身只能产生一个零点，为了抵消LC滤波器双极点带来的不

良影响，这种传统的二类环路补偿就必须依赖由输出电容的等效串联电阻ESR产
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生的零点，以获得足够的相位裕度使系统稳定。然而，由于系统LC滤波器所产生

的双极点通常靠近低频，所以应用此种补偿电路的DC．DC需要庞大的输出电容以

获得精确的电容值和很大的ESR值来补偿，故其输出电容通常选择ESR值较大的

电解电容。相比陶瓷电容而言，这种电容体积庞大且ESR的值常随温度变化严重，

同时大的ESR值又会导致DC．DC输出电压纹波较大。

传统．III类补偿的原理图如图3．6所示。此结构从输入到输出的传输函数可以

表达为【28】【30J：

1一志。态 p6，

恐‘C1‘q

产生了两个极点和两个零点：

厶=壶％2毫“2志，厶2赤p乃
1吗·Cl·C2

这种补偿电路虽然克服了应用二类环路补偿

时DC．DC稳定性对输出电容ESR值的依赖，但

是此种补偿电路不仅复杂，补偿元件多，而且需

要在上反馈电阻R1两端并联一对电阻电容，这V

种结构对于输出电压可调的DC．DC转换器而言，

由于Rl很难集成在芯片内部，影响与其并联的

电阻电容的集成，导致系统应用时消耗了更多的

PCB面积。

3．3．3可完全集成于片内的频率补偿

图3．6 III类补偿的原理图

针对上述现有环路补偿的DC．DC技术的不足，本文提出了一种新颖的电压模

DC．DC频率补偿电路。通过在内部跨导运放的两条小信号通路中构造阻容网络，

此电路能够产生双零点以实现环路高稳定性，有效避免了环路稳定性对输出电容

ESR的依赖。同时，电路结构简单，易于完全集成，因此有效地减少了外围应用

器件数目及印制板面积，并且通过对跨导运放的优化设计进一步提高了环路瞬态

响应性能。

1．稳定性分析

由图3．4可以看出，与电流模不同，电压模控制降压型DC．DC变换器的闭环

系统，整个控制环路仅由一个大的电压反馈环路构成，可分为三个组成部分：调

制模块，补偿模块以及反馈网络【28】【30】。其各部分传输函数可表示如下：
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(1)调制模块

如图3．4所示，调制模块的输入接补偿模块的输出V队。其传输函数可表示为

【28】f3l】：

一‰。蒜嚣‰ 仔8，
‰ 1+s·脚·cD 、7

△‰护l+s·脚·CD+s2岛CD

这里V玳表示电源电压，△Vlw咿是斜坡电压峰峰值。

(2)反馈网络

反馈网络由两个反馈电阻组成，用来设定不同的输出电压。因为反馈网络中

没有电容，因此反馈网络不影响系统的相位裕度，其传输函数可表达为：

％(沪焘 (3。9)

(3)补偿模块

如图3．4所示，本文所提出的频率补偿电路由跨导放大器和补偿元件R3，R4，

C1和C2组成。因为跨导放大器有两条小信号放大通路，故采用电路叠加法。图

3．7显示了所述补偿电路的等效小信号模型。Gml、GIIl2分别表示两条小信号放大通

路的跨导，R叫表示第一条小信号放大通路的输出阻抗。

／，’、

＼／

‰主吐 局幸
卜
G宁

墨辜上

图3．7(a)通路l等效小信号电路 圈3．7(b)迥跖2寺双1、1爵亏电路

首先考虑通路l单独工作，断开通路2。通路l的等效小信号电路如图3．7(a)

所示，通路l的传输函数为：

州沪钳(zlJJ z2)．竺丝
=％‰。瓦鬲丽丽哥眷毛而瓦瓦币plo)

如果Cl》C2，
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马一心)≈钳‰‘瓦鬲瓦丽靠器而而p11)
其次考虑通路2单独工作，断开通路1。通路2的等效小信号电路如图3．6(b)
所示，通路2的传输函数为：

马：(5)：Gm：．(酬Z4)．雩阜
’

． r3．1，、

咆盼瓦丽蒜黑等慧生葡丽一
如果CI>>C2，啪M：盼面丽篾糍筹‰(3-13)
从式(3．11)、(3—13)可得补偿模块的传输函数为：

马(J)=只一l(s)+坞一2(s)

s2G卅2‰恐兄C1C2+哦C2【‰(G卅I+G埘2)+BG册2】+q。‰(3-14)
一—_瓦蕊i承石习忑雨丽焉派再r一

从式(3．14)可以看出本文提出的补偿方法产生了两个零点和两个极点：zl=坐擀，Z22丽蒜‰p15)1

G肘：R埘恐q
‘

心c2 l如(G肼。+G肘2)+恐Gm：j
、 ’

露。芴矗’￡2瓦蒜 ‘3。6)1

27r‰Cl 。2丌(马+心)C2
、 7

如图3．8所示，这两个零点可以产生1800的相位提升，足以抵消输出滤波器双极

点产生的不良影响【2引。

富
已
兰

舌
FREQUENCY(嘲

FREQUENCY(嘲

图3．8片内补偿网络增益及相位波特图

2．电路设计

图3．9显示了本文所提出的补偿方法的晶体管级电路图。双通路OTA由

M1～M13，R1和R2组成，而Cl，C2，R3和R4对应图3．4中的补偿网络。其中
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M3～M6，R1和R2构成OTA的第一级放大电路，第二级放大电路包括两条小信号

通路。通路l由M弘M10组成，通路2由M11制13组成。跨导G如】，％和输出
阻抗‰可表达如下：

卟‰舭5II墨)滁^=圭‰心惝)滁，屯们17)
其中r05和r鹋分别表示M5和M8的沟道电阻，可以得到它们的表达式如下：铲老n=面再罴‰ p18)

跨导蛐和gm7可表达如下：

g肼3=√K(叫上)材3‰，g埘7=K(叫三h，(‰，一‰7) (3一19)

其中九是沟道长度调制系数：从零极点的表达式可以看出，减小C2、lU和R4不

但会使P2向高频移动也会使两个零点向高频移动。然而，增加GIIl2和Cl将使两个

零点向低频移动而使极点向高频移动。

图3．9 EA及补偿网络晶体管级电路图

图3．10是DC．DC转换器的

波特图。图中分别绘制了调制模

块，补偿模块，反馈网络以及系 曼

统整体的增益曲线。从图中可以 舌

看出，变换器增益是调制模块，

补偿模块以及反馈网络增益之 。

和。因为零极点的位置均由片内

补偿元件决定(与输出电容ESR

无关)，故设计者可以灵活的设置

C蛳p嘲础a
＆F∞曲∞kG2

■■■■■一

脉EQUI玳cy

疡孑||’＼≥&
图3．10 Dl：／DC转换器的波特图

CD段曲线的频域，以使整个系统在理想的带宽处以．1斜率穿越。根据采样定理，

为保证系统稳定，穿越频率岛必须小于开关频率的1／2，但实际上，为避免开关
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纹波对输出的干扰通常将．扁选在开关频率的l／10处【341。同时为了使输出电压纹
波较小，输出电容一般选用4．7心~22心的陶瓷电容。

