
ST AN966 应用笔记 

L6551 ，增加版的临界模式功率因数校正器 

TM（临界模式）技术广泛应用于低功率产品的功率因数校正，例如灯具镇流器，

视频终端控制电路。L6561 是后期针对这个市场推出的产品，不但符合要求而且

是一款低价的功率因数校正器。基于一个非常好的电路架构，L6561 展现出非常

优越的性能，而且应用领域更为广泛。 

介绍 

传统的单级离线式转换电路，都是由一个全桥整流和一个电容滤波构成。通过交

流主线电源获得一个未校准的直流电压，滤波电容必须足够大以便可以得到一个

纹波电压比较小的直流电压，这就意味着在大多数时间内，电容上的电压高于输

入 AC 电源线电压，这就意味着，全桥整流电路仅在输入线电压每半周期内（因

为有整流桥的存在，整流后的每个周期相当于 AC 电源的半个周期），工作很短的

时间。使得从电网输入的电流变成很窄的脉冲波形，其幅度是同等直流电压下电

流幅度的 5-10 倍。许多缺点因此而产生：过高的峰值电流和 RMS 电流比，使得

交流电网电压畸变，在三相线输电电网中，使中性线过电流，总之，会使电网的

输电能力减弱。 

关于这项指标，可以参考谐波允许量标准 EN61000-3-2,或功率因数 PF(有功功率

（传送到输出端的功率）和输入视在功率（线电压真有效值和线电流真有效值的

乘积）的比值)，功率因数 PF 是最直观的。传统的输入电容滤波电路功率因数很

低（05-0.7），并且谐波含量很高。 

图片 1. L6561 内部模块图 

 

由于使用了开关技术，功率因数矫正器（PFC）位于整流桥和滤波电容之间，从

电源获取一个准正弦波电流，与线电压同步，功率因数变得非常接近 1（可以超

过 0.99），上述的缺点得以消除。 



从理论上来讲，任何开关拓扑技术都可以用来获取一个高功率因数，但是，实际

应用中，升压拓扑是一种最流行的方式，因为它有以下优势： 

1） 主要是，因为升压电路所需的元件最少，因此这种方式最便宜的。还有： 

2） 由于升压电感位于整流桥和开关之间，引起的电流 di/dt 比较低，可以使输

入产生的噪音最小化，可以减少输入 EMI 滤波元件。 

3） 开关管的源极接地，便于驱动。 

然而，升压拓扑结构要求输出的直流电压要高于输入的最大峰值电压（400V 是

一个典型值对于 220V 输入或宽电压输入）。而且，输入和输出之间是没有隔离的，

线电压上的任波动（主要指浪涌）都会影响到输出端。 

目前广泛应用于 PFC 控制的方法有两种：固定频率的平均电流 PWM 模式和临界

PWM 模式（TM 模式）（固定开通时间，频率变化）。第一种模式控制方法复杂，需

要一个精密的控制芯片（如ST的 L4981A,同时需要一片L4981B来进行频率调制）

并且需要很多的外围元器件。第二种模式只需要一个简单的控制器（例如 ST 的

L6561），很少的外围器件，因此这种方式更便宜。 

在第一种方式中，升压电感工作于连续模式，临界模式（TM）使电感工作在介于

连续和不连续模式之间，从定义上来看，相对同样的输出功率，工作在临界模式

（TM）的峰值电流会比连续模式下更高，峰值电流的高低会影响到产品的成本，

所以，建议在低功率输出时使用临界模式（小于 150W），第一种方式适合在更高

的输出功率中应用。 

 

L6561 PFC 控制芯片 

L6561 内部的结构图在图片 1中已给出，这是一种使用临界模式的功率因数校正

芯片。芯片提供迷你插件和 SO-8 贴片两种封装。 

L6561 有以下几个重要特点： 

--欠电压迟滞锁死； 

--极小的启动电流（典型值 50uA，90uA 即可保证正常启动），简易的启动电路（仅

需一个电阻），非常低的功耗； 

--内部参考信号精度为 1%（在 Tj=25°C）； 

--具有使能功能，可以关断芯片，减少电路功耗； 

--两级过压保护； 

--内置启动器和零电流检测电路用来运行临界模式； 

--内置乘法器动态延续以适应宽输入电压应用，卓越的 THD； 

--电流检测脚内置 RC 滤波； 

--高性能图腾柱输出，可以直接驱动 MOSFET 或 IGBT. 

