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摘要

摘要

随着便携式设备功能和性能要求的不断提升，对电源管理系统的性能要求也越来越高。例如更

长久的电池运行时问、更高的功率密度、更小的外形、以及更高的可靠性等。锂电池由于其能量密

度高、自放电小和价格低等优点而被广泛地用于便携式设备的电源。在锂电池供电的便携式设备中

采用升降压DC．DC变换器能够扩大电池的供电电压范围，从而延长电池的使用寿命。

论文在对传统升降压拓扑对比分析的基础上，选用四开关控制的升降压拓扑结构，设计了一款

基于电流模控制的升降压转换器。与传统升降压拓扑相比，它能够实现电压的同相转换，且不需要

很大的电感、电容。考虑到四开关同时工作会增加开关损耗，采用的拓扑可根据不同的输入条件选

择不同的工作模式，减小了同时工作的开关管数目，降低了开关损耗。文章首先分析了升降压自动

切换系统的关键技术，包括升降压切换点电压的设置、切换控制方案的实现，其次分析了升降压变

换器的功率级，推导出了经典四开关结构升降压功率级的小信号模型，并与降压、升压功率级小信

号模型作了比较。得出在环路补偿时，当升压型环路能满足稳定性要求时，其他模式也已经满足稳

定性要求的结论。最后针对电流模系统存在的稳定性问题，对工作于三种工作模式下的升降压系统

进行了稳定性分析和设计。

论文采用CSMC 0．5p．m工艺完成了对各个功能模块和系统的设计，采用Candeee Specie S进行

电路和系统的仿真。系统开关频率为1MHz，设计效率为85％。仿真结果表明当输入电源电压在2．5～

5．5V的范围内，输出电压都稳定在3．3V左右，实现了升降压功能。三种模式下的最低效率为85％，

稳态时的开关纹波最大值为56mV，已达到了预期的设计目标。基于BUCK-BOOST技术的转换器应

用非常广泛，在便携式设备如掌上型电脑，手持式仪器，MP3播放器，数码相机中都获得了广泛的应用，

是单节锂离子电池、多节碱性电池或NiMH电池应用的理想选择。

关键词：DC—DC转换器升降压型电流模 自动切换 同步整流



Abstract

Abstract

Vv气th the rapid development of functionality and performance of the portable devices，the power

management system performance requirements have become more sophisticated．For example：longer

battery life，higher power density,smaller volume，more reliability and etc．The Li-battrey is widely used in

portable devices for its high energy density,．10w self-discharge current and low cost．So a buck-boost

topology is worthiness to enlarge the output voltage range ofthe battery．It will maintain the battery life．

In this thesis，based on the comparative analysis ofthe traditional buck-boost topology,7a current—mode

buck-boost converter is designed based on the four-switch topology．which can achieve non—invert voltage

transfer converter with small value of L／C compared with the traditional buck-boost topology．And the

converterworks in different modes at different supply voltages to reduce the number of workong switches

at the same time．So it can improve the efficency of the converter．Firstly,the article analyzes the key

technologies of the buck—boost system，including the switch point setting ofthe buck-boost system and the

realization of the switch scheme．Secondly,the power stage of the buck-boost system is analysed，based on

which the small—signal linear model is obtained，and a conclusion，when the loop stability of the boost

system Can satisfy the requirement，the other models has also been requested to meet the stability ofsystem，

is made．Finally,the stability of three working mode of the buck-boost system is analysised and designed．

At last，all the circuit and the system are accomplished in CSMC 0．5}tm technology and simulated in

Candence Specter S．The switched frequency is 1MHz，and the designed efficiency is 85％．The simulation

results show that the output voltage maintains about 3．3V while the input power voltage is between 2．5V～

5．5V．In the same time it Can get the lowest efficiency of 85％under three models and the swiching ripple is

56mV under typical load level，and almost all expected specifications are realized．The converter based on

buck／boost technology is widely used in protable devices such as palmtop computers，handheld instruments，

MP3 players，digital cameras．Also the switching regulator makes the product ideal for single lithium—ion，

multicell alkaline or NIMH applications where the output voltage is within the battery voltage range．

Keywords：DC··DC buck··boost current··mode automatic switch synchronous rectification
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第一章绪论

第一章绪论

1．1课题背景与意义

便携式技术已经成为当今最热门的技术，它集通信、消费、计算机技术之大成，并在处理器、

存储、电源管理、显示、嵌入式软件领域多路并举、进而融合这些技术的精华以挑战你想象力的方

式给你最新的体验。便携式设各实际上正走向深度融合并成为一种多功能的载体。在过去几年中，

我们可以看到很多不同功能(如MP3、视频捅放、照相机、3D游戏和手机电话)都融合到一个设备中。

越来越多的功能(如WLAN和DVB)都将集成到便携式处理平台中，从而增ant便携式的内容‘11。

由此可见。便携式设备的发展趋势是拥有更高集成度、更小的体积和更大的存储容量。集成度

的提高对处理器提出更高的要求，甚至需要采用多核技术才能同时完成多项任务的需求：更小的体

积则要求降低整个设备的功耗，以便缩小电池的体积；而为了适应便携式设备媒体播放的要求，需

要更大的存储容量，但存储容量的提高意味着耗电量的提高。因此，便携式设备的发展对电源管理

提出了新的要求，如何减小便携式设备中电源管理的体积、提高电源管理的效率和延长电池的使用

寿命成了便携式设备中开关电源所要研究的问题。

便携式设备有多种电池方案可以选择，不同的充电电池有不同的优缺点及使用场合。目前的电

池种类主要包括镍氢电池(Ni—MH)、锂离子电池、聚合锂电池(PLB)和高级锂电池(ALB)等。随着消

费类便携式设备对体积越来越高的要求，超薄型聚合锂电池越来越受欢迎。同时，锂电池还有能量

密度高自放电低等优点这使得目前许多便携式设备中采用锂电池供电‘21。

单节锂电池的电压输出范围为2．5～5．5V。但对于由电池供电的便携式设备，通常会需要3．3V

的标准电压供给嵌入式系统和处理器。因此，采用单一的降压或升压系统都不能充分使用电池中所

存储的电能。为了提高电池输入范围，开关电源需要使用升降压的拓扑结构以便充分使用锂电池

2．5～5．5V的储能，从而延长电池的使用寿命。

1．2国内外研究现状

目前的升降压型变换器拓扑主要有单端初级电感转换器(Sepic)、反相Buck．Boost、Cuk等。Sepic

电路虽然实现了同相的升／降压变换，但由于Sepic中需要多个电感和电容器，因此体积庞大并且设

计复杂，并不适用于便携式设备。反相Buck．Boost和Cuk电路由于输出电压与输入电压的极性相反，

它的应用电路稍显复杂，因此一般不考虑。

一种更有效的方法是采用单电感器型转换器，这种转换器通过控制4个内部开关以实现降压、

升压和100％占空比工作。这种四开关降压一升压转换器的优点是易于设计、功率密度高、且由于具
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有同步驱动能力，所以还能以高效率工作131。

此外，国外已经有Buck．Boost的芯片量产，如凌特公司的LTC3440，输入输出范围2．5V--一5．5V，

最大输出屯流为600m．A14|；美国国家半导体的LM3668，输入范围为2．5V～5．5V，输出范围为

2．8／3．3v，最大工作电流为800rnA[5I；TI的TPS63001，输入电压1．8V--一5．5V，输出为3．3V，输出电

流高达1．2At61。这些都是Buck．Boost系类的典型产品。他们都集成了功率管，只需外接一个电感就

能实现升降压自动切换功能。

随着便携式电子产品轻、薄、小的发展趋势，要求电子元件体积更小，耗能更低。开关电源作

为电子设备中不可或缺的组成部分也在不断的改进。高效率、高可靠性、低功耗、低噪声、抗干扰

和模块化，成了开关电源的发展方向。

高效率：为了使开关电源轻、小、薄，高频化(开关频率达兆赫级)是必然发展趋势。而高频

化又必然使传统的PWM开关(属硬开关)功耗加大，效率降低，噪声也提高了，达不到高频、高效

的预期效益，因此实现零电压导通、零电流关断的软开关技术将成为开关电源产品未来的主流。采

用软开关技术可使效率达到85～88％。

高可靠性：开关电源比连续工作电源使用的元器件多数十倍，因此降低了可靠性。从寿命角度

出发，电解电容、光耦合器及排风扇等器件的寿命决定着电源的寿命。追求寿命的延长要从设计方

面着眼，而不是从使用方面着想。美国一公司通过降低给温、减少器件的电应力、降低运行电流等

措施使其DC／DC开关电源系列产品的可靠性大大提高，产品的MTBF(平均故障间隔时间)高达100

万小时以上。

模块化：无论是AC／DC或是DC／DC或是变换器都是朝模块化方向发展。其特点是：可以用

模块电源组成分布式电源系统；可以设计成N+l冗余电源系统，从而提高可行性；可以做成插入

式，实现热更换，从而在运行中出现故障时能高速更换模块插件：多台模块并联可实现大功率电源

系统。此外，还可以在电源系统建成后，根据发展需要不断扩充容量。

低噪声：，开关电源的又一缺点是噪声大，单纯追求高频化，噪声也随之增大，采用部分谐振转

换回路技术，在原理上既可以高频化，又可以低噪声。但谐振转换技术也有其难点，如很难准确地

控制开关频率、谐振时增大了器件负荷、场效应管的寄生电容易引起短路损耗、元件热应力转向开

关管等问题难以解决。

抗电磁干扰(EMI)：当开关电源在高频下开关时。其噪声通过电源线产生对其它电子设备的干

扰，世界各国已有抗EMI的规范或标准，如关困的FCC(美国联邦通信委员会标准)、德国的VDE(德

国电气工程师协会标准)等，研究开发抗EMI的开关电源日益显现重要。
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1．3本文的研究目标和主要内容

本文主要基于电流模控制的BUCK．BOOST系统，设计一款新颖的BUCK-BOOST转换器，使

其输入电压在低于，等于或者大于输出电压时，实现升压，升压／降压，降压自动并且平稳地转换。

研究内容包括：第一，Buck—Boost系统切换方案的实现以及切换点的设置；第二，Buck．Boost功率

级的小信号传输特性：第三，Buck．Boost系统稳定性设计方法。

具体的系统指标要求为：输入电压范围为2．5～5．5V，典型输出电压为3．3V，最大负载电流为

500mA，工作频率1MHz，输出纹波电压小于60mV，系统的转换效率达到85％。

1．4论文组织

本转换器基于0．5vm CMOS工艺设计，利用caJldeIlce和Hspiee等EDA软件完成各个功能模块

及整体电路的设计和仿真。

论文全文共分六章。

第一章是绪论，概述电源管理类芯片及其未来发展趋势，简单介绍了开关电源的特点。

第二章论述了基本开关电源拓扑结构的工作原理和系统各种工作模式的优缺点，讨论了现存的

几种BUCK-BOOST系统实现方案，并根据现存方案的缺点，提出了一种结构新颖的BUCK．BOOST

系统实现方案。

第三章主要从三个方面对系统展开优化设计，首先分析了BUCK-BOOST自动切换系统的关键

技术，其次分析设计了经典四开关BUCK．BOOST转换器的功率级小信号模型，并与BUCK转换器

和BOOST转换器进行了分析比较。最后针对电流模系统存在的稳定性问题，对系统进行了稳定性

的分析和设计。

第四章根据系统分析得到的指标要求，完成了关键电路的设计、分析和计算，其中包括基准电

路、误差放大器电路、振荡器电路、电流检测电路、模式切换电路等，并给出了相应的仿真结果。

第五章对整体电路的性能功能指标和系统功能进行仿真验证，并给出了关键特性的仿真曲线和

主要性能指标的仿真结果。

第六章对论文进行了的总结，并提出改进和优化的建议。
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第二章开关电源的基本原理及系统分析

第二章开关电源的基本原理及系统分析

开关电源的基本工作原理是在输入电压变化、内部参数变化和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(或截止)时间，使得

