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摘  要 

作为新型高效固体光源，发光二极管（Light-Emitting Diode-LED）具有长寿命、节

能、绿色环保等显著优点，可望发展成为继热辐射电光源、低压气体放电电光源、高压

气体放电电光源之后的第四代电光源。在能源危机日益突显的背景下，LED 照明市场规

模不断扩大，并显示出了越来越广阔的市场前景。受到散热及成本等因素的制约，为达

到所需的光通量，需要同时使用多个 LED 模块。为保证各个 LED 模块性能一致，可直

接将 LED模块全部串联以保证各 LED模块电流相等，但若其中的一个 LED模块开路，

将导致整个 LED 系统失效，同时还会带来器件电压应力及安全方面的问题。将 LED 模

块并联使用时，由于 LED 模块的伏安特性与功率二极管类似，使用时易产生较大的电流

偏差，因此必须引入均流技术，保持并联 LED 模块的电流均衡。本文将现有的多输出

LED 驱动器均流技术按照供电母线的类型，分为交流母线和直流母线两类。在比较已有

的各种均流方法的均流能力、成本、损耗等技术指标基础上，针对已有方法的不足，在

大功率 LED照明和中小功率 LED照明场合，分别提出了新颖的多输出 LED驱动器无源

精确均流方法。 

针对大功率多输出 LED 驱动器，基于隔直电容充、放电电荷平衡原理，本文提出了

电容电荷直接交换的多输出均流方法，构建了最少均流电容器的多路输出整流拓扑。该

拓扑仅利用隔直电容和整流二极管作为均流元件，使相邻两串 LED 在一个开关周期的正、

负半周分别与隔直电容串联，从而实现相邻两串 LED 负载的精确均流；同时通过本文提

出的新型多输出整流结构，使上述隔直电容在正、负半周与相邻两个隔直电容分别串联，

从而实现相邻隔直电容的电荷直接交换，获得各路负载间的精确均流。该整流拓扑实现

了多路输出的精确均流，具有成本低、均流精度高、可靠性高等优点，适用于原边等效

电路为交流电流源的逆变拓扑。 

在隔直电容电荷平衡及电荷交换的均流方法基础上，结合高效率三元件串-并联谐振

（LLC）DC-DC 拓扑，将隔直电容与谐振电容复合，从而提出了一种 LLCC 谐振拓扑。

该拓扑中，隔直电容作为串联谐振元件，与 LLC 拓扑中原有谐振腔串联，形成了新的四

元件 LLCC谐振腔，从而减小隔直电容所需容量，降低 LED驱动器的体积和成本。由于

复用的谐振电容位于变压器副边，能够消除占空比不对称时变压器励磁电流的直流分量，

本文将不对称 PWM控制策略应用于所提出的 LLCC谐振拓扑，解决了传统 PFM（Pluse-

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                               摘要 

ii 

Frequency Modulation）控制的 LLCC 谐振变流器轻载时开关频率大幅提升的问题，提高

了轻载变换效率，简化了变流器控制策略，拓展了输出电压和输出电流范围。 

针对中小功率的 LED照明场合，首先提出了反激变压器串-级联均流拓扑，简化了恒

流多输出反激变流器的副边电气连接和原边准谐振控制实现方式，进而提出了整流二极

管并联电容进行电荷补偿实现精确均流的方法。变压器串-级联均流拓扑中，前级变压器

负责能量的传递，后级变压器利用变压器原边绕组串联的方法实现了多路输出均流；并

通过在后级变压器副边的整流二极管两端并联谐振电容，利用该电容与后级变压器励磁

电感谐振，对励磁电流差导致的输出电荷偏差进行补偿，获得了各路输出的精确均流。

该方法实现了多路输出的精确均流，简化了原边控制方式和副边电气连接，降低了成本。 

关键词：LED 驱动器，多路，无源，精确，均流，电荷直接交换，LLCC 谐振变流

器，变压器串-级联，电荷补偿 

 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                            Abstract 

iii 

Abstract 

As a new and efficient solid light source，Light-emitting diode (LED) has significant 

advantages of long life, high efficacy, environmental friendliness, etc. LED is expected to be the 

fourth generation of electric light souce after the thermal radiation light source, the low-pressure 

gas discharge lamp and the high intensity discharge (HID) lamp. With the increased attention to 

energy saving and environmental protection, the LED lighting market is rapidly expanded and 

looks to be an irreversible tendency in the near future. The rated power of individual LED 

module is limited due to the packaging technology and the thermal management limitation. Thus 

a large number of LEDs are required in a single system to achieve expected luminance value. It 

is important to keep the current in each LED identical for the same luminance and thermal 

performance. The series structure is the easiest way to balance the current in LEDs. But this will 

result in low reliability because the whole system will be invalid once one LED occurs open 

circuit failure. Meanwhile it leads to high voltage stress and safety issue. But the current sharing 

ability is poor in LEDs because the LED’s exponential voltage-current characteristic and the 

negative temperature coefficient of its forward voltage drop, thus current balancing technique is 

necessary in multi-string LEDs. The feeding bus of the LED driver is divided into DC bus and 

AC bus in this paper. Improved passive precise current sharing method is proposed for high 

power and medium to low power LED lighting application respectively by comparing the 

current sharing ability, cost, loss and convenience of expansion, etc.. 

A new rectifier for multi-output LED driver is proposed based on directly charge 

exchanging and balancing principle in the secondary capacitors for high power LED dirver. The 

proposed rectifier structure has the minimum quantity of secondary charge balancing capacitors. 

The charge balancing principle guarantees the current sharing between two neighboring LED 

connected to the capacitor. The charge exchanging between adjacent capacitor ensures the 

precise current sharing among each LED module. It has the advantanges such as low cost, high 

precision, high reliability, etc. It is appropriate for the topologies in which the primary side 

could equal to an AC current source. 

Based on the proposed current sharing method, a four elements LLCC resonant topology is 

proposed by combining the LLC topology and smaller DC blocking capacitance. The DC 

blocking capacitor is connected with the LLC resonator in series and used as a resonant element. 

The capacitance is smaller and the cost is reduced in the proposed topology. There is no DC bias 

in magnetizing current because of the capacitor on the secondary side. Thus an asymmetrical 
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PWM control LLCC resonant converter is proposed. Because the frequency is much higher in 

light load condition for PFM (Pluse-Frequency Modulation) controlled LLCC resonant topology. 

The PWM control strategy could achieve higher efficiency over wider output voltage and 

current range. 

In medium to low power LED lighting application, the series-cascaded transformer 

structure is proposed for flyback converter. The problems of complex electrical connections in 

secondary side and inconvenient quasi-resonant control are solved when the series-cascaded 

transformer structure is adopted in flyback topology. The first stage transformer transfer the 

energy while the second stage transformers realize current sharing by series primary windings. 

A more accurate current sharing method is proposed for the series-cascaded transformer 

structure in flyback converter. Parallelling capacitor across the rectifier diode could decrease the 

current deviation by utilizing the resonant between the capacitor and the magnetizing inductor of 

the second stage transformer. Precise current sharing is achieved by the proposed structure and 

method. Meanwhile the control of primary side and the electrical connection is simplified, thus 

the cost is decreased. 

Key Words: LED driver, multi-output, passive, precise, current sharing, directly charge 

exchanging, LLCC resonant converter, series-cascaded transformer, charge compensation. 
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第一章 绪论 

1.1 照明光源发展现状 

照明指使用各种光源（人工的如灯泡，或自然的日光）来照亮特定的场所或环境。

现代的人工照明主要使用电力照明装置，而过去则使用煤气灯（瓦斯灯）、蜡烛、油灯

等。 

1879年 10月爱迪生研制成功世界上第一只实用白炽灯电光源，自此人类开始告别火

把、蜡烛、煤油灯等光源，从火、油发展到了电照明时代。随着科学技术的突飞猛进，

人造电光源技术得到了迅速的发展，电光源技术经历了以白炽灯为代表的第一代热辐射

电光源、以荧光灯为代表的第二代低压气体放电电光源、以高压汞灯、高压钠灯和金卤

灯为代表的第三代高压气体放电电光源变迁[1-3]。 

白炽灯使用通电的方式加热玻璃泡壳内的灯丝，利用灯丝产生热辐射而发光。常用

于住宅基本照明及装饰照明，具有安装容易、立即启动、成本低廉、工作电压范围宽、

无需附加电路等优点。但是，在所有用电的照明灯具中，白炽灯的效率是最低的。大部

分白炽灯会把消耗能量中的 98%转化成无用的热能，只有约 2%的能量会成为光。同时，

白炽灯的使用寿命通常不会超过 1000小时。 

荧光灯利用低气压的汞蒸气在放电过程中辐射紫外线，从而使荧光粉发出可见光。

由于荧光灯所消耗的电能大部分用于产生紫外线，荧光灯的发光效率远比白炽灯高，属

于节能电光源。但是荧光管内有水银成份，对人体有害，胡乱弃置荧光管会对环境造成

污染。目前只有部份国家（例如：韩国、巴西、台湾）会对废弃的荧光管进行回收并安

全地处理。由于在荧光管内仅能使用水银蒸气，实际的水银含量很低(少于 1mg)，增加了

回收难度。 

高压气体放电（HID）灯包含了水银灯、金属卤化灯、高压钠灯、低压钠灯、高压

水银灯、短弧氙气灯等多个种类。它们依靠特殊设计、内部布涂石英或铝的灯管，并透

过两端钨电极打出的加压电弧，通过灯管而发出光线。这些灯管内充满了气体和金属。

气体帮助灯泡启动，而金属加热达到蒸发点，形成等离子态后发出光线。因高压气体放

电灯成本偏高、维护不便，多用于大型场所照明及车用照明等区域而不适于家用照明。 
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近年来，LED（Light-Emitting Diode）技术的不断进步使得白光 LED 的光效已经赶

上并超过了室内照明中使用最为广泛的荧光灯[4]。同时，它还具备使用寿命长、环境污

染小、反应时间短、产品体积小等诸多优点，可望发展成为第四代电光源[5-8]。 

LED 的理论寿命可以达到十万小时，即使综合考虑封装材料的老化、荧光粉的劣化

等因素，实际使用寿命也可达到三万五千至五万小时[9]，远高于传统的三类电光源，同

时 LED的损坏形式为衰退而并非传统光源中的直接损坏。LED在使用过程中不会产生紫

外线、红外线等辐射效应，也不会产生有毒物质，且制造原料中不含重金属元素，废弃

物可回收，十分有利于环境保护[10]。随着半导体工艺的进步，LED 的光效至今仍在不断

提高。 

LED的诸多优势也得到了各国政府部门的重视。美国从 2000年起投资 5亿美元实施

“国家半导体照明计划”[11]，欧盟也在 2000年 7月宣布启动类似的“彩虹计划”[12]。我

国科技部在“863”计划的支持下，2003年 6月份首次提出发展半导体照明计划。国家发

改委于 2010年发布了《半导体照明节能产业发展意见》[13]，并明确了半导体照明节能产

业发展的“六年计划”。该意见中提出了我国半导体照明节能产业的发展目标：到 2015

年，半导体照明节能产业产值年均增长率在 30%左右；产品市场占有率逐年提高，功能

性照明达到 20%左右，液晶背光源达到 50%以上，景观装饰等产品市场占有率达到 70%

以上；实现年节电 400亿千瓦时，相当于年减排二氧化碳 4000万吨。2012年 7月 11日，

科技部网站发布了《关于印发半导体照明科技发展“十二五”专项规划的通知》[14]，提

出到 2015年，LED产业规模达到 5000亿元；LED照明产品在通用照明市场的比例达到

30%；实现年节电 1000亿度，年节约标准煤 3500万吨；减少 NO2、SO2、CO2和粉尘排

放一亿吨等目标。 

因此，LED 成为替代传统照明光源的一大潜力商品，有着良好的发展前景[15-20]。

LED及其相关技术已成为现在的一个研究热点。 

1.2 多路 LED驱动器均流技术研究现状 

1.2.1 LED驱动器均流技术的必要性 

高亮度 LED的伏安特性曲线与功率二极管类似，如图 1.1所示。当 LED导通时若两

端的电压有一较小的扰动，会对流过 LED 的电流产生较大的影响。而 LED 的亮度由流
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过 LED模块的电流决定，为了维持 LED亮度的恒定，通常采用电流源对 LED进行驱动
[21, 22]。 

 

图 1.1 LED伏安特性曲线 

受到散热和成本的限制，目前广泛使用的 LED模块功率大多在 3W以下，这有利于

散热片的封装和 LED 的工作温度控制[23]。在高亮度的应用场合，为了达到所需的光通量，

需要同时使用多个 LED模块。多个 LED模块同时使用时，为了保证各 LED模块的亮度

一致，流过 LED模块的电流必须相同。实现各 LED模块电流相同的方法是将 LED全部

串联，如图 1.2所示。但这会导致输出电压的升高，带来半导体器件电压应力的问题。同

时，如果串联的 LED模块中任意一个 LED模块发生断路故障，整串 LED都将无法工作，

降低了系统的可靠性。 

 

图 1.2 LED模块串联示意图 

因此，在需要同时使用多个 LED 模块的场合，首先将适当数量的 LED 模块串联，

再将串联的 LED模块并联组合已经成为共识，LED模块串并联组合的结构如图 1.3所示。 

V

I

LED
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图 1.3 LED模块串并联组合示意图 

与单个 LED 模块类似，LED 模块串联后，其伏安特性仍为指数关系，若 LED 串上

的电压相同，由于 LED 模块的离散性，流过各串 LED 模块的电流存在很大差异，如图

1.4 所示，两个 LED 模块两端的电压相同但流过 LED 模块的电流相差很大。因此，在

LED模块串并联组合时必须引入均流技术，确保流过各路 LED模块的电流相等。 

 

图 1.4 LED模块串并联组合电流差异示意图 

 

(a)直流母线供电                                                  (b)高频交流母线供电 

图 1.5 多路输出 LED驱动器结构 

AC-AC
DC-AC

Source

~AC bus 电流
调节器

电流
调节器

电流
调节器
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为了减小驱动器的体积，降低生产成本，多输出端口的 LED 驱动器通常采用公共母

线供电。依据公共母线的类型，可以将公共母线分为直流母线和交流母线两类。无论采

用直流母线还是交流母线供电，都需要在串联的 LED 模块和母线之间使用电流调节器，

达到控制电流的目的。图 1.5为将多路输出 LED驱动器按照公共母线分类示意图。 

1.2.2 直流母线 

1.2.2.1 直流电压母线 

采用直流电压母线时，最简单的方法是在每串 LED 模块中串联线性电路[24-34]，其示

意图如图 1.6所示。图中，每个用于均流的线性电路都具有反馈调节能力，通过采样流过

各串 LED 模块的电流，反馈调节线性电路两端的电压，保证每串 LED 模块流过的电流

相同。由于采用直流电压母线，因此直流母线的电压必须高于可能接入驱动器的任意一

串 LED 模块的最高电压，同时还需要考虑串联的线性电路压降，而直流电压母线电压与

LED 模块导通电压之间的电压差将全部由串联的线性电路承担，这会带来线性电路上极

大的导通损耗。 

 

图 1.6 直流电压母线线性电路均流 

为了减小线性电路上的导通损耗，[35-42]提出了母线电压自适应的技术，如图 1.7所示。

这种控制方法不仅反馈调节流过各串 LED 模块的电流，同时还检测每个线性电路两端的

压降，并采样线性电路压降的最小值，将其与设定的基准值比较，反馈调节直流母线的

电压，保证线性电路压降的最小值等于设定的基准值。这种方法既能确保该线性电路工

作于三极管或 MOSFET 的放大区，保证各串 LED 模块的输出电流相等，又能调节母线

电压至略大于实际使用的串联 LED 模块压降的数值，以提高电路效率。但各串 LED 模

块的压降差，仍需由线性电路承担。当各串 LED 模块的压降相差较大时，较大的导通损
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耗仍然无法避免。通过检测 MOSFET的门极电压也可以达到同样的效果[40, 41]，其优势在

于用于反馈调节母线电压的信号更强，但基本原理是相同的。 

 

图 1.7 直流电压母线采用母线电压自适应技术的线性电路均流 

在功率较大时，采用线性电路实现均流会产生大量热量，降低电路的工作效率，采

用开关电路[43-51]，可以提高电流调节器的效率。图 1.8为采用开关电路均流的直流电压母

线多路 LED 驱动器示意图，图中每个 DC-DC 变流器互相并联，单独反馈调节与其相连

的串联 LED模块的电流。多种 DC-DC变流器拓扑如 Buck、Boost、Sepic等，都可以作

为电流调节器。由于每串 LED 模块都需要单独的 DC-DC 变流器，额外的控制电路和开

关半导体器件都会增加电路的成本。 

  

图 1.8 直流电压母线开关电路均流 

文献[52, 53]对图 1.8中的方法进行改进，每个 DC-DC变流器的输入电压为母线电压和

串联 LED模块两端电压之差，如图 1.9所示。这可以减小 DC-DC变流器所需处理的功率，

提高电路的效率，降低 DC-DC变流器中半导体器件的电压应力，但控制电路和开关半导

体器件的数量并没有减少。 
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图 1.9 改进的直流电压母线开关电路均流 

使用开关电路作为电流调节器时[54-56]，还可以采用如图 1.10 所示的输入串联的开关

电路实现均流。变流器的输入端互相串联，各变流器的输入电流保持一致。由于变流器

参数相同，可以将变流器视为直流变压器，保持各个变流器的占空比相等，因此各变流

器的输出电流也相同。这种均流方法每个变流器不需要单独的反馈，简化了电路的控制，

但各个模块之间需要进行通信，并且半导体器件的数量与单独反馈的开关电路均流的方

法相同，电路的复杂性并不能显著降低。 

 

图 1.10 直流电压母线输入串联的开关电路均流 

1.2.2.2 直流电流母线 

使用直流母线供电，既可以采用电压母线的形式，也可以采用电流母线的形式。采

用电流母线形式最为简单的方法是在每串 LED 模块中串入相同阻值电阻实现各串 LED

模块的均流[57]，如图 1.11 所示。这种方法成本很低，适用于对成本敏感且对输出电流偏

差要求较低的小功率场合。当电流增大时，电阻上的损耗会大大增加，同时还会影响系

统的散热。 

DC-DC

DC Bus

DC

DC-DC

DC-DC
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图 1.11 直流电流母线串联电阻均流 

与直流电压母线类似，在每串 LED 模块中串联线性电路也可以实现各串 LED 模块

的均流[58]。采用直流电流母线时，控制电路只需要控制线性电源两端的压降以确保各串

联 LED 模块的均流。由于主电路是电流源，母线电压会自动跟随负载电压的变化而变化，

因此用作电流调节器的线性开关及其控制电路无需与母线供电电路通信就能够实现线性

电路用于直流电压母线时的自适应功能。与直流电压母线中使用线性电路均流相同，损

耗较大是该方案无法避免的缺陷。 

 

图 1.12 直流电流母线线性电路均流 

1.2.3 交流母线 

采用交流母线的结构时，通常需要使用高频开关电源产生交流母线。 

1.2.3.1 串联阻抗 

与直流母线类似，使用高频交流母线时，也可以采用串联阻抗的方法实现均流，此

时，串联的阻抗不仅可以是电阻，还可以是电容等交流阻抗[59-61]，其示意图如图 1.13（a）

所示。采用这种方法时，与 LED负载串联的交流阻抗需要远远大于 LED的等效阻抗， 

电阻 电阻 电阻

Current  Bus

Isource

线性电路 线性电路 线性电路

Isource

Current  Bus

Current 
reference

Iref
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如图 1.13（b）所示，流过每个支路的电流几乎由与 LED 模块串联的阻抗决定，各个支

