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  摘   要 

随着计算机网络信息技术的进步，尤其是移动互联技术的爆炸式发展，现有互联网

数据中心的规模迅速膨胀，数据中心的单位面积能耗迅速增加，导致数据中心原有的单

相 220V 交流母线的供电方式无法满足功率和能效的要求。通过采用高压直流供电架构并

直接将给服务器供电的 DC/DC 电源集成化嵌入到主板上，能够大幅提高服务器系统的功

率密度和供电效率。实现集成化的模块电源需要高效率高功率密度的直流母线变流器。

现有的输出调整的 PWM 型变流器能够在宽输入范围内实现输出电压调整，却难以兼顾

高功率密度和高转换效率；输出不控型母线变流器由于其占空比和工作频率固定，始终

工作在器件的最佳点，具备高功率密度和高效率的特性，但是无法满足输出电压紧调整

的要求。通过额外增加级联 DC-DC 的方式可以实现输出电压调整功能，但是两级级联结

构造成整体效率和功率密度的下降。为了提高母线变流器模块的效率，并同时实现高功

率密度和输出紧调整的功能，本文针对适用于大功率 DC/DC 应用的移相全桥软开关

PWM 拓扑和 LLC 谐振型拓扑及其控制策略进行了深入研究和探讨，主要包含以下内

容： 

移相全桥拓扑由于其结构简单、开关管零电压开通易于实现等特点在服务器电源等

场合得到了广泛应用。本文提出了一种针对 PWM 拓扑的新型串并联自调整混合整流单

元，并基于该单元构建了一种串并联自调整倍流整流结构，应用于两相交错并联的移相

全桥拓扑。新型整流拓扑副边变压器绕组的连接状态可以根据电路的占空比大小自动进

行串联或并联调整。该拓扑有效地降低了整流器件的电压应力，有利于同步整流技术的

应用，降低导通损耗，大幅提高效率；而且在全工作范围内减小了总输出电流纹波，使

得在相同纹波要求下滤波器的体积得以减小，进一步降低电感的损耗，提高效率。 

为了进一步提高电路的功率密度，需要提高开关频率以减小无源元件体积。相比于

移相全桥拓扑，谐振拓扑的副边整流器件也能够实现软开关，更适合高频率大电流场

合。本文针对现有高频谐振电路两级级联方案效率不高的问题，提出了一种串联可控电

压源实现部分能量调整的可调直流变压器（Regulated DC Transformer, RDCT）拓扑以提

高整体转换效率。该拓扑结构通过调节串联的可控电压源的电压实现输出电压的调整，

大大简化了变流器的原边开关管和副边同步整流的驱动控制；并且由于绝大部分能量通

过单级的高效直流变压器直接转换，仅有极少部分能量通过可控电压源的两级转换，所

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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以该拓扑能在实现输出电压调整的同时保证很高的电路转换效率。此外，本文还针对半

桥 RDCT 拓扑高频下的软启动问题进行了分析，提出了一种限流加调频启动的混合控制

策略，实现了额定工作电压下的高频直接启动功能，解决了启动时谐振腔的电流过冲问

题。 

由于谐振型拓扑的输出电流纹波较大，通过谐振拓扑的多相交错并联不仅可以减小

输出电流纹波，还能优化功率的分配，实现热量均匀分布，提高可靠性。对于变频控制

的谐振变流器，实现交错并联必须同步开关频率，但是谐振参数的离散性导致的稳态增

益误差需要通过各相之间不同的开关频率来弥补，这就是谐振变流器多相交错并联时不

可调和的矛盾。本文针对现有谐振拓扑交错均流方案的局限，提出了一种基于 RDCT 谐

振拓扑的均流控制策略，利用拓扑中功率分配比例由两个变压器匝比控制的特性，巧妙

地通过对辅助 PWM 型 DC-DC 模块进行控制均流来实现总输出电流的均衡。该方法适用

于高开关频率、大电流输出的多相交错并联谐振 RDCT 电路，仅对小部分输出电流进行

采样，有效地减小了大电流场合采样电阻上的导通损耗，巧妙地通过 PWM 控制的方法

解决了谐振电路均流时频率调节的矛盾。 

关键词：高效率，高功率密度，母线变流器，输出电压紧调整，串并联自调整，RDCT，

LLC 谐振变流器，串联电压源部分能量调整，交错并联，均流 
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Abstract 