L6561 已经最优化，可以用来作为基于升压拓扑电路的功率因数校正，如电子镇

流器，AC-DC 适配器，低功率开关电源(<150W)。然而，由于它的卓越性能和非

常少的外围元件，同样也可以在其他拓扑结构中使用。在低功率离线式 AC-DC

转化器中（使用隔离反激式拓扑）带 PFC 或不带 PFC 就是最常见的应用例子。 

 

L6561 内部模块描述 

供电模块 

正如图片 1中所画的那样，一个线性电压调节器通过 Vcc 产生一个 7V 的内部电



压用来给芯片内部供电，但是输出驱动 MOSFET 是由 Vcc 直接供电。另外，一个

带隙电路产生一个精准的 2.5V 内部参考电压（2.5V+1%），用于环路控制，以此

来获得一个稳定的调节。 

在图片 2中可以看到，一个欠电压锁死迟滞比较器，用来保证只有当输入电压足

够高，芯片才运行，以此保证芯片运行在可靠的条件下。 

 

图片 2.内部供电模块 

 
差分放大器和过压检测模块（见图片 3 和 4） 

差分放大器（E/A）的反向输入端，通过外部的分压电路连接到输出主线上,升压

后的直流电压 Vo 经过电阻分压和内部的参考电压比较，以此来调节内部控制器，

使输出电压得以稳定。 

差分放大器的输出用来做频率补偿，通常在输出端和反向输入端之间并联一个反

馈电容来实现。差分放大器的带宽非产的低，因为差分放大器的输出周期必须始

终大于线性频率的半个周期（差分放大器的频率低于 100Hz(线性频率的一半周

期)），才能获得高功率因数。 

差分放大器的动态输出，箝位在 2-5.8V 之间，箝位的目的是使差分放大器能在

过电压低压饱和状态和过电流高压饱和状态中快速恢复。 

芯片拥有两级过电压保护功能（OVP）,通过连接到差分放大器的输出脚来实现。 

一旦过电压，差分放大器的输出会趋向于低饱和状态，但是差分放大器的响应速

度非常慢，因此要花比较长的时间才进入饱和状态。另一方面，一旦过压必须马

上校正过来。因此，就很有必要需要一个快速的过压检测器， 

在稳定状态下，通过 R1 的电流和通过 R2 的电流是相等的，因为补偿电容不能流

过直流电流的，（同时差分放大器的反向输入端也呈现高祖状态）； 

                 IR1,R2=(Vo-2.5)/R1=2.5/R2 

当输出电压突然升高时（由于负载突变），通过 R1 的电流也增大，但是通过 R2



的电流不会变大，因为 R2 上的电压在内部固定为 2.5V，不是因为 E/A 慢。增大

的电流通过反馈电容流入到差分放大器的低阻抗输出端，增大的电流将被检测

到。在这种情况下，两种步骤将发生。 

图片 3.差分放大器和过压检测模块 

 

当增大的电流达到 37uA 时，乘法器的输出电压将减少，导致从电源输入的能量

也减少。以此来减小输出电压的上升速率。在某些情况下，这种“软制动”功能

可以避免输出电压过度偏离设定值。 

尽管有软制动的存在，有时输出电压也会过度的增加，一旦流入差分放大器的电

流达到 40uA，“紧急制动”将发生。乘法器的输出将被拉低到地电平，于是输出

关断同时外部 MOSFET 也关断。同时内部启动电路也关闭。由于电流比较器有迟

滞功能，直到输入差分比较器的电流小于 10uA 时，电压拉低才结束，输出状态

得以激活。 

图片 4，动态和静态 OVP 运行 

 
在动态 OVP 时，由于存在软制动和紧急制动，他们能处理大多数负载变动引起的



电压波动，但是不能提供完善的保护。事实上，“软制动”和“紧急制动”容易

受到输出电压变化的影响（称为动态变化），并不能使输出电压稳定，例如发在

负载断开的状况。 

上面提到差分放大器在饱和时可以触发静态 OVP，如果过压时间过长以致差分放

大器的输出电压小于 2.25V（差分放大器的线性动态为 2.5V），保护功能将被触

发。并且关断输出，使外部 MOSFET 停止工作，同时关断一些内部模块，使静态

工作电流减小到 1.4mA。当差分放大器的输出回到它的线性区域时，芯片又被重

新激活。 

图片 4，动态和静态 OVP 的图片说明 

 