3．仿真结果

为验证补偿性能，基于0．5 u m CMOS工艺，运用Hspice对芯片XD3012的

控制环路进行了仿真验证。图3．1l(a)所示是不同ESR值下，补偿后系统的开环响

应的仿真结果。当ESl净lmQ时，相位裕度是61．60并随ESR值的增加而增加。

图3．10(b)显示了VIN分别为2．7V 3．6V和5．5V时，系统稳定性的仿真结果。结

果显示补偿后的系统在这三种情况下均达到600的相位裕度，交越频率120KHz。

＼．
一髓R羊10晒皿 ’一。气K＼
一一ESR=l妇lQ ‘·＼、
一一ESR羊lmQ ’，、j

鲰O．1 1 lo 1∞1k lok 1∞k州
轴掣鲫删㈤

图3．1l(a)不同ESR系统开环仿真结果

＼～
＼．

一vi萨2．7v k一一Ⅵ庐3 6v ＼

一1rm娟r ＼

伽O．1 l iO蛐1k i诹100k州

轴印鲫cyoo曲㈣

图3．1l(b)不同输入系统开环仿真结果

3．4芯片Ⅻ3012轻载高效率实现

相对于传统的线性稳压器，开关型稳压器最大的优越性在于它极高的效率。

随着各类电池供电的便携式电子产品的广泛应用，电源管理类芯片的效率在很大

程度上决定了电子产品的待机时间，所以高效率的设计在近几年已成为电源管理

类产品的研究热点之一。

转换器的效率定义为输出功率PoUT与输入功率PN的比值，可表示如下f5】【18】：

p p，7=塑．100％=—』尘L．100％ (3．20)
。

％ 易w+忍圆
、 。

其中PLoss代表总的功率损耗。理想状态下DC．DC转换器的开关器件能够瞬时的

导通和截止，不存在中间状态；并且在开关导通时，其上电压为零，而当开关截

止时，其上电流为零，故无论转换器工作在哪个状态，开关器件均不消耗功率。

同时，理想状态时外围的电感和电容均不包含阻性元件，故外围器件也不消耗功

率。

但实际情况是，开关既不可能瞬间地导通和截止，也不可能在导通或截止时，

使导通电压或关断电流完全为零，同时由于外围的电感电容器件均包含阻性元件，

所以在实际工作时，开关器件和外围滤波器件均会产生功率损耗。一般情况下，

可将转换器的损耗分为三个部分，即开关损耗、导通损耗和静态损耗。

曾≮pfI_口孽葛e，。∞JA霉毒葛(a)，D等善山
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3．4．1芯片)①3012主要功耗分析

1．开关损耗

在实际情况中，转换器的功率器件不能瞬时地导通与截止，故在每个工作周

期内，由于驱动功率器件导通与关断而产生的损耗称为开关损耗。该损耗主要由

功率器件的栅极寄生电容充放电引起。可以表示为：

‰=‰如愿岛 (3-21)

式(3．21)中的QG^Ⅱ是功率器件由于状态切换而对栅极寄生电容充放电消耗的总电

荷；坛w为功率管开关频率。设栅极等效电容为C鳓吒(包括栅氧化层电容C傩，栅

源交叠电容C擎栅漏交叠电容Cgd等)，由于QGATE可以进一步表示为电压与电容

的乘积，因此有：

‘丑触=吃％珏岛 (3_22)

2．导通损耗

在实际情况中，转换器的功率器件在导通时等效电阻并不为零，同时输出滤

波器件(如电感的非零电阻DCR和电容的等效串联电阻ESR)本身也含有寄生阻

性元件，故由于电流流过这些阻性元件产生的能量损耗称为导通损耗。通常阻性

元件产生的损耗可表示为：

尼=赡R， (3-23)

其中I删代表流过阻性元件的均方根电流。

a．功率管导通电阻损耗

功率管的导通电阻由功率管导通时的沟道电阻、铝线的寄生电阻和Bonding

线的金属电阻三部分组成。其中导通时的功率管可认为工作在深线性区，其导通

阻抗由W／L和栅源电压决定，所以在一定的应用下，功率器件的面积决定了其导

通损耗。铝线电阻和Bonding线的寄生电阻大小分别由版图布局、Bonding线长度

以及工艺决定。

功率管沟道电阻上的损耗可以表示为：

匕=坛(棚)如(册) (3-24)

在CCM模式下，主功率管Ml、续流功率管M2的导通均方根电流平方项分

别为：

圪(朋×删)=赡(Dc)+靠(㈣=磁+击A峨2 (3-25)

圪(～)(尬)=名(Dc)+靠(删=(1一D)e+古(卜D)吐2 (3．26)
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其中Io为直流负载电流，△IL为电感电流峰峰值，D为占空比。

在DCM模式下，主功率管Ml、续流功率管M2的导通均方根电流平方项分

别为：

坛。朋x脚，=靠。此，+赡。㈣=吾D。‰ (3．27)

坛(伽x尬)=，二(Dc)+毫(㈣=专D2，k (3．28)

其中Dl为充电时间即M1导通的时间与周期之比，D2为续流时间即M2导通的时

间与周期之比，Ipcal【为电感的峰值电流。

b。电感DCR损耗

实际的电感模型通常用理想电感与非零电阻(DCR)串联表示。由DCR产生的

损耗可表示为：

‰=‰)尺姗 (3-29)

在连续与不连续模式下，流过电感的均方根电流可分别表示为：

如(一)=髟+去札2 (3-30)

‰一)={(Dl+砬)‰ (3·31)

根据式(3-29)、(3．30)和(3-31)可以分别得到电感DCR在CCM与DCM下功耗的表

达式：

‰一删=(e+壶虬2)R鲫 (3-32)

1 ．

‰删={(q+D2)，淼‰ (3—33)
j

．

c．输出电容ESR损耗

实际的电容模型通常用理想电容与等效串联电阻(ESR)表示。电容的电流即

电感电流与负载电流之差引起。一般情况下这个损耗很小，通常可忽略。

3．静态损耗

静态损耗由于芯片内部各模拟模块消耗电流引起的。可以表示为：

尼=乇‰ (3·34)

其中，Io表示芯片的静态电流。可见，静态损耗与负载电流无关，它随着电源电

压的升高而增大。

综合以上对三种损耗的分析，可以看出在重载时，导通损耗占主要地位，在

轻载时，系统的损耗主要由开关损耗和静态损耗决定，可以通过降低开关频率和
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芯片静态电流来降低芯片损耗，提高轻载效率。