As the fast development of information technology, especially the mobile internet 

technology, the scale and power consumptions of datacenters are increasing rapidly and the 

datacenter with conventional 220V AC power supply system cannot meet the power and energy 

efficiency requirements anymore. One way to improve the power density and efficiency of the 

server system is to adopt the high voltage DC power supply concept and integrate DC/DC power 

modules into the mother board of the server. This integration requires high power density high 

efficiency bus converter module. Conventional PWM converters with output regulation ability 

cannot realize high power density and high efficiency at the same time. The unregulated DC 

transformer with fixed duty cycle and frequency achieves high efficiency and high power 

density, but it has no regulation ability. A second stage is required to regulate the output voltage 

but two stage structure decreases the conversion efficiency. This dissertation investigates the 

topology structures and control strategies for both PWM controlled phase-shift full-bridge 

converters and LLC resonant converters to achieve high efficiency, high power density as well 

as regulation requirements for DC/DC modules. It mainly contains the contests as below. 

Phase-shift full-bridge converter is popular in server power supply application for its 

simple structure and soft switching characteristics. A transformer winding series-parallel auto 

regulated rectifier unit is proposed in this dissertation, and a phase-shift full-bridge converter 

with transformer winding series-parallel auto regulated current doubler rectifier is derived. The 

connections of the secondary transformer windings are auto regulated according the duty cycle. 

This topology reduces the voltage stress of the rectifier components, makes the synchronous 

rectifier feasible in this application, reduces the conduction loss and improves the efficiency. 

What’s more, this topology decreases the current ripple in the output filter, reduces the loss of 

the output inductor and optimizes the system efficiency.  

Increasing switching frequency reduces the volume of passive components and improves 

the power density. Compared with conventional phase-shift full-bridge converter, resonant 

topology is more attractive in high frequency high power density applications for the inherent 

soft switching characteristics. Base on the efficiency problem of the existing two stage cascaded 

structure, this dissertation introduces a regulated DC transformer (RDCT) topology 

implemented by a controllable voltage source in series in the primary side. It regulates the 

output voltage by adjusting the voltage of the controllable voltage source and the driving 

schemes for both primary switches and secondary rectifiers are simplified. High efficiency is 
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guaranteed because only partial energy is transmitted through the two stage conversion. 

Furthermore, the start-up strategy for resonant converter at high frequency is considered. A 

hybrid strategy based on limiting the current and varying the frequency is proposed to start-up a 

resonant converter under nominal input voltage, it also solves the current overshoot problem 

during the startup process. 

Interleaved control of DC-DC converters reduces the output current ripple, optimizes the 

power and thermal distribution and improves the system reliability. But for multi-phase resonant 

converters, the interleaved control requires the same driving frequencies, which means the 

mismatch of the resonant parameters cannot be compensated by regulating the frequency. This 

dissertation focus on the limitations of the available current sharing methods for interleaved 

resonant converters and proposes a novel current sharing control strategy for interleaved 

resonant converters based on the RDCT structure. Based on the power ratio of RDCT converter, 

the output current is shared by balancing the current of auxiliary PWM DC-DC modules. This 

method is suitable for high frequency high output current application. It samples only partial 

current, reduces the conduction loss of the sampling resistor and realizes the current sharing of 

resonant converters by PWM control. 

Key words: High efficiency, High power density, Output tight regulation, Series-parallel auto 

regulation, RDCT, Bus converter, LLC resonant converter, Partial energy regulation, Interleaved, 

Current sharing control 
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第一章 绪论 