零电流检测和触发模块（见图片 5） 

当通过升压电感的电压反向时，零电流检测（ZCD）模块开通外部 MOSFET，并且

要在通过升压电感的电流变为零后才开通 MOSFET。只有当这两个条件都满足时，

才会运行在临界模式。 

图片 5，零电流检测，触发和使能模块。 

 

电流流动时，过零检测信号可以通过升压电感上一个辅助绕组获得。当然，在启

动阶段，过零点检测还没有信号，需要一个辅助电路来开通外部 MOSFET。通过

内部启动电路来实现，内部启动模块就会产生一系列的脉冲波形，用来驱动

MOSFET 的门极，MOSFET 管工作起来后就会产生信号给 ZCD 电路。 

启动器重复启动时间大大超过 70us（大约 14KHz）最大的启动频率在设计时需要

考虑到 

使能模块（见图片 5） 

过零检测 ZCD 引脚也用来触发使能模块。如果这个引脚上的电压低于 150mV 芯片

将被关断。同时，芯片的损耗也将降低。为了使芯片重新工作，这个引脚上的电

压必须上升。 

乘法器模块（见图片 6） 

乘法器有两个输入端：第一个输入端输入的信号是经过分压后的即时线电压（整

流后的电压），第二个输入端输入的信号是差分放大器的输出端。如果这个电压

持续不变（持续时间超过线性频率的一半，即小于 100Hvz），乘法器输出波形的

包络就是一个整流后的正弦波。乘法器输出的信号将被作为电流比较器的参考信

号，电流比较器的输出用来控制 MOSFET 每个周期的峰值电流。 

图片 6.乘法器模块 



 

电流比较器和 PWM 锁存器（见图片 7）： 

电流比较器通过一个电流检测电阻（Rs 源极电阻）获取一个电压信号，通过和

乘法器的输出信号进行比较，来决定外部 MOSFET 的关断时间。PWM 锁存功能避

免噪音对 MOSFET 管误开关。 

乘法器的输出被箝位在 1.7V（典型值），一旦电流检测电阻上的电压超过此值

(1.7V)限流功能将发生。 

图片 7.电流比较器和 PWM 锁存 

 

驱动（见图片 8） 

由于使用推挽结构，能提供一个高达 400mA 推挽电流能力，可以直接驱动外部

MOSFET。，当芯片处于欠电压时，一个内部下拉电路可以把输出拉低。以确保外

部 MOSFET 不会意外导通。 

图片 8.驱动输出 



 
 