路的电流保持基本相同。尽管这种方法简便、成本低廉，但是当串联的 LED 模块前向导

通压降相差较大时，各路输出之间的电流偏差会增加。 

                 

（a）电路结构示意图                        （b）等效阻抗示意图 

图 1.13 交流母线串联阻抗均流 

1.2.3.2 矩阵变压器 

采用高频交流母线时，可以将多个变压器的原边绕组串联，如图 1.14 所示，利用矩

阵变压器[62, 63]的方法实现输出均流。由于各个变压器原边绕组串联，流过变压器原边绕

组的电流一致，各变压器的匝比均相同，因此流过各个变压器副边绕组的电流即输出电

流也相同。该方法既适用于双端型拓扑，也适用于单端型拓扑。电路实际工作过程中，

流过变压器原边的电流包括励磁电流和流过变压器副边绕组的电流两个组成部分，当励

磁电流较大时，各路输出电流偏差也会增加。一些拓扑中，励磁电感会影响主电路的工

作状态，例如 LLC 谐振电路中，励磁电流能够帮助开关管实现零电压（ZVS）开通。此

时较大的励磁电流会增加输出电流的偏差。同时，每个变压器都需要满足安规绝缘的要

求，会增加生产的成本。 

ZLED1 ZLED2
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图 1.14 交流母线矩阵变压器均流 

1.2.3.3 均流变压器 

采用均流变压器[64-71]实现均流的方法如图 1.15 所示。这种方法也十分简便和可靠。

与采用矩阵变压器的方法类似，它既适用于双端型的拓扑，也适用于单端型的拓扑。引

入均流变压器需要增加额外的磁性元件，会带来额外的铜损和铁损。图 1.15 中，各路输

出之间都需要通过均流变压器进行耦合，因此电路的电气连接较为复杂，使得 PCB 板布

局难以优化，也不利于电路的模块化设计。与矩阵变压器均流类似，均流变压器的励磁

电流也会影响输出电流的偏差。 

    

（a）Y型连接方法                                     （b）级联型连接方法 

图 1.15 交流母线均流变压器均流 

1.2.3.4 电容充放电平衡 

图 1.16中，利用一个电容器的充放电电荷平衡，可以实现两路串联 LED模块的输出

均流。利用电容的充放电电荷平衡[72-74]实现多路输出均流的方法简便、精确、成本低、

可靠性高，但当电路需要扩展到更多路时，需要控制多个电容器的充放电回路才能实现

均流变
压器

均流变
压器

均流变
压器

高频
iac
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多路输出之间的均流。这部分内容将在 1.3节中进行探讨。同时，利用电容充放电电荷平

衡实现均流的方法只适用于双端型的拓扑而无法应用于如正激、反激等单端型变流器。 

 

图 1.16 交流母线电容充放电平衡实现两路均流 

1.2.3.5 电容充放电平衡与其它方法组合 

前文中提到的交流母线中的各种均流方法均能够互相结合扩展输出的路数。由于利

用电容充放电电荷平衡实现两路输出均流的方法具有实现简便、精确、效率高等优点，

但拓展到更多路输出时存在一定的困难，因此常常将它与其它方法结合以实现更多路输

出的均流。 

文献[75-77]利用将串联阻抗的方法与利用电容充放电电荷平衡实现各路输出均流的方

法相结合，图 1.17为其电路结构示意图。该方法中，与同一个电容相连的两路串联 LED

模块，如 LED1和 LED2、LED3和 LED4等与 1.2.3.4中所述相同，通过电容的充放电电荷

平衡实现两路之间的均流。不同的支路之间，需要通过电容的阻抗实现均流。 

 

图 1.17 电容阻抗结合电容充放电平衡实现多路扩展 

文献[78-81]将矩阵变压器的方法与利用电容充放电平衡实现均流的方法相结合，其电

路结构示意图如图 1.18所示。该方法中与同一个电容相连的两路 LED负载通过电容充放

电电荷平衡实现输出均流，与不同变压器副边绕组相连的负载通过矩阵变压器的方法实

现均流。 
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图 1.18 矩阵变压器结合电容充放电平衡实现多路扩展 

文献[82-84]将均流变压器的方法与利用电容充放电电荷平衡实现均流的方法相结合，

其电路结构如图 1.19所示。该方法中与同一个电容相连的两路 LED负载通过电容充放电

电荷平衡实现输出均流，连接不同的电容的支路通过均流变压器实现均流。 

 

图 1.19 均流变压器结合电容充放电平衡实现多路扩展 

1.2.4 各种均流方法比较 

根据前文的分析，本文将所述的均流方法进行分类，如图 1.20 所示。表 1.1 列出了

各种均流方案的性能比较，包括成本、损耗和电流偏差三个方面。各种方案中，使用直

流母线的方案中，串联线性电路的方法实现简便、成本低廉，但是较大的损耗和发热限

制了其应用范围，在功率较大的场合，该方法不适用；而使用开关电路的方法虽然适用

于多种应用场合，但高昂的成本使其在商业照明领域应用受到限制。而采用高频交流母

线的方案在成本、损耗、输出电流偏差等方面都具有较好的性能，因此在大功率的场合

是更为适宜的方案。 

. ..

均流变
压器

均流变
压器

均流变
压器

高频
iac

...
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图 1.20 多路输出 LED驱动器均流方法归类图 

表 1.1 多路输出 LED驱动器均流方法比较 

均流方法 成本 损耗 输出电流偏差 扩展难易程度 

直流母线 

线性电路 低 高 低 容易 

线性电路（电流母线） 低 高 低 容易 

并联 DC-DC变流器 高 低 低 容易 

输入串联 DC-DC变流器 高 低 中等 容易 

高频交流 

母线 

串联阻抗 低 中等 高 容易 

均流变压器 中等 中等 低 中等 

矩阵变压器 中等 中等 中等 容易 

电容充放电电荷平衡 低 低 低 困难 

 

利用电容充放电电荷平衡的方法与其它方法相结合的方法包含多种方案，其性能可

认为是利用电容充放电电荷平衡的方法及与其结合的方法的叠加。例如图 1.17 中，用于

阻抗均流的电容容抗很大，电容电压应力高，还会带来 LED 驱动器的无功循环能量，同

时与不同电容相连的 LED 模块输出电流间的偏差会受到 LED 模块压降偏差的影响。图

1.18 中，矩阵变压器的励磁电流会影响输出电流的偏差，尤其是该方法应用于对变压器

的励磁电感量有限制的拓扑时，输出电流的偏差将更为明显。图 1.19 中，均流变压器会
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来带额外的铜损和铁损，增加 PCB 板布局和电路模块化的难度，励磁电流也会引起各路

输出电流间的偏差。 

1.3 交流均流方法工作机理分析 

通过前文的比较，在无源 LED 均流技术中，基于电容充放电电荷平衡原理的均流方

法均流精度最高，利用矩阵变压器和均流变压器都能实现较高的均流精度，但均流变压

器会导致复杂恶电气连接，不利于驱动器成本的降低。从均流精度和生产成本等角度综

合考虑，本节将详细介绍基于电容充放电电荷平衡的均流方法和利用矩阵变压器实现多

路输出均流的方法。 

1.3.1 电容充放电电荷平衡均流 

在各种应用于高频交流母线的均流方法中，利用电容充放电电荷平衡的均流方法损

耗小、成本低、输出电流偏差小，具备较为明显的优势。但是一个电容器只能实现两路

输出间的均流，在进行多路扩展时若配合其它的均流方式，会带来损耗增加、成本提高

和输出电流偏差增大等问题。本节将详细分析利用电容充放电电荷平衡的均流原理并回

顾利用多个电容器实现多路输出的方法。 

1.3.1.1 单电容充放电平衡两路均流原理 

图 1.21为利用单个电容充放电电荷平衡原理的两路 LED驱动器等效电路图[73]。图中，

变压器原边的电路简化为高频交流电流源，Cb与变压器副边绕组串联，可以承担两路输

出电压 Vo1和 Vo2之间的电压差。由于 Cb的正负半周充放电电荷平衡，两路输出能够实

现精确均流。 

 

图 1.21 利用电容充放电平衡的两路 LED 驱动器示意图 

ip

LED 1 LED 2

+ +
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IO1 IO2
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图 1.21 中电流源 ip既可以工作于断续模式，也可以工作于连续模式。当其工作于断

续模式时，其工作波形如图 1.22（a）所示；当其工作于连续模式时，其工作波形如图

1.22（b）所示，图中 ips为 ip折算至变压器副边后的等效电流源。Co1、Co2为输出滤波电

容，它们的容量很大，因此在一个开关周期内，输出电压可以视作恒定值，同时两路负

载 LED1和 LED2中的电流纹波也很小。图 1.22（a）中原边等效电流源工作于断续模式

时，电路在一个开关周期内可以分为四个工作状态，各个模态的等效电路图如图 1.23 所

示。若电流源工作于连续模式，图 1.23中模态 2和模态 4不再存在，工作模态更为简单。 

  

（a）断续模式                                        （b）连续模式 

图 1.22 两路 LED驱动器工作波形图 

 

（a）模态 1                                   （b）模态 2、4                                （c）模态 3 

图 1.23 各模态等效电路图 

模态 1（t0-t1）：该模态中，二极管 D2和 D3导通。原边电流源折算至副边为 ips，给

输出电容 Co2充电并为 LED2提供能量。由于 D1和 D4关断，LED1中的电流由输出电容

Co1提供，该模态等效电路图如图 1.23（a）所示，简化等效电路图如图 1.24（a）所示。

Cb两端的电压包含直流和交流两个部分，其中直流成分为电容上的平均电压，交流成分
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为电容上的电压纹波。因此电容上电压的直流成分被等效为直流电压源 Vcb，纹波电压加

在电容 Cb两端。该模态内 ips对 Cb充电。 

模态 2（t1-t2）：若电流源 ips工作于断续模式，则该模态内电流源输出电流为 0，所

有整流二极管全部关断。输出电容 Co1、Co2分别为 LED1和 LED2提供能量。若电流源 ips

工作于连续模式，则该模态不再存在。该模态等效电路图如图 1.23（b）所示。 

模态 3（t2-t3）：t2时刻后，ips不再为 0，二极管 D1和 D4开始导通，ips给输出电容

Co1充电。与模态 1 类似，此模态内 LED2中的电流由输出电容 Co2提供。该模态等效电

路图如图 1.23（c）所示，简化等效电路图如图 1.24（b）所示。该模态内 ips对 Cb放电。 

模态 4（t3-t4）：该模态与模态 2工作状态相同，若电源 ips工作于连续模式，则该工

作模态不再存在。 

              

（a）模态 1                                                    （b）模态 3 

图 1.24 模态 1和模态 3简化等效电路图 

根据电容的充放电电荷平衡原理，一个开关周期中，ips在模态 1中对 Cb充电，在模

态 3中对 Cb放电，模态 1中充电的电荷 Q1必然与模态 3中放电的电荷 Q2相等。Q1和 Q2

可表示为式(1.1)。 

 

1
1

0

3
2

2

( )

( )

t
p p

t
t

p n
t

Q i t dt

Q i t dt

−

−

 =

 =

∫
∫

 (1.1) 

其中 ip-p为 ips在模态 1内的正向数值，而 ip-n为 ips在模态 3内的负向数值。显然，流

过 LED2的电流平均值为正向电流 ip-p的开关周期平均值而流过 LED1的电流平均值为负

向电流 ip-n的开关周期平均值。由于 Co1、Co2很大，因此流过 LED1、LED2的电流在开关

周期内基本保持不变，如式(1.2)所示。由于 Q1和 Q2相等，两路输出电流也相等，如式

(1.3)所示。其中，Ts为图 1.22中的开关周期。 
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T
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
 =


 (1.2) 

 1 2o o oI I I= =  (1.3) 

根据变压器绕组的伏秒平衡，可得式(1.4)。Cb两端的电压 Vcb可以根据式(1.4)推导，

结果如式(1.5)所示，其中 1 1 0) / sd t t T= −（ ， 2 3 2) / sd t t T= −（ 。式(1.5)中 Vcb与电流源的幅度

及频率没有关系，因此无论变压器原边采用何种拓扑及控制方式，该结果均成立。 

 1 3 2 2 1 0( )( ) ( )( )o Cb o CbV V t t V V t t+ − = − −  (1.4) 

 2 1 1 2

2 1

o o
Cb

V d V dV
d d

−
=

+
 (1.5) 

当 Cb一定时，Cb两端的电压纹波峰峰值如(1.6)所示。 

 1 o s
Cb

b b

Q I TV
C C

∆ = =  (1.6) 

变压器副边绕组两端的电压可以根据图 1.22 和式(1.5)解出。变压器副边绕组两端的

正向电压 Vpp和负向电压 Vpn如式(1.7)所示。 

 
2

1

pp o Cb

pn o Cb

V V V
V V V

= −
 = +

 (1.7) 

对于对称的高频交流源，d1和 d2相等，此时变压器绕组两端正向电压 Vpp和负向电

压 Vpn幅值相等，如式(1.8)所示。 

 1 2

2
o o

p pp pn
V VV V V +

= = =  (1.8) 

 

图 1.25 两路输出等效为一路 
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求得变压器绕组两端的电压后，两路副边输出可以等效为一路，如图 1.25 所示，简

化电路原边的设计。 

1.3.1.2 电容充放电电荷平衡多路扩展 

如前文所述，一个电容器的充放电平衡能也仅能实现两路输出的均流，当串联 LED

模块数量更多时，仅利用电容实现多路 LED负载的均流还需要依靠电容间的电荷交换。 

文献[85]采用有源元件，控制电容的充放电回路，实现电容电荷的交换，其电路图如

图 1.26所示，工作过程如图 1.27所示。在一个工作周期中，电路共分为两个工作模态。 

 

图 1.26 有源元件控制电容充放电回路实现多路扩展 

       

（a）模态 1                                                       （b）模态 2 

图 1.27 有源元件控制电容充放电回路实现多路扩展等效模态图 

模态 1中，高频交流源电流为正，开关 S1和 S3导通，二极管 D1、D3、D5和 D7导通，

此时电容 C1、C2和 C3均充电，同时流过 C1和 C3的电流相同，因此 C1和 C3的充电电量
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也相同。同理，模态 2 中，高频交流源电流为负，开关 S2和 S4导通，二极管 D2、D4、

D6和 D8导通，此时电容 C1、C2和 C3均放电，同时流过 C1和 C2的电流相同，因此 C1和

C2的放电电量也相同。由于电容 C2和 C3的充放电电荷平衡，流过 LED1和 LED2以及

LED3和 LED4的电流分别相等。由于 C1的充放电电荷平衡，而 C1和 C3的充电电量相同，

C1和 C2的放电电量相同，因此 C1和 C3的充放电电量相同，四路 LED输出中的电流完全

相同。图 1.26所示电路工作过程中，模态 1内 C1和 C3进行电荷交换，模态 2内 C1和 C2

进行电荷交换，通过引入电容 C1，间接完成了电容 C2和 C3电荷交换，实现了多路输出

的扩展。该方法虽然仅使用电容和半导体元件，实现了多路 LED 的充放电平衡，但由于

增加了有源元件，控制策略复杂、成本升高、可靠性降低。文献[86]也采用了有源元件控

制电容的充放电回路，实现电容电荷的交换，虽然电路结构不同，但具有类似的工作原

理和特性。 

 

图 1.28 无源元件控制电容充放电回路实现多路扩展 

 

（a）模态 1                                                       （b）模态 2 

图 1.29 无源元件控制电容充放电回路实现多路扩展等效模态图 

针对增加有源元件带来的弊端，文献[87, 88]提出了利用无源元件控制电容充放电回路，

依靠电荷交换实现多路串联 LED模块均流的方法，其电路图如图 1.28所示，各模态等效
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电路图如图 1.29 所示。电路的工作过程同样分为两个模态。模态 1 中，高频交流源电流

为正，二极管 D1和 D3导通，此时电容 C1、C2和 C3均充电，同时流过 C2和 C3的电流相

同，因此 C2和 C3的充电电量也相同。模态 2中，高频交流源电流为负，二极管 D2和 D4

导通，此时电容 C1、C2和 C3均放电，同时流过 C1和 C3的电流相同，因此 C1和 C3的放

电电量也相同。由于电容 C1和 C2的充放电电荷平衡，流过 LED1和 LED2以及 LED3和

LED4的电流分别相等。由于 C3的充放电电荷平衡，而 C2和 C3的充电电量相同，C1和

C3的放电电量相同，因此 C1和 C2的充放电电量相同，四路 LED输出中的电流完全相同。

该方法的均流原理与图 1.26所示电路相同，通过引入电容 C3，完成了电容 C1和 C2电荷

的间接交换。与图 1.26 中的均流方法相比，该方法仅使用无源元件，实现了电容充放电

回路的控制，简化了控制策略、降低了生产成本、提高了电路的可靠性。 

由于 LED 在控制和安全等方面的要求，通常多个串联的 LED 模块需要共地连接。

针对图 1.28所提出的整流电路，各路输出共地时的拓扑如图 1.30所示[87, 88]。 

 

图 1.30 无源元件控制电容充放电回路实现多路共地扩展 

图 1.30 所示均流方法，实现 2n 路输出均流，共有 2n-1 个变压器副边绕组，需要使

用 2(2n-1)-1=4n-3个均流电容器和 4(2n-1)=8n-4个整流二极管，随着输出路数的增加，均

流电容器和整流二极管的数目大大增加，因此在输出路数扩展时，电路的成本会大大提

高。 

1.3.2 矩阵变压器 

如前文所述，虽然利用电容充放电平衡的方法相对其它均流方法具有较大的优势，

但它无法在单端型拓扑中使用，限制了其应用范围。采用矩阵变压器均流和采用均流变
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压器均流的方法相比，电路结构和电气连接更为简单，有利于电路的模块化设计。但在

小功率 LED 驱动器的应用场合，当矩阵变压器的方法应用于反激变流器时，存在着无法

精确均流和准谐振控制实现复杂的问题。 

文献[63]提出了基于矩阵变压器均流的多路输出反激变流器，其电路图如图 1.31 所示，

不妨设变压器匝比为 1:1。电路工作于断续模式，主要可以分为三个工作模态，如图 1.32

所示，电路主要波形如图 1.33所示。模态 1中，开关管 Q导通，变压器副边二极管关断，

由于各个变压器原边绕组互相串联，因此流过各个变压器原边绕组的电流相等，其电流

变化斜率为输入电压与各个变压器励磁电感之和的比值（Vin/(Lm1+Lm2+…+Lmn)）。模态

2 中，开关管 Q 关断，此时励磁电感通过副边二极管续流，各变压器中的励磁电流线性

下降，电流下降的斜率分别为各路的输出电压与对应的励磁电感之间的比值（Vo1/Lm1、

Vo2/Lm2…Von/Lmn）。由于各路输出电压和对应的励磁电感比值不同，因此各个变压器的

励磁电流将按照输出电压与励磁电感间的比值大小关系依次下降至 0。模态 3中，所有变

压器的励磁电流均下降至零，副边二极管全部关断，直至下一开关周期中开关管 Q 导通。

由电路的模态分析可知，各路输出电流为模态 2 中励磁电流在开关周期中的平均值，将

变压器原边绕组串联构成变压器矩阵，仅能保证图 1.33 中各个励磁电流在模态 2 起始时

刻的电流初值相同，由于电流下降斜率的不同，将导致各路输出电流之间的偏差。即使

忽略各个变压器励磁电感之间的偏差，该电路也仅能实现各路输出功率相等而无法实现

输出均流，当各路输出电压偏差较大时，输出电流的偏差也很大。 

 