1.1 研究背景 

随着全球信息化的飞速发展，计算机数据处理量快速增加，各大电信运营商和网络

服务企业的数据中心（Internet Data Center, IDC）对服务器、UPS 等设备的使用量迅速增

长。据调查显示，全球所有的数据中心的电力消耗仅 2010 年就已高达 2355 亿度，约占

当年全球用电消耗的 1.3%
[1]。 

与此同时，在云计算和大数据业务的发展背景下，我国巨大的网上用户数量和互联

网客户需求使得大规模数据中心的需求量迅速增加[2]，给数据中心的规模和容量带来了

新的问题和挑战[3]。据相关统计显示，从 2008 年至 2013 年我国的数据中心市场规模的年

均增长超过 30%，至 2013 年，我国 IDC 市场规模已高达 262.5 亿元[4]。 

市场规模的迅速扩展带来了巨大的用电需求。仅 2012 年一年，我国数据中心能耗已

经高达 664.5 亿度，占当年全国工业用电量的 1.8% 
[5, 6]。 

总而言之，各类数据中心的能耗已经成为电力消耗的一个重要部分，在可持续发展

和绿色环保节能的大趋势下，建设绿色数据中心、实现节能降耗的工作势在必行。 

1.1.1 数据中心的能耗现状 

Green Grid 组织以及 IT 行业在 2003 年制定了两个评估数据中心的能耗与系统效率的

指标：电源使用效率（Power Usage Effectiveness，PUE）和数据中心基础设施效率（Data 

Center Infrastructure Effectiveness，DCIE）[7]。 

PUE 是评价数据中心工作效率的重要指标，它是指数据中心总能耗与 IT 设备总能耗

之比，其数值越接近 1，则表示一个数据中心的工作效率越高[8]，目前 PUE 值的业界基

准为 2
[9]；DCIE 是 PUE 的倒数，是指 IT 设备总能耗占数据中心总能耗的百分比[10]，该

值约接近 100%，则该数据中心的效率越高。 

数据中心的能耗主要包括以下几个方面：IT 设备能耗、供配电能耗和制冷用电能耗

[11]。IT 设备能耗部分主要是数据中心的 IT 设备（服务器、存储器等硬件设备）在工作过

程中产生的能耗；供配电能耗是指数据中心的供电系统（自动切换开关、配电系统等）
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在配电过程中产生的损耗；制冷用电能耗是指机房的制冷设备（空调、压缩机、加湿器

等）为了维持数据中心的温度湿度等外部环境而产生的能耗[10]。 

以目前数据中心平均能效水平估计，数据中心各部分损耗所占的比例构成大致如图

1. 1 所示[12]。IT 设备能耗所占的比例最高，约为 50%；制冷用电能耗次之，在总能耗中

占 40%左右；配电系统能耗最少，仅占 10%
[12]。此处以 PUE 值等于 2 为例，但是实际数

据中心的系统效率可能更低，平均 PUE 值在 2.2～3.0 之间[13]。 

0%
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20%

30%

40%

50%

配电能耗 制冷用

电能耗
IT设备能耗

服务器

存储设备
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各
部

分
能

耗
比

例

 

图 1. 1 IDC 数据中心总能耗分布数据图 

在三部分的能耗中，最主要的部分是 IT 设备能耗；制冷系统所需要带走的数据中心

内部的发热量也绝大部分来自 IT 设备[14]。所以，提高机房整体能效的关键在于降低 IT

设备的能耗[10]，它不仅实现了 IT 设备本身的电能高效利用，还大大减小了空调系统部分

所需的能量消耗。  

1.1.2 数据中心供电架构 

传统数据中心中服务器和 UPS 等用电设备的能量消耗大、效率低的问题与其系统架

构有着重要的关系。传统的数据中心的供电系统架构可以分成以下两大类：交流供电架

构和 48V 供电架构[15, 16]。 

A．交流供电架构 

典型的交流供电系统架构如图 1. 2 所示[17]。交流电网电压首先要经过一级交流不间

断电源（Uninterrupted Power Supply，UPS）。交流 UPS 包括两次的电压转换，先将电网

交流电压整流得到中间直流电压，直流电压上挂接储能装置（一般为电池组），用于掉
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电时的供电。直流中间电压再经过一级逆变装置，得到 UPS 输出的交流母线电压。交流

母线通过功率分配模块（Power Distribution Unit, PDU）进行用电配置后连接到 AC 服务

器机架电源。AC 服务器电源先经过一级 PFC 将交流电压转成直流电压（400V 左右），

再通过降压的 DC/DC 变流器将电压降低到 12V 或 48V，提供给负载。有些负载例如 IT

设备中的风扇等工作电压为 12V，则可直接连接到 12V 的低压母线工作，其他负载例如

CPU 或管理芯片需要更低的工作电压，需要再经过一级降压稳压电路（Voltage 

Regulator，VR）得到所需的工作电压。这种交流供电系统需要经历多级的交流和直流之

间的变换，所有其整体效率较低，一般在 80%以下[18]。 

PDU
AC UPS电网

电池

VR

VR 

负

载

12V

3.3V

0.8V

 AC服务器 机架
PSU

AC/DC DC/AC AC/DC DC/DC

交流母线

 

图 1. 2 交流供电系统结构框图 

针对交流供电系统也有许多优化方案[19]，但并没有从根本上解决多级转换所导致的

系统转换效率低下的问题[20-22]。 

B. 48V 供电架构 

PDU
DC UPS电网

电池

VR

VR 

负

载

12V

3.3V

0.8V

 DC服务器 机架
PSU

AC/DC DC/DC

48V母线

 

图 1. 3 48V 供电系统结构框图 

相比于交流母线架构，直流母线架构具有更少的转换级数和更高的工作效率，48V

供电系统结构就是典型的直流母线架构，这种结构在通信电源负载场合较为广泛。48V

直流母线架构如图 1. 3 所示[18]。交流电压经过直流 UPS 进行 AC/DC 转换，得到 48V 的

低压直流母线。储能设备直接挂在输出的低压母线上。低压母线经过 PDU 分配到连接到

负载机架。在服务器机架内，48V 电压经过 DC/DC 变流器转换，得到负载所需要的电
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压。这种结构相比于传统的交流母线架构，节省了两级交直流的相互转换，故效率也更