TM(临界)模式 PFC（升压拓扑） 

运行在临界模式下的升压型功率因数矫正器，以下是关于他工作原理的描述。 

输入交流电压经过整流桥整流后流向升压转换器。使用开关技术，把整流后的输

入电压升压到一个固定值的直流电压输出（Vo）。 

升压转换器由一个升压电感（L），一个开关控制器（Q），一个升压二极管（D），

一个输出电容（Co）组成，连接电路图见图片 9。 

升压的目的是使输入电流的波形为正弦波，并且和输入电压的波形同相位。为了

达到这个目的，L6561 使用临界模式技术。 

图片 9。升压电路图 

 
升压后的电压经过电阻分压后，连接到差分放大器，做为一个输入端（反相端），

和内部参考电压（同相端）进行比较，运放把他们的差值放大一定的倍数，从运

放的输出端输出，如果差分放大器的带宽足够窄（低于 20Hz），放大器输出信号

（直流电压值）的周期大于线电压的半个周期。 

放大器的输出信号同时传送给乘法器模块，和整流后的线电压通过电阻分压的电

压信号相乘，他们相乘的结果是产生一个正弦波校正信号，信号的峰值幅度由输

入峰值电压和差分放大器的输出信号共同决定。 

乘法器的输出作为电流比较器同相输入端（+），于是电流比较器产生一个正弦信

号，此信号用来作为 PWM 控制的参考信号。事实上，当电流检测脚上的电压（即

电感电流通过检测电阻的即时电压值）和电流比较器的同相输入端电压相等时，

外部 MOSFET 结束导通。由此产生的结果是，电感电流的峰值包裹在一个正弦波

内。可以证明每半个线性周期内导通时间都是相等（见升压电感）。 

MOSFET 关断后，升压电感释放储存在它身上的能量直到电流为零，此时升压电

感完全释放储存在它身上的能量，此时漏极浮空，升压电感和 MOSFET 的漏极电

容产生谐振。漏极电压迅速的下降到低于当时的输入线电压，ZCD 检测到信号并



且驱动 MOSFET 导通，一个新的周期又开始。 

MOSFET 导通时，导通压降低有助于减少开关损耗和漏极等效电容产生的损耗（即

开关损耗和导通损耗）。 

电感电流和 MOSFET 导通时序图在图 10 中已画出。同时也以几何图的形式画出，

平均输入电流（从电源输入的电流）的波形，此波形刚好是电感峰值电流波形的

一半。 

系统运行在（不是非常的精确，但是已经非常接近）介于连续和非连续模式之间，

这就是为什么叫临界模式 PFC 的原因。 

由于只需要很少的几个外部元件，所需的电感值也很小，可以最小化电感的尺寸。

另一方面，由于电感电流纹波高，产生的 RMS 电流也大，会在输入主线上产生比

较大的噪音，因此需要一个比较大的 EMI 滤波器来滤除噪音。由于这个缺点，使

得临界模式 PFC 只能在低功率范围内应用。 

图片 10.电感电流波形和 MOSFET 导通时序图 

 

设计标准 

下面是关于一些设计标准的描述。基本的设计参数如下： 

 输入电压范围：Virms（min）-Virms（max） 

 输出直流电压：Vo 

 额定输出功率：Po 

 最小开关频率：Fsw 

 最大输出电压纹波：△Vo 

 最大过压范围：△Vovp 

为便于设计，确定以下参数也是很有用的 



 期望效率：η 

 输入功率:Pi=(Po/η) 

 最大输入电流 RMS:Irms=(Pi/Virms(min)) 

 额定输出电流:Io=(Po/Vo) 

 

功率部分描述 

输入整流桥 

输入整流桥可以使用普通的低价位慢恢复二极管，满足输入电流需求（Irms），

最大峰值电压和相关热参数的二极管即可。 

输入电容 

输入高频滤波电容（Cin）可以减弱由电感高频高纹波电流产生的噪音（峰值电

流是平均电流的两倍）。最恶劣的情况发生在输入电压最小时。 

最大的高频电压纹波通常是最小输入电压的 1%到 10%。可以利用 r来计算 Cin

的大小（r的典型值，r=0.01 到 0.1）： 

 
Cin 取较大的值有助于减弱噪音，改善 EMI,但是会使功率因数和电流谐波变差，

尤其在高输入电压和轻载时。另一方面，小的 Cin 值，有助于提高功率因数和减

小输入电流畸变，但是需要更大的 EMI 滤波器，会增加输入整流桥前面的功率损

耗。这就要求工程师选取合适的值，以适合需求。 

输出电容 

输出大电容（Co）的选择要根据输出电压的大小，最大允许过电压值的大小，输

出功率和期望的电压纹波率来选择。 

整流后的电压纹波大小（100-120Hz，两倍线频率）与电容的等效阻抗和电容的

峰值电流有关（Ic（2f）pk=Io）,( △Vo=1/2 纹波电压峰峰值)： 

 
使用低 ESR 值的电容器，电容的容抗会比较好，因此 

 

△Vo 通常选择输出电压的 1%-5%。 

尽管 ESR 通常不影响输出电压纹波，但是在计算功率损耗时要考虑的。电容器总

纹波电流的真有效值（RMS ）,受线性频率和开关元件频率影响： 

Icrms=  

如果应用中对启动时间有要求，电容的选择方法是不一样的，Co 要在允许的最

大压降和时间（tHold）内传递所需的输出功率需求： 



 

Vo_min 是指电容 Co 上的最小输出电压（和输出电压纹波和带载调整率有关），

Vo min 是指 PFC“功率下降”检测模块检测出功率下降前的最小工作电压。 

升压电感 

设计升压电压需考虑以下几个参数，可以使用不同的方法来设计。 

首先，电感值必须先确定，电感值（L）通常先确定，以便使启动器最大工作频

率远小于最小工作频率，确保运行在一个正确的临界模式下。假设功率因素是不

变的，可以列出下式： 

Ton=    Toff=  

这里 Ton 和 Toff 是指 MOSFET 的开通和关断时间，ILPK是指电感的在一个线性周

期内的最大峰值电流。 是指线性周期内的即时相位值（ 0， ）。注意在一个

线性周期内 MOSFET开通时间是不变的。（关断时间改变） 

如前面所描述，ILPK是线行峰值电流的两倍，和输入功率和输入线电压的关系式

为                        ILPK=  

通过几次数学公式转换后，可以得出一个瞬时开关频率的表达公式，此公式可以

替换用 Ton 和 Toff 来计算频率的公式： 

fsw( )=   



开关频率的最小值出现在正弦曲线的顶部（ = sin( )=1）,最大频率出现

在线性电压的过零点（ =0 或 sin 0）,此时 Toff=0. 