图 1.31 矩阵变压器均流的多路输出反激变流器 

Vin

LED
1

LED
2

LED
n
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（a）模态 1                                  （b）模态 2                                   （c）模态 3 

图 1.32 矩阵变压器均流的多路输出反激变流器工作模态 

 

图 1.33 矩阵变压器均流的多路输出反激变流器工作波形 

在反激变流器中，常常采用准谐振控制[89-93]使电路工作于临界连续模式，这既能够

实现磁芯利用率的最大化、降低变压器尺寸；也能使副边整流二极管工作处于零电流开

通状态、减小反向恢复带来的损耗；还能利用励磁电感与开关管寄生电容之间的振荡，

减小开关管的开通损耗。准谐振控制通常通过检测变压器辅助绕组两端的电压过零实现，

但图 1.31 所示的电路中无法利用该方法实现电路的准谐振控制，必须增加辅助电路才能

实现此功能。 

1.4 本文的选题意义及主要研究内容 

LED节能、高效、环保、长寿命等优点使得 LED市场快速发展，有望成为第四代电

光源。由于 LED的伏安特性与功率二极管类似，LED模块两端较小的电压波动会带来很

大的电流偏差。同时使用多个 LED模块时，器件离散性、工作环境差异等因素使得 LED

模块的伏安特性各不相同，LED模块并联将导致各个 LED模块的电流存在很大差异，因

此必须引入均流技术。尤其在有调光需求的应用场合[94-98]，输出电流的减小对各路输出
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均流的精度提出了更高的要求。现有的均流技术方案中，基于电容充放电电荷平衡原理

的均流方法和利用矩阵变压器的均流方法在均流精度和成本等方面具有一定的优势，但

这两种方法也有各自的问题：基于电容充放电电荷平衡和电容电荷间接交换原理的均流

方法能够实现多路输出的精确均流，但随着输出路数的增加，所需的电容器及整流二极

管数目会大大增加；利用矩阵变压器均流的方法应用于反激变流器时无法实现多路输出

的精确均流，还会令变流器的准谐振控制实现更为复杂。基于此，本文提出了新颖的多

输出 LED 驱动器无源元件精确均流方法，改进了现有均流技术的不足，能够分别应用于

大功率 LED照明和中小功率 LED照明场合，具有较高的理论意义和实用价值。 

本文从实现多路输出精确均流的角度出发，研究内容主要包括以下三个方面： 

第二章中，本文基于隔直电容充、放电电荷平衡原理，首先提出了电容电荷直接交

换的均流方法，构建了使用最少均流电容器的多路输出整流拓扑。该均流方法既具有电

容充放电电荷平衡均流方法的均流精度高、成本低等优点，又利用电容电荷的直接交换，

解决了现有技术方案中利用电容充放电电荷平衡及电荷交换实现多路输出均流时电容器

和整流二极管的数量大大增加的问题，减小了 LED 驱动器的体积，降低了生产成本。该

整流拓扑适用于原边可等效为交流电流源的多种拓扑，文中探讨了该多路输出整流拓扑

的均流原理及输出均流范围。本文在对原边拓扑比较和分析后，在电路原边选用了 LLC

拓扑加以实现。在电路设计过程中，通过对副边整流结构的等效和简化，将多路副边输

出等效为一路，为电路的优化提供了便利。 

创新点：基于隔直电容充放电电荷平衡，率先提出了电容电荷直接交换的均流方法，

构建了均流电容器数量最少的多路输出整流拓扑，大大减少了多路输出时电容器及整流

二极管数量。 

 

第三章中，将用于均流的隔直电容与谐振电容复用，复用后该副边电容不仅能够依

靠电荷平衡和电荷交换实现多路输出均流，同时还与电路原边的 LLC 拓扑共同构成了新

的四元件谐振腔。文中分析了该谐振电路与 LLC 拓扑间的差异，推导了电路的谐振频率

和输出直流增益。将隔直电容与谐振电容复用后，本文依然将副边电路等效为一路从而

简化电路的设计。 
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传统的采用脉冲频率调制（PFM-Pluse Frequency Modulating）控制策略 LLC变流器

在电路负载较轻时，开关频率会大幅度提高，引起变换效率的下降。LLCC 拓扑中位于

副边的电容不仅能够起到输出均流的作用，还能够消除占空比不对称时变压器励磁电流

的直流分量。因此本文提出了采用不对称 PWM 控制的 LLCC 谐振变流器，提高了电路

的轻载变换效率，拓展了输出电压和输出电流的范围。文中将采用不对称 PWM 控制的

LLCC 谐振变流器的两路输出等效为一路，推导了电路的直流增益，以指导变流器的设

计。 

创新点：提出了一种 LLCC 谐振拓扑，将隔直电容与谐振电容复合，大大减小了隔

直电容所需容量。并将不对称 PWM 控制策略应用于所提出的 LLCC 谐振拓扑，提出了

不对称 PWM 控制的 LLCC 谐振变流器，提高了电路轻载效率，扩展了输出电压和输出

电流范围。 

 

第四章中，针对在中小功率场合广泛使用的单端型拓扑电路，提出了变压器串-级联

的多路输出均流方法。现有的均流方法中，由于单端型拓扑电路工作原理的限制，利用

电容充放电电荷平衡的均流方法不再适用；串联阻抗均流的方法无法实现精确均流；使

用均流变压器会导致副边复杂的电气连接，不利于电路的模块化和生产成本的降低；矩

阵变压器均流的方法则有均流精度不高和控制复杂等问题。与上述均流方法相比，变压

器串-级联的均流方法应用于单端型拓扑时，具有均流精度高、电气连接简单、准谐振控

制实现简便等优点，保证输出均流精度的同时能够降低驱动器的生产成本。针对励磁电

感电流影响输出电流偏差的问题，本文在整流二极管两端并联电容，利用电容的电荷补

偿效应改善了多路输出的均流精度。文中详细分析了电容电荷补偿的工作原理，并给出

了补偿电容的选取方法，对电路设计进行理论指导。 

创新点：针对反激变流器，提出了变压器串-级联均流拓扑，改善了均流精度，简化

了准谐振控制实现方式；通过在整流二极管两端并联电容，利用电容的电荷补偿效应，

弥补励磁电感电流带来的偏差，进一步提高了多路输出的均流精度。 

 

第五章对全文进行了总结，并对多输出 LED 驱动器的无源精确均流方法未来的研究

工作进行了展望。 
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第二章 多隔直电容的电荷直接交换均流方法 

 

如第一章所述，采用高频交流母线，利用无源元件实现多路 LED 输出均流是较为合

适的选择。其中基于电容充放电电荷平衡原理的均流方法相对于串联阻抗均流的方法，

减小了各路输出电流之间的偏差，提高了均流精度；相对于利用磁性元件均流的方法，

降低了损耗，也避免了励磁电流引起的输出电流偏差，实现简便、成本低廉、均流精度

高。这种方法在应用中的主要限制是，一个电容器的充放电平衡只能实现两路输出之间

的均流，当输出扩展到更多路时，需要使用该方法与其它均流方法相结合。本章在利用

电容充放电电荷平衡实现两路输出均流的基础上，提出了基于隔直电容充放电电荷平衡

及电容电荷直接交换的均流方法，构建了使用最少均流电容器的多路输出整流拓扑，扩

展了利用电容充放电电荷平衡实现多路输出均流的应用范围。 

2.1 电容器最少的电容充放电电荷平衡及电荷直接交换均流方法 

2.1.1 多电容电荷直接交换拓扑 

本文在如图 1.28 所示的利用无源元件控制电容充放电回路实现多路扩展的基础上，

将电容电荷交换的过程优化为直接交换，进一步简化电路，减少使用的电容器及整流二

极管的数量。该拓扑电路图如图 2.1所示。各模态等效电路图如图 2.2所示。电路的工作

过程分为两个模态。模态 1 中，高频交流源电流为正，二极管 D1和 D4导通，此时电容

C1充电，C2放电。模态 2中，高频交流源电流为负，二极管 D2和 D3导通，此时电容 C1

放电，C2充电，同时 C1和 C2串联，两电容的电荷直接交换，C1的放电电量和 C2的充电

电量相同。由于电容 C1和 C2的充放电电荷平衡，流过 LED1和 LED2以及 LED3和 LED4

的电流分别相等。由于 C1的放电电量和 C2的充电电量相同，因此 C1和 C2的充放电电量

相同，四路 LED 输出中的电流完全相同。该方法引入了两个极性相反的交流电源，实际

电路中，可以采用两个同名端相反的变压器副边绕组实现，相对于图 1.28，该拓扑减少

了所使用电容器的数量，降低了成本。 
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图 2.1 提出的多路输出整流拓扑 

 

（a）模态 1                                                                    （b）模态 2 

图 2.2 提出的多路输出整流拓扑等效模态图 

针对图 2.1 所提出的整流电路，将各路输出转换成共地，其结构如图 2.3 所示。图

2.1与图 1.28相比，为了实现电容电荷的直接交换，需要两个极性相反的高频交流电源。

各路输出共地时，图 1.30本身也需要多个高频交流源，图 2.3与图 1.30中高频交流源常

高频
iac

高频
-iac
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利用变压器的副边绕组产生，而两图中所需的变压器副边绕组的数目相同，但图 2.3电容

器的数目更少。当输出路数更多时，电容器数量的减少更为明显。同时，图 2.3中的整流

结构二极管数目也大大减少。图 2.4（a）为本文提出的多路输出整流拓扑扩展至 2n路输

出的电路图，图 2.4（b）为本文提出的多路共地输出整流拓扑扩展至 n 路输出的电路图。 

 

图 2.3 提出的多路输出共地整流拓扑 

 

（a）2n路不共地输出拓扑 
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（b）n路共地输出拓扑 

图 2.4 提出的多路输出共地整流拓扑任意路扩展 

表 2.1 为利用电容充放电平衡特性实现 2n 路共地输出均流的四种拓扑成本及性能比

较，从表中可以看出本文提出的拓扑和图 1.30 所示的拓扑，均流精度最高。本文提出的

拓扑相对于图 1.30 所示拓扑，变压器绕组的数目一致但是能大大减少所需的整流二极管

及电容器的数量。 

表 2.1 多路共地输出无源均流方法成本比较 

元件数量 
电容充放电平衡结合

均流变压器[79] 
电容充放电平衡结合

电容阻抗[75] 
电容电荷间接交换整

流拓扑[87, 88]  
本文提出的

整流拓扑 

输出电容 2n 2n 2n 2n 

整流二极管 4n 4n 8n-4 6n-2 

均流电容 n n 4n-3 2n-1 

均流变压器 n-1 0 0 0 

副边绕组 n n 2n-1 2n-1 

输出电流偏差 好 一般 很好 很好 
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2.1.2 多电容电荷直接交换均流原理 

图 2.3为本文提出的电容电荷直接交换的四路输出共地整流副边拓扑，为简化分析，

变压器原边的电路等效为高频交流电流源 ip，该电流源既可以工作于连续模式，也可以

工作于断续模式。当其工作于断续模式时，其工作波形如图 2.5（a）所示，当其工作于

连续模式时，其工作波形如图 2.5（b）所示。图 2.5（a）中原边等效电流源工作于断续

模式时，电路在一个开关周期内可分为四个工作状态，各个模态的等效电路图如图 2.6所

示。若电流源工作于连续模式，图 2.6中模态 II和模态 IV不再存在，工作模态更为简单。 

  

（a）断续模式 （b）连续模式 
图 2.5 四路 LED驱动器工作波形图 

 

模态 I                                     模态 II (模态 IV)                                          模态 III 

图 2.6 四路 LED驱动器各模态等效电路 
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模态 I(t0-t1)：模态 1中，ip大于 0，is1、is3大于 0，is2小于 0，D11、D13、D22、D31和

D33导通。S2与 S3互相串联，因此该模态中 is2等于 is3。is1和 is3分别对 Cb1和 Cb3充电，

is2对 Cb2放电。is1对 LED1输出能量，is2(is3)对 LED3输出能量。 

模态 II(t1-t2)：电路工作于断续模式，该模态 ip为 0，is1、is2、is3均为 0。所有副边二

极管均关断。 

模态 III(t2-t3)：与模态 I相反，ip自 t6时刻起小于 0，is1、is3小于 0，is2大于 0，D12、

D21、D23、D32和 D34导通。S1和 S2互相串联，因此该模态中 is1等于 is2。is1和 is3分别对

Cb1和 Cb3放电，is2对 Cb2充电。is1(is2)对 LED2输出能量，is3对 LED4输出能量。 

模态 IV(t3-t4)：此模态电路工作状态与模态 2相同。 

由均流电容 Cb1、Cb2和 Cb3在模态 I和模态 III的充放电电量相同可以推出式(2.1)。

此外，基于上述模态分析，在模态 I中 S2和 S3互相串联，is2=is3；在模态 III中 S1和 S2互

相串联，is1=is2，由此可以推出式(2.2)。流过四路负载 LED1、LED2、LED3、LED4的平均

电流分别是式(2.3)中的 Q1、Q2、Q3、Q6的开关周期平均值。式(2.1)、(2.2)、(2.3)联立可

得每路输出的平均电流相同，驱动器输出均流。 
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2.2 LLC四路输出 LED驱动器 

2.2.1 原边拓扑选择 

前文为分析电路的均流原理，变压器的原边均简化为交流电流源。实际电路中，需

要对电路原边的拓扑进行筛选。大功率 LED 驱动器通常包含功率因数校正（PFC）电路

和隔离型 DC-DC变流器两级[99-103]。本节中所涉及的为第二级即 DC-DC变流器。实际电

路中，第一级变流器即功率因数校正电路，不仅需要实现交流-直流转换的功能，产生第

二级变流器输入端的直流母线，还需要满足电磁兼容设计的要求。 

传统 PWM控制 DC-DC变流器实现功率器件软开关通常需要外加辅助电路，这虽然

能降低开关损耗，提高变流器的开关频率，但辅助电路本身也会带来一定的损耗，因此

整机效率提升并不显著，也无法大幅度提高变流器的功率密度。同时，外加辅助电路会

使得变流器的设计过程变得更为复杂，增加了生产成本与变流器体积，因此只有少数利

用辅助电路来实现软开关的电路在工业界得到应用。 

由于谐振型电路不需要额外增加辅助电路实现功率器件的软开关，与传统的 PWM

变流器相比，既能够有效的降低开关损耗，又不会带来额外的损耗，能够有效提高变流

器的开关频率、变换效率和功率密度。 

常用的谐振型拓扑有四种，分别是串联谐振变流器 SRC（ Series Resonant 

Converter），并联谐振变流器 PRC（Parallel Rsonnant converter），串并联谐振变流器

SPRC（Series Parallel Resonant Converter）（LCC），以及 LLC四种拓扑，它们的电路结

构如图 2.7所示。 

四种谐振型拓扑中，SRC[104-108]只能工作在降压模式，开关频率通常高于谐振频率，

虽然能够实现开关管的 ZVS 开通，但会增加开关管的关断电流，带来较大的关断损耗，

同时 SRC 还存在轻载调制的问题；PRC[109-113]即使负载较轻时，谐振环路内循环能量依

然很大，导致电路的轻载效率降低，限制了 PRC的应用范围，同时 PRC的主开关管关断

电流仍然较大，因此关断损耗较大；LCC[114-121]结合了 SRC和 PRC的优点，相对于 SRC

能够缩小负载变化时的开关频率范围，相对于 PRC 能够减小开关管的关断电流，但当输

入电压范围较宽情况下，在输入电压较高时，电路的关断损耗依然明显，并且轻载或空

载条件下的环流损耗也很大，限制了 LCC变流器的变换效率和功率密度的提高。LLC[122-

129]谐振变流器不仅具有 LCC谐振变流器的优点，同时能够有效的降低开关管的关断损耗，
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轻载或空载时环流损耗也很小，因此已成为目前使用最为广泛的谐振变流器，许多芯片

厂商都针对 LLC 谐振变换器推出了商用控制芯片[130, 131]，简化了电路的设计流程和控制

复杂程度，降低了电路的生产制造成本。因此本文提出的多路均流 LED 驱动器原边采用

了 LLC拓扑结构。 

  

  
图 2.7 四种常见的谐振型拓扑 

 

2.2.2 工作原理分析 

图 2.8 为副边采用本文提出的多路均流输出整流拓扑，原边采用 LLC 拓扑的四路输

出 LED驱动器。由于整流电路中的电容 Cb1、Cb2和 Cb3很大，在开关频率时其阻抗可等

效为短路，不影响原边的工作状态。根据开关频率与 Lr、Cr谐振频率的关系，电路的工

作状态可以分为断续模式和连续模式。当开关频率低于谐振频率时，电路工作于断续模

式，图 2.9 是电路在断续模式下的稳态工作波形，图 2.10 是各模态对应的等效电路，其

中与各路负载并联的输出滤波电容较大，可等效为电压源，隔直电容 Cb1、Cb2和 Cb3也

等效为直流电压源。 
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图 2.8 四路输出 LLC多路 LED驱动器 

 

图 2.9 电流断续模式稳态工作波形 

Cr

D12

D13

D11

S1

iS1

D22

D23

D21

S2

iS2

Cb1

Cb2

D32

D33

D31

S3

iS3
Cb3

D34

iLr

Vin

LriLm

ip
Lm

D2
Coss2

Q2 D1

Coss1

Q1

+ VCb1 -
- VS1 +

+ VCb2 -
+ VS2 -

+ VCb3 -
- VS3 +

L
E
D
2

L
E
D
1

L
E
D
3

L
E
D
4

Co2

Co3

Co4

Co1

t1t0 t2t3 t4 t5t6t7t8 t9 t0

Gate1 Gate2

iLr

ip iLm

iS3

iS2

iS1

vds1 vds2

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                            第二章 多隔直电容的电荷直接交换均流方法 

34 

 

模态 1                                                模态 2                                                  模态 3 

  

模态 4                                                模态 5 

图 2.10 电流断续模式等效电路图 

断续模式时电路的具体工作模态分析如下： 

模态 1(t0-t1)：t0时刻，原边开关管 Q2关断，由于电路工作于断续模式，此时流经励

磁电感 Lm的电流 iLm与流经谐振电感 Lr的电流 iLr相等，流经理想变压器原边的电流 ip为
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0，同时流经变压器副边绕组 S1、S2、S3的电流 is1、is2、is3也都为 0。开关管寄生电容