开关电源的输出电压或电流相对稳定。合理的控制方案，对于优化开关电源的特性有很重要的作用。

本章先介绍开关电源的基本构成和工作原理，然后论述Buck型、Boost型和同相四开关Buck—Boost

型三种基本开关电源的工作过程，接着介绍开关电源的两种工作模式一电压模和电流模的特点，最

后讨论TJL种升／降压拓扑结构并提出一种高效同相的升降压实现方案。

2．1开关电源的基本拓扑结构分析

开关电源采用功率半导体器件作为开关元件，通过周期性的通断开关，控制开关元件的占空比

来稳定输出电压。其基本架构如图2．1所示。

VirI—+
VoIIt

V陀f

图2．1开关电源基本架构

开关电源控制环路有三个主要部分：功率变换器、脉冲宽度调制器和误差放大器。其中功率级变

换器进行功率变换，它是开关电源的核心部分，此外还有启动电路、过流与过压保护电路、噪声滤

波器等组成部分。

开关稳压电源的种类很多，有三种最基本的拓扑结构【7l’分别是Buck型、Boost型和Buck．Boost

型，此外还有SEPIC型等等。本节将分别介绍Buck型、Boost型以及经典Buck．Boost的基本原理。

2。1。1 Buck型开关电源的基本原理

Vs

L

l L-上

、Vl上一c宁f 1

I 丫

旨 D1
Do 2

f’
图2．2 Buck型开关电源的基本拓扑结构
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Buck型开关电源的电路拓扑结构如图2．2，Buck型开关稳压电源的基本电路由功率开关管Q1、

二极管D。、储能电感L、滤波电容C、PWM控制和驱动电路以及采样反馈电路等组成。囚为MOSFET

晶体管开关速度较快，控制逻辑相对简单，所以开关管Ql一般都采用MOSFET晶体管。

由图2．2可以看出，根据电感中电流的情况，开关电源的工作模式可以分为连续导通模式(CCM)

和非连续导通模式(DCM)。在稳压电源的开关管导通期间，电感中的电流上升；在开关管截止期间，

电感电流下降。如果在稳压电源的开关管截上￡期间，电感中的电流降到零，并在截止期间的剩余时

间内电感中存储的能量也为零，这时我们称开关电源工作在非连续导通模式；否则工作于连续导通

模式。下面我们对Buck型开关电源的两种工作模式分别进行说明和分析，以便于我们进行系统设计。

一、连续导通模式(CcM)

我们用T。。表示开关管导通的时间，用Toff表示开关管截止的时间。T。表示一个开关周期。在工

作过程中，当栅极控制脉冲使开关管Ql导通后，电容开始充电，加在R两端的输出电压Vo开始上

升，在c充电过程中，电感L内的电流逐渐增加，存储的磁场能量也逐渐增加，电路结构如图2．3(a)

所示。此时，二极管D。因反向偏置而截止。经过导通时间T。。后，控制信号使开关管Ql截止，L中

存储的磁场能量便通过二极管D。传递给负载，电路结构如图2．3(b)所示。当输出电压Vo低于电容C

两端的电压时，C便向负载放电以维持输出电压不变。经过关断时间To压后，脉冲控制信号又使开

关导通，上述过程重复发生，各节点的波形如图2．4所示。

。咒

L

(a)

+

圮 蟛

●_——

I——’ ——-I

L i+L l I

r 寸R{
J l

+

％

图2．3 Buck型DC／DC的两种开关状态

假设主开关具有理想的开关特性，其导通压降可以忽略不计。定义Dl为开关接通时间占空L-t；，

D2为开关断开时间占空比。那么，在开关导通期f,-j，电感电流线性上升增量为：

％=量半舡半仁圪L-vo qr, 亿-，

当主开关管截止时，L中的电流经--极管D。向负载释放能量，忽略D。的正向压降，可得电感

电流增量为：

△屯：=一于暑出=一≥(乞一z。)=一≥(I—qI)=一≥D2巧 (2．2)
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由于稳态时这两个电流变化量相等，即△iLl=l△iL2 I，所以：

与-Vo D,r,=≥D2I=拿(-圳巧 (2．3)

又因为Dl+D2=1，整理得：

Vo=圪Dl (2．4)

由式(2却可知，输出电压vo与主开关管的占空比DI成正比。由于占空比Dl总是小于一，所

以Vo总是小于vs，故常称为降压型开关稳压器。

Ioi

I∞

Vl

：DlTs 1个D2Ts：卜一Ts—

t

Iol

IDo

VDo

拦5；sD到
图2．4连续导通模式降压型各节点输出波形 图2．5非连续导通模式各节点电压波形

二、非连续导通模式(DCM)

假设用D1表示开关管导通的时间，用D2表示开关管关断、电感电流持续下降直到零的时间，用

D3表示电感电流保持为零的时间，我们有Dl+D2+D3=D。

非连续导通模式的工作原理分析如下：在工作过程中，当控制脉冲使开关导通之后，电容C开始

充电，加到负载R两端的输出电压Vo开始上升，电感L内的电流从零开始逐渐增加，存储的磁场能量

也从零开始逐渐增加。此时，二极管D。因反向偏置而截止。经过导通时间DlT。以后开关管截止，L

中的电流减小，L两端产生的感应电势使D。导通，L中存储的磁场能量便通过二极管D。传递给负载。

当负载电压低于电容C两端的电压时，c便向负载放电。经过关断时间D2T8以后，电感中的电流减

d,N零，电感中没有能量的存储，完全靠电容c对负载放电维持输出电压。此时，二极管D。因反向

偏置而截止，故电感中不会出现反向电流。在经过D，Ts后，控制脉冲信号又重新使开关导通，上述

过程重复发生，各个节点波形如图2．5所示。在DIT。时间内有：

她。：毕qz． (2．5)

7
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在D2Ts时间内有：

由于△iLl=I△iL2|，所以：

整理得：

圪2矗圪

(2．6)

(2．7)

(2．8)

由图2．5电感电流波形可知稳态负载电流Io即是iL等腰三角形面积在T8时间内的平均值，而且

等于V。／＆，即：

由上式可以解得：

L=牡Dl+D2)z半Dl乃M

址毒2丧圪n+～圣生

(2．9)

(2．10)

式中JL--L／RT。，JL是储能电感L与负载电阻R和周期时间Ts乘积的比率，它是无量参数。考虑

到式(2．8)可得：

解得：

D2 2雨2J酉L
(2．11)

砬=譬[厣一·] 亿∽

将式(2—12)代入式(2．10)得到不连续状态下Buck变换器的电压增益：

y
M=．』=

屹

2．1．2 Boost型开关电源的基本原理

l+

2

(2．13)

Boost型开关电源也是一种1F隔离的功率级拓扑结构，它的应用非常广泛，通常又称为升压型转

换器、，f：联开关电路、三端开关型升压稳压器。

8

r

砬

砬

生三

圪一L

ll

—

I

=

q

2

，一

幺

圪一

△

r|三
圪一
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VB

图2．6 Boost型开关电源的基本拓扑结构图

+

％

图2．6是Boost型开关电源的基本拓扑结构图，它主要由电感L、电容C、开关管Ql和续流二

极管D。构成。与Buck型开关电源相同，Boost型开关电源也分为连续和非连续两种导通模式，下面

对其工作原理进行简单地描述。

一、连续导通模式(CCM) ，

同Buck型相同，我们用To。表示开关管导通的时间，用T。厅表示开关管截止的时间。定义Dl

为开关接通时间占空比，D2为开关断开时间占空比。当开关管Ql导通时，此时Boost型拓扑结构

等效电路如图2．7(a)所示。这时电源给电感进行储能，电感上的电流线性上升，其增量为：

M：堡：J【_：土>l (2．14)
屹 l—Dl 皿

在这段期间，输出负载电流由输出电容C提供。

V5

L Io L Io

卜一 fr

+

V。 Vl

●——

+

V。

(a) (b)

图2．7 Boost型DC／DC的两种开关状态

开关管Q1关断的拓扑结构图如图2．7(b)所示，此时电感两端的电压突变，二极管D。导通，电

源L和D。给输出电容C充电并给负载提供电流。在此期间电感上电流线性下降，其增量为：

屹‘=]vo--v,D2T, (2．15)

由于稳态时这两个电流变化量绝对值相等，即△iLl_I Air2 I，所以：

型姿：—(vo-V,—)D2r, (2．16)
上 三

化简得电压增益为：

M专=面1=瓦1 (2．17)
圪 l—Dl D2
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因为D2<l，由式(2．17)．-J失w，输出电压总是大于输入电压，并可以通过改变占空比D，可得到

不同的输出电压。

二、非连续导通模式(DCM)

与Buck型开关电源相似，下面我们对非连续导通模式进行分析，与连续导通模式不同的是，电

感电流会下降到零且保持一定的时间。同样，假设用DITs表示开关管导通的时间，用D2Ts表示开关

管关断、电感电流持续下降直到零的时间，用D3Ts表示电感电流保持为零的时间，我们有

DtTs+D2Ts+D3Ts-I。

在开关管导通时间DlTs内，电感电流的增量为：

瓴l：孚Dlz (．i8)2 18△t。=王}DlZ (·

在开关管截止时间D2Ts内，电流线性下降到零，其电感电流增量为：

△t2：毕D2I (2．19)

在开关管截止时间D3Ts内，电流为零，相当于电感与并联的电容C、电阻R断开。同样按交接

处电流相等，即△iLl=I△iL2 l，有：

≥q互=Vo L-V,D援
(2．2。)

整理得：

M：堡：—0,+—02 (2．21)
K 砬

电路中各节点波形如图2．8和图2．9所示：

101

It)o

VI

攀。T。■卜Ts叫

I∞

Vl

I DtTs I D2Ts I

卜Ts一

图2．8连续导通模式各节点电压波形 图2．9非连续导通模式下的各节点输出波形

lO
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2．1．3典型四开关Buck-Boost型开关电源的基本原理

VI

L

+

Vo

图2．10同相Buck-Boost型开关电源的基本拓扑结构图

图2．10是Buck-Boost型‘81开关电源的基本拓扑结构图，它主要由电感L、电容C、开关管A、

B、C和D构成。与Buck型和Boost型开关电源相同，Buck．Boost型开关电源也分为连续和非连续

两种导通模式，相应的电感电流波形如图2．12，下面分别就CCM和DCM两种模式分别进行讨论。

一、CCM工作模式

当开关A、C导通，B、D截止时，如图2．1l(a)所示，此期间电感上压降为Vs且电感电流线性

增加。把这段时间设为Ton，占空比Dl=To。几，Ts为开关周期，根据前述得：

挑l—V￡,Dl
(2．22)

V。

L
Io

∑弋 fr

+

Vo V。

L

，
——’l

1d

r 荆
(a) (b)

图2．11同相Buck．Boost型开关电源工作过程示意图

+

Vo

当开关A、C断开，B、D导通时，如图2．1l(b)所示，电感L中的电流减小，产生的感应电动

势为左负右正。由于电感上的电流不能突变，则L中的电流通路是从电感L流出，流过输山电容C

和负载电阻，最后到地，此期间电感L上的压降为V砌且电感电流逐渐减小。把这段时间设为Toff,

D2=1．D1_T。f门s<l，根据前述可得：

△屯2_r￡o D2丁 (2．23)

同样根据稳态电流增量相等原则，可得△iLl=I Z▲iL2 I，则联立式(2-22)和(2-23)可解出输入电

压vs与输出电压Vo间的关系式：

M：堡：堕：旦 (2．24)
圪02 1一Dl



东南人学jr程硕J：学位论文

通过调节占空比Db可使输出电压高于、低于或等于输入电压。

t(a)

t(b)

图2．12四开关模式电感电流波形

二、DCM工作模式

如果负载电流IL减小，则电感平均电流也会减小，同样A1L的最大值和最小值也会减小。若负

载电流10减d,至lJ--个临界值以下，则电感电流有可能在开关周期的某个时间减小到零，并在该时间

点直到下一个开关周期开始前的这段时间内继续保持为零，使得电感电流变得不连续。

由图2．12(b)重新定义占空比关系：T。fDIT8，其中Dl为开关导通期间的占空比；T。fr=D2T。，那

么iL值为零的时间为T。_To。广T。萨D3T。。按稳态时i。电流增量相等原则有：

暑q互=≥D2乃 泣25)

整理得：

M：兰：旦 (2—26)
y
s lj2

图2．12Co)qh，iL为三角形，其面积在Ts时间内平均值即为Io，Io可表示为：

L 2百OUI=!T,r三2占L q巧)Bz】=芝I DID2z厶，
(2．27)

联立公式(2．25)和(2．27)，可得：

砬=层=瓜 (2．28)