高[23]。另外，低压母线电压低，低于 60V（欧洲安全电压等级），安全性好。 

这种 48V 直流供电结构的优点是它是一种真正的不间断电源，不易拉弧，安全性高[7, 

24]，技术也比较成熟。但是也有一定的局限性，它的缺点是母线电压等级低，电流大，

有较大的导通损耗，故一般适用于中小功率的场合。尤其随着互联网行业的发展和各种

数据中心对用电需求增加，这种结构难以广泛应用。  

C．IDC 中的高压直流母线架构 

2000 年后，相继有文献提出了高压直流母线架构的概念[11, 16, 24-30]。IDC 中的高压直

流母线架构比传统交流供电系统具有更高的效率和可靠性，且母线损耗更小，因此高压

直流供电系统取代传统的交流供电系统和 48V 供电系统是大势所趋。 

高压直流母线系统架构框架如图 1. 4 所示[31, 32]。电网侧的交流电压经过直流 UPS 进

行 AC/DC 变换后，得到高压直流母线电压，直流母线上连接电池等储能设备。高压母线

经过 PDU 分配到服务器机架。服务器机架直接将高压母线电压经过 DC/DC 变流器转换

成负载需要的低电压。 

PDU
DC UPS电网

电池

VR

VR 

负

载

12V

3.3V

0.8V

 DC服务器 机架
PSU

AC/DC DC/DC

直流高压母线

（200-400V）
 

图 1. 4 高压直流母线供电的服务器系统 

对于直流供电的母线电压等级，不同国家有不同的规范[30, 33]，目前仍无统一标准。

例如，国内采用的是 240V 的直流母线，主要考虑与传统的交流 UPS 的设备相兼容，可

以直接在传统的设备基础上进行改造和系统验证，而欧美各国目前较多的是采用 380-

400V 的高压直流母线。400V 的直流母线结构也有更高的效率和更大的容量。 

高压直流母线架构相对于传统交流供电系统，由于省却了两级交流-直流间的电能转

换，系统结构大大简化，因此可靠性和系统效率显著提高，其中系统供电效率提高了近

10%；相比于 48V 的直流母线架构，母线电压由低压变为高压，减小了传输线上的损
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耗，增大了系统容量[32]。由于直流母线不需要考虑相位和频率，所以当需要多模块并联

使用时直流母线比传统的交流母线并联要容易实现。高压直流供电系统具有可靠性高、

谐波干扰小、系统成本低、能源利用率高、扩展性能好、对维护人员的专业要求较低等

诸多优势，将会成为未来服务器电源发展的趋势[16, 18, 25, 30, 34-36]。 

1.1.3 目前基于原设备改造所存在的问题 

但是由于直流母线电压等级的标准不成熟，不统一，也没有用于直流母线的标准服

务器电源，目前进行的测试试验都是基于传统的 AC/DC 服务器电源进行改造的过渡解决

方案。 

   
DC/DCD1 D2

D3 D4

QAC Load

 
(a)  PFC 工作于 AC-DC 模式 

   
DC/DCD1

D4

QDC Load

 

(b) PFC 工作于 DC-DC 模式 

图 1. 5 目前过渡阶段的高压直流服务器电源（PFC 工作于 DC-DC 模式） 

传统的整流结构是针对 AC 输入，但是也可以工作在 DC 输入情况下。在 AC 输入

时，工作状态如图 1. 5(a)所示，整流桥是交替工作，功率因数校正器(Power Factor 

correction，PFC)根据输入电压来调节占空比使得输入电流跟踪输入电压的相位，并得到

接近正弦波的输入电流。而当输入成为直流 DC 输入时，工作状态如图 1. 5(b)所示，仅

有 D1和 D4导通，后级 PFC 也可正常工作。 

传统 PFC 的输入范围一般是 90V 至 264V，所对应的最高、最低电压峰值分别为： 

最高电压峰值： 264V×1.414 = 373.3V 

最低电压峰值： 90V×1.414 =127.3V 

所以理论上只要直流母线工作电压高于 127.3V 低于 373.3V，设备一般可以正常工作

[37]。所以考虑到原有交流设备的兼容性问题，中国电信采用的是 240V 的直流母线电
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压，其他一些企业则是采用了 350V 作为母线电压值。从原理上，用交流设备改造用于高