绝对最小开关频率 fsw(min)发生在主电压最大或最小时，因此电感值可通过下

式计算得出： 

                L=  

在等式中 Virms 可以取 Virms(min)或 Virms(max), 选取最大和最小输入电压计

算得出电感值中较小的一个电感值 L。 

建议 fsw(min)取 15KHz（实际可取 20KHz 以上，避免可听见噪音）,不要随意改

变内部启动器的工作方式（参见 ZCD 和启动触发模块描述）。 

一旦确定了电感 L值的大小，电感的整体设计就可以开始了。至于磁性材料和形

状，由于高压隔离要求，运行频率比较高，所以需使用高频铁氧体磁芯（中间带

有气隙的磁芯和骨架）来做 PFC 升压电感。不同的厂商提供了各种不同性能的产

品，选择一款符合技术要求，性价比又高的产品来做升压电感。 

下一步就是估计磁芯尺寸，计算出满足需求的最小磁芯尺寸，可以参照下面这个

经验公式： 

                 Volume 4K*L*I²rms 

公式中 Volume 是指体积（单位 cm³），L 的单位是 mH，K 是指比能（单位体积消

耗的能量），K的大小受气隙长度（Lgap）与磁路总长（Le）比值的影响： 

                 K 14* *  

Le/Lgap 的比值大小由设计者设定。 

下一步就是确定绕线窗口的大小，接下来就是确定匝数和线径。 



升压电感内部瞬时储存的能量（1/2*L*Ilpk²）可以描述为储存在磁场中的能量。

能量大小可以用最大磁通密度乘以有效体积来计算 

               0.5*L*I²lpk=0.5*ΔH*ΔB*Ve≈0.5*ΔH*ΔB*Ae*Le 

公式中 Ae 是指磁芯有效截面积，ΔH是磁场强度变化量，ΔB是磁感应强度变化

量。 

因为磁芯的磁导率很高，为使在磁芯在一定ΔH变化量内不饱和，磁芯需开气隙。 

虽然气隙长度 Lgap 只是磁路长度 Le 的百分之几，由于铁氧体的磁导率很高（功

率铁氧体的典型磁导率μr=2500），可以假设所有的磁场都集中在磁芯气隙处，

同时ΔH≈ΔHgap。举个例子来说，如果气隙长度和磁路长度的比值（Lgap/Le）

为 1%（这是最小建议值），假设值和实际值的误差只有 4%，如果气隙长度和磁路

长度的比值（Lgap/Le）更大些的话误差将会更小。 

如果忽略磁芯气隙周围的漏磁，能量平衡等式如下： 

          L*I²lpk≈ΔHgap*ΔB*Ae*Lgap 

穿过磁芯的磁感应强度变化量 ΔB 和穿过磁芯气隙的磁感应强度变化量 ΔB 是一

样的，ΔB和磁芯气隙处的磁场强度关系为： 

        ΔB=μ0*ΔHgap 

接下来，从安培定律来考虑（仅使用于磁芯气隙处）： 

        Lgap*ΔHgap≈N*Ilpk， 

基于能量平衡定律，可以导出以下公式： 



        L≈μ0*        N≈  

N 是指绕线匝数。 

一旦绕线匝数确定了，接下来就是确定磁芯是否饱和了（见 Pin 4 描述）。如果

计算发现磁芯非常接近饱和值，那就必须增加气隙 Lgap，并且重新计算电感。 

线经的选择可以参考铜耗可接受限值。 

        Pcu= ； 

由于工作在高频纹波电流下，受趋肤效应和邻近效应的影响，导线的有效电阻值

Rcu 将增加。由于这个原因导线可以使用利兹线或多股绞线。 

最后，估计绕线窗口的利用系数，如果骨架不能绕下所有的线，可以选择一付更

大的磁芯，但绕线需重新计算。 

接下来就是给电感增加一个辅助绕组，目的是在电感电流过零时，ZCD 引脚可以

检测到信号。辅助绕组只需要比较细的线就可以了，匝数是唯一一个需要确定的

参数（见 Pin 5 描述）。 

功率 MOSFET 

选择 MOSFET 的主要参考依据是导通电阻 RDSon，可根据输出功率来选择型号，

MOS 管需承受的最大电压值固定为输出电压，MOSFET 的耐压值选择为输出电压加

上最大允许正向过压和一定的安全余量。 

MOSFET 的损耗分为导通损耗和开关损耗。 

导通损耗计算公式如下： 

         PON= Qrms*RDSon 

这里 