Coss1和 Coss2开始充放电。 

模态 2(t1-t2)：t1时刻，Lm上的电压开始被副边输出电压箝位，iLr大于 iLm，两者的差

值 ip流过理想变压器的原边。此时副边二极管 D11、D13、D22、D31和 D33开通。由于 Lm

两端电压被输出电压箝位，Lm将不再参与谐振直至电压箝位消失。 

模态 3(t2-t3)：t2时刻，开关管寄生电容 Coss1和 Coss2充放电结束，iLr流过开关管寄生

二极管 D1，为 Q1的 ZVS开通创造了条件。 

模态 4(t3-t4)：t3时刻，开关管 Q1ZVS开通。iLr流过开关管 Q1，不再通过 D1续流。 

模态 5(t4-t5)：t4时刻 iLr和 iLm相等，ip=0，此时不再有电流流经变压器副边，电路工

作于断续模式。之前模态中导通的二极管 D11、D13、D22、D31和 D33反偏。励磁电感 Lm

不再受副边电压箝位，与 Lr、Cr共同参与谐振，直至 t5时刻 Q1关断。 

此后半个周期中（t5-t0）电路的工作状态与此前半个周期类似，不同的是 Q2将先开

通再关断。 

当开关频率高于谐振频率时，电路工作于连续模式，图 2.11 是电路在连续模式下的

稳态工作波形，图 2.12是各模态对应的等效电路。 

连续模式时电路的具体工作模态分析如下： 

模态 1(t0-t1)：t0时刻，原边开关管 Q2关断，开关管寄生电容 Coss1和 Coss2开始充放电。

此时 ip为负，副边二极管 D12、D21、D23、D32和 D34导通。 

模态 2(t1-t2)：t1时刻，开关管寄生电容 Coss1和 Coss2充放电结束，iLr流过开关管寄生

二极管 D1，为 Q1的 ZVS开通创造了条件。 

模态 3(t2-t3)：t2时刻，开关管 Q1ZVS 开通。iLr流过开关管 Q1，不再通过 D1续流。

由于谐振腔输入电压的变化，iLr在该模态内反向。 

模态 4(t3-t4)：t3时刻，iLm=iLr，ip=0。此后 ip方向发生改变，副边二极管 D12、D21、

D23、D32和 D34关断，D11、D13、D22、D31和 D33开通。 

t4时刻，开关管 Q1关断，此后半个周期中（t4-t0）电路的工作状态与此前半个周期类

似，不同的是 Q2将先开通再关断。 
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图 2.11 电流连续模式稳态工作波形 
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模态 3                                               模态 4 

图 2.12 电流连续模式等效电路图 

2.2.3 副边整流拓扑等效简化 

LLC 电路由于其诸多优势目前已得到了广泛应用，许多文献对其工作原理和设计方

法进行了阐述。文献[126]详细分析了 LLC 拓扑的几种工作模态，通过仿真拟合得到了电

路直流增益曲线，并将将电路的性能与不对称半桥电路进行了比较；文献[132]对电路工作

状态进行分析，通过电路的软开关条件及保持时间等限制因素得到了 LLC 拓扑的优化设

计方法，优化了电路的损耗；文献[133]在时域对 LLC 电路进行分析，得到了电路的直流

增益曲线，相对于频域分析的方法提高了电路分析的精确度，进而提出了普适的优化设

计流程；文献[134]运用基波等效(FHA)的方法得到交流等效电路及电路直流增益的解析表

达式，通过分析软开关限制条件和磁集成的实现提出了详细的电路设计流程。但这些文

献中的分析过程和优化设计方法均基于电路输出为一路的情况，而本文中变流器副边采

用了多路输出均流整流拓扑，因此电路设计过程中需要对电路的副边进行简化，将多路

输出等效为一路 

进行副边整流拓扑等效和简化时，可以将变压器原边的 LLC 拓扑等效为交流电流源，

依据电路副边的工作状态划分工作模态，电路的各个工作模态等效电路图如图 2.13 所示。 
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模态 I                                     模态 II (模态 IV)                                          模态 III 

图 2.13原边简化为电流源后各模态等效电路 

不妨设变压器的三个副边绕组匝数相同，因此三个变压器副边绕组的电压也相同，

即 Vs1=Vs2=Vs3。如前文所述，电容 Cb1、Cb2和 Cb3容量足够大，电容两端的电压可以视

为直流电压。模态 I中，二极管 D11、D13、D22、D31和 D33导通，根据基尔霍夫电压定律，

可得式(2.4)，同理，在模态 III中，二极管 D12、D21、D23、D32和 D34导通，根据基尔霍

夫电压定律，可得式(2.5)。式(2.4)和式(2.5)联立，可以解得 Vs1、Vs2、Vs3和 Vcb1、Vcb2、

Vcb3，它们分别如式(2.6)和(2.7)所示。 
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变压器绕组两端的负载可以用大小相等的电压源代替，如图 2.14 所示。由于三个副

边绕组的电压相等，因此可以将三个变压器副边绕组等效为一个变压器副边绕组，如图
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2.15 所示。将三个变压器副边绕组等效为一路后，电路原边 LLC 拓扑就能够参照已有的

电路优化方法设计[135, 136]。 

                                                             

图 2.14 变压器绕组两端负载用电压源等效 图 2.15 三路变压器副边绕组等效为一路 

2.2.4 输出均流范围推导 

前文的电路均流原理一节中提到，在模态 I 中 S2和 S3互相串联，-is2等于 is3；在模

态 III中 S1和 S2互相串联，is1等于-is2，这也是本文提出的副边整流拓扑能够实现多路输

出均流的先决条件。在模态 I中 S2和 S3互相串联，要求模态 I中如图 2.16（a）中所示的

Vx1点电位满足式(2.8)的要求，否则 D21或 D34将导通，-is2与 is3不再相等。类似的，模态

III中如图 2.16（b）所示的 Vx2点电位需满足式(2.9)的要求。在模态 I中，Vx1可通过通过

式(2.10)求得，同理模态 III中，Vx2可通过式(2.11)求得。式(2.8)、(2.9)、(2.10)和(2.11)联

立，可以解出电路输出均流的充分必要条件，如式(2.12)所示。 

             

(a) Vx1 in mode I                                              (b) Vx2 in mode III 

图 2.16 输出均流范围推导 
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驱动器的输出电压具有一定的变化范围，而在电路实际使用过程中，四路 LED 负载

是随机连接至输出端口的，因此每一路输出的电压是随机的。定义四路输出电压中最小

值为 min{Voi}，最大值为 max{Voi}，该最小值和最大值可能出现在驱动器的任意一路输

出。若式(2.12)中大于号左边的变量都取最小值而大于号右边的变量都取最大值，则式

(2.12)恒成立。此时式(2.12)可以简化为式(2.13)。显然，当电路的输出电压满足式(2.13)时，

驱动器的各路输出必然均流，因此式(2.13)为电路输出均流的充分条件。但式(2.12)简化

为式(2.13)的条件：大于号左边的变量都取最小值而大于号右边的变量都取最大值实际上

不可能发生，因此式(2.13)并不是电路均流的必要条件，某些在此范围外的情况也可以实

现四路输出的均流。 

 oi oi3min{V } 2max{V }>  (2.13) 

将驱动器的最高输出电压记为 Volim，驱动器的输出均流范围可以用图 2.17表示。图

2.17中，将电路实际工作时的输出电压最大值 max{Voi}和驱动器的最高输出电压 Volim的

比例定义为横坐标，将电路实际工作时的输出电压 Voi和最高输出电压 Volim的比例定义

为纵坐标。红线表示 Voi=max{Voi}，蓝线表示 Voi=2/3max{Voi}，由红线和蓝线包围形成

的区域 I表示 max{Voi}>Voi>2/3max{Voi}，这也是驱动器输出均流的充分条件。蓝线以下

的区域 II 则不能保证驱动器的输出均流。电路实际工作时，max{Voi}是确定的，例如

max{Voi}等于 80%Volim时，电路的工作状态如绿色竖直线段所示，此时若其它三路的输

出电压均在区域 I 内的实线线段范围内，则能够保证四路输出均流。若其它三路的输出

电压落在区域 II的虚线范围内，则无法确保电路的四路输出均流，此时需要根据式(2.12)
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来判断电路输出是否均流。根据图 2.17可知当电路的最大输出电压 max{Voi}一定时，电

路的输出均流范围。需要注意的是，利用电容电荷直接交换的均流方法构建的最少均流

电容器的多路输出整流拓扑，其均流范围对于如图 1.30 所示的电容电荷间接交换的整流

结构，输出均流范围有类似的计算结果。 

 

图 2.17 四路输出 LED驱动器均流范围 

2.2.5 实验结果 

为验证前文的理论分析，制作了一台四路输出，每路输出电流 350mA，输出电压

50-100V，输入电压 400V的样机进行试验验证，表 2.2为样机主要参数。 

表 2.2 样机主要参数 

Parameters Parameters 

fr 67 kHz Lr 257 uH 

Np:Ns1:Ns2:Ns3 33:13:13:13 Cr 22 nF 

Lm 803 uH C1, C2, C3 1 uF 

图 2.18为副边使用本文提出的最少均流电容器的多路输出整流拓扑，原边采用 LLC

拓扑的四路样机原理图。采样电阻 Rs 检测流过四路 LED 模块的总电流，反馈电路将电

流采样信号与基准值 Iref比较，通过采用 PFM 控制的 L6599 芯片调节原边电路的开关频

率实现输出电流恒定。每路输出均具备开路保护的功能，若某一路 LED 模块开路，由于

采用恒流控制，对应的输出电容上电压将会升高，当电容两端电压超过设定的最高输出
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电压时，会触发晶闸管将这一路 LED 负载短路，同时短路后的电流也将通过 Rs 采样进

入反馈环以保证其余负载的输出电流不变。 

 

图 2.18 采用电容器数量最少整流结构的 LLC样机原理图 

为验证电路的均流能力，两路输出分别串联不同数目的 LED 模拟输出电压不等时的

情况。图 2.19 中，其中 Vo1=100V，Vo2=86V，Vo3=64V，Vo4=50V，各路输出电流均为

350mA。尽管四路输出电压各不相同，电路仍能保证四路输出的均流。 

 

图 2.19 四路 LED输出电压及输出电流波形 
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图 2.20 为电路工作于连续模式和断续模式下的变压器的原边绕组电流及三个副边绕

组电流。图中可以看到电路的工作波形与理论分析一致，变压器副边绕组电流大小相等，

从而实现了各路输出的均流。 

 

（a）连续模式                                                                  （b）断续模式 

图 2.20 变压器原副边电流波形 

表 2.3列出了一些特定情况下电路的输出电压和输出电流情况，可以看到当电路工作

于输出均流范围内（区域 I）时，电路各路输出能够保证精确均流，当电路工作于输出均

流范围外（区域 II）时，需要对电路的均流条件进行验证，此时电路的输出仍有可能保

持均流。 

表 2.3 特定输出状态下输出电压及输出电流情况 

Case VO1(V) VO2(V) VO3(V) VO4(V) ILED1(mA) ILED2(mA) ILED3(mA) ILED4(mA) Region 

A 99.7 99.6 99.6 99.8 340 339 340 340 I 
B 49.8 49.7 49.6 49.7 340 339 340 340 I 
C 79.1 55.1 55.1 55.0 340 339 340 340 I 
D 55.1 79.1 55.1 55.0 340 339 340 340 I 
E 84.9 55.1 55.1 55.0 340 339 340 340 II 
F 55.5 84.5 55.6 55.6 366 311 366 366 II 

图 2.21 给出了变流器启动时输出均流性能，图中 Itotal为四路输出电流之和。由于四

路输出电压有所差别，电路的启动过程可以分为三个阶段。Ts1至 Ts2时间段内，电路给

输出电容充电，由于尚未达到 LED 模块的开通电压，此时没有电流流过 LED 模块。在

Ts2时刻，导通压降最小的一路 LED 开始有电流流过，流过四路 LED 模块的总电流也开
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始上升，其它各路输出电容继续充电过程。Ts3时刻，各路 LED模块内的总电流达到设定

值，电流反馈环开始工作，输出总电流恒定，各路输出电流相等。 

 

图 2.21 变流器启动时输出电压和输出电流波形 

图 2.22为变流器开路保护时的输出电压及输出电流波形。在 To1时刻，某串 LED负

载开路时，由于对应输出电容上的电压还不能触发开路保护，流过其它三路 LED 负载的

电流之和为设定的输出电流基准值。开路保护电路工作后将开路的 LED 负载旁路，流过

其它三路 LED 负载的电流也回到原有的工作状态。图 2.22 中，To1时刻第二路负载开路

时，不再有电流流过 LED2。由于采样输出总电流进行反馈，流过其它三路 LED 负载的

电流之和为设定的输出电流基准值，因此该时间段内流过其它三路 LED 负载的电流值将

为正常情况下的 4/3。此时，第二路负载开路，由副边整流拓扑的均流特性，输出电容

Co2将被与其它各路 LED负载相同的电流充电，两端电压上升，当 Vo2上升至设计的过压

保护值 Vomax时，将触发开路保护电路，旁路开路的第二路负载 LED2，旁路后的电流也

将流过电流采样电阻，此时四路电流都将被采样和反馈。由于 LED2被旁路，流过 LED

负载的总电流变为正常情况下的 3/4。剩余的三路 LED 负载由于整流拓扑的均流作用仍

保持各路输出电流相等。 
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图 2.22 变流器开路保护时输出电压和输出电流波形 

2.3 本章小结 

一个电容器的充放电电荷平衡只能实现两路输出的精确均流，若不依靠额外的磁性

元件，需要借助电容间的电荷交换实现多路输出的均流。现有的技术方案中，随着输出

路数的增加，电容器和整流二极管的数量都将大大增加。因此，本文提出了基于隔直电

容充、放电电荷平衡原理及电容电荷直接交换的均流方法，构建了使用最少均流电容器

的多路输出整流拓扑，该拓扑适用于原边电路可以等效为交流电流源的拓扑。该整流拓

扑中，均流电容在开关周期的正负半周内，不仅分别与相邻的两路 LED 负载相连，实现

这两路负载的精确均流，还分别与相邻的均流电容串联，依靠电容电荷的直接交换，实

现与其它负载间的精确均流。由于电容电荷的直接交换，所需的电容器和整流二极管数

量都大大减少，降低了生产成本。 

本章第二节中对多路输出 LED驱动器的原边拓扑进行了筛选，优选了 LLC拓扑作为

电路原边拓扑。在此基础上，通过分析四路输出 LED 驱动器的工作过程，将多路 LED

负载等效为一路，简化了原边拓扑的设计。同时文中还推导了四路输出 LED 驱动器的输

出均流范围。实验结果验证了理论分析的正确性，在电路的均流范围内，电路能够实现

多路输出的精确均流。 
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第三章 电容均流多输出四元件（LLCC）谐振拓扑及其控制策略 

3.1 LLCC多路均流 LED驱动器 

由第二章的分析可知，流过变压器副边的电流都将流过用于均流的电容即电容 Cb1、

Cb2 和 Cb3，因此这三个电容都具有很大的电流纹波。在电容选择时需要选取寄生电阻

（ESR）小的电容，以获得较高的效率，通常选取和原边谐振电容相同材质的电容。第

二章的实验中选取的是金属化聚丙烯介质（MKP）电容。同时该电容还具有较高的电压

应力，若选取容量很大的电容，电容器的体积很大，而且成本很高。本节中，将隔直电

容与谐振电容复用，提出了 LLCC 拓扑，减小了隔直电容容量，并进一步分析了隔直电

容减小后电路的简化等效过程及电路直流增益。 

3.1.1 工作原理分析 

将与变压器副边绕组相连的电容容量减小后，该电容也将参与到电路的谐振过程中，

电路原边的 LLC 拓扑与电路副边参与谐振的电容共同构成了 LLCC 谐振变流器。图 3.1

所示为四路输出的 LLCC 谐振变流器原理图，电路结构与利用隔直电容充放电平衡和电

荷交换实现多路输出均流的 LLC四路输出 LED驱动器类似，但处于副边的电容容量较小，

将参与电路的谐振过程。 

与 LLC 拓扑类似，LLCC 电路的工作状态也可以依据开关频率与谐振频率之间的关

系，分为断续模式和连续模式，当电路的开关频率低于电路的谐振频率时，电路工作于

电流断续模式，反之当电路的开关频率高于电路的谐振频率时，电路工作于电流连续模

式。需要注意的是，LLCC 电路的谐振频率与 LLC 拓扑有所区别，相关内容将在后续章

节进行探讨。 

图 3.2和图 3.3分别为电路工作于电流断续模式时的稳态工作波形和各模态等效电路

图。由于副边电容容量的减小，与 2.2节中的驱动器不同，图 3.2中副边电容上的电压不

再为直流电压，而是直流电压叠加一交流分量。 
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图 3.1 四路输出 LLCC多路 LED驱动器 

 

图 3.2 电流断续模式稳态工作波形 
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模态 1                                                   模态 2                                             模态 3 

 

模态 4                                                 模态 5 

图 3.3 电流断续模式等效电路图 

断续模式时电路的具体工作模态分析如下： 

模态 1(t0-t1)：t0时刻，原边开关管 Q2关断，由于电路工作于断续模式，此时流经励

磁电感 Lm的电流 iLm与流经谐振电感 Lr的电流 iLr相等，流经理想变压器原边的电流 ip为
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0。由于开关管 Q2关断，iLm与 iLr开始对开关管寄生电容 Coss1和 Coss2充放电。该模态内

流经变压器副边绕组 S1、S2、S3的电流 is1、is2、is3都为 0，副边电容 Cb1、Cb2和 Cb3上的

电压 vCb1、vCb2和 vCb3在该模态内保持不变，Cb1、Cb2和 Cb3不参与原边电路谐振。 

模态 2(t1-t2)：t1时刻，Lm两端电压开始被副边输出电压箝位，iLr大于 iLm，两者的差

值 ip流过理想变压器的原边。此时副边二极管 D11、D13、D22、D31和 D33开通。由于 Lm

被输出电压箝位，Lm将不再参与谐振直至电压箝位消失。该模态内 is1、is3大于零，is2小

于零，因此 Cb1和 Cb3上的电压 vCb1和 vCb3开始升高，Cb2上的电压 vCb2开始下降，Cb1、

Cb2和 Cb3开始参与电路的谐振过程。 

模态 3(t2-t3)：t2时刻，开关管寄生电容 Coss1和 Coss2充放电结束，vds1等于 0，vds2等

于输入电压。iLr通过开关管寄生二极管 D1续流，为 Q1的 ZVS开通创造了条件。 

模态 4(t3-t4)：t3时刻，开关管 Q1ZVS开通。iLr流过开关管 Q1，不再通过 D1续流。 

模态 5(t4-t5)：由于开关频率低于谐振频率，t4时刻 iLr和 iLm相等，ip等于 0，此时不

再有电流流经变压器副边，电路工作于断续模式。之前模态中导通的二极管 D11、D13、

D22、D31和 D33反偏。is1、is2、is3均为 0，副边电容 Cb1、Cb2和 Cb3不再参与电路谐振，

它们的电压 vCb1、vCb2和 vCb3保持不变。励磁电感 Lm不再受副边电压箝位，与 Lr、Cr共

同参与谐振，直至 t5时刻 Q1关断。 

此后半个周期中（t5-t0）电路的工作状态与此前半个周期类似，不同的是 Q2将先开

通再关断。 

图 3.4和图 3.5分别为电路工作于电流连续模式时的稳态工作波形和各模态等效电路

图。由于副边电容容量的减小，与 2.2节中的驱动器不同，图 3.4中副边电容上的电压不

再为直流电压，而是直流电压叠加一交流分量。 
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图 3.4 电流连续模式稳态工作波形 

 

模态 1                                                     模态 2 
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模态 3                                                 模态 4 