3．4．2芯片Ⅻ3012轻载高效率实现
在便携式应用中，DC．DC在轻负载下效率的高低很大程度上决定了便携式产

品系统的待机时间。因此，在最近几年，低功耗、高效率的设计成为了众多便携

式应用的研究热点之一。

如前所述，‘DC．DC转换器的功耗一般由导通损耗、开关损耗以及芯片内部模

拟电路的静态损耗三部分组成。其中导通损耗主要是电流流过功率管的导通电阻

所消耗的能量，随芯片负载电流的增大而增大；开关损耗是在每个工作周期内，

由于驱动功率管栅电容充放电而产生的动态损耗；静态损耗是芯片内部模拟电路

在工作时的消耗；可见，开关损耗和静态损耗均与芯片负载电流大小无关。所以，

芯片在重载时，导通损耗是主要损耗，而在轻载时，开关损耗和静态损耗构成了

系统的主要损耗。由于便携式设备待机时的效率主要取决于DC．DC在轻负载状况

下的功耗，提高DC．DC在轻负载时的效率，即可有效延长便携式设备的电池使用

时间。

1．整体分析

图3．12轻负载高效率Dc—DC模块结构图

传统脉冲宽度调制模式PWM控制的DC．DC降压型转换器的系统框图如图2．6

所示，该转换器通过PWM比较器产生功率MOS管的栅端控制信号，工作频率恒

定，虽然可在中等负载到大负载时实现高效率，但在轻负载情况下，由于PWM控

制模式的工作频率固定不变，与频率相关的开关损耗并没有随着负载的减小而减

小，且芯片内部各模拟电路一直工作，静态损耗也没有减小，因此导致整个DC．DC

转换器的轻载效率极低，在应用时缩短了便携式电子设备的电池使用时间。
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为了解决传统PwM控制在轻负载状况下功耗的降低的问题，Ⅻ3012采用了
一种新颖的控制模式，轻载高效率的实现架构如图3．12所示。专门为DC．DC系统

增加一个轻载工作模式，在此控制模式中，系统将在正常工作状态与休眠状态下

来回切换。对于工作在休眠模式下的系统，芯片内部大多数模拟模块如振荡器，

PWM比较器，部分误差放大器等关断，系统的静态电流极低，由于开关管也不再

导通，导通损耗为零，开关频率下降，所以系统在轻载时可以达到极高的效率。

2．具体工作原理

参照图3．12，本文所采用的控制系统包括：上管轻载检测器1、下管轻载检测

器2、轻载高效率控制器3、误差放大器4、调制及功率输出器5和滤波及反馈器

6。其中，上管轻载检测器1通过上平均电流采样单元对流过功率MOS管MPl的

平均电流进行采样，再将采样得到的电流信号转化为采样电压信号PS；然后通过

上比较单元HCOMP将这个采样电压PS与固定基准电压Refl比较；由于该采样

电压信号PS均随着负载电流的增大而减小，故当负载电流减小到一定值时，采样

电压PS将高于基准电压Ikn，上管轻载判断信号PLLD由逻辑低电平变为逻辑高

电平，即上管轻载判断信号PLLD有效。下管轻载检测器2的工作原理与上管轻

载检测器1的工作原理相同，其输出下管轻载判断信号NLLD也是通过比较采样

电压信号NS与固定基准电压Re亿得到的，即当采样电压NS高于基准电压Re忽

时，下管轻载判断信号NLLD由逻辑低电平变为逻辑高电平，此时下管轻载判断

信号NLLD有效。

由于当DC．DC转换装置以小于20％的小占空比工作时，上功率管MPl的导 篡．

通时间很短，使上平均电流采样单元无法对流过功率管MPl的平均电流进行正确

采样，导致上管轻载检测器1输出的上管轻载判断信号PLLD不能及时切换到有

效状态，即上管轻载检测器l检测失误；反之，当DC．DC转换装置以超过80％的

大占空比工作时，下功率管MNl的导通时间很短，使下平均电流采样单元无法对

流过下功率管MNl的平均电流进行正确采样，导致下管轻载检测器2输出的下管

轻载判断信号NLLD不能及时切换到有效状态，即下管轻载检测器2检测失误，

所以此控制机制使上、下两个轻载检测器同时工作，只要上、下两个轻载检测器

的输出信号有一个为有效状态，则认为DC．DC转换装置的负载电流属于轻负载电

流，保证了轻载检测器在DC．DC转换装置工作于各种工作占空比时，均能准确判

断出轻负载电流。

为提高DC．DC转换装置的轻负载效率，此控制机制具有轻载工作模式。上管

轻载判断信号PLLD、下管轻载判断信号NLLD、上升沿检测单元的输出信号PDE

和PFM比较器的输出信号PFMO同时接入到轻载高效率控制器3中的逻辑控制单

元；当上管轻载判断信号PLLD或下管轻载判断信号NLLD有效时，逻辑控制单

元通过其中的计数模块对上升沿检测单元的输出信号PDE计数；当连续计数满2N
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时，计数模块输出Light信号为逻辑高电平，DC．DC转换装置进入轻载工作模式；

反之当上管轻载判断信号PLLD和下管轻载判断信号NLLD同时无效，并且计数

模块对信号PDE连续计数个数满N时，计数模块输出Light信号为逻辑低电平，

DC．DC转换装置退出轻载工作模式，N为任意正整数。

当DC．DC转换装置工作于轻负载模式时，逻辑控制单元通过休眠控制模块输

出基准切换信号HFCTL到误差放大器4，此时，基准切换信号HFCTL为逻辑高

电平，控制误差放大器4的有效正相输入端从其第一正相输入端切换到第二正相

输入端，同时通过计数模块对上升沿检测单元的输出信号PDE计数，当计数值达

到8后，检测上、下管轻载判断信号PLLD和NLLD，若这两个轻载判断信号的其

中之一变为有效，则休眠控制模块输出的休眠信号SLEEP转为逻辑高电平，即休

眠信号有效，控制整个DC—DC转换装置进入休眠状态，此时，大部分的工作电路

被关闭，整个转换装置的静态电流随之下降到正常工作时的十分之一，两功率管

均截止，故转换器的静态损耗大幅下降，开关损耗为零，使DC．DC转换装置在休

眠状态下的整体损耗很小，同时基准切换信号HFCTL切换为逻辑低电平，控制误

差放大器4的有效正相输入端复位到第一正相输入端。

由于DC．DC转换装置工作于休眠状态时，上、下两个功率管均截止，导致

DC．DC转换装置的输出电压VOUT下降，下降幅度记为Vf’滤波及反馈器6的

输出信号FB也随之下降。当FB的值低于PFM比较单元的正相输入端电压Ref5

时，PFM比较单元的输出信号PFMO由逻辑低电平切换为逻辑高电平，控制休眠

信号SLEEP切换为逻辑低电平，即休眠信号无效，DC．DC转换装置退出休眠状态，

此时所有电路恢复工作，上、下功率管MPl、Ⅲ1交替导通，并且，误差放大器
4的有效正相输入端重新切换为第二正相输入端，由于第二正相输入端所接的基准

电压Ref4高于其第一正相输入端所接的基准电压Re8，DC．DC转换装置的输出

电压VOUT在DC．DC转换装置退出休眠模式后将上升一定幅度，记为vr，通过

调节基准电压Ref4与Ref3的差值，可以使此上升幅度vr，正好抵消输出电压VOUT

在休眠状态时下降的幅度Vf，从而使轻负载时输出电压VOUT的平均值维持恒定。

可见，此控制机制的轻载工作模式使DC．DC转换装置在工作与休眠两种状态

下交替工作，利用休眠状态下转换装置极低的功率损耗大大提高了整个转换装置

在轻载工作模式时的效率。

3．仿真结果



第三章芯片xD3012的系统设计

o·5岬cMos工艺，运用HSpice鼍；：詈i／＼． v唧／＼
对芯片xD3012的轻载工作情况耋0署＼√ ＼／

2．柏日

黧蒌糕知孺一工作于轻负载下的系统对应营矛叫||I||⋯■■■—■—叫㈣㈣1■——_

5011认负载电流的仿真波形图。 ≯l 幽刿[ 幽必[

鬻糕徽黛蔷翥茎习k．．一兰k一小在工作与休眠两状态间来回切毒苗乱一吖『『fL．．一 兰f 1’～．．
后能够自动切换进入休眠状态。 图3．13 xD3012轻负载工作波形图