式(2．28)代入式(2．26)，可得到增益另一表示式：

M 2毒2鑫 酗，

12
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2．2系统控制模式的选择

PWM模式的闭环反馈控制方式有电压模控制、峰值电流模控制和平均电流模控制等多种控制模

式‘9】【lo】。各种闭环反馈控制方式各有优缺点，广泛应用在不同场合要求的开关电源中。本节将以Buck

型开关电源为例，对电压模和峰值电流模控制方式进行简单描述，以便对设计系统进行合理的选择。

一、电压模控制方式

电压模控制是20世纪60年代后期开关电源刚刚开始发展就采用的一种控制方法，该方法与一

些必要的过流保护电路相结合，至今仍在工业界广泛应用。图2．13为Buck型电压模控制原理框图。

Vin

图2．13 Buck型转换器电压模式系统原理图

具体工作原理分析如下：经过Rn和‰分压后送到误差放大器的反向端，产生控制电压Vfb，

与振荡器产生的三角波进行比较，最终产生占空比可变的方波以控制功率PMos管的导通和截止。具

体的反馈过程可根据图2．13进行分析，当V。m升高时，V。降低，这样占空比就会变小，导致V叫

下降；反之，V∞。降低，vc升高，这样占空比就会变大，导致V0眦升高。通过这样的负反馈，可以

得到稳定的V0吡值。

V。

0S

D(。 H H H
图2．14主要信号波形图

显然，在电压模控制中，输出电压被采样然后反馈到调制器来控制功率级的占空比，它是一个

单环系统，当受N#／-部干扰时，比如输入电压增大或者负载变大，由于主电路有较大的输出电容C

13
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及电感L的相移延时作用，输出电压的变人也延时滞后，输出电压变人的信息还要经过误差放大器

的补偿电路延时滞后，才能传至PWM比较器将脉宽展宽。因此，当输入信号发生变化时，系统响

应非常的慢。

电压模控制方式的优点主要有以下几点：

(1)单一反馈电压闭环设计、调试比较容易；

(2)占空比调节可以不受限制；

(3)对于多路输出电源，他们之间的交互调节效应较好：

电压模式控制方式的缺点有：

(1)对输入电压的变化动态响应较慢：

(2)补偿网络设计本来就较为复杂，闭环增益随输入电压而变化使其更为复杂；

(3)输出LC滤波器给控制环增加了双极点，在补偿设计误差放大器时，需要将主极点衰减，或

者增加一个零点进行补偿。

二、电流模控制方式

电流模式控制的概念源于20世纪60年代后期具有原边电流保护功能的单端自激式反激开关电

源。直到。80年代初期，第一批电流模式控制PWM集成电路的出现，才使得电流模式控制迅速推广，

并主要用于单端及推挽电路。电流模控制主要分为峰值电流模控制、平均电流模控制和滞环电流模

控制。本文重点介绍峰值电流模控制方式。

Vin

图2．15 Buck型转换器电流模控制系统原理图

如图2．15所示为峰值电流模控制系统原理图，系统工作原理如下：首先外接窄脉冲输入，使RS

触发器Q端置位，经过奇数级驱动电路，功率开关PMOS管导通，整流管NMOS管关断，电感电

流线性上升。外接窄脉冲在很短时间内就恢复到低电平，从而RS触发器处于保持状态，当电感电

14
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流上升到某一值时，它与外接补偿斜坡的和大于误差电压。PWM比较器翻转，R被置l，Q端被置

0，PMOS关断，NMOS导通，电感电流线性下降，其瞬时值与外接斜坡之和小于误差电压，从而R

恢复为0，RS触发器处于保持状态，直到下一个窄脉冲输入。补偿斜坡的频率必须与振荡器频率相

同才能保证逐个周期进行电流调节。RS触发器每个周期都对驱动电路进行置位，大大提高了抗干扰

能力。

与电压模式相比，它增加了电流内环的电感电流采样环节、补偿斜坡，RS触发器和时钟脉冲输

入等电路。对于电压反馈环，误差电压直接进入PWM比较器参与占空比的调节，同时误差电压还

控制着峰值基准，因此称为峰值电流模式控制。对于电流内环，它感应电感电流瞬时值，并通过电

流检测电路，将检测后的电流信号与外加斜坡信号叠加，再与vc比较。增加了电流环的控制后，电

感电流的变化可即时参与占空比调节，因此比电压模式具有更快的负载变化响应速度。

峰值电流模式控制方式的优点有：

(1)暂态闭环响应较快，对输入电压变化和输出负载变化的瞬态响应较快；

(2)控制环易于设计：

(3)瞬时峰值电流限流功能，即内在固有的逐个脉冲限流功能：

峰值电流模式控制方式的缺点有：

(1)占空比大于50％的开环不稳定性，存在难以校正的峰值电流与平均电流的误差；

(2)容易发生次斜坡振荡，即使占空比小于50％，也有发生高频次斜波振荡的可能性，因而需要

斜坡补偿；

(3)对多路输出电源的交互调节性能不好。

Vosc

Vcm

Vo(t)

r]l 厂]i 广]
厂] 厂]： 广
图2．16主要信号波形

2．3升／降压拓扑的比较和分析

目前已有的实现升／降压转换的拓扑主要有：反相Buck．Boost、Cuk、Sepic以及在本设计中使用

15
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的四开关升／降压拓扑结构。下面分别对这儿种升／降压拓扑进行分析和比较。

一、反相Buck。Boost

在降压型变换器后串接一个升压型变换器就可以实现升降压的转换，通过简化，可以得到

Buck．Boost电路拓扑如图2．17所示，在每个开关周期开始时，开关Ql导通，电源给L储存能量，

输出由滤波电容C续流。当开关管Ql断开时，IL有减小的趋势，电感线圈产生自感电势反相，为

下正上负，二极管D。受正相偏压而导通，电感储能给负载供能，电容C充电储能以备Q1转至导通

时放电维持输出不变。假设脉宽调制占空比为D，则变换器的增益为：

丘：旦 (2．30)
％ 1一D

可见，此升降压变换器的电压增益随占空比D变换，可以降压也可以升压，开关管Q1所承受

最大电压为V—Vo。其缺点是输出电压反相，这使得这种拓扑不能应用于便携式设备中。

V。 Vo

+

图2．17 Buck—Boost电路图

二、Cuk

Cuk变换器的思想是把升压和降压变换器串联起来，并进行电路变换和简化后，得到如图2．18

的电路图。

Vin

LI Cl L2

riLl一∥，
i I l

r 叫[i叫
5 7Do

Q¨
Vo

+

图2．18 Cuk转换器电路图

能量的存储和传递是同时在两个开关期间(即To。和Top和两个回路中进行的。设开关周期为T。，

导通时间为To．=DTs，截止时间为T。厅=(1-D)T。，D为占空比。

(06-T。。期间，此时Ql导通，把输入输出环路闭合，二极管D。反偏截止，输入电流使Ll储能；

CI放电电流使k储能，并给负载供电。

(2)在T。fr期间，Ql截I卜，D。正偏导通，将输入输出环路闭合。这时电源输入和Ll的释能电流
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向Cl充电，同时L2的释能电流维持负载。

由此可见，Cuk电路无论在T。。及T。fr期间，都从输入向输出传递功率，此电路中能量传递元件

为耦合电容Cl。Cuk变换器的显著特点是，它虽然不用变压器，但其特性非常接近一个匝比可调的

DC．DC变换器，能量的储存和传递同时在两个开关周期间和两个环路中进行。这种对称性使得这种

变换器效率提高。但其缺点也很明显，需要另增一个电容和电感器件，并且耦合电容cl为能量传递

元件，其值不能取得很小，因而此电路的外围器件体积大大增加，并且其电压转换和反相Buck—Boost

相同，仍是反相的转换。因此，Cuk也不能被用于便携式设备中。

三、Sepic

前面两种都只能实现电压的反相变换，而Sepic电路实现了电压的同相变换，Sepic变换器的基

本电路如图2．19所示。

ViIl

+

Vo

。 图2．19 Sepic转换器电路图

同样假设开关导通时间为To。，关断时间为Toff，则Sepic电路的工作原理为：

(1)在T。期间，二极管反偏截止，输入电流给电感Ll储能，Cl通过开关给k放电，k储能，输

出由滤波电容C2供电。

(2)在T。ff期间，二极管导通，电源和电感Ll同时向Cl充电，k经二极管D。释能，为负载供电，

并给C2充电以维持输出不变。

Speic电路虽然实现了电压的同相变换，但其电路结构与Cuk类似，通过偶合电容Cl传递能量，

并且需要双电感、双电容。这在追求小体积的便携式设备中也是不能接受的。

四、四开关升／降压

鉴于上述变换器所存在的缺点，四开关升／降压拓扑(又称H型拓扑)实现电压的同相变换，且

不用额外引入大的电感或电容器件，其结构如图2．10。

由前面的叙述，我们知道经典四开关升／降压拓扑的控制方法为，开关A、C同时动作，开关B、

D同时动作，通过四开关的同时工作实现升降压变换。可见此拓扑原理与反相Buck．Boost拓扑类似，

通过增加两个开关实现了电压的同相转换。其优点是避免了额外引入大的无源器件，实现了电压同

相变换。但其缺点也很明显，这种控制电路使得四个开关管在每个周期中都会交替导通，对比升压

或者降压转换器中两个开关在一个周期里只开关一次来说，经典四开关转换器的开关损耗是一个升

17
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压或降压转换器的两倍。这样过高的开关频率会引起较高的开关损耗，造成效率的下降。

五、改进型四开关升降压变换器

针对四开关升降压变换器的传统控制方法的缺点，本文中对传统的四开关升降压控制方法进行

了改进，即通过输入电压的不同而采用不同的工作模式以减少同时工作的开关管数量‘“1【121，系统框

图如图2．20所显示：

Rl

图2．20系统结构图

其主要思想是：若变换器处在降压或升压模式工作时，仅使用四个开关管中的其中两个像典型的

同步降压或升压稳压器那样交替导通，而其它两个则工作在一直导通或一直关断的状态。同时，此

BUCK-BOOST转换器还允许工作在四开关模式，实现了降压和升压之间占空比的平滑过渡。其基本

控制原理是基于图2．2l的控制原理图，Vill是电源输入电压，对输出开关进行正确的定相，实现操作

方式之间的连续传送，当V缸>V0ut+dv2时，控制开关使得H桥工作在降压模式；当Vi。<vom—dVl

时，工作在升压模式。当vout—dvl<Vin<V。。+dv2时，到达升降压区，在此区域中，四开关管的导

通时间一般很短。其中，dvI、dv2分别为一个小的电压量。

Vout—dvl Vo“t+dr2

Vin

图2．2l改进型四开关变换器工作区间图

由此可见，本方案通过输入电压的不同采用不同的工作模式，使得输入电压在大于、等于或小

于输出电压时，能实现降压、升降压以及升压自动平稳地切换。并且当升压或降压时，仅使用四个

开关管中的其中两个像典型的同步降压或升压稳压器那样交替导通，两其它两个则工作在一直导通

或关断的状态。所以该方案大大减少了开关损耗，提高了效率，从而非常适合便携式电子的应用。

18



第三章高效升／降压变换器的系统设计

第三章高效升降压变换器的系统设计

电流模控制方式在提高响应速度的同时，也带来了系统稳定性问题一亚谐波振荡现象。解决此问

题需采用斜坡补偿技术。当电流模系统的“控制到输出”环路设计合理时，环路传递函数可以近似

为一阶函数，而电压模式由于LC滤波环节的谐振峰影响，其传递函数为二次函数。显然，对仅含

一个极点的电流模控制系统的补偿要比对含两个极点的电压模控制系统的补偿更加容易。

本章首先分析了Buck—Boost自动切换系统的关键技术，包括Buck-Boost切换点电压的设置、切

换控制方案的实现，其次分析了Buck．Boost变换器的功率级，推导出了经典四开关结构Buck—Boost

功率级的小信号模型，并与降压、升压功率级小信号模型作了分析和比较。最后针对电流模系统存

在的稳定性问题，对工作于三种工作模式下的Buck-Boost系统进行了稳定性分析和设计。

3．1 Buck．Boost切换点电压分析与设计

图3．1表示单节锂离子电池充放电的特性以及从单节锂离子电池得到3．3V输出电压的输出特

性。在电池完全充电时，电池电压是4．2V，在电池未完全充电时，电源电压下降到2．8V。最关键的

是在A和B之间，正如图中所显示的那样。此时，输入电压几乎和输出电压相等。

—一Ti——叫T2—一耶—呻

图3．1电池充电特性图

Drain，buck 4．2V

A，Dmax，buck

33V

B，Dmin，boost

Dmax，boost 2．8V

图3．2占空比变化图

图3．2显示了从降压到升压的转换中，占空比随充电电压变化而变化的情况。在降压模式下，

当电池完全充电时，占空比是最低的。此后，随着电压的下降，占空比逐渐增加。当输入电压和输

出电压变的几乎相等时。即对应图中A点，此时占空比是降压模式下最大的。在同一点B，升压模

式的占空比是最小的。随着输入电压下降，升压模式下的占空比继续增加，一直到升压模式下最大

值。现在应用平均状态空间方法【13】，对于降压型变换器，我们有：

丢屯一扛+争圪，乒，=丢t一志‰ Q z，

对于升压变换器，我们有：



查塑叁兰三：堡堡兰堂垡堕奎

丢t=牛‰，+扣晏№=害屯一去M 限2，

降压和升压情况下占空比关系分别如下式所示：

． 踟 ． 砌一‰
d6础2=Vt_n’d6。鲥2—_V_o (3·3)