图 3.5 电流连续模式等效电路图 

连续模式时电路的具体工作模态分析如下： 

模态 1(t0-t1)：t0时刻，原边开关管 Q2关断，流经谐振电感 Lr的电流 iLr开始对开关管

寄生电容 Coss1和 Coss2充放电。由于开关频率高于谐振频率，此时 ip为负，副边二极管

D12、D21、D23、D32和 D34导通。该模态内 is1、is3小于零，is2大于零，因此 Cb1和 Cb3上

的电压 vCb1和 vCb3下降，Cb2上的电压 vCb2升高。 

模态 2(t1-t2)：t1时刻，vds1等于 0，vds2等于输入电压，开关管寄生电容 Coss1和 Coss2

充放电结束。iLr通过开关管寄生二极管 D1续流，为 Q1的 ZVS开通创造了条件。 

模态 3(t2-t3)：t2时刻，开关管 Q1ZVS开通。iLr流过开关管 Q1，不再通过 D1续流。 

模态 4(t3-t4)：t3时刻，iLm与 iLr相等，ip等于零。此后 ip方向发生改变，副边二极管

D12、D21、D23、D32和 D34关断，D11、D13、D22、D31和 D33开通。 

t4时刻，开关管 Q1关断，此后半个周期中（t4-t0）电路的工作状态与此前半个周期类

似，不同的是 Q2将先开通再关断。 

3.1.2 副边整流拓扑等效简化 
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由于副边电容 Cb1、Cb2和 Cb3容量较小，在副边整流拓扑简化等效时，Cb1、Cb2和

Cb3不能视为直流电压源，因此副边整流拓扑简化等效过程与 2.2.3节中有所不同。 

进行副边整流拓扑等效和简化时，可以将变压器原边等效为交流电流源，依据变压

器副边电路的工作状态划分工作模态，各个工作模态等效电路如图 3.6所示。 

 

模态 I                                     模态 II (模态 IV)                                          模态 III 

图 3.6 原边简化为电流源后各模态等效电路 

与 2.2.3 节中相同，仍假设变压器的三个副边绕组匝数相同，因此三个变压器副边绕

组的电压也相同，即 vs1（t）=vs2（t）=vs3（t）。模态 I 中，二极管 D11、D13、D22、D31

和 D33导通，根据基尔霍夫电压定律，可得式(3.1)，同理，在模态 III 中，二极管 D12、

D21、D23、D32和 D34导通，根据基尔霍夫电压定律，可得式(3.2)。 

 1 1 1

2 33 3 2

( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( )
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 (3.2) 

根据电路的对称性，模态 1和模态 3持续的时间相同，不妨设其时间为 DTs，则 vs1

（t）、vs2（t）和 vs3（t）在各自模态内的平均值可用 Vs1、Vs2 和 Vs3 表示，如式(3.3)

所示。由于变压器的伏秒平衡，vs1（t）、vs2（t）和 vs3（t）在模态 1和模态 3内的平均

相等。同时由于变压器的副边绕组匝数相同，因此 Vs1=Vs2=Vs3。 
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 (3.3) 

将式(3.1)和(3.2)在各自模态内求取平均值并将式(3.3)中结果代入，可得副边绕组电

压的平均值 Vs1、Vs2、Vs3以及电容 Cb1、Cb2、Cb3上电压平均值 VCb1、VCb2、VCb3与各路

输出电压之间的关系，如式(3.4)和(3.5)所示。 

 

1 2 3 4

1 2 3
1 2 3 4

;
6

.
6

o o o o

s s s
o o o o

V V V V

V V V
V V V V

+ + +
= = =  + + +−


 (3.4) 

 

1 2 3 4
1

3 4 1 2
2

4 1 2 3
3

5
6

2
5

6

o o o o
cb

o o o o
cb

o o o o
cb

V V V VV

V V V VV

V V V VV

− − − = −


+ − − =


− − − =

 (3.5) 

将电容 Cb1、Cb2和 Cb3两端的电压分解为直流和交流两个部分，其中直流部分为电

容上的平均电压，可以使用直流电压源进行替代，他们的数值分别为 VCb1、VCb2和 VCb3，

交流部分仍然使用 Cb1、Cb2和 Cb3进行表示，等效后的电路图如图 3.7所示。为简化分析，

图中将各变压器绕组两端电压和对应的交流电容两端的电压分别记为 Vs1’、Vs2’和 Vs3’。 

 

图 3.7 电容两端电压分解为直流交流两个部分的等效电路图 
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由于各路输出电压以及各电容上电压的直流分量均为直流电压，所以 Vs1’、Vs2’和

Vs3’均为方波，并且它们的幅值等于副边绕组电压的平均值 Vs1、Vs2和 Vs3，因此他们的

幅值相等即 Vs1’=Vs2’=Vs3’。可以将各个变压器副边绕组的负载使用方波电压源 Vs1’、Vs2’

和 Vs3’进行替代，如图 3.8所示。由于用于均流的电容 Cb1、Cb2和 Cb3的容量相等，所以

三个变压器副边绕组可以等效为一个变压器副边绕组，如图 3.9所示。 

                                                     

图 3.8 负载用方波电压源等效电路图 图 3.9 三路变压器副边绕组等效为一路 

3.1.3 电路直流增益推导 

根据图 3.9，多路输出 LLCC 谐振变换器可等效为单路输出 LLCC 谐振变换器。与

LLC 电路类似，本文将使用基波等效简化电路的分析[137-142]。首先，需要推导出交流等

效电路，定义 Vo=(Vo1+Vo2+Vo3+Vo4)/6，Ro=Vo/Io。根据式(3.6)，可推导出交流等效阻抗

Rac，如式(3.7)所示。将 Cb’和 Rac等效到变压器的原边，可得如图 3.10所示的交流等效电

路。根据交流等效电路，可得如式(3.8)所示的电路直流增益。本文中 LED 驱动器采样输

出电流进行反馈，为恒流输出，因此输出电流不变而输出电压是可变的。这意味着不同

的输出电压下，交流电阻 Rac不同，电路的品质因数也随之发生变化。图 3.11 是 LLCC

电路在恒流输出状态下的直流增益曲线（各交点连线）求解过程。图中，实线表示给定

输 LED 电流时，输出电压不同使得交流电阻 Rac不同时电路的直流增益，虚线表示不同

输出电压下电路的直流增益。实线和虚线的交点表示在某输出电压及对应交流电阻(用相

同颜色表示)下电路的实际工作点，此时电路的输出电流为输出电压与交流电阻的比值。

由各交点构成的连线就是 LLCC电路在恒流输出状态的直流增益曲线。 
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图 3.10 交流等效电路 
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图 3.11 输出电压不同时电路的增益曲线 
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不同交流电阻 Rac下的直流增益曲线在谐振频率 fr处增益均相同，在此谐振频率下，

如图 3.10 所示的谐振腔的输出阻抗为 0，由此可以解得电路的谐振频率。一般情况下，

变压器的励磁电感 Lm较大，在计算时可以忽略，此时该谐振频率约等于 Lr，Cr和 Cb’/n2

的谐振频率，该谐振频率如式(3.9)所示。在实验样机参数下（如表 3.1所示），电路的准

确谐振频率为 71.82kHz，近似计算得到的谐振频率为 70kHz。 

 

2

1
'2

'

r
r b

r
r b

f
C CL

n C C
π

=
⋅⋅ ⋅
+

 (3.9) 

若 Cb’/n2远远大于 Cr，Cb’/n2对变换器谐振频率 fr的影响可以忽略，此时 fr与传统的

LLC变流器相同，为 Lr和 Cr的谐振频率，即 2.2节中的四路输出 LED驱动器的谐振频率。

为了减小电容器的体积，降低电路生产成本，Cb不宜选取得过大。当电路的谐振频率一

定时，Cr和 Cb会共同影响电路的谐振频率，Cb取值很小，意味着 Cr的取值较大，会增

加 Cr的体积。同时若 Cr很大 Cb很小，从电路结构上看，电路类似于 SRC拓扑，失去了

LLC拓扑的优点。 

得到电路的谐振频率及直流增益后，与 LLC 电路的优化设计过程类似，通过电路的

直流增益选择适的变压器原副边匝比，通过谐振频率以及电路的开关频率变化范围，可

以确定谐振腔中元件的参数[143]。 

3.1.4 实验结果 

为验证前文的理论分析，制作了一台四路输出，每路输出电流 350mA，输出电压

50-100V，输入电压 400V的样机进行试验验证，图 3.12为选取不同的副边电容容量时样

机照片对比，图中可以看出选取较小的 Cb1、Cb2、Cb3能够显著减小电容器的体积。 

          

（a）Cb1、Cb2、Cb3为 1uF                                        （b）Cb1、Cb2、Cb3为 100nF 

图 3.12 副边选取不同容量时样机对比 
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表 3.1 为样机主要参数。相对于 2.2 节中样机，本台样机减小 Cb1、Cb2、Cb3容量的

同时增加了原边谐振电容 Cr的容量，谐振频率基本保持不变。 

表 3.1 四路输出 LLCC样机主要参数 

Parameters Parameters 

fr 70 kHz Lr 256 uH 

Np:Ns1:Ns2:Ns3 33:13:13:13 Cr 33 nF 

Lm 803 uH Cb1, Cb2, Cb3 100 nF 

为验证电路的均流能力，四路输出分别串联不同数目的 LED 模拟输出电压不等时的

情况。图 3.13中，Vo1=99V，Vo2=85V，Vo3=63V，Vo4=50V，四路 LED负载的的电流均

为 350mA。 

 

图 3.13 四路 LED输出电压及输出电流波形 

 

（a）断续模式 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                           第三章 电容均流多输出四元件（LLCC）谐振拓扑及其控制策略 

58 

 
（b）连续模式 

图 3.14 开关管软开关波形 

图 3.14 为电路分别工作于断续模式和连续模式下的开关管软开关波形。不论电路工

作于何种模式，均能实现开关的 ZVS开通。 

 

（a）断续模式 
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（b）连续模式 

图 3.15 变压器原副边绕组电流波形 

图 3.15 为电路分别工作于连续模式和断续模式时的变压器原副边绕组电流波形，流

过副边绕组 S1、S2和 S3的电流幅度和相位均保持一致，从而保证了四路输出的均流。 

变压器副边绕组两端的电压及副边电容 Cb1、Cb2、Cb3两端的电压如图 3.16所示。由

于 Cb1、Cb2、Cb3容量较小，它们不仅具有直流分量，同时还具有开关频率纹波。图中还

给出了 vs1与 vCb1之和的波形，由于包含了电容上电压的直流分量，因此它是具有直流分

量的方波。 

 

（a）断续模式 
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（b）连续模式 

图 3.16 变压器副边绕组及副边电容电压波形 

图 3.17（a）、（b）分别为输出电流为额定值，输出电压从 Vomin变化为 Vomax时四

路输出 LLCC样机和四路输出 LLC样机的效率曲线。图中可以看出，虽然副边 Cb1、Cb2、

Cb3容量较小，采用 LLCC拓扑样机的变换效率与 LLC样机的变换效率几乎相同。 

 
（a）LLCC四路输出样机                                              （b）LLC四路输出样机 

图 3.17 输出电压变化时样机效率曲线 

3.2 不对称 PWM控制 LLCC谐振型双路 LED驱动器 

传统的 LLC 谐振型电路通常采用脉冲频率调制（PFM），电路的负载变轻时，电路

的开关频率会提高，这不利于电路轻载时效率的提高。由于 LED 驱动器为恒流输出，在

额定电流下负载的变化意味着输出电压的变化，相对于恒压输出的变流器，其直流增益

的变化更为明显。当驱动器输出电压较低时，驱动器的直流增益减小，因此电路的开关

频率将大大提高，这会增加电路的开关损耗和驱动损耗，导致变流器效率下降[144-149]。此

外，在有调光需求的应用场合，输出电压变化的同时，输出电流的减小会使电路等效直
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流输出电阻增加，进一步提高电路的开关频率。当所需要的开关频率高于设定的电路开

关频率上限时，电路将进入间歇工作的模式（Burst 模式，也称为打嗝模式，电路将在远

大于开关频率的低频周期中，一段时间内工作，对负载输出能量，另一段时间内停止工

作，以减小电路的输出能量）。这不仅会影响变流器的效率，还会带来 LED 闪烁和驱动

器噪音的问题。同时 Burst模式还会使控制回路补偿变得更加困难，一些实际产品中会在

轻载时切换控制环，以得到稳定的控制性能，这增加了电路的设计难度和制造成本。 

针对输出电压和输出电流调节范围均较宽的应用场合，由于位于副边的电容能够消

除变压器励磁电流的直流分量，本文提出了采用不对称 PWM 控制的 LLCC 谐振型变流

器，提高电路轻载时的效率。 

3.2.1 工作原理分析 

本文所提出的不对称 PWM控制 LLCC谐振型双路 LED驱动器原理图如图 3.18所示。

变流器采用恒频 PWM控制，上管 Q1与下管 Q2驱动信号互补。变压器副边采用了 1.3节

中利用电容充放电平衡实现两路共地输出均流的整流拓扑。与 3.1节中的普通 LLCC谐振

型变流器类似，副边用于实现两路输出均流的电容 Cb取值不大，因此会参与电路原边的

谐振过程。 

 

图 3.18 不对称控制 LLCC谐振型双路 LED驱动器 

电路工作的稳态波形图和各工作模态等效电路分别如图 3.19和图 3.20所示。 
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图 3.19 电路稳态工作波形 

 

模态 1（t0-t1）                                                    模态 2（t1-t2） 

 

模态 3（t2-t3）                                                    模态 4（t3-t4） 

 

模态 5（t4-t5）                                                    模态 6（t5-t6） 

t1 t3

Gate1 Gate2

iLr

ip

iLm

vds1 vds2

t0 t2 t4t5t6t7 t0

vS

vCb1

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                             多输出 LED驱动器的无源精确均流方法研究 

63 

 

模态 7（t6-t7）                                                    模态 8（t7-t8） 

图 3.20 各模态等效电路图 

与普通的不对称半桥电路不同，本电路中 Cr和 Cb的容量不大，电路的谐振频率与

3.1 节中所述相同。与传统不对称半桥电路中开关频率远远高于谐振频率情况不同，本电

路的开关频率略高于谐振频率。当电路工作于最大占空比（0.5）时，该不对称 PWM 谐

振型 LLCC变流器工作状态与 3.1中所述的 LLCC变流器在连续模式时的工作状态相同，

当占空比小于 0.5时，电路的工作过程与 3.1中所述的 LLCC变换器工作于电流连续模式

时类似。  

输出端的电容 Co1和 Co2很大，在一个开关周期内两路输出电压几乎保持不变，在模

态分析中将两路输出等效为电压源 Vo1和 Vo2，电路的具体工作模态分析如下： 

模态 1（t0-t1）：t0时刻，原边开关管 Q2关断，流经谐振电感 Lr的电流 iLr开始对开

关管寄生电容 Coss1和 Coss2充放电。由于开关频率高于谐振频率，此时 ip仍为负，副边二

极管 D2和 D3导通，电路对第二路负载 Vo2输出能量，此时副边电流对 Cb放电，vCb下降。 

模态 2(t1-t2)：t1时刻，vds1等于 0，vds2等于输入电压，开关管寄生电容 Coss1和 Coss2

充放电结束。iLr通过开关管 Q1的寄生二极管 Dq1续流，为 Q1的 ZVS开通创造了条件。 

模态 3(t2-t3)：t2时刻，开关管 Q1ZVS开通。iLr流过开关管 Q1，不再流过 Dq1。 

模态 4(t3-t4)：t3时刻，iLm与 iLr相等，ip等于零。此后 ip向正方向流动，副边二极管

D2和 D3关断，同时 D1和 D4开通。电路对第一路负载 Vo1输出能量，此时副边电流对 Cb

充电，vCb上升。 

模态 5(t4-t5)：t4时刻，Q1关断，流经谐振电感的电流 iLr开始对开关管寄生电容 Coss1

和 Coss2充放电。由于开关频率高于谐振频率，电路副边的工作状态此时不发生改变。 

模态 6(t5-t6)：t5时刻，Coss1和 Coss2充放电过程结束，iLr通过开关管 Q2的寄生二极管

Dq2续流，为 Q2的 ZVS开通创造了条件。 
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模态 7(t6-t7)：t6时刻，开关管 Q2ZVS开通。iLr流过开关管 Q2，不再流过过 Dq2。 

模态 8(t7-t0)：t7时刻，iLm与 iLr在此相等，ip等于零。此后 ip向负方向流动，副边二

极管 D1和 D2关断，同时 D2和 D3开通。电路对第二路负载 Vo2输出能量，此时副边电流

对 Cb放电，vCb下降。 

由于电路采用了不对称 PWM控制，上管 Q1与下管 Q2的驱动信号互补，电路的占空

比 D≤0.5，因此与 3.1节中的采用 PFM控制的 LLCC谐振电路正负半周工作状态完全对

称不同，该电路正负半周的工作状态不完全相同。例如电路对输出 Vo1和 Vo2输出能量的

时间有所差别，对 Vo1输出能量的时间（t3-t7）相较于对 Vo2输出能量的时间（t7-t0及 t0-t3）

的时间更短，这会引起副边用作均流的电容 Cb两端电压的直流分量；开关管 Q1和 Q2关

断时流过 Lr的电流 iLr的数值也有所差别，Q1开通前 iLr的绝对值小于于 Q2开通前 iLr的绝

对值，因此 Q1的 ZVS 开通相对更难实现，为保证上管的 ZVS开通，应合理设计变压器

的励磁电感，同时保证上管开通前的死区时间，后续章节中将分析和验证这些差别。 

该电路实现两路输出均流的原理与 1.3节所述的利用单个电容器的充放电电荷平衡实

现两路输出均流的原理相同，利用电容 Cb在一个开关周期内的充放电电荷平衡，两路输

出能够实现精确均流，具体的均流原理此处不再赘述。 

3.2.2 谐振电容电压应力计算 

由于采用了不对称控制，原边谐振电容 Cr的电压应力与 LLCC 谐振变流器有所不同。

计算原边谐振电容 Cr的电压应力时，忽略开关管的寄生电容及上下管之间的死区时间，

谐振腔的输入可等效为一方波电压源，等效后电路的原理图如图 3.21 所示。根据基尔霍

夫电压定律，谐振电容两端的电压 vCr可用输入电压 vin、谐振电感两端电压 vLr和变压器

原边绕组两端电压 vp表示，如式(3.10)所示。对式(3.10)进行开关周期平均，可得式(3.11)。

由于谐振电感和变压器原边绕组的伏秒平衡，vLr和 vp在一个开关周期的积分量为 0，同

时在一个开关周期内，上管导通时间为 DTs，该时间段内谐振腔两端电压为输入电压 Vin，

下管导通时间为（1-D）Ts，该时间段内谐振腔两端的输入电压为 0，因此原边谐振电容

两端电压的直流分量为 DVin。 
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图 3.21 输入端等效为方波电压源 

 Cr in Lr pv v v v= − −  (3.10) 

 
0 0 0 0

1 1 ( )
Ts Ts Ts Ts

Cr Cr in Lr p in
s s

V v dt v dt v dt v dt DV
T T

= = − − =∫ ∫ ∫ ∫  (3.11) 