36 高效率电压模同步降压型DC．DC转换器的研究与设计



第四章芯片XD3012关键子模块电路设计与仿真 37

第四章芯片如3012关键子模块电路的设计

本章根据XD3012系统功能和电特性指标的要求，对系统关键子模块电路的

设计思想进行了详细的理论分析并用HSpiCe在O．5岫CMOS工艺下进行了仿真验
证。

4．1带隙基准电压源设计

一、功能描述

基准电压源是许多模拟电路和数模混合集成电路中必不可少的单元，系统的

正常工作及稳定的性能都离不开独立于温度和电源变化的稳定的基准电压，尤其

对于电源管理类电路，因为系统的输出和基准电压成比例，所以基准电压的精度

在很大程度上决定了输出电压的精确程度。

二、设计原理

带隙基准电压源的设计原理是根据硅材料的带隙电压与电源和温度无关的特

性，通过将两个具有相反温度系数的电压进行线性组合来得到零温度系数电压f3捌，

同时如果所得到的基准与温度无关，那么通常它也与工艺无关【331。对于正、负温

度系数电压的选择，由于在半导体工艺的各种不同器件参数中，BJT管的特性参数

被证实具有最好的重复性，并且具有能提供正温度系数和负温度系数的严格定义

的量，所以一般采用BJT管的B—E结，产生负温度特性电压，正温度系数电压由

两个工作在不同电流密度下的BJT管B．E结电压的差值产生【36】【371。

1．负温度系数

对于BJT管，其集电极电流‘可以表示为：

k=厶eXp(‰／巧) (4—1)

其中巧是热电压，可写为：灯／g，厶是反向饱和电流，正比于JLl七巩2，其中∥为

少数载流子迁移率，七为波尔兹曼常数，丁为绝对温度，甩，为硅的本征载流子浓度。

故BJT的B．E结电压可以表示为：

‰=巧1Il(‘／L) (4—2)

式(4．2)对温度T的取倒数可得：

监：盟ln生一堡盟 (4．3)
a2’ a2’ Js J，s a2’

因为反相饱和电流，。可以表示为：
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‘=∥棚eXp音 (4-4)

其中b为一个比例系数，聊≈-3／2，疋≈1．12Py为硅的带隙能量。故可得：

等-6(4侧p唧鲁舻№鲁)白 (4-5)

将式(4—5)代入式(4—3)得：

鲁争扣训争鲁巧 ㈨，aT T I。、 。T kT2
l

，．，、

K陋一(4+珊)巧一乓／g
r

式(4．6)给出了在给定温度T下基极一发射极电压负温度系数的表达式，从该式可以

看出，B．E结的温度系数与其本身的大小和温度有关。

2．正温度系数

两个工作在不同电流密度下的BJT管，它们的

B．E结电压差值，即与绝对温度成正比。△％F的典

型产生电路如图4．1所示，MOS管M队M2的宽长

比相同，导致流过两晶体管的集电极电流相同，设

晶体管Ql与晶体管Q2的发射结面积比为l：n，

则晶体管Q1与晶体管Q2的V髓之差为：

△‰=‰。一‰2

=％lIl乏一_lIl毛 (4·7)图4．-一电压产生电路
=巧lnn

式(4-7)对温度T的取倒数可得： ．

丝鳖：鱼ln刀 (4．8)
仞’ g

由式(4．8)可以看出△‰为正温度系数，且此温度系数与温度无关。

3．基准产生电路

如前所述，与温度无关的基准电压源是通过按一定比例叠加正负温度系数电

压得到的，其典型架构如图4．2所示。其中，运算放大器构成负反馈维持X、Y两

点电压相等，则Rl两端的电压就是△‰，流过R1的电流为％In(疗)／墨。可以得
到基准输出电压为：
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％w=‰：+以h刀)(-+鲁) @柳
合理调节电阻的比率，使输出电压中的正、负

温度系数刚好抵消，就可以在输出端得到具有

零温度系数的基准电压。

三、电路设计

== ==

图4．2带隙基准等效原理图
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图4．3基准模块晶体管级电路图

图4．3显示了带隙基准模块的晶体管级电路图。此带隙基准电压源的设计采用

了自偏置的基准结构，即除启动电路外，基准电压不需要外界提供任何偏置电流。

如图所示，该电路可分为启动电路、偏置电路和核心电路三部分。其中运放OP、

电阻Rl～IU、BJT管Q1和Q2构成了基准的核心产生电路，运放OP维持X、Y

两点电压相等，R1两端的电压为正温度系数电压△KF，输出豫1 2的表达式与式

(4．9)相同。PMOS管MPl~MPll组成的有源电流镜为核心电路提供偏置电流。

具体的反馈调节原理为：当输出电压VRl 2受到扰动升高时，由于Q2的发

射极面积是Q1的24倍，所以电压在Y点的变动大于电压在X点的变动，致使Y

点电压略高于X点电压。由于Y点是运放OP的反相输入端，故OP的输出下降，

导致NMOS管MN2、MN3的栅极电压下降，镜像电流减小，Q1和Q2的集电极

电流也减小，故VRl 2的电压降低。类似的，当VRl 2电压降低时，反馈环路同

样可以强制其升高，使VRl 2始终稳定在一个平衡点上。

由于此基准的闭合环路中存在“简并”偏置点，即存在一个环路电流为零的

稳定工作状态，所以必须引入启动电路使其摆脱“简并"偏置点。启动电路的工

作原理如下：环路开始启动时，由于基准电压VRl 2为低，此时NMOS管Ⅲ1
截止，CTL为逻辑高电平，使MN4导通，故IBIAS为基准环路提供启动电流。当
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基准环路稳定、电压基准VRl_2维持在1．2V时，ⅫMOS管MNl导通使CTL变

为逻辑低电平，MN8关断阻止IB认S继续为基准环路提供偏置电流，基准环路启

动结束。

四、仿真结果

T(℃)

图4．4(a)基准电压温度特性图

曲
' ～．
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图4．4㈣基准电压开环响应波特图

图4．4展示了基准模块的仿真特性曲线。其中图4．4(a)为1．2V基准电压在-40

℃～125℃范围内，随温度的变化特性。从图中可见，基准电压在全温范围内，约

变化2mV，其温度系数为10．1即所／。C。表明基准电压随温度的变化较为理想。

图4．4(b)为基准环路的开环响应波特图。从图中可见，基准模块单位增益带宽约为

100KHz，其相位裕度大于600，表明该模块稳定性满足指标要求。

4．2振荡器模块设计

一、功能描述

对于PWM控制的DC．DC，其工作周期固定，需要芯片本身能够提供精确的

主频。振荡器模块产生精确地时钟信号，作为整个系统的主频。

二、设计原理【38】
VCC

=

图4．5振荡器模块等效原理图
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图4．5所示是振荡器模块的等效原理图。