从上面的公式我们可以看出，在降压模式下，如公式(3．1)所描述，当占空比接近一时，也即在

切换点A时，电感的变化率变的非常高，从而引起输出电压的变化很大。同样，在升压模式下，在

同一点，也即切换点B时，由于占空比非常低，所以电感电流，正如公式(3．2)所描述，会变的很大

从而导致输出电压大的扰动。由此，我们可以看到在升压，降压过渡区间，由于电感电流变化率很

大，从而导致输出电压会出现很大的纹波。

本文提出的新的控制方案，由于在降压和升压之间加入了升降压区间，从而使得系统切换可以

平滑的过渡。引入中问过渡区间，是为了减小切换时的系统纹波，提高转换效率。但如果过渡区间

过小，则系统在正常工作时，一个微小的扰动将会引起系统不停的来回切换，这样不利于系统的稳

定。相反，如果过渡区间过大，则工作在中间过渡模式的时间过长，这样四个开关管长时间的导通

和截止，会导致系统效率的降低。一般来说，对于输入电压在2．5～5．5V内变化，在升压模式向中

问模式过渡时，为了保证切换时电感电流缓慢变化，我们取升压模式下最小占空比为10％。同理，

降压模式下，取最大占空比为90％。这样保证系统在切换时，可以稳定平滑的过渡。本文需要得到

3．3V输出电压，在降压模式和升压模式下，我们有公式：

导：D，善：土 (3．4)
吃 吆 1一D

⋯“

这样可以计算出A和B点的切换电压分别为3．67V和2．97V，为了留点裕量，本文取3．7和2．95。

本论文将升压、降压和升降压整和在一个系统中，当ViI．>3．7V时，系统工作在降压模式，当Vi。<2．95V

时，系统工作在升压模式，当2．95V<Vi．<3．7V时，系统工作在升降压模式。图3．3(a)、图3。3(b)和图

3．3(c)分别为系统在三种工作模式下电感两端LXl、LX2的电压波形以及电感电流波形。

LXl

LXz

IL

(a)、降压模式

厂] 厂] 厂]一
r

八／＼／、＼．
I

LXI

LXz

IL

厂]厂] ．

]厂]厂]。
／＼／^＼／

(b)、升压模式 (c)、升降压模式

图3．3电感电流波形
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3．2切换控制电路分析

控制电路是Buck．Boost自动切换系统的核心，系统的控制电路如图3．4，图中Vfb为输出电压反

馈信号，它与基准信号经过误差放大器生成误差信号Vc。，振荡器产生的斜坡信号经过V_I变换后与

检测电流I。相加，生成的电流信号经过I-v变换产生电压信号V。dd，Vadd再与误差信号V。一起经CMP

变换成vc婶与V雠经过Rs触发器后产生占空比信号。Vb经过模式控制器，产生模式控制信号与占

空比信号一起经过逻辑驱动，最后产生控制四个开关管正确开关的控制信号。

图3．4系统控制电路

模式控制器具体实现电路方案如图3．5所示：它主要由两路比较器构成，输入电压与两个切换

点电压相比较，分别产生三个状态信号：00、10、ll，这三路状态信号再通过一系列的数字逻辑，

分别控制四个开关管的通断，从而使得系统分别工作在降压、升降压以及升压模式下。

I． I

V V
dbuck dboost

降压 升降压 升压

图3．5模式控制器

当输入电压高于输出电压时，开关管B一直导通而开关管D一直关断，开关管A和C交替导

通，系统工作在降压模式；当输入电压低于输出电压时，开关管A一直导通而C一直关断，开关管

B和D交替导通，系统工作在升压模式；当输入电压接近输出电压时，开关管A、D和B、C交替

导通。也即当开关管A和D导通时，B和C截止，电感充电，而当开关管A和D截I上时，B和C

导通，电感放电，此时系统工作在升降压模式。这样在锂离子电池充电周期里，能够得到稳定的介
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于电池中问电压的输出电压，并且由于加入了中间过渡模式，所以在过渡区间输出端的纹波将减小。

另外，由于在降压模式和升压模式下，仅仅两个开关工作，像单独的升压变换器和降压变换器工作，

这样在系统工作在高频下，能够大大减小开关损耗，从而提高系统的效率。

3．3 CCM工作的功率级模型

3．3．1开关三端结构及平均模型

Vin

+

V0

i
is+VSQ--iL

II q



第三章高效丁f+／降压变换器的系统设计

理想的开关同样构成一个三端器件，其三个端口分别对应命名为S、q、h以及C、f、m。而将

原包含寄生串联电阻的非理想三端器件的三个端口相应地修正为S’、q’、h’以及C’、f．、m’。理想开关

三端结构的端口电流和端口问电压定义如图3．7(b)所示。

现以三端口g·、f’、111t为例，对其应用KCL和KVL定律，直流成分有如下关系式：

厶+／s=IL，‰+‰=‰ (3．5)

对于稳态工作占空比D，一个开关周期内，Sm导通时间为DT=，Sf为(1-D)T。，则这些直流成分

的关系可表示如下：

五=去=而lo，‰=告=急 (3．6)

将以上各变量在稳态工作点附近作小范围扰动变换，各端点电流、端间电压、D和输入输出电

压瞬态量都可表示成研i‰+码，的稳态平均(DC)-量JJlld,信-g-(AC)扰动量的形式。考虑扰动量后式(3．6)

的瞬态变化可写为：

屯2办tj_s 2南，‰5等2兰 (3．7，

式中d-r=D+d表示PWM占空比的大信号瞬态量。图3．7(b)的理想开关三端器件可用一个受控

电流源和一个受控电压源等效，并且根据受控信号源的位置以及表达式的不同，理论可得到多达24

种等效结构u61。当然它们在本质是相同的，并且可以相互转换，只是在不同的功率级拓扑中各个结

构的运算推导复杂程度不同。本文选择其中最适合Buck-Boost结构的一种等效模型，代入理想开关

三端结构后得到图3．8所示的等效电路，开关等效后仍保留三端特性，但电路性质能保持原始的大

信号瞬态模型的属性。

3．3．2功率级线性等效电路

图3．8三端器件的等效结构

以上获得了理想开关的大信号平均电路等效模型，它仍是时变非线性的：1)图3．8中的四个受

控源的四个乘积量d-riL、dTVSH、(I-dT)iL矛11(1．dT)VFM都是时变的；2)若将该模型直接代入图3．6的

Buck．Boost功率级，则f端与输出耦合，而由于电容的寄生电阻的存在，输出电压在电感供电和电
23
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容供电切换的瞬间有跳变现象，表现为非线性；3)图3．7(a)中四个MOS开关的导通电阻rA、rB、rc、

rD都只在MOS管导通期间起作用，而这种时变电阻不能直接用于线性化等效电路中。因此，功率级

线性化等效需要解决时变寄生电阻参数等效与时变受控源等效这两个基本问题。

时变导通电阻可依据能量守恒定理完成单周期内的非时变线性等效，对于三端口c’i f-、m’，单

周期内开关管C的电流可表示成：

岛=lho。DT<<tt<叮<T
(3．8)b

2 慨葛J

再根据式(3．6)，开关管C的等效电流：

I sⅧ= =·历=高厶=去 n功

则消耗在电阻rc上的能量为：

e,=rc‰=仇罡=尚后2考乓 ．(3加)

设开关管的等效电阻分别为rc cq，根据能量守恒原理，则可得到如下各关系式：

&=Drc i。2=七一q￡ (3·11)

从而得到等效电阻rc_。q Y,J-

七一叼2石rc
(3·12)

同理，可得到开关管的等效电阻rD瑚为：

rD_唧-而rn ‘3‘13)

对于三端口Ct、f．、m-，由于电容寄生电阻的存在，输出电压在电感供电和电容供电切换的瞬间

有跳变现象，表现为非线性。对于输出电压跳变引起的非线性，电阻rc产生的损耗到目前为止在已

有线性等效电路中尚未体现，该值同样可运用能量守恒获得。由于电容隔离直流，平均电流不在输

出产生功耗，只有其交流变化量产生功率耗散。对于交流量电容等效短路，流出f点的交变电流负

载为rcliRL。该交流成分电流可表示如下：

‘={老，。畎DT“<t叮<T (3．14)b
2

tt一厶
。‘14’

则该电流的等效电流如下：

I D。=lo

24
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则消耗在电阻rc I|R上的能量为：

Pro=(rc II R)1～2=掣学层=(rc II啪(1_D)E一1-uD I； (3．16)

根据能量守恒原理，则在端口f处的等效电阻可表示为：

ro_叼-掣半 B∽

最后，分别将端口111’、f上的等效电阻映射到电感支路上，得到等效电阻为：

，i=Drc+(1一D)rD+D(1一D)(rc ll尺) (3．18)

用同样的方法，对于三端E1 s’、q’、h’，分别将端口s’、h’上的等效电阻映射到电感支路上，得到

等效电阻为：

r2=巩+(1一D)rs (3．19)

因此在电感支路上总的等效电阻为：

，=rL+D(么+吃)+(1一D)(％+饧)+D(1一D)(rc|I尺) (3．20)

式中rL为电感寄生电阻，以上各电阻在作用位置与时间上均作了等效，可视为各端口单周期内

平均化的线性等效电阻。由此获得图3．9所示的功率级等效结构。

Vi

+

％

图3．9 Buck-Boost功率级等效模型

图3．9中VFM=Vo，vs—i，又囚为各个大信号可以表示成直流DC与交流AC分量的叠加，则四

个受控源可表示成：

屯露=(乞+屯)(D+d)=乞D+iLd+厶d+6d (3．20

‰略=(Kw+匕^)(D+d)=K孵D+B^D+K孵d+％d (3．22)

0一dr)0=0一D—d)(1w+0)=(1一D)石+(1一D)iw一0d一0d (3．23)

(1一露)％=(1一D—d)(％+‰)=(1一D)％+(1一D)K一％d—vwd (3．24)

式(3。21．3．24)的最终结果中，第一项为大信号DC分量，第二、第三项为小信号线性分量，第四

项则为小信号非线性分量，由于第四项为两个AC小信号量的乘积，相比其它三项可以忽略，从而
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得剑开关三端结构的线性化模型(等效电路)，如将式3．21、式3．22、式3．23和式3．24代入图3．9即

可得到Buck-Boost功率级线性等效电路。若令AC分量为0，则有图3．10(a)所示的DC等效功率级

电路；若抛开DC分量则有图3．10(b)所示的小信号等效功率级电路。

卜舟< >(1-D)IL R』

1
图3．1 0(a)Buck．Boost功率级DC等效模型

+

虼

+

Vo

图3·100)Buck。Boost功翠缴AC等效模型

线性化后的Buck。Boost功率级满足线性叠加定理，利用基尔霍夫定理可得控制占空比到输出电

压传递函数为：

铲一丽Vote·坐掣 (3-25)

式中：

哆·2去，tz 2扣(1一钟(RD(ir-D)+五1)卅 (3．26)

△：J2+—C[r(R+rE)+(1—-D)2Rre]+L
LC(R+吃)

，．+(1一D)2Rs-t·——∑——上 (3．27)
LC(R+rD

、

按照同样的方法，我们分别可以推导出Buck、Boost的功率级函数¨7】，表3．1是Buck、Boost

以及Buck—Boost的控制占空比到输出电压的传输函数。从表3．1中可以看出，Boost、Buck．Boost的

控制到输出的传输函数比Buck的控制剑输出的传输函数要多一个右半平面零点，这样在同等情况

下，右半平面零点使得Boost、Buck—Boost的性能变筹。另外，还可以看出Boost的右零点比Buck—Boost

的右零点更加靠近原点。因此，在环路补偿时，当升压型环路能满足稳定性要求时，其他模式也已

经满足稳定性要求。因此，下而主要讨论升压型拓扑的环路补偿问题。
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表3．1三种模式下控制到输出传输函数

Mode Gdv

JR巧吃 (1+s／吃I)
Buck

L(R+吃) A

％rE ．(1+s／to 1)(1一s／％2)
Boost

(1一D)(尺+吃) A

Buck．Boost
％re ．(1+s／ro 1)(1一s／w 2)