         IQrms=2* *Irms* 。 

由于运行在临界模式下，开关损耗仅在 MOSFET 关断时电压-电流的交叠处发生： 

         PCROSS=Vo*Irms*tfall*fsw， 

这里 tfall 是指 MOSFET 在关断时的下降时间，在 MOSFTE 导通时，开关损耗主要

由 MOSFET 内漏极电容放电产生。总的来说，损耗可通过下式计算： 

         PCAP=(3.3*Coss* DRAIN+ *Cd* DRAIN)*fsw, 

Coss 是指 MOS 管的漏极内部电容（@Vds=25V）,Cd 是漏极外部寄生电容，VDRAIN

是指 MOS 管导通时漏极上的电压。实际上开关损耗只是一个大概的估计值，因为

开关频率 fsw 和 VDRAIN 在线性周期内不停的变化，VDRAIN 的大小不仅受输入正弦



电压的影响也受升压电感和漏极寄生电容产生谐振的影响（见图片 12）。由于这

个原因，VDRAIN在每个线性半周期都有一段时间为零，“零电压开关”发生在当输

入线电压小于一半的输出电压时。 

 

升压二极管 

升压二极管要选用一个快恢复二极管，选择合适的 IDC 和 RMS 值的二极管有利于

减少损耗，按下式选择： 

                     IDO=Io 

               IDrms=2* *Irms*  

导通损耗计算如下： 

               PDON=Vto*IDo+Rd* Drms 

Vto（指导通压降），和 Rd（微分电阻）是二极管的参数，二极管的耐压要和 MOS

管的耐压一样。 

 

L6561 偏置电路（pin by pin） 

请参考图 13 中的原理图。 

Pin 1（INV）连接到放大器 E/A 的反向输入端和 OVP 电路。升压后的输出电压通

过一个电阻分压网络联接到此引脚。 

内部为 2.5V 的参考电压为加在放大器 E/A 同相输入端的，OVP 保护触发电流为

40uA。R11+R12 和 R13 按下式选择： 

             R11+R12=  

Pin 2(COMP)放大器 E/A 的输出引脚，同时也是乘法器的一个输入引脚，反馈补

偿网络接在 1 脚和 2 脚间，减少带宽以避免系统试图控制输出电压纹波

（100-120Hz）. 

最简单的补偿网络只需一个电容即可，它提供一个低频极点和高的直流增益。电

容容量计算如下：以保证在 100HZ 时有 60dB 的衰减。 

                C23=  

请参考【1】以获得更多关于放大器 E/A 补偿的信息。 

Pin 3(MULT)3 脚是乘法器的第二个输入端。整流后的电压通过一个电阻分压网

络连接到此引脚，以获得一个正弦波的参考电压信号。乘法器的关系式如下： 

                   Vcs=k*(VCOMP-2.5)*VMULT 

Vcs(乘法器的输出)是电流检测引脚上的参考电压，K 是乘法器的增益，VCOMP 是

2 脚上的电压（E/A 的输出），VMULT是 3 脚上的电压。关于 Vcs 和 VMULT的关系图 



                   

11 有详细的描述，图 11 描绘了乘法器的典型参数特性。乘法器的线性运行区在

VMULT 0到 3V和Vcs 0到1.6V包围的区间.最大斜率值（ΔVcs/ΔVMULT）至少为1.65。

考虑到这一点，接下来的步骤就是如何设置乘法器的合适工作点。 

首先，确定 VMULT的峰值，Vmultpkx.这个值在线电压最大时出现，应保证这个值

为 3V 或接近 3V，在宽电压输入范围，在单电压输入时，可以取小一点的值。最

小值出现在输入线电压最低时。 

              Vmultpkmin=Vmultpkmax*  

最小值乘以固定的斜率 将使乘法器的输出峰值电压最大。 

              Vxcspk=1.65*Vmultpkmin 

如果 Vxcspk 超过电流检测线性限制值（1.6V），需选择一个更低的 Vmultpkx 重

新计算。 

用这种计算方式，电阻的比值为： 

                 