流过原边谐振电容 Cr的电流等于流过谐振电感 Lr的电流 iLr，它由两部分组成，分别

是流过理想变压器原边的电流 ip和流过变压器励磁电感的电流 iLm。通常变压器的励磁电

感取值较大，将励磁电感电流 iLm忽略。变压器匝比为 n:1，流过理想变压器原边的电流

ip=is/n，而根据电路的均流原理可知，is在正半周（或负半周）内的开关周期平均值为输

出电流 Io，由此可近似得到原边谐振电容的电压纹波，如式(3.12)所示。 

 
7 7

3 3

1 1 1t t s
Cr p o s

t tr r r

iv i dt dt I T
C C n nC

∆ ≈ = =∫ ∫  (3.12) 

将原边谐振电容 Cr两端电压的直流分量与交流分量互相叠加，可得其电压应力，如

式(3.13)所示。 

 1 1
2 2

Cr Cr Cr in o s
r

v V v DV I T
nC

= + ∆ = +  (3.13) 

用于均流的副边电容 Cb两端的电压直流分量，受到占空比不对称和两路输出电压偏

差的共同影响。 

首先计算由于占空比不对称对 Cb电压直流分量的影响。假定电路的两路输出电压相

同，均为 Voeq，可以将两路输出合并为一路，合并后的副边等效电路如图 3.22 所示。副

边电路的工作状态共包含两个模态，一个模态中二极管 D1和 D4导通，另一个模态中二

极管 D2和 D3导通，两个模态的等效电路如图 3.23 所示。模态 I 对应于图 3.19 中的 t3-

t7），模态 II对应于图 3.19中的 t7-t0及 t0-t3。由于电路的不对称控制，两个模态持续的时

间不同，将模态 I持续的时间定义为 DpTs，在一个开关周期内所占的比例为 Dp，将模态

II持续的时间定义为 DnTs，在一个开关周期内所占的比例为 Dn，Dp+Dn=1。 
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图 3.22 两路输出电压相等时副边等效电路 

            

模态 I（DpTs）                                模态 II（DnTs） 

图 3.23 两路输出电压相等时副边等效模态图 

在模态 I和模态 II中根据基尔霍夫电压定律可得式(3.14)。由于变压器副边绕组的伏

秒平衡，可得
0

DpTs Ts
Sp Sn

DpTs
v dt v dt=∫ ∫ ，将式(3.14)代入，可得式(3.15)，化简后可得在两路输

出电压均等于 Voeq时，电容两端的平均电压如(3.16)所示。 

 
(0 )
( )

Sp oeq Cb p s

Sn oeq Cb p s s

v V v t D T
v V v D T t T

= + < <
 = − + < <

 (3.14) 

 0 0

0
0

DpTs Ts DpTs Ts
Sp Sn p s oeq Cb n s oeq Cb

DpTs DpTs

Ts
p s oeq n s oeq Cb

v dt v dt D T V v dt D T V v dt

D T V D T V v dt

+ = + − +

= − + =

∫ ∫ ∫ ∫

∫
 (3.15) 

 
0

1 Ts
Cb n oeq p oeq

s
v dt D V D V

T
= −∫  (3.16) 

当两路输出电压不等而模态 I与模态 II的时间相等时，根据 1.3的分析，易得 Cb上

的平均电压为（Vo2-Vo1）/2。 

当两路输出电压不等且模态 I与模态 II持续时间不等时，定义 Voeq为（Vo1+Vo2）/2，

根据图 3.24 所示的副边电路工作模态，可将式(3.14)、(3.15)和(3.16)分别重写为式(3.17)

(3.18)和(3.19)。 
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模态 1（DpTs）                                模态 2（DnTs） 

图 3.24 副边等效模态图 

 
1

2

(0 )
( )

Sp o Cb p s

Sn o Cb p s s

v v v t D T
v v v D T t T

= + < <
 = − + < <

 (3.17) 

 
1 2

0 0

1 2
0

0

DpTs Ts DpTs Ts
Sp Sn p s o Cb n s o Cb

DpTs DpTs

Ts
p s o n s o Cb

v dt v dt D T V v dt D T V v dt

D T V D T V v dt

+ = + − +

= − + =

∫ ∫ ∫ ∫

∫
 (3.18) 

 

1 2 1 2 1 2 1 2
2 1

0

2 1

1 ( ) ( )
2 2 2 2

2

Ts o o o o o o o o
Cb n o p o n p

s

o o
n oeq p oeq

V V V V V V V Vv dt D V D V D D
T

V VD V D V

+ − + −
= − = − − +

−
= − +

∫
 (3.19) 

根据式(3.19)可知，当两路输出电压不同时，电容 Cb上的直流电压为两路输出电压

相等而两模态维持时间不同和两路输出电压不等而两模态维持时间相等二者的叠加。 

与原边侧谐振电容 Cr的交流纹波分析类似，Cb上的交流纹波可表示为式(3.20)。 

 
7

3

1 1t
Cb s o s

tb b
v i dt I T

C C
∆ = =∫  (3.20) 

将 Cb的直流电压与交流纹波叠加，可得 Cb的电压应力，如式(3.21)所示。 

 2 1
1 1
2 2

Cb Cb Cb n o p o o s
b

v V v D V D V I T
C

= + ∆ = − +  (3.21) 

3.2.3 副边整流拓扑等效简化 

首先，与 3.1.2中类似，将电容 Cb两端电压的直流成分用直流电压源表示，而 Cb两

端电压的交流成分仍使用电容 Cb表征，等效后的副边电路如图 3.25所示。 
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图 3.25 vCb等效为直流成分与交流成分 

根据 3.2.2 中结论，Cb上电压的直流分量可表示为由占空比不对称引起的直流分量

（Vcb_d）和由两路输出电压之差（VCb_o）引起的直流分量两部分，如图 3.26（a）所示。

将由两路输出电压之差引起的电容电压直流分量（VCb_o）与负载等效的电压源进行合并，

两路输出可合并为一路，副边等效电路可进一步简化为图 3.26（b），其中 Voeq 等于

（Vo1+Vo2）/2，图 3.26（b）表明当两路输出电压之和一定时，副边的等效电路相同。 

                     

（a）电容直流电压分解               （b）由输出引起的直流分量与输出电压合并 

图 3.26 两路副边输出等效为一路 

显然，图 3.26中副边绕组及电容上的交流电压之和 vs1’为方波，在模态 1（0-DpTs）

内，其电压幅值为 Dn（Vo1+Vo2），在模态 2（DpTs-Ts）内，其电压幅值为 -Dp

（Vo1+Vo2），将 vs1’用方波电压源代替，可得到等效后的副边电路，如图 3.27所示。 

 

图 3.27 等效后的副边电路 

由于 Cb上的电压在正半周（或负半周）始终升高（或降低），变压器副边绕组两端

电压 vs和的伏秒值与副边绕组及电容上的交流电压之和 vs1’的伏秒值相等。根据图 3.27

D1
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D3

D4

Vo2 Vo1

+ vCb -

+
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D2

Cb
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可知，vs1’的伏秒值为 Dn（Vo1+Vo2）与 DpTs的乘积，在占空比等于 0.5 时取得最大值。

根据变压器副边绕组的最大伏秒值，可以对变压器进行优化设计。 

3.2.4 电路直流增益推导 

与 LLC 或 LLCC 电路的直流增益推导类似，本节将首先推导不对称 PWM 控制的

LLCC 谐振型双路 LED 驱动器的交流等效电路，之后根据交流等效电路导出电路的直流

增益。 

在 3.2.3节中，已经将电路的副边等效为一路输出。图 3.27中，电路的输出为一方波

电压源。根据电路的工作波形，将电路的输出电流 is在副边电路的模态 I（0-DpTs）和模

态 II（DpTs-Ts）中分别等效为正弦波，模态 I 中，正弦波的周期为 2DpTs，角频率为

π/DpTs，模态 II中，正弦波的周期为 2DnTs，角频率为 π/DnTs。而模态 I中，正弦波的开

关周期平均值为输出电流 Io，同理在模态 II 中，正弦波的开关周期平均值也为输出电流

Io，如式(3.22)所示。由此，可以得到输出电压和输出电流的表达式，为了使后续分析更

为简便，将时间原点定义于模态 I 时间的中点，输出电压和输出电流的表达式分别如式

(3.23)和(3.24)所示。 

 
0

1 sin( )

1 sin( )

DpTs
oDp peak

s p s

Ts
oDn peakDpTss n s

I t dt I
T D T

I t dt I
T D T

π

π

−

−

 =

 =


∫

∫
 (3.22) 
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− − < < −
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− < <

 (3.23) 
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2 2

cos / 2 / 2
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1cos[ ( )] / 2 / 2
2 2

o
s p s

n n s

o
o p s p s

p p s

o
p s s

n n s

I t T t D T
D D T

Ii t D T t D T
D D T

I t D T t T
D D T
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π π

π π

− − − < < −

= − < <



− + < <

 (3.24) 

对于输出电压 uo和 io，可以分别进行傅里叶分解，由于 uo和 io均为偶函数，傅里叶

分解后不包含 sin（nωt）项，它们的表达式如式(3.25)所示。 
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 1

1

cos( )

cos( )

o oeq un
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o o in
n

u V a n t

i I a n t

ω

ω

∞

=

∞

=

 =

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 (3.25) 

其中，
/2

/2

2 cos( )
Ts

un o
Tss oeq

a u n t dt
T V

ω
−

= ∫ ，
/2

/2

2 cos( )
Ts

in o
Tss o

a i n t dt
T I

ω
−

= ∫ 。由于三角函数的正

交性，不同频率的两个余弦函数乘积在 0-Ts中的积分为零，即第 i次余弦电压只与第 i次

余弦电流产生功率，因此可以定义 Racn表示第 n 次谐波的交流电阻，Racn的表达式如式

(3.26)所示，其中 Rdc=Voeq/Io。 

 un oeq un
acn dc

in o in

a V aR R
a I a

= =  (3.26) 

同理在谐振腔的输入端即两开关管的中点处，电压为一方波，其表达式如(3.27)所示。 

 
0 / 2 / 2

in s s
i

s s

V DT t DT
u

t DT t DT
− < <

= 
< − > 或

 (3.27) 

ui傅里叶分解后，表达式如(3.28)所示。 

 in in
1

+ cos( )i n
n

u DV a V n tω
∞

=

= ∑  (3.28) 

根据傅里叶分解的结果，当变压器匝比为 m:1 时，将等效的副边交流电阻和副边谐

振电容 Cb等效到电路原边，可得电路的交流等效电路，如图 3.28所示。其中，uin表示输

出电压的 n次谐波分量而 Racn表示 n次谐波作用下的交流电阻。 

 

图 3.28 交流等效电路 

根据图 3.28 所示的交流等效电路，可以得到折算到原边后的输出电压与输入电压之

间的函数关系，如式(3.29)所示。 
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 (3.29) 

式(3.29)中，Gn为 n次谐波下电路的增益，其表达式如式(3.30)所示。 
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为简化式(3.29)电路的直流增益的求解过程，本文在计算过程中进行了如下近似[150-

166]：对于不同的副边占空比和不同的交流输出电压频率，假设 Racn相同，且均为基波下

的交流等效电阻。在普通的 LLC 电路中，交流等效电阻 Rac=8/π2Rdc，由于本文中有两路

输出负载，因此交流等效电阻与直流电阻 Rdc 间的函数关系变化为 Rac=4/π2Rdc，其中

Rdc=Voeq/Io。在此近似的前提下，当电路参数一定时，可以求解得到电路直流增益的具体

数值。与 LLC电路中有所不同的是，采用不对称 PWM控制的 LLCC谐振型电路输入电

压的高次分量会对电路的直流增益产生较大的影响，在求解电路的直流增益时考虑高次

谐波的影响可以获得更为精确的直流增益。 

图 3.30 为计算得到的电路直流增益与仿真得到的电路直流增益对比，仿真和实验的

参数为实验样机参数，将在下一节中给出。本文中不对称 PWM 控制 LLCC 谐振型双路

LED驱动器每路输出电压为 100-200V，最大输出电流为 0.35A，最小输出电流为 0.035A，

因此 Rdc最小值为（100/0.35）Ω，Rdc最大值为（200/0.035）Ω。Rdc的变化范围如图 3.29

所示。图 3.30（a）中，Rdc为（100/0.35）Ω，图 3.30（b）中 Rdc=（140/0.035）Ω。 
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图 3.29 Rdc变化范围示意图 

 

（a）Rdc=（100/0.35）Ω                                       （b）Rdc=（1400/0.35）Ω 

图 3.30 计算与仿真电路直流增益 

从图 3.30 中可以看出，当电路的负载较重时，计算所得的电路增益较为准确，同时

基波等效的结果也较为准确，是否考虑二次谐波和三次谐波对电路的直流增益影响很小，

当电路负载较轻时，计算所得的电路增益与仿真所得的电路增益偏差相对增大，尤其是

在占空比较小时，偏差更为明显，同时考虑电路的高次谐波会使计算所得的电路增益更

为准确。直流增益计算过程中的误差主要来自于两处近似[167]：1.将输出电流在副边电路

的两个模态中等效为正弦波；2.将不同的副边占空比和不同的交流输出电压频率下的交

流等效电阻 Rac近似为 4/π2Rdc。 

3.2.5 实验结果 

为验证理论分析结果，制作了不对称 PWM控制 LLCC谐振型双路 LED驱动器样机，

输入电压为 400V，每路输出电压为 100-200V，输出电流为每路 350mA。样机具体实验

参数如表 3.2所示。 

电
路
增
益
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表 3.2 样机主要参数 

开关频率 88.8kHz 变压器匝比 47:32 

Q1、Q2 1:1 D1~D4 1.77 nF 

Lr 256 μH Lm 410 μH 

Cr 33 nF Cb 22nF 

为验证电路的均流能力，两路输出分别串联不同数目的 LED 模拟输出电压不等时的

情况。图 3.31（a）中，Vo1=202V,Vo2=103V，两路 LED负载的均为 350mA，图 3.31（b）

中，将两路负载互换，Vo1=103V,Vo2=202V，两路 LED 负载的电流保持不变，仍为

350mA。 

 

（a）Vo1=Vomax，Vo2=Vomin 

 

（b）Vo1=Vomin，Vo2=Vomax 

图 3.31 两路 LED输出电压及输出电流波形 
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图 3.32和图 3.33为两路输出电压均为 100V和 200V是的上管与下管的软开关波形

图，从图中可以看出，下管的软开关相对上管更容易实现，上管占空比较大时，上管的

软开关更容易实现。为了保证电路的软开关范围，上管预留的死区时间较下管更长。 

 

（a）上管软开关波形 

 

（b）下管软开关波形 

图 3.32 两路输出均为 100V时软开关波形 
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（a）上管软开关波形 

 

（b）下管软开关波形 

图 3.33 两路输出均为 200V时软开关波形 

图 3.34为 Vo1=200V，Vo2=100V时电路的一些关键波形，图 3.34（a）中为 vgs1、vgs2、

iLr、vLr和 vLm的波形，图 3.34（b）中为 Vo1、Vo2、vs、vs-vCb和 vCb的波形，从电路的驱

动波形中可以看到电路采用了不对称控制策略，vs-vCb为方波。电路的实验波形与理论分

析结果一致 
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（a）原边波形 

 
（b）副边波形 

图 3.34 Vo1=200V，Vo2=100V电路关键波形 

图 3.35 为样机输出电流为 350mA，两路输出电压相等，从 100V 变化至 200V 的样

机效率曲线。 

 

图 3.35 输出电压变化时样机效率曲线 
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图 3.36和图 3.37分别为输出电压为 Vomax和 Vomin时样机的调光效率。作为对比，图

中还给出了四路输出 PFM控制的 LLCC拓扑在相同情况下的调光效率，虽然副边整流结

构有所区别，但由于二极管引起的损耗随输出电流的变化近似为线性关系，因此调光时

的效率具备一定的参考意义。从图中可以看出，采用不对称 PWM 控制的 LLCC 谐振型

样机在输出电流减小时，效率的跌落相对较少，能够在更宽的电流调节范围内实现较高

的变换效率，尤其是在输出电压为 Vomin时，差距更为明显，这种情况下采用 PFM 控制

的样机开关频率较高，甚至可能进入 Burst模式。 

 

（a）两路输出不对称 PWM控制 LLCC拓扑                    （b）四路输出 PFM控制 LLCC拓扑 

图 3.36 输出电压为 Vomax时样机调光效率曲线 

 

（a）两路输出不对称 PWM控制 LLCC拓扑                    （b）四路输出 PFM控制 LLCC拓扑 

图 3.37 输出电压为 Vomin时样机调光效率曲线 

3.3 本章小结 

本章提出了 LLCC 四元件谐振拓扑，通过将隔直电容与谐振电容复用，减小了隔直

电容所需容量，降低了 LED 驱动器的体积和成本。当隔直电容与谐振电容复用时，副边

整流拓扑与原有结构有所差异，多路 LED 负载等效为一路的过程也有所差别。将多路
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LED 负载等效为一路后，本文推导了 LLCC 谐振变流器的谐振频率以及电路的直流增益

曲线。实验结果表明 LLCC谐振变流器也能够实现多路负载的精确均流和与 LLC谐振电

路相当的变换效率。 

由于 LLCC 谐振电路中，位于副边的电容能够消除占空比不对称时变压器励磁电流

的直流分量，本文将不对称 PWM 控制策略应用于 LLCC 谐振电路。这可以解决传统的

PFM控制 LLCC谐振变流器应用于 LED驱动器时，轻载时电路开关频率的升高带来的轻

载效率下降的问题。文中计算了采用不对称 PWM 控制对原副边谐振电容的电压应力影

响，还根据基波等效推导了电路直流增益随占空比的变化曲线以指导原边电路的设计。

实验结果表明采用不对称 PWM 控制的谐振变流器能够在较宽的输出电压和输出电流变

化范围内获得较高的变换效率。 
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第四章 变压器串-级联多输出精确均流方法 

 

在中小功率 LED 照明的应用场合，反激电路由于其结构简单、控制方便、成本低廉

而得到了广泛的应用[168-171]。由于反激电路为单端型拓扑，结构的限制使其无法利用二、

三两章提出的利用电容的充放电电荷平衡和电容电荷交换实现多路输出均流的方法。其

它无源均流方法中，串联阻抗均流的方法输出电流偏差大；利用均流变压器实现多路输

出均流的方法，相邻的两路之间都需要通过均流变压器耦合，电气连接复杂，不利于电

路的模块化设计；利用矩阵变压器均流的方法只能保证各路输出的功率相同，也无法实

现反激电路的准谐振控制。本文提出了变压器串-级联的均流方法，既能保证各路输出电

流的偏差较小，副边的电气结构也十分简单，同时还能方便的实现电路的准谐振控制。 

4.1 变压器串联的多路 LED驱动器拓扑演进 

4.1.1 储能电感外置的方案 

在图 1.31 所示电路的基础上，图 4.1 所示电路将反激变流器的储能电感外置，此时

各个变压器的励磁电感不再承担将能量从电路原边传递至副边的功能，因此励磁电感取

值可以远远大于储能电感，忽略各变压器的励磁电流，电路处于临界连续状态的工作模

态如图 4.2 所示。在模态 1 中，开关管 Q 开通，储能电感两端电压为输入电压，储能电

感内电流线性上升，模态 2 中，储能电感电流通过副边二极管续流。与图 1.31 所示电路

不同，虽然各路输出电压不同，但是由于变压器原边绕组互相串联，因此流过变压器原

边绕组的电流是相同的，它们都等于储能电感内的电流，其电流变化斜率为各路输出电

压之和折算至变压器原边后的电压与储能电感的比值。 
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图 4.1 储能电感外置的变压器矩阵均流多路输出反激变流器 