(1一D)(尺+吃) A

A--s2+—C[r(R+re)—+ReqrE]+Ls+二±生
LC(R+吃)LC(R+吃)

其中，对于Buck：如=尺，对于boost、Buck-Boost：％=(1一功2R

哆l=南，哆2=71陬1一D)2J二一，】哆l 2和’哆2 2∥(卜刎～叼吖1

其中，对于Boost：厶21，对于Buck-Boost：厶5毒V+1
3．4电流环路稳定性分析

3．4．1无补偿斜坡下的稳定性

(3．28)

(3．29)

峰值电流控制模式引入了电流内环控制，其主要优点是具有良好的动态特性。但是引入了电流

控制后会出现一种不稳定现象，称为次谐波振荡。当占空比D>0．5时，如果不采取适当的措施，就

会出现次谐波振荡‘18】。因此需要进行斜坡补偿。下面首先分析无补偿斜坡下的稳定性。

以升压模式为例，如图3．1l所示，假设电感电流的上升和下降斜率分别为ITIl、m2，稳态时占空

比为D。在没有扰动前，电感电流在开关周期开始的初始值iL(O)=Iro；在t=DTs，电感iL(DTs)达到

电流指令值IL；当t=Ts，电感电流下降到iL(TS)，iL(TS)=iL(O)=ILo。此时电流指令值IL与电感电流初

始值与占空比的关系：

乞=1Lo+，7zlDZ (3．30)

假设在第仁0时刻电感电流有一个扰动，其值变为iL(O)=ILo+AiL(0)，如图3．1l所示。
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t

图3．11扰动后电感电流波形图

于是造成占空比从稳态时的D扰动为D+d。在t----(D+d)Ts，电感电流iL[(D+d)Ts]达到电流指令

值IL．当t=-Ts，电感电流下降到iL(T$)+AiL(TS)。这时电路进入暂态过程，电感电流在一个开关周期

处的值不等于开关周期末的值。从图中可以得到指令值IL与扰动后的电感电流初始值iL(0)=IL0+AiL(0)

和占空比(D+d)的关系：

L=to+△t(o)+J，ll(jD+d)瓦 (3．31)

式(3．3 1)减去式(3．30)，得：

同理可得：

结合式(3．32)和式(3．33)，可得：

由此可以推得：

厶屯(O)=一，啊d正 (3．32)

A‘(Z)=m2dT，

△屯(Z)=△屯(0)(一旦)
％

△i,．(n r9=△t(0)(一堡)”
碍

(3．33)

(3．34)

(3．35)

式(3．35)收敛的条件是m2／ml<1，而稳态的占空比D=m2／(ml+m2)，因此，为了实现稳定的电流控

制，占空比D要限制在0．5以下，当占空比大于O．5时需要进行补偿。

与降压模式的分析方式相同，对于升压、升降压模式，当电感电流有扰动时，在t--nTs时，电

感电流值为：

厶t(，zZ)=△t(0)(一!蔓)” (3．36)
铂

冈此，为保证在降压、井降压模式下电流环路稳定，需要在占空比D>0．5时进行斜坡补偿。
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3．4．2斜坡补偿的作用

从上面的分析可以得出，对于各个模式都有进行斜坡补偿的必要。因此，系统设计中，需要对

补偿的斜率进行计算。斜坡补偿斜率过小，则起不到补偿的作用：斜率过大，过补偿会减小系统的

带载能力和响应速度。这里以升压模式进行分析为例，在加入斜坡补偿后，扰动对电感电流的影响

如下图。

iL(t)

萤一、一． !．；
r

—

1

(D+d)Ts

图3．t2斜坡补偿后扰动对电感电流的影响

假设斜坡补偿斜率为m，扰动前电感电流初始值和占空比的关系为：

‘=to+(他+，，z。)DZ (3．37)

扰动后电感初值和占空比的关系为：

丘=Lo+△屯(O)+(，啊+％)(D+d)Z (3．38)

联合式(3．37)和式(3．38)，可得：

△屯(0)=(％+，％)dZ (3．39)

同理可得到：

厶之(霉)=一(镌一m．)d5 (3．40)

从(3．39)和(3．40)可以得出：

堕粤：(一竺凸)(3．41)
△iL(o) 、铂+致7

’

为保证电流环路稳定，需要(m2．ma)<(ml+ma)，因此，ma=O．5m2是斜坡补偿的临界值。同样的方

法可以对降压、升降压模式进行斜坡补偿的分析，所得的结果相同，这里不再进行推导。各个模式

下斜坡补偿的稳定条件和所需斜率值见表3．2。从表中可以得出，虽然斜坡补偿的斜率都与第二阶段

电感的斜率有关，但在各个模式下电感的斜率并不相同，与输入电压和占空比有关。由图很容易看

出，降压模式下补偿斜率最大。目前的斜坡补偿技术主要有固定斜率补偿、分段斜率补偿㈣和动态

斜率补偿1201等。本设计中选择了实现结构最简单的固定斜率补偿的方法，’按照最差情况下的Vin。

和最大的斜率进行补偿，补偿斜率ma=0．5m2=DV√2L。
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表3．2各个模式下所需斜坡的斜率

工作模式 稳定条件 斜坡斜率范围

降压型 (m2一ma)／(ml+ma)<l 0．1332<ma<1132，m2=DV√L

升压型 (m2-13"1a)／(ml+ma)<l 0．5m2<ma<m2，m2=DV-ML(1一D)

升降压型 (m2一ITIa)／(ml+ma)<l 0．5m2<ma<m2，m2=DV-m／L(1-D)

3．5系统控制环路的设计

与图2．20对应的系统的模型框图如下图所示。它是在功率级的基础上，增加了电流反馈环路传

递函数Fi、F。、电压环传递函数p、G。。

Vin

d

Vout

●

lo

图3。13基于PWM升降压型DC．DC的PCM系统模型

从图中可以看出，整个系统是个双环控制的网络，当系统的其它参数如工作频率、电感、输出

电容、负载、输入和输出电压等一旦确定，整个系统的性能就只与电流环路增益与电压环路增益有

关，因此可以先单独闭合电流反馈网络(内环)进行设计，然后再闭合整个电压环网络以达到设计目标。

3．5．1电流环路设计

1．采样环节的增益

由于开关电源]二作在一定的开关频率下，峰值电流控制信号是对每个周期电感电流峰值的采样

值，从这个角度米说，系统是一个离散时间系统，为了将离散的电感电流采样信号用于连续系统模型，必

然要有～个从Z域到S域的转换。因此，必须引入采样增益H。(S)‘21】【22】123】：

州小麦+蓦斗扣薯s2 @蚴
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式中，Oz=．2／=，∞f们s，自然采样环节的增益在fsw／2处有一对共轭RHP零点，会引起谐振

峰，采样环节的增益为：

鼻=导：七．R．饩(占)
k

其中K为电感电流的复制比例，氏为w变换电阻。

(3．43)

2．功率级传递函数

由于功率级环路控制的反馈路径相同，因此，功率级六个功率传递函数均有相同的极点和特征

频率，而仅前馈通路不同，表现为零点和前向增量的差异。其极点特征多项式为：

△∽=l+iC(R面L+r两t)(rL万+reiD')s+再L面C(r丽c+R三)了2 (3．44)

其中，驴rc Il rL

(1)在输入电压不变的条件下，占空比变化对输出电压的影响所形成的Gdv为：

％一岽2尚‘矗(s) L1_u，

(1+--s)(1一』)
z1 z2

△

(2)在输入电压和输出电流不变的条件下，占空比对电感电流的调制产生的Gdi为：

上式中：

Q一卷=南d@) 几工L1_uJ

(1+三)
z3

△

(3．45)

(3．46)

Z1一i1，z2=了D'2(又一吃忪)一≥，乞=瓦而1 (3．47)

3．占空比调节传递函数

图3．14给出传统斜坡补偿示意图。

V

图3．14斜坡补偿示意图

t

图中mt是经过采样的电感l乜流转变成电压以厉的上升斜率，丑1c是电压补偿斜波的斜率，d表示

3l
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占空比D的微小变化，vc表示控制电压vc的微小变化，根据图中的几何关系，可以得到：

确·d·T+肌。·d·T=圪 (3．48)

化简可得：

。d
，m 2一。

名 (me十历1)·d·T(rn．+％)·T

控制到输出的传递函数障4j【2习

仅闭合电流环的情况下，由上两部分可以得出电流环的环路增益为：

所以，从控制到输出的增益为：

Z=《·‘·Gdf

瓯=老=铃vc l+』f

(3．49)

(3．50)

(3．51)

简化之后的传输函数为：

瓯2去’鬲蕊巧1焉啪州
(3．52)

其中，C(s)=

(1+--s)(1一旦)

1 i

J

1-r⋯
国p

’咒节忑1 ，．Q3赤
％Q蟛

—M-—0．5盎+to ，彼：三：一，M：l+堡，p=D'3．T—≯，鸭2争Ttosw一司+鲁，D=I-D'
由Fh(S)中可见控制到输出传递函数在半开关频率处存在一对共轭极点，引起谐振峰，Q即为此

谐振峰峰值。此外还有～低频极点、LHP和RHP零点。模拟结果如图3．15所示，可见不同补偿量

对应不同的Q值，当M增大时，双极点逐渐分裂为两个实极点，共轭极点对引起的谐振峰被削弱，

系统近似为一阶系统，此时的补偿是最优的。随着M继续增加，当M足够大时，其中～个低频极

点与Fp(s)中的低频极点结合，形成二阶谐振峰，另一个移到高频，系统特性与电压模式时相同。M

的最优值是处在完全削弱谐振峰，而又不至于转向电压模式控制时。完全削弱谐振峰即q=l，得出：

M如．82／I)’。Matlab仿真结果如图3．15所示。未加补偿斜坡时，在￡w／2处有明显谐振峰存在，M=6

时谐振峰被削弱，系统近似为一阶系统。M=40时，系统在LC滤波频率处形成了二阶谐振峰，与

电压模式时相同。
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冒
已
o
‘D

暑
．芒
口’
佰

=

售
。

已
m

器
C
m

Bode Diagram

3．5．2电压环路设计

Frequency(Hz)

图3．15不同斜坡补偿量下控制到输出的频响特性

电流环路设计完成的基础上进行电压环路的设计。由前面讨论可知，闭合电流环后，系统九

传输函数近似为一阶传递函数，电压环路的设计就是针对该一阶函数进行补偿。相对电压模式控制

而言，由LC滤波引起的系统气为二阶的，相比之下，电流模式的电压环路设计更简单一些。在两

个环路都闭和的情况下，总的环路增益为：

乙=瓯·G乙·∥ (3．53)

G。已经在电流环路中设计完成，因此只需要设计合适的补偿网络G。，从而得到合适的总环路

增益以及相位裕度，补偿网络G。采用如图3．16所示基于跨导放大器(OTA)的PI型补偿网络来生成。

Vfo

V他f

该补偿网络的传输函数为：

图3．16用OTA实现的PI型补偿网络
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式中：

啪)=渊／J‘‘l+J彩一J

(3．s4)

Kv=一百g面m，屹=去，％=1R‘c击+去， @55，

合理的设计公式(3。54)中的零极点，使之与Gcv中的零极点互相抵消，从而使Tv近似于一个一阶

系统，改善频率特性。Wcp取Zl、z2和f／2三者之间的最小值(经过计算Z2最小)，并通过调整kv使

Tv有足够的相位裕度，以保证各个环路的稳定。经过Matlab对Tv的模拟仿真，通过改变kv，最终得

到当l(v一．20000时，T，的相位裕度为59．4。，这样保证了整个系统的稳定性，仿真结果如图3．17所示。

Bode Diagram

∞
口
’一
m
∞
：
=
C
西
啊

乏

Frequency(Hz'

图3．17总环路增益Tv的频响特性图

根据上面的论述，可以设计误差放大器的补偿网络如下：

丽了gnl可2 2。。。。，w口。志。％，％2瓦1(1q+击)2 z2 (3·56)

其中，wv、Z2经过计算分别为8kmd／s、114．58krad／s。由式(3．56)可以得到Ct／C2=14．3，取

C1=159．87pF，则C2=12pF，Rl=1．17M Q，g。---3．44I_ts。补偿网络G。。的频率特性曲线如下图3．18所

示。
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图3．18补偿网络Gea的频响特性图

结合控制一输出的频响特性和EA及频率补偿网络的频响特性。图3．19给出了控制．输出G龃、补

偿网络G白与系统总环路增益Tv的频率特性曲线。
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图3．19控制．输出、补偿网络与系统总环路增益的频响特性图