具体电阻值的设定，可通过调节流过 R3 的电流来设定，流过 R3 的电流值通常为

几百 μA 或更低，以减少功率消耗。 



Pin 4(CS) 电流检测比较器的反向输入端，通过这个引脚，L6562 可以检测到流

过电感的瞬间电流大小，通过一个外部检测电阻 RS 转换成电压值。一旦这个值

达到了乘法器输出极限值，PWM 输出锁存器将复位，MOS 管关断。MOS 管将一直

保持为关断状态，直到 ZCD 信号把 PWM 锁存器再次触发。内部的一个保护线路确

保 PWM 锁存器不会被触发，除非 4脚上的信号消失。 

电流检测电阻 Rs 的大小可通过下式计算： 

                       Rs  

Vxcspk 可通过前面描述的方法计算。 

                       IRspk=2 *Irms 

Rs 消耗的功率大小为： 

                       PRs=Rs* Qrms 

PWM 比较器反向输入端的箝位二极管把输入电压最大箝位在 1.8V，这个值是电流

检测电阻上的极限值。因此通过 Rs 上的最大电流为： 

                       IRspkmax=  

这个值同时也是通过电感的最大电流值，但是的确保电感在此电流下没有饱和，

特别是在升压转换开通（特别在低压输入时）和关闭时期容易出现饱和。 

Pin 5(ZCD)5 脚和芯片内的零电流检测电路连接，ZCD 脚通过一个限流电阻和升

压电感的辅助绕组连接。 

过零检测（ZCD）在下降沿触发：当此脚上的电压低于 1.6V 时，PWM 锁存器置位，

MOS 管导通，这样做必须要有一定的条件，首先 5脚上的电压要下降到低于 1.6V，

同时 5脚上要经历一个电压超过 2.1V 的上升沿（在 MOS 管关闭期间）。 

初-次级绕组的最大匝比，m ，必须保证在 MOS 管关闭时 ZCD 引脚上的电压，超

过触发值。 

                 m  

如果辅助绕组也用来给 IC供电，上面的匝比取值方法可能不符合 VCC的供电电



压范围。为了解决这个相互矛盾的问题，可以使用原理图 13中的自由供电方法。

限流电阻的最小取值为，当辅助绕组电压最大（绝对值）时，流过电阻的电流小

于 3mA。 

实际值可以在调试时微调的更好，设法使 MOS 管精确的在漏极振荡电压（升压

电感，完全释放能量时和漏极电容产生的振荡电压）谷值时导通。这将使 MOS

管导通损耗降到最低。 

如果这个引脚是用外部信号来驱动，L6561 将和这个信号同步（下降沿同步），

如果引脚悬空，L6561的工作频率和内部启动器频率一致，此时即不会发生临界

模式也不会是高功率因数。但是这个特性可以在除 PFC以外的其他模式下利用。 

这个引脚同时也有使能功能，如果这个引脚上的电压低于 150mV，芯片将被关



闭，这样的话，超过 10mA的电流会从这个引脚被抽出，芯片的休眠电流将减少

到 1.4mA。当引脚上的下拉电压消失后同时内部电流源提供一个 150uA 的电流

到此引脚，芯片重启。 

 

Pin 6 GND .  这个引脚是内部信号电流和门极驱动电流的返回点。在画 PCB时，

这两个回路应分开。 

Pin 7  GD 驱动输出引脚，这个引脚可以驱动外部 MOS管，提供高达 400mA的



灌电流和抽电流能力。为了避免在芯片供电欠压时，漏电流误把外部 MOS 管开

通，芯片内一个下拉电路把 5脚电压拉低，下拉电路保证引脚上最大电压不超过

0.3V（@Isink 10mA）,在 Vcc 3V 时。由于使用这个方法，可以省略连接在门

极和源极上的下拉电阻。 

Pin  8  Vcc  芯片的供电引脚。这个引脚连接到一个外部启动电路（通常通过一

个电阻接到整流桥后），和自供电电路。 

任何结构的自供电电路，都有一个电容并联在 VCC引脚和地脚上， 