 

（a）模态 1                                         （b）模态 2 

图 4.2 储能电感外置的变压器矩阵均流多路输出反激变流器工作模态 

与图 1.31 所示电路相比，由于图 4.2 所示电路在模态 2 中流过各个变压器原边绕组

的电流相同，该电路可以真正实现各路输出均流而非各路输出功率相等，大大减小了输

出电流的偏差。同时针对图 1.31 所示电路实现准谐振控制复杂的问题，本电路可以通过

检测储能电感辅助绕组上的电压，简便地实现电路的准谐振控制。 

4.1.2 两级变压器的方案 

LED 驱动器产品中，电路的原边和副边需要满足安规隔离的要求，因此图 4.2 所示

电路中每个变压器都需要满足安规绝缘强度。这将导致变压器制造成本的提高，同时也

会增大变压器的漏感。而在反激变流器中，变压器漏感会带来器件电压应力提高、电路
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效率下降等问题。因此，针对图 4.2所示电路，增加一级变压器，构成图 4.3所示的变压

器串-级联均流的多路输出反激变流器。两级变压器中，前级变压器励磁电感较小，相当

于图 4.2所示电路中的储能电感，后级包含多个原边绕组互相串联的变压器，励磁电感较

大，实现输出均流。该电路工作原理与图 4.1所示电路类似，也可分为两个工作模态，如

图 4.4所示。该电路中只有前级变压器需要满足安规绝缘的要求，能够降低变压器的生产

成本，减小变压器漏感，提高电路的工作效率。 

 

图 4.3 变压器串-级联均流的多路输出反激变流器 

 

（a）模态 1                                         （b）模态 2 

图 4.4 变压器串-级联均流的多路输出反激变流器工作模态 

前文所述为反激变流器中，变压器串-级均流方法的推演过程，该方法同样适用于其

它拓扑。图 4.5为矩阵变压器均流的多路输出 LLC变流器。在 LLC拓扑中，变压器的励

磁电感值不能太大，否则会影响实现开关管的零电压开通。将各个变压器原边绕组互相
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串联，能够保证流过变压器原边绕组的电流相等。流过变压器原边绕组的电流包括变压

器励磁电流和流过变压器副边绕组的电流两部分。由于变压器励磁电感取值的限制，变

压器励磁电流较大，因此励磁电流的偏差会带来较大的输出电流偏差。图 4.6为变压器串

-级均流方法应用于 LLC拓扑的电路，除了只有后级变压器需要满足安规绝缘的要求之外，

电路软开关状态的保证可以通过前级变压器实现，原边绕组相互串联的后级变压器励磁

电感不受软开关状态的限制，能够减小输出电流之间的偏差。 

 

图 4.5 变压器矩阵均流的多路输出 LLC变流器 

 

图 4.6 变压器串-级联均流的多路输出 LLC变流器 

4.2 变压器串-级联均流多路输出反激变流器工作原理 

图 4.7 为后级变压器串-级联均流的两路输出反激 LED 驱动器，前级变压器匝比为

n:1，由变流器的电压增益决定。后级变压器匝比为 1:1，原边绕组和副边绕组采取两股

并绕的方法减小漏感。该电路的工作波形如图 4.8所示。 
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图 4.7 变压器串-级联均流的两路路输出反激变流器 

 

图 4.8 变压器串-级联均流的两路输出反激变流器工作波形图 
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图 4.8中，变压器励磁电感电流 iLm1和 iLm2均有直流偏置。实际电路中，前级变压器

副边绕组和后级变压器原边绕组都存在寄生电阻，该寄生电阻会引起前级变压器副边和

后级变压器原边回路内的环流，导致后级变压器的直流磁偏。在设计后级变压器时，需

考虑此直流偏置的影响。 

 

图 4.9 环流原理图 

图 4.9中，前级变压器的副边及后级变压器的原边稳态工作时在一个开关周期内都应

满足伏秒平衡，由此可得式(4.1)。 

 1 2
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v dt v dt v dt
n

− = = =∫ ∫ ∫  (4.1) 

前级变压器副边绕组的寄生电阻记为 R1s，两后级变压器副边绕组的寄生电阻分别记

为 R21p和 R22p。根据基尔霍夫电压定律，将后级变压器 T22原边绕组两端的电压用另外两

个变压器绕组两端的电压及流过回路的电流和寄生电阻表示，可得式(4.2)。式(4.1)和式

(4.2)联立，可得式(4.3)。 
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由式(4.3)可知，is在一个开关周期内的平均值为 0。对于后级变压器 T21，is=iLm1+iD1，

一个开关周期内 iD1平均值为 ILED1，因此变压器 T21励磁电感的直流偏置 ILm1=-ILED1。同

理，对于后级变压器 T22，励磁电感的直流偏置 ILm2=-ILED2。 

虽然 R1s、R21p和 R22p会影响储能电感和两变压器的直流偏置，但由于本身数值很小，

在模态分析时可将其忽略。图 4.8中，电路的工作过程可以分为四个模态，各模态等效电

路图如图 4.10所示。 

   

模态 1（t0-t1）                                                          模态 2（t1-t2） 

   

模态 3（t2-t3）                                                           模态 4（t3-t4） 

图 4.10 变压器串-级联均流的两路路输出反激变流器各模态等效电路 

模态 1（t0-t1）：t0时刻，开关管开通，前级变压器励磁电感 Lm电流 iLm上升斜率为

Vin/Lm，vLm1+vLm2=Vin/n，与变压器 T21、T22副边绕组相连的二极管 D1、D2此时承受反
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压关断。二极管寄生电容的初始电压、变压器 T21、T22励磁电感电流 iLm1、iLm2的初始值

和变压器励磁电感 Lm1、Lm2的偏差将引起该模态内 iLm1和 iLm2的振荡。 

模态 2（t1-t2）：t1时刻，开关管关断，前级变压器励磁电感电流通过后级变压器副

边续流，对负载输出能量，D1和 D2导通，Lm1两端电压为 Vo1，Lm2两端电压为 Vo2，iLm1

和 iLm2线性上升，iLm1变化斜率为 Vo1/Lm1，iLm2变化斜率为 Vo2/Lm2。此时流过前级变压

器励磁电感的电流 iLm变化斜率为-n(Vo1+Vo2)/Lm，为简化分析，不妨设 Vo1/Lm1<Vo2/Lm2，

即 iLm2在该模态内变化较快。 

模态 3（t2-t3）：由于 iLm2变化较快，在 t2时刻，iLm2首先上升至与 is相等，D2关断，

电路开始准谐振过程，此时 D1内仍有电流流过，T21副边绕组被 Vo1箝位，因此 Lm1不参

与谐振，iLm1变化斜率仍为 Vo1/Lm1。Lm、Lm2、Cds及二极管寄生电容 CD2共同参与准谐

振过程。 

模态 4（t3-t4）：由于模态 3中 iLm1依然线性上升，在 t3时刻，iLm1上升至与 is相等，

D1关断，Lm1也参与到电路的准谐振过程中。此时 Lm、Lm1、Lm2、Cds及二极管寄生电容

CD1、CD2共同参与准谐振过程。直至 t4（t0）时刻，开关管两端电压谐振至谷底，开关管

开通，准谐振过程结束。 

当 Vo1/Lm1与 Vo2/Lm2相等时，iLm1和 iLm2在电路工作过程中也保持相等，因此电路开

始准谐振过程时，Lm1和 Lm2同时开始参与准谐振过程，模态 3 不再存在。当 Vo1/Lm1与

Vo2/Lm2相差很大时，电路开始准谐振过程时工作模态为模态 3，虽然模态 3 中 iLm1继续

增加，但由于 iLm1和 iLm2在 t2时刻的值相差较大，直至准谐振过程结束，仍然小于 is。这

种情况下，模态 4 不再存在。当 Vo1/Lm1与 Vo2/Lm2相差不大时，电路开始准谐振过程时

工作模态为模态 3，准谐振尚未结束时 iLm1与 is已经相等，两电流相等后电路的工作模态

切换为模态 4，此时模态 3和模态 4共同构成了电路的准谐振过程。电路工作过程中，准

谐振的控制通过检测辅助绕组两端的电压实现，因此无论 Lm1是否参与准谐振，电路均

能稳定工作。 

4.3 利用电容谐振进行电荷补偿的反激变流器多输出精确均流方法 

在变压器串-级联实现反激变流器多路输出均流的基础上，为弥补由励磁电感电流偏

差带来的输出电流差异，本文提出了在整流二极管两端并联电容，利用该电容与后级变

压器励磁电感之间的谐振对输出电流进行电荷补偿，实现输出精确均流的方法。 
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由电路的工作原理分析可知，当两路 LED负载的电压 Vo1、Vo2不同或两后级变压器

的励磁电感 Lm1、Lm2不等时，两后级变压器的励磁电流 iLm1和 iLm2会产生偏差。由于流

过两后级变压器原边绕组的电流 is 相同，而对于变压器 T21 的原边绕组，有

is=iLm1+ip1=iLm1+iD1，同理对于变压器 T22的原边绕组，有 is=iLm2+ip2=iLm2+iD2，iD1和 iD2的

开关周期平均值即两路输出电流的平均值，若 iLm1和 iLm2存在偏差，则两路输出电流也

将产生偏差，它们可以由 iLm1和 iLm2表示，如式(4.4)所示。 

 [ ]1 2 1 2 1 2 2 1
0 0 0

1 1 1( ) ( ) ( ) ( )
Ts Ts Ts

LED LED D D s Lm s Lm Lm LmI I i i dt i i i i dt i i dt
Ts Ts Ts

− = − = − − − = −∫ ∫ ∫  (4.4) 

若两路输出电压及负载完全相同，则在电路的各个工作模态中，均有 iLm1=iLm2，两

路输出电流也相同。当两路输出电压或两变压器的励磁电感不等时（仍然假设

Vo1/Lm1<Vo2/Lm2），模态 2中 iLm1和 iLm2变化斜率不同，iLm1变化较慢而 iLm2变化较快。

若在 t1时刻，iLm1（t1）与 iLm2（t1）相等，则模态 2中 iLm1和 iLm2变化斜率不同会导致第

二路输出电流小于第一路输出电流。若在 t1时刻，iLm1（t1）大于 iLm2（t1），如图 4.11

（a）所示，则 iLm1和 iLm2的积分阴影部分可以互相抵消，由于模态 2中 iLm1和 iLm2变化

斜率不同带来的输出电流偏差将减小。反之，若在 t1时刻，iLm1（t1）小于 iLm2（t1），如

图 4.11（b）所示，则由于 iLm1和 iLm2变化斜率不同带来的输出电流偏差将进一步增大。

因此，为达到图 4.11（a）中输出电流偏差减小的效果，应通过模态 1中 iLm1和 iLm2的振

荡，使得 t1时刻 iLm1（t1）大于 iLm2（t1）。图 4.11中所示情况为 iLm1与 iLm2在模态 2中

斜率相差较大，因此在 t2时刻 iLm1（t2）与 iLm2（t2）的值也相差较大，准谐振过程结束

时，Lm1仍然未参与谐振的情况，因此电路工作过程中仅包含了三个模态，模态 4不再存

在。若 iLm1与 iLm2在模态 2 中斜率相差不大，则电路的工作过程包含四个模态，但分析

过程类似，分析结果一致，此处不再赘述。当 Vo1/Lm1>Vo2/Lm2时，由于电路的对称性，

iLm1和 iLm2在 t1时刻的大小关系也应相反。 

  
（a）iLm1(t1)<iLm2(t1)                                          （b）iLm1(t1)>iLm2(t1) 

图 4.11 通过励磁电流振荡减小输出电流偏差示意图 

iLm2

t0 t1 t2 t3(t0)

iLm1

t0 t1 t2 t3(t0)
iLm1

iLm2
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前文的分析表明，可以通过改变并联在整流二极管的电容，控制 iLm1和 iLm2在模态 1

内的谐振过程，影响输出电流的偏差。下面将计算该电容对于输出电流偏差的影响。 

先不考虑二极管寄生电容的作用，电路在模态 1 中的等效电路如图 4.12 所示。图

4.12中此时 Lm1与 Lm2直接串联，因此在 t1时刻 iLm1与 iLm2相等，iLm1与 iLm2的波形如图

4.13 所示。（与前文类似，图 4.12 中所示为两路输出电压相差较大，电路工作过程仅包

含三个工作模态的情况。）这种情况下，两路输出的电流偏差完全由 iLm1和 iLm2在模态 2

及模态 3中的差引起。 

 

图 4.12 不考虑二极管寄生电容时模态 1等效电路 

 

图 4.13 不考虑二极管寄生电容时 iLm1和 iLm2波形 

在不考虑二极管寄生电容与励磁电感的谐振时，可以计算得出两路输出电流的偏差。

此时两路输出电流的偏差主要受到两路输出电压之差的影响，图 4.14（a）为可能的两路

输出电压偏差的最大值相对于两路输出电压之和的变化曲线，图 4.14（b）为后级变压器

励磁电感在两不同数值时，可能的两路输出电流偏差相对于两路输出电压之和的变化曲
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线。从图中可以看出，可能的输出电压的偏差在（Vo1+Vo2）/2Vomax=0.75 时有最大值，

对应于一路输出电压为 Vomax，另一路输出电压为 Vomin的情况。（定义驱动器的每路最

大输出电压为 Vomax，最小输出电压为 Vomin，且该驱动器 Vomax=2Vomin。）而输出电流偏

差与输出电压偏差有相同的变化趋势，同样在 Vo1+Vo2=1.5Vomax时有最大值。 

 

（a）可能的输出电压偏差最大值                        （b）可能的输出电流偏差最大值 

图 4.14 输出电流偏差随输出电压之和的变化曲线 

如前文所述，二极管寄生电容与后级变压器励磁电感之间的振荡会影响输出电流的

偏差，本文希望通过该振荡达到图 4.11（a）中所示效果，减小输出电流间的偏差。图

4.14 中找到了不考虑该谐振时，输出电流偏差的极值点，因此可以利用二极管寄生电容

与后级变压器励磁电感之间的振荡减小输出电流偏差的优化设计，即针对该点使得输出

电流偏差的极值尽量减小，同时在整个输出范围内尽量减小两路输出电流的偏差。 

式(4.4)为输出电流偏差的表达式，为了通过该式求得输出电流的偏差，需要求解各

个模态的时间以及两后级变压器励磁电流 iLm1和 iLm2在各个模态内的解析式，以下 4.3.1

和 4.3.2两小节将对两者分别求解。 

4.3.1 电路各工作模态时间推导 

t1-t0、t2-t1、t3-t2、t4-t3四个模态的时间主要受到电路输出功率的影响。由于后级变压

器励磁电感阻抗远大于负载 LED 等效阻抗，励磁电流对负载电流的影响很小，因此在负

载电压不同及两后级变压器励磁电感不等时，可认为两路 LED 负载电流近似相等。在计

算各模态时间时，将两路负载等效为一路，其输出电压为 Vo12，对应后级变压器励磁电
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感为 Lm12，他们满足式(4.5)。近似后电路的输出功率几乎不变，各模态的时间变化也很

小[66, 68]。 

 
12 1 2

12 1 2

o o o

m m m

V V V
L L L

= +
 = +

 (4.5) 

近似后，各模态时间记为 t1’-t0’、t2’-t1’、t3’-t2’、t4’-t3’。等效为一路后，模态 3 不再

存在，t3’-t2’=0。假定开关管恰好在 vds谷底开通，则 t4’-t3’为 Cds与 Lm、Lm12谐振周期的

一半，根据流过整流二极管的平均电流等于输出电流以及励磁电感 Lm伏秒平衡，可得方

程组(4.6)，近似求解出各模态时间。 

 

2
4 3 12

3 2

1 1 2 1

4 0

1 0 12 2 1

' ' [( ) ]
' ' 0
1 [ ( ) ( )]( ' ')
' ' 2
( ' ') ( ' ')

m m ds

s Lm
LED

in o

t t n L L C
t t

i t i t t t I
t t
V t t nV t t

π − =


− =
 − −

=
−

 − = −

P

 (4.6) 

当输出电压不同或后级变压器励磁电感不等时，由于近似过程对电路的输出功率影

响很小，可认为模态 1时间 t1-t0和模态 2时间 t2-t1不受近似过程影响；而 t3-t2为准谐振过

程，由于谐振电路与近似前不同，t3-t2 不再满足式(4.6)。与前述模态分析相同，仍假设

Vo1/Lm1<Vo2/Lm2。由于输出电流偏差优化过程基于输出电流偏差的最大点，此时两路输

出电压的偏差最大，Vo1/Lm1与 Vo2/Lm2相差也最大。模态 3和模态 4共同构成了变流器的

准谐振过程，当 Vo1/Lm1与 Vo2/Lm2相差很大时，电路的准谐振过程以模态 3为主，模态 4

所占比例很小或不再存在，因此计算各模态时间时，准谐振阶段仅考虑模态 3，各个模

态的时间可按照式(4.7)进行修正。此外，由于准谐振的时间相对于开关周期很短，即使

输出电流偏差较小时，准谐振的频率发生变化，按照式(4.7)进行近似，计算结果仍能保

持较高的准确性。 
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4.3.2 后级变压器励磁电流解析式推导 
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与电路各工作模态时间推导相同，由于输出电流偏差优化过程基于输出电流偏差的

最大点，此时模态 4 所占比例很小或不再存在，因此计算后级变压器励磁电流解析式时

将模态 4忽略。 

电路工作于模态 1 时，Lm被输入电压箝位，等效谐振电路可简化为图 4.15。参与振

荡的元件包括 Lm1、Lm2、CD1以及 CD2，源包括 Vin、Vo1、Vo2，此外，Lm1和 Lm2具有初

始电流，CD1和 CD2具有初始电压。假定开关管恰好在谷底开通，根据模态 3 可得，CD1

和 CD2的初始电压。根据图 4.15 以及电感和电容的初始状态，可以得到 iLm1和 iLm2在模

态 1的变化方程，如式(4.8)所示。 

 

图 4.15 模态 1等效谐振电路 
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其中， 1 1 2
1 2
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电路工作于模态 2 时，等效电路可简化为图 4.16，Lm1和 Lm2被输出电压箝位，iLm1

和 iLm2变化的斜率分别为 Vo1/Lm1和 Vo2/Lm2，根据图 4.16可以得到 iLm1和 iLm2在模态 2

的变化方程，如式(4.9)所示。 

 

图 4.16 模态 2简化电路 

 

1 11
1

1

2 21
2

2

( ) /( )

( ) /( )

Lm o
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m

Lm o
Lm

m

i t V si s
s L s

i t V si s
s L s

−

−


= +


 = +

 (4.9) 

电路工作于模态 3时，Lm1仍被输出电压箝位，iLm1变化的斜率为 Vo1/Lm1。该模态等

效谐振电路可简化为图 4.17，参与准谐振过程的元件包括 Lm、Lm2以及 CD2，参与准谐振

过程的源包括 Vin、Vo1、Vo2。iLm等于 iLm2时电路开始准谐振过程，根据叠加原理，Lm

和 Lm2的初始电流对谐振的影响可以互相抵消，CD2初始电压为 0。根据图 4.17以及电感

和电容的初始状态，可以得到 iLm1、iLm2在模态 3的变化方程，如式(4.10)所示。 

 

图 4.17 模态 3等效谐振电路 
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其 中 ， 1 22 2
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= +P P 。 