由图3．19所示，G％中的零极很好的抵消了G，。中的极零点，整个环路近似于一阶线性系统，保

证了系统的稳定性。图3．20和图3．2t分别为降压模式、升降压模式下，系统总环路增益的频率特性

曲线。由图中可看出，此时环路的相位裕度分别为59．6。及69．9。，系统稳定。从而确保了系统在三
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种工作模式下都能够保证环路的稳定。
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图3．20降低模式下总环路增益的频晌特性图

Bode Diagram

Frequency(Hz)

图3．21升降压模式下总环路增益的频响特性图

至此，整个系统的控制环路已经设计完成，在功率级模型的基础上，首先设计系统的电流环路

增益，并保持其稳定性，然后闭合电压环路进行总体设计，选择适当的参数，确保电压环闭合后整

个系统的稳定性，同时要使系统的闭环输出电阻尽量的小。
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第四章系统模块电路设计

本章在前文所述理论的基础上，基于0．5pm CMOS工艺，对系统中重要电路模块进行了详细的分

析和设计，并采用Candece Spectre S对电路进行了仿真。包括基准电路、误差放大器电路、振荡器

电路、V-I变换电路、电流检测电路、死区控制电路以及Buck．Boost自动切换系统的模式控制电路

和逻辑驱动电路等。

4．1基准电路的设计

基准电路的功能就是产生一个不随供电电压和环境温度变化的参考电压值。同时，它也为电路

中的其它模块提供偏置电流。本论文根据系统要求，采用电流求和模式的基准源‘261，具体结构见图

4．1，运放保持va、Vb两点电位基本相等。M2管的电流由两部分相加而成，一部分是流过Rl的电流，

它与QI、Q2的发射结电压的差值成正比，也即与热电压、，T成正比，具有正温度系数；另一部分是

流过电阻RB的电流，它与Ql的发射结电压成比例，因而具有负温度系数。M2的电流被成比例的复

制到M3，流经过R2产生输出电压V。fo选择不同的R2值，可以自由设定输出的基准电压值。

VOD

V。

Vb

4．1-1偏置电路的设计

图4．1电流求和模式带隙基准源

V∞f

偏置电路为系统内各个模块电路提供稳定可靠的偏置电流，它是保证整个系统性能稳定的重要

因数之一。在电源电压和芯片温度发生较大范围的变化时，偏置为各模块电路提供的静态电流都应

稳定。同时，随着便携式电子产品的广泛应用，也要求电路的设计向低工作电压、低功耗的方向发

展。为此，本文给出了一种低功耗、低电源工作电压的恒流源的设计。

如图4．2所示，Ml、M2和R组成PEAK电流镜，其优点是可以方便地得到电流为几¨A甚至是

nA级的电流。M3和M4组成基本电流镜。将MI、M2偏置在弧阂值区【271，M3、M4偏置在强反型区，
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从而构成皿阈区的自偏置结构核心电路。由于工作在亚阂区，可使得电路的功耗变得很小。

MSl～MS5组成启动电路，如电路处于零状态，则A点为低电平，经过MS2～MS5组成的反

向器链驱动MSl，从而便MS l导通，则由MSI和MI到地组成的墨I路给恒流源注入电流，迫使恒

流源偏移零状态；当系统正常工作时，A点为高电平，同样经过MS2～MS5组成的反向器链驱动

MSl，使得MSl截止，启动电路不再作用，而且不再消耗系统功耗。

图4。2带启动电路的自偏置电路

Ml与M2工作于亚阈值区，满足公式：

I Ds：(-字-)IDoevcsIJ|峨i∞

lout

M2

(4．1)

式甲，IDo为与q-艺有关的参数。

于是：

凡=《‰炒q≯砌妙‰m吁 (4-2)

k，r：(孚)：L,o：P吲嘶 (4．3)乇(，r=(÷)2 2P‰2似吩 (4．3)

其中，Innl=IDo，。假定由M、和M4组成的电流镜增益为1，并令k=(W2／L2)／(Wl／L1)，则：

联立上面几式得：

Ilv
2 Io卯

iotrr=IN=n^Vr-1n后

(4．4)

(4．5)

从式(4．5)可以看出，输出电流与VDD无关，只与Ml和M2的努长比k有关。直簿模拟结果如

图4．3所示，VDD=1．3V时建立，VDD=3．6V时，偏置电流为500nA：从建立到VDD=5V范围内电

流偏差约为20nh，输出电流变化为5％。
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6彩Dn

4纾an

<

。200n

4．1．2运放的设计

彩，彩a
彩．g 2，D 4，D

VDD(V)

图4．3直流偏置电流仿真结果

6．彩

对于运放在本带隙基准电路中的特定应用，所要考虑的技术指标和普通运放有些差异。比如，

本运放的设计就不需要考虑共模输入范围，因该运放的两个输入端所接电位基本为固定电位，即不

需要考虑动态范围，所以在运放基本结构的选取上采用普通的两级N差分或P差分运放结构就可以

了，而不必采用rail．to-rail等结构。N管差分对和P管差分对输入的两极运放结构分别如图4．4(a)、

(b)所示：

VDD VDD

(a)N管差分对输入 (b)P管差分对输入

VO

图4．4两级运放

从图4．4(a)、(b)中明显可以看出，P差分对输入的运放的电源电压抑制比高于N差分对输入的

运放，因为(a)图中的M7将电源的变化直接馈通至输出端，而(b)图中的输出端和电源之间有电流源

隔离，输出端受电源影响较小。此外，运放中将采用密勒电容进行补偿以保证整个系统的稳定性。

对于基准源的另一个重要指标温度系数来讲，它与运放的性能也有密切的关系。如果温度升高，

由于电阻有较大的温度系数，所以图4．1中的接点V。的电压将高于Vb，导致运放的输出电压升高，

控制支路的电流减小，最终使V。和Vb两节点电压相等，所以运放的增益越高，对电路的控制能力

越强，越有利于改善电路的温度系数。

所以，本文采用P差分对输入的运放，模拟结果如图4．5所示，低频增益80dB，相位裕度53℃，
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单位增益带宽350KHz，电源电压V扩3．6V时，效耗电流109A。
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图4．5基准中运放的频率响应

4．1．3基准源的设计

假定图4．1中的运放为理想运放，则Va_vb，选定RA-RB，可以求得电阻Rl的电流：

厶l= —VBEI--—VBE2：堡1n刀

其中n为Q2和Ql的发射结面积之比。

流过电阻RB的电流为：

羁 墨
(4．6)

k笔=等 @7，

选定Ml、M2和M3具有相同的宽长比，所以IMi=IM2=IM3。求得输出基准电压Kf为：

％=即uR0+Iem)=即(去·n肼V％BEI／=页R八i(RRs一咋，n以+．‰。’] (4．8)

通过凋整RB、Rl和n的值使正负温度系数相抵消，即可以使输出电压基准Vrcf与温度无关。图

4．6为基准电路的完整电路图。

图4．6完整的带隙基准源电路图
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带隙基准源电路的模拟结果如下：

l、电源电压抑制比特性

测试条件：电源电压VDD从0变化到5V，温度为室温20"C。tt模拟结果见图4．7所示。

1．6D

1．2D

>800rn

4形DrTl

D，彩g

·：／Vref

VDD(V)

图4．7基准源输出电压与输入电压的关系

从模拟结果可以看出，tt模型时，当VDD=2．5V时，电路即可正常工作，输出基准电压约为1．2V。

当VDD从2．5变化到5V时，输出基准电压的变化了3．3mV。

2、温度特性

测试条件：电源电压为3．6V，温度从--40"C变化到101℃。．

temp(c)

图4．8输出电压与温度的关系

模拟结果如图4．8，可以看出当温度在25"C左右时，输出电压具有零温度系数，低于25"C时输

出电压具有正温度系数，高于25。C时具有负温度系数。根据模拟结果测得典型温度点处的电压分别

为：弘一IO*C，Vref=-1．19958mV；T=25。C，V。尸1．20036mV：T=76．5℃，Vref=1．19959mV。

根据以上各温度点的电压值，求得温度系数如下式；

TC=面疏1．20两036丽V-西1．19丽958V x 106=7．5删／。c (4．9)
1．20036y×『76．5。C+(一lO。C11

‘。

4．2误差放大器的设计

误差放火器是系统中的一个关键模块，它决定了系统的稳态精度和环路的稳定性。根据上～章
4l
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中对误差放大器和频率补偿网络的分析，给出了误差放大器的设计要求，具体如下：

1)误差放大器的主极点应在输出结点；

2)输入差分对的等效跨导为3．44Its；

3)保证误差放大器有较大的线性范围：

4)为节省功耗，电路消耗的总电流为3．2／L￡A，差分对的尾电流为llaA；

5)；tj了能够快速响应输出负载的突变，需要误差放大器有较大的输出摆率(SR)‘28】【291。

一方面误差放大器(EA)须有足够的低频增益，以提高系统的环路低频增益，并使补偿更加精确；

另一方面，EA应该具有一定的线性度，以使输出电压在最宽的变化范围下，仍能被线性调节，即误

差放大器不饱和。

I．基本OTA结构

根据系统设计及指标参数分析的结果，本文提出的OTA采用Cascode放大结构，如图4．9所示，

Ml／M2组成PMOS差分输入，采用Cascode对称的电流镜负载，在M】2／M15之路输出，M7提供尾电流

偏置，而M17及其转换得到的M19提供P和N型中Cascode电流镜的偏置。

根据MOS管的跨导关系(W／L)1,2=gm2／2klss，以及差分对输入跨导为3．441as，尾电流为lpA的要

求，可得(W／L)1．2=O．018。由于差分对较小的宽长比(w／L)不利于减小失调，因此该结构在实际应用

中有其局限性。

VI)l】

Vbpl

恸

图4．9基本OTA结构

2．带源极负反馈电阻的OTA结构‘30】【3l】

带源级负反馈电阻的OTA结构可以在不减小差分输入对宽长比的情况下，提高电路的线性范

嗣，其基本结构如图4．10所示。
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Vbpl

Vbp2

VDD

图4．10带源级负反馈电阻的OTA结构

改进后的OTA结构将原来独立的尾电流拆分成两个并联的尾电流源，并分别接在源级负反馈电

阻的两端。在共模输入下，电阻心。两端的电位相同，没有共模电流流过。因此，不受共模信号的影

响，从而避免了输出电压动态范围的损失。同时，电阻R。中仅有差模电流流过，保持对差模信号的

反馈作用。这样，Rs。的中点位置不随差分信号而改变，等效为交流接地。即R髓的差模负反馈成立，

且总的尾电流保持不变。

根据设计指标，总的尾电流为l肛A，则M7、M17各自提供的尾电流为0．51aA。取差分对Ml、

M2的W／L为149m／71L‘m，根据差分对管的跨导计算公式：

岛l，2=42k,’(W／L)Ia Isl，2 (4．10)

可得可得gml’2----10．68／L|S。

根据源级负反馈等效跨导的关系：

瓯2丽gm ㈣’
、+gm‘Kss

以及等效跨导为3．449S的要求，可以得出＆。为197KQ。

静态情况下，流过M5、M6的电流为O．51aA，NMOS管和PMOS管单位长度的厄尔利电压分别

约为，VAn0=‘4V／pm，V^po=6V／pm，根据单管输出阻抗的计算公式：

乞=华 ㈣
OTA中各MOS管的L=101LLm，在0．59A电流偏置下的单管输出阻抗近似为：‰15．15 6=120MD，

rdsll,12=80M‘2，则总的输出阻抗为：
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总的增益为：

主极点频率近似为：

R=g枷‰15‰16 II g川％l l么12

4=gm咒

AO--2；,r(Ro!+RI)C,

补偿网络提供的极零点分别为：

厶，=丽1，fzo z乃1吗百1+击)厶，2芴丽’ z乃吗百+百’

3．模拟仿真

VDD为3．6V时，误差放大器开环和闭环模拟结果分别如图4．1l和图4．12所示。

10乃

号50，毋

一O，DO

0．00

字一200
勺

、-，-400
1缪0 1DK 1U 101aM

freq(Hz)

9纾

∞ 1a
D

。一70

199

P一1a毋
可

、一-300

l：phcse(’'／Your’．)

(4．13)

(4．14)

(4．15)

(4．16)

1册 10K 1M 100M

freq(Hz)