此模块根据对电容C1、C2恒流充放电的原理

在两比较器的输出端产生高低交错的数字信

号，再经触发器整形成OSC震荡时钟信号，

图中的OSC REF为基准电压信号。

振荡器在初始状态下，电容C1两端电压

为高电平，而电容C2两端电压为低电平，故

比较器COMPl的输出OUTl为逻辑l，比较

器COMP2的输出OU他为逻辑O。经触发器

后信号OSCl为逻辑1，OSC2为逻辑O。此

时NMOS管MNl导通，MN2截止，电容Cl

放电，C2充电，故Cl两端电压在很快降低，

C2两端电压上升。当C2两端电压高于比较

器COMP2的反相输入端电压OSC REF时，

输出OU他翻转，OSCl变为逻辑0，OSC2

图4．6振荡器模块主要信号波形图

为逻辑1。此时，NMOS管MN2导通，Ⅲ1截止，电容C2充电结束开始放电，
而电容Cl重新开始充电。振荡器模块的主要信号波形参照图4．6所示。

类似的，当Cl两端的电压高于比较器COMPl的反相输入端电压OSC REF

时，输出OUTl翻转，OSCl变为逻辑O，OSC2为逻辑1，一个振荡周期结束。

从以上过程可以看出，当电容C1充电，C2放电时，振荡器输出OSCl为逻辑1；

反之当电容Cl放电，C2充电时，振荡器输出OSC2为逻辑O。两电容充电的时间

由电容自身的大小和充电电流决定，当电容Cl和C2大小相等且充电电流也相同

的情况下，可在输出端得到占空比为50％的时钟信号。

根据上面的分析，电容C1的充电时间可以表示为：

Z：g：塑：墨竺 (4．10)』l=一 I叶。IU，

』1

使C2与Cl完全对称，则C2的充电时间与Tl相等，故振荡器的周期可表示为：

丁=2正：型型塑 (4．11)
‘

』1

三、电路设计

如图4．7所示为振荡器模块的晶体管级电路图。其中Ⅷ1、MP2和MP3构成
有源电流镜，将基准电流B OSC镜像后，为两个比较器提供尾电流，同时流过

R1以产生基准电压OSC REF。

PMOS管MP乒MP8以及NMOS管MN2～MN5构成第一比较器COMPl，设

{s
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计采用两级放大结构以提高比较器速度。NMOS管MN6是开关管，当OSCl为逻

辑l时，此开关管导通，电容Cl迅速放电。同理，PMOS管MPll～MPl3以及

NMOS管MN7心压Nl0构成第二比较器COMP2，NMOS管MNll是开关管，当

OSCl为逻辑O时，此开关管导通，电容C2迅速放电。
‰

图4．7振荡器模块晶体管级电路图

因为OSCl及OSC2均为占空比为50％的方波信号，对于DC．DC控制环路而

言，由于一般主开关管的驱动逻辑需要利用系统时钟信号设定主开关管的最小导

通时间，所以50％占空比的方波信号并不利于后续使用，需要进行一定处理。

D触发器16、反相器19~113、NMos管 眦J U U L裟≥篙黧㈣：爹嫠票，xQ]曰厂]厂形电路。其主要信号波形图参见图4．8所示。 ’u二45ns u- u_

触发器为上升沿触发，其输入始终为逻辑高电 R—J l |I l L一
平，在时钟信号OSCl的上升沿到来时，Q端 图4．8整形电路主要信号波形图

输出逻辑l，XQ端输出逻辑0，电阻I也和电

容C3为XQ端到R端的通路增加了延时，所以R清零端将在一定的时延后，随

XQ端信号翻转。此时，触发器输出将被清零，直到下一个时钟周期开始。通过调

整电阻R2和电容C3的大小可以灵活的设定延迟时间，此延迟时间即为振荡器模

块最终输出信号OSC为逻辑l的时间长度。OSC信号的最终输出波形见图4．8所

示。此信号后续通过简单的处理即可限定主开关管的最小导通时间，方便了主开

关管逻辑驱动电路的设计。

四、仿真结果
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图4．9振荡器模块主要信号

的仿真波形图，仿真条件为25℃

的典型模型仿真。从图中可以看

出两电容的输出信号Vcapl、

Vcap2交替充电，产生高低交错

的震荡信号OSC，振荡器周期约

为0．5肛s，故振荡器频率为2MHz。

占空比为90％。

oSC

c曩p

17u 17．5u i轧 埔．5u l轧

图4．9振荡器模块仿真波形图

4．3斜坡产生模块设计

一、功能描述

如前所述，芯片Ⅻ3012采用电压模控制机制，由于电压模控制环路自身的
特点，系统必须产生一个固定的斜坡电压信号以和误差放大器的输出端相比，产

生用于驱动开关管的方波信号。本模块用于输出在一定电源电压下斜率固定的斜

坡电压信号，并随电源电压变换其幅值，以维持系统控制环路稳定。

二、设计原理

图4．10所示是斜坡产生模块的等效原理

图。此模块通过运算放大器构成的Bu彘r结构

控制电容的充放电以产生斜坡电压信号，斜坡

电压最低点与Bu旋r输入端电压相同。

该斜坡产生模块的主要信号波形如图4．11

所示。运放OP的反相输入端和其输出端相连，

构成Bu虢r结构，使运放输出端电压和其正相

输入端电压VRl 2相等。信号A和XA，B和

Ⅻ分别是两组相反的数字信号，同时B的相
位比XA滞后。当信号B为逻辑O，A为逻辑1

时，电容Cl通过电流源Il和PMOS管MPl

彳嫠 )Il

、≈；：R2
I

AI I B AI I B

i!肉．闪12 13D幻盥肉

c工 c至
= =

图4．10斜坡产生模块等效原理图

充电，电容C2通过Bu毹r结构放电，使电容C2两端的电压与基准电压VRl 2

相等，同时，由于传输门12此时打开，故洲P信号与电容C1两端电压相等，
如图4．9所示。反之当信号A为逻辑0，B为逻辑l时，电容C2通过电流源11和

PMOS管Ⅷ1充电，电容C1通过Bu舵r结构放电，其电压与基准电压VRl 2相
等。同样，由于传输门13此时打开，故洲P信号与电容C2两端电压相等，如
图4．9所示。
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?如第三章环路稳定性分析所述，电压模控