式(4.8)、(4.9)和(4.10)联立，并利用电路的初始值条件，可以解出 iLm1和 iLm2在各个

模态内的变化方程。 

4.3.3 电容电荷补偿减小输出电流偏差限制条件 

前文中求出了各个工作模态的时间和后级变压器励磁电感电流 iLm1和 iLm2在各个模

态内的变化方程，由此可以计算得到二极管两端电容不同时，两路输出电流偏差与相对

于并联电容容量的变化曲线，如图 4.18 所示。图中横坐标为二极管两端并联的电容容量

大小，纵坐标为输出电流的偏差。图中的蓝色虚线为二极管两端无电容时两路输出电流

的偏差，当红色实线高于蓝色虚线时，代表并联电容后，输出电流的偏差反而大于无电

容时的输出电流偏差，即图 4.11（b）所示的情况。图中的计算过程除并联在整流二极管

两端的电容容量为变量外，其它参数均参照表 4.1中的实验样机参数。 

 
图 4.18 并联电容容量大小对输出电流偏差的影响 
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从图中可以看出，当二极管两端并联的电容容量较小时，输出电流的偏差随着容量

的变化改变十分剧烈，因此在实际的使用过程中，通常在二极管两端并联容量较大的电

容实现输出电流偏差的优化设计。这主要出于以下三个方面因素的考虑： 

第一，如果并联的电容容量较小，则电容的离散性将对电路的均流性能产生显著影

响，微小的容量偏差会带来很大的输出电流偏差。 

第二，二极管本身存在的寄生电容将与外并在二极管两端的电容共同作用，影响输

出电流的偏差，而二极管的寄生电容容量会随着电路工作状态的变化而变化，当外并的

电容容量较小时，变化的寄生二极管电容容量会影响电路的均流性能。 

第三，图 4.18 所示为一路输出电压为 Vomax，另一路输出电压为 Vomin时，电路的输

出电流偏差随容量变化的关系曲线。当电路的输出状况不同时，电路处于模态 1 的时间

也将发生变化，并联的容量较小可能会使电路在其它输出状况时的输出电流偏差变大。 

综上所述，在实际电路中，通常会在二极管两端并联容量较大的电容，使得电路的

全部输出范围内，在二极管两端并联电容均能起到减小电路输出电流偏差的作用。 

 

图 4.19 模态 1时间与谐振周期比值对输出电流偏差的影响 

图 4.19 为模态 1 时间与二极管两端并联电容和后级变压器励磁电感振荡周期比值对

输出电流偏差的影响。图 4.19表明，当并联电容后使得模态 1的时间与模态 1中谐振周

期的比例在 n+0.5（n=0,1,2…）左右时，输出电流偏差较小。与图 4.18 一致，若二极管

两端并联的电容容量较小，则电容与后级变压器励磁电感振荡的周期也较小。当电路的

输出条件变化时，模态 1 的时间将发生变化，较小的振荡周期会使得电路工作状态变化

时模态 1 的时间与谐振周期变化很大，在其它输出状况下可能无法起到减小电路的输出
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电流偏差的作用。由于在计算电路各工作模态时间时，并没有考虑电路的损耗等因素，

因此计算得到的电路在模态 1 内的工作时间与实际电路相比存在一定的偏差，由于图

4.19 为相对计算结果，此时可以根据图 4.19，对二极管两端所并联的电容容量进行调整，

以达到优化电路输出电流偏差的目的。 

4.4 实验结果 

为验证理论分析，制作了两路输出的两级变压器准谐振反激 LED 驱动器样机，输入

电压为 400V，每路输出电压为 35-70V，输出电流为每路 700mA。样机具体实验参数如

表 4.1所示。 

表 4.1 样机主要参数 

前级变压器匝比 47:32 后级变压器匝比 1:1 

整流二极管并联电容 1.77 nF Lm 1310 μH 

Lm1 1176 μH Lm2 1174 μH 

为验证电路的均流能力，两路输出分别串联不同数目的 LED 模拟输出电压不等时的

情况。图 4.20 中，Vo1=35.04V,Vo2=70.0V，ILED1=665mA，ILED2=671mA。虽然两路输出

电压相差很大，但两路输出电流的偏差很小。 

 

图 4.20 两路 LED输出电压及输出电流波形 
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图 4.21为原边开关管栅极驱动波形及漏源级电压波形，图中开关管在 vds谷底开通。

此时 Vo1=70.0V，ILED1=0.666A，Vo2=70.0V，ILED2=0.668A。 

 

图 4.21 原边开关管 Q1的栅极和源漏极电压波形 

图 4.22和图 4.23分别为 Vo1=35.04V，ILED1=0.665A，Vo2=70.0V, ILED2=0.671A时，流

过两整流二极管的电流 iD1、iD2和后级变压器两端电压 vLm1、vLm2波形。从图 4.22中可以

看出，虽然此时 Vo1/Lm1与 Vo2/Lm2相差很大导致 iD1、iD2在二极管开通时变化斜率相差也

很大，但由于谐振的补偿作用，在二极管开通 iD1时小于 iD2，减小了由于变化斜率不同

带来的输出电流偏差。图 4.23中可以看到，此时模态 1的时间 t1-t0略大于二极管两端并

联电容与后级变压器励磁电感谐振周期的一半。 
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图 4.22 整流二极管电流波形 

 

图 4.23 后级变压器原边电压波形 

表 4.2和表 4.3分别为采用本文的输出电流偏差优化设计方法和未采用本文的输出电

流偏差优化设计方法时，一些特定情况下驱动器的输出电压和输出电流。未在二极管两

端并联电容时，电容本身的寄生二极管也会对输出电流的偏差产生影响。通过对比，本

文所提出的利用电容谐振进行电荷补偿的优化设计方法能够有效地减小两路输出电流之

间的偏差，验证了理论分析的正确性。表中ΔI=(ILED1-ILED2)/(ILED1+ILED2)。 
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表 4.2 优化设计后特定情况下驱动器的输出电压及输出电流情况 

Vo1/V Vo2/V ILED1/A ILED2/A ΔI/% 

35.04 35.14 0.663 0.675 -0.90 

35.04 42.2 0.664 0.674 -0.75 

35.04 49.1 0.664 0.673 -0.67 

35.04 56.1 0.664 0.673 -0.67 

35.04 63.1 0.665 0.672 -0.52 

35.04 70.0 0.665 0.671 -0.45 

41.9 70.0 0.666 0.670 -0.30 

48.9 70.0 0.666 0.669 -0.22 

56.0 70.0 0.666 0.668 -0.15 

63.0 70.0 0.667 0.668 -0.07 

70.0 70.0 0.666 0.668 -0.15 

 

表 4.3 优化设计前特定情况下驱动器的输出电压及输出电流情况 

Vo1/V Vo2/V ILED1/A ILED2/A ΔI/% 

35.44 35.33 0.652 0.684 -2.40  

35.40 42.2 0.655 0.681 -1.95  

35.41 49.2 0.658 0.678 -1.50  

35.42 56.2 0.663 0.672 -0.67  

35.42 63.2 0.669 0.666 0.22  

35.43 70.2 0.677 0.658 1.42  

42.3 70.2 0.671 0.663 0.60  

49.3 70.2 0.672 0.661 0.83  

56.3 70.2 0.677 0.656 1.58  

63.3 70.2 0.68 0.653 2.03  

70.3 70.2 0.685 0.647 2.85  
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本驱动器采样输出电流进行反馈，当输出电压变化时输出功率随之改变。图 4.24 为

输出功率变化时样机效率曲线。满载时电路的工作效率为 92.3%。 

 

图 4.24 两路输出样机效率曲线 

此外，还制作了一台三路输出的两级变压器准谐振反激 LED驱动器样机，每路输出

电压为 23.3-46.6V，输出电流为 700mA。样机具体实验参数如表 4.4所示。 

表 4.4 样机主要参数 

输入电压 输出电压 输出电流 

400V 23.3-46.6V 700mA 

前级变压器匝比 后级变压器匝比 整流二极管并联电容 

47:32 1:1 2.2nF 

Lm Lm1 Lm2 Lm3 

1310μH 882μH 847μH 818μH 

为验证电路的均流能力，三路输出串联不同数目的 LED 模拟输出电压不等时的情况。

图 4.25 中， Vo1=22.0V， Vo2=31.8V， Vo3=41.9V， ILED1=655mA， ILED2=649mA，

ILED3=660mA。 

输出功率/最大输出功率（%）

89.5

90

90.5

91

91.5

92

92.5

50 60 70 80 90 100
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图 4.25 三路 LED输出电压及输出电流波形 

表 4.5和表 4.6分别为采用本文的输出电流偏差优化设计方法和未采用本文的输出电

流偏差优化设计方法时，一些特定情况下电路的输出电压和输出电流。表中各路输出电

流偏差为各路电流与输出平均电流之差占输出平均电流的比例，如式(4.11)所示。 

 1 2 3

1 2 3

( ) / 3 1,2,3
( ) / 3

LEDi LED LED LED
LEDi

LED LED LED

I I I II i
I I I
− + +

∆ = =
+ +

 (4.11) 

 

 

 

表 4.5 优化设计后特定情况下驱动器的输出电压及输出电流情况 

Vo1 

/V 

Vo2 

/V 

Vo3 

/V 

ILED1 

/A 

ILED1 

偏差/% 

ILED2 

/A 

ILED2 

偏差/% 

ILED3 

/A 

ILED3 

偏差/% 

23.3 35.1 46.2 0.665 1.58 0.662 1.12 0.637 -2.70 

23.3 46.0 35.3 0.668 1.98 0.635 -3.05 0.662 1.07 

35.3 23.2 46.2 0.659 0.61 0.669 2.14 0.637 -2.75 

35.3 46.0 23.4 0.664 1.37 0.638 -2.60 0.663 1.22 

46.2 23.2 35.3 0.646 -1.42 0.667 1.78 0.653 -0.36 

46.2 35.1 23.4 0.648 -1.12 0.659 0.56 0.659 0.56 
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表 4.6 优化设计前特定情况下驱动器的输出电压及输出电流情况 

Vo1 

/V 

Vo2 

/V 

Vo3 

/V 

ILED1 

/A 

ILED1 

偏差/% 

ILED2 

/A 

ILED2 

偏差/% 

ILED3 

/A 

ILED3 

偏差/% 

23.3  35.2  46.2  0.693 5.75  0.632 -0.04  0.641 -2.19  

23.3  46.1  35.3  0.709 8.08  0.593 -0.10  0.666 1.52  

35.3  23.3  46.2  0.652 -0.51  0.708 0.08  0.606 -7.53  

23.3  46.1  23.3  0.684 4.27  0.602 -0.08  0.682 3.96  

46.2  23.3  35.2  0.624 -4.93  0.702 0.07  0.643 -2.03  

46.1  35.2  23.3  0.627 -4.57  0.674 0.03  0.670 1.98  

4.5 本章小结 

在中小功率 LED照明场合，针对单端型拓扑的限制，本文提出了变压器串-级联的均

流方法，既能够实现精确均流，也回避了使用均流变压器电气连接复杂和使用矩阵变压

器无法实现精确均流及准谐振控制实现困难的不足。变压器串-级联均流拓扑中，仅一级

变压器需要满足安规绝缘的要求，进一步降低了电路的生产成本。该拓扑中，前级变压

器实现功率的传递，后级各个变压器的原边绕组互相串联实现多路输出的均流。文中详

细分析了变压器串-级联拓扑应用于反激变流器的各个工作模态。 

针对后级变压器励磁电感电流影响输出均流精度的问题，本文提出在整流二极管两

端并联电容，利用该电容与后级变压器励磁电感的谐振对输出电流进行电荷补偿实现精

确均流的方法。文中给出了两路输出反激变流器进行电容电荷补偿实现精确均流时所需

电容容量的定量计算方法。实验结果验证了理论分析的正确性。 
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第五章 总结与展望 

5.1 本文工作总结 

LED 模块的串并联组合是 LED 模块使用时最为常见的连接方式。由于 LED 本身的

伏安特性，直接将 LED 模块并联会导致各模块中很大的电流偏差，因此 LED 模块在串

并联使用时要求 LED 驱动器具有多路输出均流能力。根据 LED 驱动器的供电母线类型，

本文将现有的均流技术分为直流母线和交流母线两类，比较了现有的各种均流方法。由

于交流母线配合无源元件实现均流的方法能够兼顾均流精度、成本、损耗等多项技术指

标，已经成为了目前的研究热点。本文在归纳和比较的基础上，针对大功率和中小功率

的 LED 照明场合，研究和探讨了新颖的多输出无源精确均流拓扑，研究内容和创新点包

括以下几个方面： 

Ø 针对大功率多输出 LED驱动器，本文基于隔直电容充、放电电荷平衡原理，

提出了电容电荷直接交换的均流方法，构建了最少均流电容器的多路输出整流拓扑。 

基于电容充放电电荷平衡原理实现多路输出均流的方法均流精度好、成本低、可靠

性高，但一个电容器的充放电平衡只能实现两路输出的精确均流。利用电容充放电电荷

平衡原理的均流方法扩展到更多路输出时，还需借助电容间的电荷交换。本文提出了一

种基于隔直电容的充放电电荷平衡原理和电容电荷直接交换的均流方法，利用该方法构

建了均流电容器数量最少的多路输出均流拓扑。该拓扑具有均流精度高、成本低、可靠

性高等优点。该拓扑中，隔直电容在一个开关周期的正负半周内分别与相邻两串 LED 串

联，实现这两串 LED 间的均流，同时隔直电容在正负半周还分别与相邻的两个隔直电容

串联，实现电容电荷的直接交换，使得驱动器各路负载间能够精确均流。文中通过将隔

直电容等效为虚拟的电压源，弥补了各路输出的电压差，并使各变压器副边绕组可等效

为独立输出。由于副边绕组匝数相同，从而多路输出等效为单路，简化了主电路设计方

法。文中对上述理论和方法进行了实验验证，制作了基于 LLC谐振拓扑的四路输出 LED

驱动器样机，实现了四路输出的精确均流。 

Ø 结合 LLC 谐振拓扑，将隔直电容与谐振电容复用，提出了 LLCC 四元件

谐振电路，减小了隔直电容所需容量和 LED驱动器体积，降低了 LED驱动器生产成
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本。基于 LLCC谐振变流器，配合不对称 PWM控制策略，解决了原有 PFM控制电

路轻载效率下降的问题，拓展了变流器的输出电压和输出电流范围。 

在原边采用 LLC 拓扑、副边采用最少均流电容器多输出整流拓扑的基础上，将隔直

电容作为新增加的谐振元件，与原有的三元件 LLC谐振腔串联，形成了四元件 LLCC谐

振腔。这可以减小隔直电容所需容量，降低 LED 驱动器的体积和成本。LLCC 谐振拓扑

中，副边整流结构在电容容量减少后，仍可采用前文的简化设计方法，对多路输出进行

等效，从而得到电路的直流增益，指导主电路的设计。 

由于 LLCC 谐振拓扑中位于副边的电容能够消除励磁电感电流的直流分量，本文在

LLCC谐振拓扑中运用了不对称 PWM控制策略，简化了变流器控制，解决了传统的变频

控制谐振变流器在电路负载变轻尤其是输出电压下降时开关频率升高的问题。采用不对

称 PWM 控制的 LLCC 谐振变流器提高了轻载时电路的变换效率，拓展了变流器的输出

电压和输出电流变化范围。本文分别制作了脉冲频率调制（PFM）控制的四路输出

LLCC谐振变流器和不对称 PWM控制的两路输出 LLCC谐振变流器样机，验证了理论分

析结果。 

Ø 针对中小功率多路输出 LED驱动器中单端型拓扑的限制条件，提出了变压

器串-级联均流拓扑；同时通过在二极管两端并联电容进行电荷补偿，实现多路输出

的精确均流。 

考虑均流精度和成本等因素，将变压器串-级联均流拓扑应用于反激变流器。该拓扑

中前级变压器实现能量的传递，多个后级变压器的原边绕组串联，利用矩阵变压器的原

理实现多路输出的均流。反激变压器串-级联均流拓扑解决了矩阵变压器应用于反激变流

器时输出电流偏差大以及准谐振控制实现复杂的问题，也避免了采用均流变压器时副边

复杂的电气连接。为解决后级变压器励磁电感电流偏差带来输出电流精度下降的问题，

本文提出了在整流二极管两端并联电容，依靠该电容与后级变压器励磁电感的谐振进行

电荷补偿，减小输出电流的偏差，实现各路输出间的精确均流的方法。文中详细分析了

该方法中电容的选取原则，根据该原则制作了两路输出及三路输出样机，验证了该方法

的有效性。 

5.2 后续研究展望 
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本文中针对大功率 LED 照明场合和中小功率 LED 照明场合，分别提出了基于隔直

电容充、放电电荷平衡原理及电容电荷直接交换的均流方法和利用电容谐振进行电荷补

偿的变压器串-级联均流方法，基于这两种均流方法，还有许多值得探讨的问题： 

本文中基于隔直电容充、放电电荷平衡原理及电容电荷直接交换的均流方法构建的

最少均流电容器的多路输出整流拓扑，在精确均流时对于各路的输出电压有一定的限制

条件。输出路数较少时，该限制条件远远超过 LED 模块压降的偏差。输出路数很多时，

该限制条件更为严格，实际使用过程中可以对 LED 模块与输出端口进行匹配解决该问题。

通过对均流条件的分析，当第一路输出电压很大时，能够满足所有的均流条件，因此可

以通过增加辅助电路，提高第一路的输出电压或者改进电路的拓扑结构，改善电路的均

流条件，在更多路输出的情况下，降低用户的使用难度。 

无论是脉冲频率调制（PFM）控制的 LLCC 谐振变流器还是 PWM 控制的 LLCC 谐

振变流器，其负载均由整流二极管、输出电容和 LED 负载构成，这是一个典型的非线性

系统，因此在求解电路直流增益的过程中必须对电路进行近似。本文首先推导了电路的

准确直流增益，并运用基波等效方法近似计算，而基波等效在整个开关频率变化范围或

占空比变化范围内会产生一定的偏差从而影响直流增益的计算精度。本文考虑了除基波

外高次谐波传递能量对电路直流增益的影响，较基波等效的计算结果更为准确。计算过

程中将高次谐波的交流等效电阻也按照基波的交流等效电阻计算，这会引入一定的计算

误差。后续研究工作中，可以通过对非线性系统更准确的建模，运用本文提出的电路直

流增益计算方法，获得更为精确的计算结果。 

在变压器串-级联拓扑中，由于变压器绕组寄生电阻的作用，后级变压器励磁电流具

有直流偏置。本文通过在整流二极管两端并联电容进行电荷补偿提高均流精度的方法，

减小所需的励磁电感量，缓解直流偏置对变压器设计的不利影响。此外也可以在前级变

压器和后级变压器构成的环路中增加二极管消除此直流偏置，但增加的二极管会带来额

外的损耗。本文对两种实验结果进行了比较，增加二极管所带来的损耗较并联电容引起

的损耗更为明显。后续研究工作中，希望通过对串-级联拓扑的改进，找到更为巧妙地消

除直流偏置的方法，进一步优化后级变压器的设计，降低 LED驱动器的成本。 
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此外，仍有其它的均流方案可以实现多路输出间的均流，希望将目前的各种均流方

案进行进一步梳理，从更高的角度将其分类和归纳，总结出具有普适性的均流原理及拓

展方法，并利用这种方法推演得到更多多路输出精确均流的方法和拓扑结构。 
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