图4．11误差放大器开环频率响应 图4．12误差放大器闭环频率响应

仿真结果显示：误差放大器的开环低频增益为85．2dB，闭环时低频增益降为72dB，截止频率处

的增益为13dB，提供的零点为8．3krad／s，由c2引入的次极点位置约为l 15krad／s，与matlab的系统

分析设计吻合。

4。3斜坡振荡器的设计

斜坡振荡器用来产生Pw~I控制的周期信号以及斜坡补偿信号，其稳定性是保证系统稳定的关键

因数之一。目前常见的电路结构有环行振荡器结构与双比较器结构。环行振荡器结构简单，但当电

源电压或温度发生变化时，其振荡频率变化大，频率稳定性较差。在本设计中，系统的电源电压变

化范围比较大(2．5～5．5V)，而且考虑大的温度变化范围，因此采用叔比较器振荡器结构。其基本原

理图如图4．13所示。
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VDD

图4．13 Ramp_OSC结构

Eg路原理简述：初试状态时，V。∞<VL<VH，Rb=l，Sb=0，此时Qb=0，Ml关闭，恒流源对电容

C充电，当VL<V呲<VH时，Rb=l，Sb=l，RS触发器处于保持状态。此时Qb=0，Ml保持关闭，恒

流源继续对电容C充电，电容c上电压线性增加。当V。。≯VH时，仅Rb状态发生翻转，即Rb=0，

RS输出清零，即QI=I，Ml导通，电容C UPgt过_Ml进行快速放电(放电电流远大于充电电流I)，此时

C上电压被迅速下拉。当下拉电压使vo踮<VL时，Sb=0，RS输出置位，Qb=0，Ml关闭，系统恢复

到充电状态。以上状态周而复始，在电容C上得到R。呻斜坡振荡信号，周期由充电电流和电容C值

共同决定，斜坡的峰值为VH，最低值为VL，摆幅VfVH-V小与此同时，在Qb端得到矩形波。通

过上述原理的分析，如忽略电容放电时间，可以估算出时钟周期约为：

丁：C竖当 (4．17)
i

、

4．3．1恒流源以及参考电压的实现

振荡器中恒流源直接关系到充电时间的大小及其振荡周期的稳定性。采用图4．14所示基于V-I转换的

结构来实现匾流源，图中运放Amp、M3管与电阻R完成性能稳定的Ⅵ转换电路，Ml和M2构成电流镜，

当它们宽长比相等时，输出电流为：

乞=等 (4．18)

而比较信号VH、VL则由图4．15所示电路实现，则VH、VL可表示为：

％-(1+彘)％， 圪=i十飞Vr,
(4．19)

45



东南人学工程硕J：学位论文

V∞f

VDD

M2

Io

V

VDD

图4．14恒流源I电路 图4．15VH和vL产生电路

4．3．2高速比较器电路

VH

VL

根据系统要求，斜坡振荡器频率为1MHz，振荡周期为1ps。在如此高速状态下，电路各模块的

响应应能与之相匹配。为此，比较器采用正反馈高速电压比较器结构㈣【33】，电路如图4．16所示。

VDD

Mn

图4．16高速比较器结构

原理简述：如不考虑M5和M8两管，这是一个典型的OTA架构的高速比较器，输出两个倒相

器用于整形和提高大电容负载驱动能力。M5和M8的WTL相同，分别作为两条支路的正反馈控制，

提高增益和响应速度。正反馈的作用是提供并联的负阻或跨导，使得输入级的等效跨导减小、负载

电阻增加，从而导致增益和响应速度的最人程度的提高。

根据电路的极性控制，M3和M6的MOS二极管阻抗为l／gITl3和l倌舶，饱和区下的M5和M8阻

抗为l鹰fn5和l鹰瞄，则单级增益为：

彳。：一——墨g～m|：一墨直×———』1L——一≈一4t—i瓦一嚣×瓦一gⅢ3一gm5 g。3 l—gm5，gⅢ3 ×i瓦丽1 (4．2a20)×一 Iq． )

1～(∥／￡)5“∥／￡)3
、 ’
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在gml／gm3中两管电流近似相同(弱正反馈条件下)，其比值为W／L之比的开根号；而gm5和gm3

两管的栅过驱动电压完全相同，则其比值为wJfL的线性比值。第二级为互补CS电压增益级。以上

增益公式是由小信号增益条件下得出，在大信号条件下存在误差。主要通过改变各MOS管的W／L，

尤其是正反馈因子a=(W／L)5／(W／L)3调节增益。

4．3．3模拟结果

本设计中斜坡振荡器的频率为1 MHz，周期为lps，设置、，H与、，L的值分别为0．8v与OV，电流I为

l¨A，电容C为1．1pF。在电源电压分别为3．6V时，斜坡振荡器仿真波形分茁Ⅱ如图4．t7和图4．18所示。

4．0

3．0

，-、

>2．0
、-，

I．fl

a，D
1

l：v／Qb

time(s)

图4．17振荡输出信号模拟结果

4．4电压一电流转换电路

10u 15u 16u 19u

ilme(s)
’

图4．18斜坡信号模拟结果

电流模控制DC．DC系统中，为了避免次斜坡振荡，需要斜坡补偿，因此需要迭加斜坡补偿信号

V。呷和电流检测信号V跏。而电流的迭加比电压迭加更为方便，因此斜坡补偿的电压V。邶信号和检

测的电压信号V∞。均由V．I转换成电流信号后，可方便地在电阻Rv上迭加，并最终转换成电压信号，

再与误差信号ve共同参与PWM调节。

V．I转化电路有多种实现方式，图4．16给出了两种典型的结构，图4．19(a)采用运放调节结构，

转换的精度高，只需要一个大电阻K，但运放使电路略显复杂。由V萨V纽的限制，在

(W／L)m／(W／L)Ml=K条件下，得到：

Io=lC．¨×惫罐惫 @2·，

但基于运放的v-I转换结构只能适合低频应用，当viIl为直流或低频信号时，该结构可提供很高

的转换速度。但当V证为高达MHz的高频信号时，为获得较高的转换精度，运放的带宽应在10MHz

以上，而过大的带宽导致运放的功耗增火并很难实现。
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VilI

VDD

M2

％

VDD

图4．19电压．电流变换电路

本文采用的V-I转换电路如图4．19(b)所示，考虑到输入电压VjIl较小，无法开启NMOS管，则

采用PMOS源跟随完成电平移位，则：

匕=圪+‰1 (4．22)

M2与Rs组成的带源极负反馈电阻的共源结构，当glTl2Rs>>1时，其等效跨导％为：

输出电流Il则为：

G胧z 2丢2再赢gin2万≈i1

‘：丘：堡±竖!：监+一VSGIl

Rs Rs Rs Rs

(4．23)

(4．24)

由于上式中出现了多余项VsGl／Rs，所以采用差值技术，12支路用来消除多余项，其输入固定为

零，则电流12为：

根据式(4．24)和(4．25)，输出电流为：

，．一‰3
屯一百

L卟厶2笔+等一等2老

(4．25)

(4．26)

系统分析中要求Rs为30kQ，输入为峰值是0．8V的斜坡信号。图4．20给出V-I转换电路的仿真

结果。
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Vin(V)

图4．20 V-I转换电路的仿真波形

可以看出，当‰从0V线性上升至O．8V时，V-I转换之后的电流Io与输入电压V如保持了很好

的线性关系，而且实际电流与式(4．26)的理论分析相一致。

4。5电流检测电路

电流检测是电流模系统所必需的，其实现方法有很多种[34】[351，常见的有：

1)与功率管串联一个电阻＆。。，利用电流在电阻上形成的压降判断电流的值，很明显这种方法

会引起能量的损失。而且R∞。电阻较小，通常为毫伏级，就目前的集成电路工艺而言，很小的电阻

实现起来相当困难。

2)RDS采样，利用工作在线性区的MOS功率管，可以将其视为一个等效电阻，并且阻值可以表

示为L／[WCox(Vas-VT)】，若测得MOS场效应管的漏．源电压，则它的电流大小也就可以确定。但这

种方法受工艺影响较大，其检测精度较低。

3)并联检测管复制比例电流，采用电流镜像的方法获取功率管上的电流，得到比例电流，通过

电路将检测管三端设定在与功率管一样的电位，这样流过检测管的电流就与功率管的电流成比例，

比值由相对尺寸决定。这种检测方法的优点是精确，损耗低，是目前应用最广泛的一种检测方法。

，另外，由于本系统存在三种工作模式降压、升降压及升压。而三种工作模式的电流检测电路所

对应的并联检测管又是不一样的。如前所叙述，当系统工作在降压和升降压模式时，所对应的并联

检测管是A，而当系统工作在升压模式时，所对应的并联检测管是C。

4．5．1降压和升降压模式

为了达剑也路检测的精确度，本文用带反馈控制、电阻值可变的电流源来实现检测功能，具体

电路如下图所示。
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VDD

Vv

VN

图4．21具有反馈控制电流源的电流检测电路

图4t21所示电流检测电路中，MP、MN为功率管，Ml与M4、M2与M5的W／L相同，VP为MP

的控制信号，Mps用作开关，其W／L比较大，具有低导通电阻。在电流模DC-DC转换器中，反馈

控制环路只需检测MP功率管导通时的电流，因此，为降低功耗，可控制电流检测电路只在MP功率

管导通时工作，即只检测电感充电阶段的电流，而在MP功率管截止时，电流检测电路不工作，进而

有效地减小了功率损耗。另外，MR工作在线性区，其屯阻值会随着VGs的变化而变化，这样不周的

电阻值形成的非线性电流源与电流镜结合，就会有不同的稳定工作点。因此，在整个工作中，对于

～直变化的电感电流，偏置电路是通过改变电阻值而达到不同的动态稳定状态。

当VP为低龟平时，MP导通，Mrs作开关也导通，并且可以看作近似短路，进面流过Mes的电

流也可以忽略，因此MP、Ml的VDs近似相同，流过MP的电流被镜像复制至Ml。MP与MI的W／L

成比例，本系统取1000：l，因此检测到的电流与M，中的电流成比例，同时远小于MP中的电流。

下面分析VB与VA的关系。假设在某个时刻，VB的电位高于V▲，则VDs2<VDsl，M2中的电流

12小于M1中的电流Il，而VGs4>VGs3，要求h>h，这使得在同一支路中12≠h，显然不太可能，所以

VB会与VA相同，且保持相同的动态变化。因此，MI中的电流被再次镜像至M2，而且，由于反馈

控制电流源的作用，VA处的任何微小变化都会强迫VB也有相同的变化，保证了电流检测的精度。

根据系统设计要求，电流检测的比例应该为40800：1，最终得到：

，。。=二旦一 (4．27)。|e’”e

40800
、 。

电流检测电路的仿真结果如图422所示，当I，的上升斜率为351．75mA／I．ts时，测得Isc。的上升

斜率为7．689A／gs，则根据电流检测电路的精度计算公式：

电流检测精度=鱼整专雾铲 c428，
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得到电流检测电路的精度为O．8％。

可见。在保证电流检测精度的前提下，电流I一的变化速度可以很好地跟踪Ip的变化，达到了
电流检测电路的设计要求。

80仍m

《559in

300m

39u

29u

10u

g，D

一：／Ip

-：／Isense

175u 176u 179u 182u

time(s)

图4．22降压模式下电流检测电路的仿真波形

4．5．2升压模式

当系统工作在升压模式时，检测电路采用如下图所示的电路结构。

Vr—叫

Ip

VN—一

VDD

图4．23升压时电流检测电路

图中vN是PWM控制电路产生的PWM信号，VM是VN的互补信号，工作原理为：当VN为高

电平时，功率NMOS导通，M5关闭，Mps导通(Vds≈o)，Ml和M2作为电流源向M3和M4提供相同

的电流，如果M3和M4宽长比相同，那么其源电位应该相等，这样就强迫功率NMOS的漏电位V。

和M6的漏电位相等，这样由于M6和功率NMOS有相同的真流偏置电压，因此通过Ms的电流与功

率NMOS上的电流有如下关系：

兰：婴 (4．29)
I NM。s(w／UNM。S

j 一

如果M8和M9宽长比一样，那么流过Rsense的电流为：
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I s。e=IM6一j c
(4．30)

如果偏置电流取得远小于IM6，那么I—e=IM6，这样最终R。。。上的压降Vs。眦。为：

吃。≈R一‘乙≈k。，M6--瓦(W／L)膨6。‰。R一 (4’31)

由于峰值电流模式控制仅需感应电感的峰值电流，因此电流感应电路只需要在电感电流上升的

时间段内工作，在电感电流下降的时间内，VN为低电平，功率NMOS关断，VM为高电平，M5导通，

保持M1和M3中的电流，M6关闭，此时Vs。雠踟。电流检测的比例设为40800：1，即：

』。。。=j2一 (4。32)
‘5。‘”40800

、⋯一7

升压模式下电流检测电路的仿真结果如图4．24所示。

890m

《 69GrTl

、-，

辱00m

7乃u

《 35u

0，D

一：刀p

I：／Isense

170u 175u 176u 179u

tfme(s)