制的DC．DC转换器，其系统控制端到输出端

的增益可表示为：
1．，‰=导 (4-12)凸，脚

其中△珞柳是斜坡电压最高与最低点的绝对
值之差。所以如果斜坡电压的上升幅度固定不

变，那么对于不同的电源电压，系统控制环路

的总增益将改变，这对系统环路的稳定性将十

分不利，故芯片XD3012在此模块中设计了前

馈电路，使斜坡电压融WP的上升幅度随电
源电压的增大而增大，从而维持系统控制端到

输出端的增益即式(4．12)值不变。

]r]门
I

-

厂]几
I

／ 以以以
l

＼ ／ 八／＼八

＼／。 ／ 以以以以以以

图4．1l斜坡产生模块主要信号波形图

当电源电压Vcc上升时，由于PMOS管MPl的栅极电压接基准电压VRl_2，

故其栅极电位几乎不变，而其源极随电源电压Vcc上升，导致MPl栅源电压增加，

漏源电流增大，从而电容C1、C2的充电电流增大，由于电容的充电时间由与电源

无关的数字信号A、B决定，所以斜坡电压的上升幅度随电源电压的升高而增大。

三、电路设计

图4．12斜坡模块晶体管级电路图

如图4．12所示为振荡器模块的晶体管级电路图。其中PMOS管MP2~MP5、

NMOS管MNl~A疽N3构成运算放大器OP，采用两级放大结构，MP3～MP5及

MN2—ⅣN3构成第一级放大电路，MP2和MNl构成第二级放大电路，电阻R1和

电容C2为两级电路提供级间密勒补偿。
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PMOS管MPl、MP6、MP7、MP8和MP9构成有源电流镜，为此模块提供偏

置电流，其中MP9为斜坡产生电容C4、C5提供固定的充电电流。前馈电路由PMOS

管MPl0和电阻R2构成，其原理前面已经阐明，这里不再赘述，通过调节电阻

R2的大小，可以控制MPlO的电流随电源电压变化量的大小，以使斜坡电压上升

量与电源电压的比值保持恒定。

图4．12还给出了传输门控制信号的产生电路。因为在系统的整个工作周期内

都需要与误差放大器输出相比的斜坡信号，故传输门的开关控制信号的周期应是

系统工作周期的两倍。采用D触发器作为分频器，其输出通过反相器15和16整形，

同时产生一对逻辑相反的方波信号。MOS管M19和M20源漏极短接成电容器，

和施密特触发器IlO、111为传输门的控制信号A、B增加时延。

此外，为提高工作于非正常状态下的DC．DC转换器的性能，本模块还产生了

CI，AⅧ钳位信号，此钳位信号略高于斜坡信号R AMP的峰值，将通过钳位比较
器(图4．12中未画出)限制误差放大器输出的最高值，即误差放大器的输出信号

不能高于钳位信号CLAMPo从而，一旦系统发生短路导致反馈电压极低时，钳位

信号将限制误差放大器的输出，使其不能过高。这样当短路解除时，系统可以迅

速恢复正常工作。

NMOS管Ⅲ5、MN6、MN7和电容C3构成了斜坡电压信号凡6山伊的峰值
采样电路。因为芯片XD3012需保证100％占空比工作，故通过电阻R3抬高凡WP
峰值后再对其进行采样。当黜蝴P信号上升到其峰值时，NMOS管MN7导通，
电容C3充电，由于MN6和MN7流过的电流相等，故其栅源电压也可近似认为相

等。所以此时信号C圳P与RAMP峰值相等，当凡气MP略有下降时，因为电容
C3保持了原有的电位，所以MN7截止，CLMP电压保持，故CLAMP仅仅采样
了毗址但的峰值电压。

四、仿真结果

为验证斜坡产生模块性能，分

别在电源电压为2．7V、3．6V和5V

的三种情况下，对此模块进行了仿

真验证，其结果如图4．13所示，仿

真条件为25℃的典型模型仿真。从

图中可以看出，斜坡电压斜率随电

源电压的上升而增大，使DC．DC

调制模块的增益稳定。
图4．13斜坡产生模块仿真波形图
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4．4输入软启动模块设计

一、功能描述

在DC．DC转换器的启动阶段，由于环路响应的原因，输出电压不可能瞬间建

立，导致反馈引脚电压远远小于基准电压，致使误差放大器工作在非平衡状态，

其输出信号过高，环路以100％占空比工作。这时将有很大的浪涌电流流入输出电

容，输出电压也将产生较大过冲。此时较大的浪涌电流还有可能损耗开关管和其

它器件【39】。

软启动电路在DC．DC启动时，提供缓慢变化的电压信号，在误差放大器的输

入端代替基准电压与反馈电压相比，以限制DC．DC工作占空比，达到消除浪涌电

流和电压过冲的目的。

二、设计原理【39】【40】【41】

芯片XD3012采用数字软启动电

路，图4．14所示是斜坡产生模块的等cLK

效原理图。该设计利用计数器产生随

系统时钟变化的计数信号，以控制流

过电阻l如电流的大小，从而使电阻

RO两端电压即软启动电压，随系统时

钟精确增大。其设计简洁，电路小巧，

省去了传统软启动电路的充电电容，

便于完全集成，简化了DC．DC转换器

的应用电路。

当DC．DC启动时，使能信号EN

翻转为逻辑l，计数器清零结束，开始

随系统时钟CLK计数。kO~kn为计数

器输出，当k(计数器的第i位输出)为

逻辑l时，其所对应的开关鼬闭合，

流过电阻l如上的电流增大。设电流IO、

图4．14软启动模块等效腺理图

j|，
V∞ft————J

．．_J

似 几几几几几

斟厂—一
图4．15软启动模块主要信号波形图

11⋯hl的比例为：1：2⋯：2n，则流过电阻RO的软启动电流可以表示为：

Z阳灯=厶口：七O+2七l+4七2+⋯+2”砌)

：厶窆2，肪
㈤’

其中，i是介于l和n之间的正整数。可推出软启动电压Vsoft的表达式为：

珞胛=厶R∑2‘蔚 (4-14)
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可以看出，此软启动电路实际为一个电流型DAC，DAC的位数为n+1，分辨率为