图4．24升压模式下电流检测电路的仿真波形

同样，用式(4．28)的计算方法，测得升压模式下电流检测电路的精度为O．66％。电流I。。嗽的变化

速度可以很好地跟踪ID的变化，达到了电流检测电路的设计要求。

4．6死区时间控制电路的设计

整流电路是DC—DC转换器的重要组成部分，传统的整流器件采用功率二极管。由于功率二极管

的通态压降较高、整流损耗较大，为此采用功率MOSFET代替其作为整流元件，从而实现了输出整

流管通态压降小、耗散功率低、效率高的DC．DC转换器。然而与二极管整流不同，MOS管具有双

向导通的特性，因此可能存在开关管列整流管同时导通的状态，此时从电源到地存在低阻通路，会

造成很火的短路损耗。为避免这种情况，在两管轮流导通之间插入一段两管均不导通夕E区时间。下

面以系统工作在降压模式下为例来进行说明，采用交错延时死区时间控制方式，电路如下图所显示：
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Vc

VDD

图4．25交错延时死区控制电路

工作原理：vc信号经过四级倒相后达到VDD，该信号同时再经过INVl和INV2后分别驱动

NIP和MN管，因此不考虑延迟的理想状态下MN和MP两功率管的驱动信号完全相同，因此不存

在同时导通。如果考虑INVl和INV2两倒相器的延迟不同，则存在同时导通的可能。而上图的附加

控制结构则有效的避免了同时导通的可能。

设vnl=l，则M6导通，VB-O，M3的栅极为高电平，经过延时tII，‰=l，M2、M3导通，于是

VA=O。显然，MP的导通位于MN的截止之后。当、，n1=0时，则Ml导通，、，A=l，M4的栅极电压为

低电平，经过延时td，VIl3=O，M4、M5导通，VB=1。同样，MN的导通在MP的截止之后。总之，

任何一个MOS管的导通总是发生在另一个MOS管的截止之后，因此不存在同时导通的可能。

另外，死区时间设置应该适中，过大、过小都会引起比较功耗。电路设计时，可估算整流管Mn

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。只要反相器链的延迟时间等于寄生电

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，从而实现高效的转换。

本系统中的延时时间设为10ns，仿真结果如下图所示。

图4．26死区时间的仿真结果
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4．7模式控制电路及逻辑驱动

模式控制电路及逻辑驱动的作用是将上述模拟模块所采集到的信号进行逻辑处理，进而产生功

率开关的控制信号，该控制信号经过驱动模块处理和放大后打开或者关断功率开关。因而控制逻辑

主要实现两个方面的功能：

1)根据输入输出的关系米判断控制的工作模式。

2)根据时钟信号、比较器信号以及各个保护模块的输出，产生PWM调制信号和控制信号。

模式控制电路及逻辑驱动电路图如图4．27所示。

图4．27模式控制电路及逻辑驱动

图中v-翼f-L、Uef—H分别为模式判别电平，当V．』omp>V ref H时，系统工作降压模式下；

当V_comp<V—ref—L时，系统工作在升压模式下；而当V-ref—L<V二comp<V ref H时，系统工作在

升降压模式下。Vcop、V∞。、¨uck和Uoost分别为输出控制信号，其中，V唧、V。。分别是电流
检测电路中的降压模式下以及升压模式下的控制信号，而V buck、V boost则分别为降压模式、升

压模式和升降压模式的控制信号，该信号经过死区控制电路后直接驱动四个功率MOS管。另外，

V__boost．p、V--buck_p则为功率MOS管驱动信号作为反馈信号来控制Vcop、Vcon、V_上uck和v-boost

的输出。

4．8其它电路设计

由于实际系统工作时，往往会遇剑同路电流过大或者工作温度过高等一些特定情形，所以为了

保证系统正常、安全的』=作，除了以上几个主要模块电路外，．还需要一些保护电路如欠压预锁

(u．V．L．O)电路、过流保护电路、过温保护电路等。在这里就不再一一详细阐述了。



第五章系统仿真验ijE

第五章系统仿真验证

前面四章已经对系统和电路进行了详细的分析，本章节将在前面分析的基础上，采用CSMC

0．Spm CMOS工艺，运用Candene软件对整个系统的关键参数和性能指标进行仿真验证。本章共分

二部分，第一部分主要验证Buck．Boost自动切换系统的静态特性，包括系统在三种不同工作模式下

的基本工作情况、系统的的振荡频率随温度变化的特性以及系统的转换效率；第二部分主要通过输

入电压变化来验证不同工作模式之间切换的动态特性。

5．1 Buck．Boost自动切换系统静态特性

Buck．Boost自动切换转换器会根据输入电压和输出电压的关系，分别工作在三种不同的工作模

式下，以下分别对三种工作模式下的系统特性、温度特性、转换效率进行模拟和论述。

5．1．1三种工作模式下系统的工作特性

1．升压模式

仿真条件：V'm=2．8V，Vout=3．3V，Ro=5．5fl。仿真波形如图5．1所示。

’

j．锄

>3．嘲

2，60

1．1a

《7∞⋯

鞠嘲m
49Du 800u

time(s)

j．3{

一3．30
> 3．29

3．28

图5．1升压模式下系统输出波形和局部放大图

仿真图中，V。Ⅲ为输出电压，L为电感电流。从图5．1中可以看出，设计电路在PWM升压模式

下，功能正确，符合设计要求。

2．降压模式

仿真条件：Vin=4．2V，Vout=3．3V，Ro=5．5Q。仿真波形如图5．2所示。
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图5．2降压模式下系统输出波形和局部放大图
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从图5．2中可以看出，设计电路在PWM降压模式下，功能正确，符合设计要求。

3．升降压模式

仿真条件：Vin=3．3V，Vout=3．3V，Ro=5．5Q。仿真波形如图5．3所示。
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图5．3升降压模式下系统输出波形和局部放大图

从图5．3中可以看出，设计电路在PWM升降压模式下，功能正确，符合设计要求。

根据上图不同工作模式下系统的工作情况可以得出：在三种工作模式下，系统都能稳定、正常

的工作。 ．

5．1．2振荡频率的温度特性

图5．4所示的为振荡器的频率随温度变化特性，可以看出，在全温度变化范围内，振荡频率基

本维持1MHz不变，满足设计要求。
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图5．4振荡频率的温度特性曲线

5．1．3 Buck-Boost系统的转换效率

系统的转换效率的计算公式为：

。一吃翻D驴豢 (5．1)

本文在计算不同情况下的转换效率时，为了保证精度，测量系统稳定工作之后的连续300ps，



第五章系统仿真验证

输出电压在tl到t2时问内平均值的计算方法为：

弦=去J：：2‰协 ∞，

同理，根据上式也可z、寸山I系统的输出电流和电源提供电流的平均值，进而得出系统的转换效率。

图5．5为不同电压下系统的转换效率曲线。

图5．5转换效率曲线

从图中可以看出，在500mA负载情况下，系统在输入电压小于2．95V以及大于3．7V时效率较

高，都大手90％。当输入电压在2．95V和3．7V之间时，效率较低，这是由于此时系统工作在升降压

模式，四个开关管在一个周期内都交替导通，导致效率降低，系统整体效率都大于85％，达到设计

指标要求。

5．2系统动态特性

系统的动态特性，主要是指输入电压变化时，Buck．Boost自动切换系统的输出电压的变化情况。

图5．6分别是降压模式、升降压模式以及升压模式之间相互切换时，系统的工作情况。
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图5．6降压模式向升降压模式切换时输出波形和局部放大图

图5．6为负载500mA时，输入从4．2变化到3．3V，系统从降压模式切换到升降压模式。从图中

可以看出，此过程中下掉电压150mV，恢复时间为350p,s。下掉电压为输出电压的4．5％。
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图5。7升降压模式向升压模式切换时输出波形和局部放大图

图5．7为负载500mA时，输入从2．8变化到3．3V，系统从升压模式切换到升降压模式。从图中

可以看出，此过程中下掉电压600mV，恢复时间为3509s。过充电压为输出电压的18％。
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图5．8升模式向升降压模式切换时输出波形和局部放大图

图5．8为负载500mA时，输入从3．3变化到4．2V，系统从升降压模式切换到升压模式。从图中

可以看出，此过程中下掉电压250mV，恢复时间为1009s。下掉电压为输出电压的7。5％。
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图5．9升降压模式向降压模式切换时输出波形和局部放大图

图5．9为负载500mA时，输入从3．3变化到2．8V，系统从升降压模式切换到骄压模式。从图中

可以看出，此过程中过充电压500mV，恢复时间为300／zs。过充电压为输出电压的lS％。

可见，在输入变化的过程中，系统能够实现正常切换，环路稳定，但过充值偏大，且响应速度

不是很快。分析其原因是，输入变化的过程中，系统的拓扑模式发生变化，因而误差放大器的输出

值需要进行较大范围的调整，而误差放大器输出的调节需要一定的时间，从而使得系统对输入变化

的响应速度变慢。
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6．1总结

第六章总结与展望

本文主要研究了一种结构简单、控制稳定可靠的Buck-Boost自动切换系统，在对系统进行分析

和设计的基础上，进行了电路设计，并对系统进行了仿真验证，仿真结果符合预期目标。论文的主

要工作和成果总结如下：

1．分析了三种基本开关电源的工作原理和特性，对两种导通模式(CCM和DCM)下的工作状态

进行了详细的计算。同时，系统地介绍了开关电源常用的两种控制模式，包括电压模和峰值电流模，

并对每种模式的优缺点进行了分析，以便根据设计要求进行合理的选择。

2．分析和比较了一些实现升降压功能的方案，并在此基础上提出了一种电流峰值模式控制的四7

开关控制升降压型的方案。根据对DC．DC转换器效率的分析，指出开关驱动损耗在功率损耗中占了

很大一部分。因此，该方案在不同的输入电压条件下采用不同的工作模式以便减少同时工作的开关

数目，从而提高了系统的效率。

3．本文分析了系统在切换时的工作状态，并提出根据占空比来作为确定切换点的依据。同时，

本文还推导了升降压模式功率级的小信号模型，并与降压和升压的功率级小信号模型进行了比较，

得出Boost、Buck．Boost的控制到输出的传输函数比Buck的控制到输出的传输函数要多～个右半平

面零点，并且Boost的右零点比Buck-Boost的右零点更加靠近原点的结论。这样在对系统进行补偿

时，只需对升压模式进行补偿，就可满足整个系统的稳定性。

4．本文对斜坡补偿进行了分析，并采用固定补偿的方法确定了在保证三种工作模式都稳定情况

下的最小补偿量。另外，针对升压模式，进行了详细的系统设计，最后用Maflab软件对系统进行了

分析和验证。

5。根据系统分析确定的关键和指标要求，重点分析并设计了低压低功耗基准源电路、采用输入

差分对带源级负反馈电阻的结构来减小等效跨导的误差放大器、在不同工作模式下都可以工作的电

流检测电路、模式控制电路等

6．采用CSMC o．5肛m COMS工艺，运用Candeee软件，对系统进行仿真，得到Buck．Boost自

动切换系统的总体性能良好。在一30。-125。的温度范围内，系统可以正常地工作，并且最高转换效率

可达93．5‰可驱动的最大负载为500mA，仿真结果表明符合设计要求。

6．2展望

一个高性能的系统，需要在多种情况下都表现出优越性性能。对于本文的Buck．Boost自动切换
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系统，还存在着以下几方面做进一步的研究和设计：

1．本文直接用比较器来比较输入和输出电压的大小，进而米判断系统的工作模式。虽然方法简单且

易于实现，但是，由于比较器精度、电路失调等影响，过渡区间太小会出现比较器误触发，导致模

式工作不正确的现象发生。所以，寻求一种新的模式判别方式很有研究价值。

2．由于本文主要针对系统工作在重载下的工作情况，而当负载下降时，PWM调制的工作效率会急

速下降，因此，如何提高轻载下的效率也成为一个研究重点。

3．本文斜坡补偿采用固定斜坡补偿，虽然能保证每一个模式下，系统都能稳定工作。但是，该补偿

量并不是对每一个模式都是最优的，所以，根据模式的不同，能选择所需的最优补偿量也是一个研

究重点。

4．由于时间关系，未能完成系统的版图设计，以及芯片的流片和测试工作。
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