厶R，从图4．15所示的软启动电路主要波形图可以看出，该分辨率决定了软启动

电压每个周期的上升幅度，通过调整电流和电阻大小可以控制软启动电压的精度。

当DC．DC启动完成时，因为系统的输出电压已经建立，反馈也已经正常，故

误差放大器的有效端应该从软启动信号切换回基准信号，此时应切断软启动电流

以减小不必要的系统损耗并给软启动电压附以确定状态。因此，本模块增加了软

启动电压检测电路。

当软启动电压VsoR上升超过预设的基准电压V诧f时，比较器COMP翻转，

并通过RS触发器锁存其信号，输出固定的软启动完成信号OVER，己屏蔽计数器

时钟，切断软启动电流同时将软启动电压拉到电源。至此，启动过程完成。

三、电路设计

2

图4．16软启动模块晶体管级电路图

如图4．16所示为软启动模块的晶体管级电路图。其中10是基准电流源，该模

块中所有电流镜均采用共源共栅结构，以提高镜像精度。其中电流静的镜像比例

均以二倍递增。

为了避免开关导通瞬间电流产生的尖锋，特别增加了NMOS管州1和心2，
在任一开关管关闭时，维持所对应通路上的电流，使镜像管始终工作在饱和区，

消除了因镜像管突然开启而引起的毛刺。

当软启动电压达到预设值时，比较器COm翻转，标志信号OVER为低电平，
PMOS管MPO截止，Ⅷ9导通，在切断软启动电流的同时将软启动信号拉为高电
平。

四、仿真结果
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O 轴mI 蛳

一

图4．17(a)软启动电路工作波形图 图4．17(b)软启动信号局部放大图

图4．17(a)所示是软启动模块的仿真波形图，从图中可以看出当软启动电压达

到预设值O．8V时，软启动检测信号SSOK翻转为逻辑高电平，软启动信号被瞬间

拉升至电源电压，软启动过程结束。

图4．17(b)所示为软启动信号SoR的局部放大波形图，从图中可以看出DAC

切换平稳，噪声较小，SoR信号上升斜率恒定，很好的实现了设计要求。

4．5欠压保护模块设计

一、功能描述

此模块能检测电源电压，当电源电压低于启动值时输出保护信号，使芯片停

止工作。为防止芯片工作状态在电源电压位于门限值附近时来回切换，此模块在

输出保护信号时还设有迟滞功能。

二、设计原理【36】

欠压保护模块的设计思路是：首先对电源电压采样，得到大小合适且随电源

电压变化的采样电压，然后将采样电压与一个固定的基准电压比较，当采样电压

低于基准电压时输出欠压保护信号UVLO。同时改变采样比例，为电源电压恢复

增加裕度，防止欠压保护信号UVLO在电源电压位于门限值附近时来回切换。

另外，当电源电压过低时，由于电压基准模块不能正常工作，导致误差放大

模块输出错误信号，故本模块设计了深欠压锁定电路，保证在电源电压极低时，

欠压保护模块仍然有效。

三、电路设计
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图4．18欠压保护模块晶体管级电路图

如图4．18所示为欠压保护模块的晶体管级电路图。其中EN为使能信号，当

其为逻辑O时，PMOS管MPl导通，由电阻R1、I毪和R3构成的分压网络对电源

电压VCC进行采样，以得到适合下一级电路输入的采样电压。假设初始时刻芯片

电源电压正常，欠压保护信号UVLO为逻辑O，NMOS管删l截止，则电压采样
比例为：

k=格脱 ㈤
PMOS管MP2、MP3、MP4和NMOS管MN2、MN3、MN4、MN6构成两级

放大的比较器，该比较器反相端接采样电压圪瓣，正相端接基准电压聊，NMOS
管MN5为比较器提供偏置电流，当采样电压低于基准电压时，比较器输出翻转，

UVLO变为高电平，欠压信号也有效。同时NMOS管沁l导通，采样比例缩小
为：

k=彘珊 (4-16)

由于采样比例缩小而基准电压不变，故当电源电压恢复时，只有比原先未发

生欠压的情况下更高的电源电压，才能得到和原采样比例下相同的采样电压。即，

使比较器翻转的电源电压门限变高，相当于引入了迟滞。该迟滞量可以表示为：

‰=礴蠡一彘，唧 ㈣
对于低压工艺的DC．DC转换器，迟滞量一般设为200mV。

如前所述，当电源电压过低时，由于基准信号已无法维持，过低的基准电压

信号将导致欠压保护信号出错。本模块中PMOS管MP6、MP7和NMOS管MN7、
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MN8、MN9构成深欠压模块，当基准电压过低时，NMOS管MN9截止，PMOS

管MP6、MP7电流为零，Ⅷ5栅极电压为低电平，MP5导通，强制欠压保护信号
UVLO为高电平，欠压保护信号有效。

四、仿真结果

为验证斜坡产生模块性能，

在电源电压为1V~3．6V的范围

内，对此模块进行了仿真验证，

其结果如图4．19所示，仿真条件

为25℃的典型模型仿真。从图中

可以看出，欠压门限为2．4V，比

较门限的迟滞量为200InV。
O如u铷u i知4加

图4．19欠压保护模块仿真波形图



第五章芯片XDl281整体仿真验证

第五章芯片XD3012整体性能仿真验证

本章首先介绍了芯片XD3012的典型应用，然后对XD3012整体电路的功能和

性能进行了整体仿真验证，包括芯片的启动、关断、短路恢复、模式切换、负载

瞬态响应等。

5．1芯片XD3012典型应用

一、系统典型应用电路

芯片Ⅻ3012的典型应用电路如图5．1所示。其中MODE引脚为模式选择引
脚，当其为高电平时，芯片在轻载时可切换到轻载模式，轻载模式下的系统根据

负载电流大小，在正常工作与休眠模式之间自由切换，极大地提高了轻载时的效

率；当MODE引脚为低电平时，芯片一直以FPwM模式工作，具有很小的输出电

压纹波，适用于对电源噪声敏感的场合。EN引脚为使能引脚，当其接高电平时芯

片正常工作，反之系统则处于关断状态。

图5．1芯片XD3012整体仿真电路图

二、系统应用器件的选择

(1)输入、输出电容的选择

电容作为存储能量和传递能量的元件，在开关电源中可吸收电压纹波，起平

滑电压的作用。

对于输入电容C矾，其主要是为了降低来自上一级的纹波和噪声，故较大的电

容会使系统工作更加稳定，但将引起PCB面积的损耗。另外，由于降压型DC．DC

转换器常存在脉冲电流，为了各保证器件的正常工作，同时防止对应用系统中其

余电路的干扰，输入电容应选用等效串联阻抗小的电容，如陶瓷电容。

对于输出电容，由于芯片XD3012所采用的新颖的片内补偿技术，使输出电

容等效串联电阻ESR值对其种类的选取不再至关重要，故输出电容大小仅考虑转

换器频率、成本及输出电压纹波等因素。

(2)电感的选择
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电感是DC．DC转化器应用中的重要储能元件，大的电感可以降低输出电流和

输出电压纹波且增大芯片的带载能力，但同时也会在应用时耗费过多的PCB面积。

设计者总是希望在获得更小的纹波，更强的带载能力的同时减小PCB尺寸，故在

选择电感时，需要折中考虑电流峰值、电流纹波、电感的尺寸、电感的直流等效

电阻(DCR)和电感的饱和电流等因素。

通常在设计时，一般将输出纹波电流的峰峰值设为电感最大带载电流值的

20％00％，并且确保电感的饱和电流大于其工作电流的最大值。电感的计算公式

可表示为：

扛盖。一等’ (5。)
fs挝L、 yIN

J 、 。

其中V斟为输入电压，v()UT为输出电压，fs为转换器工作频率，△IL为纹波电流的

峰峰值。电感的纹波电流可计算如下：

电感峰值电流的计算公式为：

虬=警
L．P嗽=l唧㈣+号

5．2芯片整体仿真验证

(5-2)

(5-3)

为验证芯片XD3012整体功能，本设计基于于0．5pm CMOS工艺，采用Hspice

软件对芯片的启动、关断、负载阶跃以及轻载工作等各项功能进行了仿真验证，

结果显示芯片工作情况良好，达到了预期的设计要求。由于篇幅有限，本文没有

逐一列出所有情况的仿真波形，仅给出关键功能的仿真验证波形加以说明。

一、软启动验证
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图5．2(a)芯片如3012空载启动波形 图5．2@芯片)①3012带载启动波形

芯片Ⅻ3012所设置的基于DAC控制的片内软启动电路，可以有效防止芯片
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启动时的浪涌电流和输出电压过冲。图5．2(b)为芯片负载电流为1A时的软启动仿

真波形图。由图可见，软启动时间约为200ps，启动平稳。

二、关断验证

图5．3是芯片的使能关断波形。由图中可见，当EN=oV时，芯片功率开关管

关断，电感电流IL迅速降到0A，由于输出电容的储能，VoLrr电压缓慢降至oV，

此时关断电流Isbm约为0．1衅。
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图5．3芯片XD3012关断波形图

三、负载瞬态响应波形

图5．4给出了XD3012的瞬态响应波形。电源电压VIN=3．6V；输出电压v‘妍

=2．5V。图5．3中的负载由O．2A阶跃到lA，在这一过程中VoLrr约有50IIlv的瞬

态过冲，其响应时间小于lO邺。该结果表明如3012具有良好的环路稳定性及瞬
态响应性能。

■删 々Z0u 5≈‘～

ml研
图5．4 XD3012的瞬态响应波形

四、PWM模式正常工作波形

图5．5是芯片XD3012在PWM控制下，正常工作状态的电感电流IL、开关结

点电压SW和输出电压VoLrr的仿真波形。电源电压V刑=3．6V；输出电压VoLrr=

2．5V。图5．5(a)中负载电流ILOAD_0A，图5．6(b)中为ILoAD_1A，从图中可见，在此

两种情况下，芯片均工作稳定，输出电压纹波小于15mV。
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图5．5 XD3012 PWM模式正常工作波形图

五、PFM模式正常工作波形

图5．6是芯片XD3012在PWM控制下，正常工作状态的电感电流IL、开关结

点电压SW和输出电压VoLrr的仿真波形。电源电压V矾=3．6V；输出电压VoUT=

2．5V。图5．6(a)中负载电流I心50mA；图5．6(b)中为I时160mA，从图中可见，
在轻重负载模式的转态点约为160nA，此时输出电压纹波最大约为30mV，系统

在休眠状态下大部分电路关闭，静态电流仅为40衅左右。
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结束语

随着集成电路技术的飞速发展和便携式产品的广泛应用，以DC．DC为核心电

源管理芯片越来越受到电源工程师们的青睐。近年来，微电子技术的迅速发展使

得DC．DC转换器展现出了许多新的趋势和方向。高效率以延长电池使用时间，实

现节能环保；复杂应用系统要求负载电流越来越大；低成本小面积使得整机的面

积和厚度越来越小；高度集成化趋势使得多路输出的DC．DC转换器得以广泛应用。

本论文以西安电子科技大学科研项目“电源管理类集成电路关键技术的理论

研究与设计”为背景，结合当前市场发展趋势，对Buck型DC．DC转换器的工作原

理和电路设计作了深入的研究，并在此基础上设计了一款2MHz高效率电压模同

步Buck型DC．DC转换器芯片XD3012。

本论文首先介绍了电源管理技术的发展概况和趋势，并对Buck型DC．DC转

换器的基本结构和工作原理进行了深入的分析；接着对芯片进行了系统级的研究

与设计，设定了主要电特性指标、分析了模式的选择和系统的稳定性和轻载高效

率的实现；然后对芯片的关键子模块进行了设计并仿真验证；最后给出了芯片的

整体仿真波形。XD3012的设计采用O．5肛l CMOS工艺，并使用Cadence和Hspice

仿真平台进行了前仿真验证，结果表明芯片很好地实现了其功能，性能良好，满

足预定设计指标。

本论文的主要工作和研究成果为：

1．详细阐述了Buck型DC．DC转换器的拓扑结构和工作原理，推导了Buck

型DC．DC转换器两种稳态模式即连续导通模式和非连续导通模式下的输入输出特

性。

2．仔细分析了DC．DC转换器的各种环路控制方式优缺点，并选择电压模PWM

控制作为XD3012的环路控制方式，与电流模PWM控制相比，电压模控制环路更

加简单，并且不需要精确的电流采样电路。

3．系统地分析了电压模PwM控制方式下DC．DC转换器的环路稳定性，提

出了一种新颖的片内电压环路补偿技术，采用双放大通路跨导运放，使补偿元件

在跨导运放的两条放大通路共同作用以维持环路稳定，减少了补偿元件个数，同

时克服了系统稳定性对输出电容ESR值的依赖，扩大了DC．DC外围应用器件的

选择范围。电路小巧易于实现。

4．专门设计了轻载模式，在轻载模式中采用一种新颖的PwM调制模式，使

芯片在正常工作与休眠状态之间来回切换，在休眠状态下，芯片大部分模拟电路

将关闭，其静态电流下降到正常工作时的十分之一，极大地提高了芯片在轻负载



高效率电压模同步降压型Dc．DC转换器的研究与设计

时的效率。

5．设计了片内软启动电路，传统软启动方式需要利用片外电容来实现，增加

了芯片引脚和PCB面积。本文所提出的集成于片内的数字软启动方法，通过系统

时钟控制的计数器产生精确的软启动电流控制信号，使软启动电压随系统时钟准

确缓慢上升，同时增加了减少电流毛刺的电路，软启动电压更加平稳。

6．基于对电压模控制DC．DC环路稳定性的考虑，提出了一种上升幅度随电

源电压变化的斜坡电压产生电路，确保了芯片的环路增益恒定，维持了系统稳定。

7．在芯片内部集成了完善的保护电路，包括过温保护、输出过压保护、输入

欠压保护等，使系统更加安全、稳定。

8．对芯片关键子模块电路进行了设计和仿真，仿真结果表明子电路的设计满

足其功能和性能要求。

XD3012已完成了电路的设计和前仿真验证，接下来需要进行版图设计和后仿

真验证。虽然其整体前仿真结果满足了设计要求，但是限于仿真和实际产品的差

异，该设计中必然还存在着一些问题，有待进一步解决和完善。芯片的散热对带

载能力的影响以及测试电路的进一步完善。在以后的研究和工作中，还应继续加

强，多了解国内外先进技术，不断完善自己的设计，为我国电源管理类集成电路

的发展做出贡献。由于作者水平有限，文中的不足之处，敬请各位老师和读者指

正。
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在读期间研究成果

一、在读期间参加科研项目

1．参加西安电子科技大学电路CAD所科研项目“电源管理类集成电路关键技术的

理论研究与设计”，参与完成一款输出可编程电压模Buck型DC．DC转换器的设

计。

2．参加西安电子科技大学电路a如所科研项目“电源管理类集成电路关键技术的

理论研究与设计”，参与完成一款双输出同步电压模Buck型DC．DC转换器的设

计。

3．参加西安电子科技大学电路CAD所科研项目“电源管理类集成电路关键技术的

理论研究与设计”，参与完成一款同步峰值电流模Buck型DC．DC转换器的设计。

二、学术论文或专利发表情况

1．叶强，刘洁，袁冰，来新泉等．on．Ctlip Frequency Compensation埘m Dum

Si印al Pams 01’A for V0ltage Mode Con仃Dl DC／DC ConVerter．半导体学报．已录用

2．史凌峰，马行，何惠森，刘洁等．<，A Wide Supply Rallge Bandgap voltage

Reference晰tll Cun，砷鹏Compensation>．加lalog Integrated Ckuits and Sig删

Processing(SCI)．2011年8月．修改后录用．

3．来新泉，袁冰，刘洁，王红义等．具有片内频率补偿的电压模DC／DC电路．

中国发明专利．公开号：2011 10404419．X．

4．来新泉，袁冰，刘洁，何全涛等．DC．DC变换器中的功率管工作尺寸切换

电路．中国发明专利．公开号：201110403795，7．
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