压直流母线架构是可行的，但是在实际中，存在一些问题与隐患[34]。 

首先，由于传统设备的各种开关和插头均为交流接插件，交流下开关由于交流特性

会自动灭弧，但是在高压直流情况下，开关断开时会出现拉弧或燃烧等现象，存在严重

安全隐患[37]。其次，电源设备空间利用率低。由于传统的 AC/DC 电源是针对工频交流输

入，因此其内部的元器件都是按照交流输入直流输出进行设计的。图 1. 6 是一个现有的

商业化的 AC/DC 电源模块内部照片，其中 AC-DC 部分，包括 PFC 输出母线的储能电

容、PFC 电感以及输入侧的交流滤波器等元件，占了整体面积的三分之二，而实际有用

的 DC-DC 部分仅占了三分之一的体积，这也导致其功率密度只有 30W/inch
3
 左右。 

DC-DC部分AC-DC部分

 

图 1. 6 Boost PFC 级联 LLC 谐振变流器的 AC/DC 电源 

1.1.4 未来高压直流母线架构发展方向 

目前基于交流设备改造的高压直流母线架构只是一个过渡性的方案，高效率高功率

密度的系统架构才是未来高压直流母线架构方向发展。未来直接采用直流母线供电，服

务器电源模块中无需 PFC，因此可以直接省下 PFC 所占的体积，提高功率密度。另外，

由于输出侧的电容较多，如果能够将输出电流纹波减小，并且变压器采用平面结构，则

DC-DC 部分的面积和高度还能够进一步减小，功率密度也可以大大提高。此外，采用

400V 高压直流母线供电，服务器电源内部无需缓冲和存储工频能量，因此可以直接将

DC/DC电源集成或者嵌入到服务器主板上，将 400V母线电压直接接入服务器主板的供

电端口，提高服务器系统的功率密度和供电效率。 

因为主板的面积和高度有限，为了将 DC/DC 电源模块集成嵌入服务器主板，对电源

的功率密度和效率提出了更高的要求，图 1. 7 是下一代 400V 高压直流母线直接供电的服
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务器主板框图。从 400V 母线到负载主要经过两级的直流转换，先通过电源模块将 400V

高压母线转换为 48V 或 12V 的低压母线，所以也称该级的电源转换模块为母线变流器

（Intermediate Bus Converter, IBC），再经过一级 VR 变流器将低压母线转换为所需的多

种不同电压。这种系统结构也称为中间母线架构(Intermediate Bus Architecture，IBA)
[38-

43]。未来的发展趋势是实现从母线变流器到后级 VR 以及负载都集成到主板上，从而实现

集成化、模块化的产品。 

DC供电服务器1

直流高压母线

400V
VR

VR 

负

载

12V

3.3V

0.8V

电源模块

DC/DC

DC供电服务器2

DC供电服务器N

主板

 

图 1. 7 下一代嵌入高压 DC/DC 电源模块的刀片式服务器主板框图 

后级的 VR 电路为不隔离电路，而且电压等级低，目前已经是成熟的集成模块化产

品，体积小效率高成本低，所以限制架构体积和功率密度的主要是前级高压的母线变流

器模块电源，由于要实现降压和电气隔离，电路的元器件电压等级较高，而且变压器等

磁性元件也限制了电源体积的进一步减小。所以为了实现这种集成化的电路模块，下一

代嵌入式 DC/DC 电源模块主要面临几大挑战，即在保证具有可实现 N+1 并联冗余的前

提下，达到如下性能： 

1）高效率（>97%）； 

2）超高功率密度(>300W/inch
3
)； 

3）负载跳变时输出电压稳定。 

1.2 应用于高压直流母线架构的 DC/DC 电源优化难点 

1.2.1 高压直流母线电压的宽范围要求 

高压直流母线架构的母线电压的范围可以分为两大类情况进行考虑：正常连续工作

情况和特殊工作情况。正常情况是指电路工作连续工作，给负载供电，电池保持在电压
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浮充状态。特殊工作情况是指断电或者电路出现故障时，仍要在一定时间内保持输出负

载的工作电压范围。 

正常情况下，由电网给负载供电，挂在直流母线上的电池处于浮充状态。以铅酸电

池为例，单个铅酸电池的浮充电压变化范围一般在 2.23V-2.27V 之间[30]。对于直流高压

母线上的电池设备，需要多个电池单元串并联组合得到。例如对于 380V 的电压母线可由

168 个电池单元串联得到，其电压变化范围则为 374.6V-381.4V
[44]。可见，理想情况下，

高压直流母线电压在±2%的范围左右变化。实际中还需要考虑传输线上的电压压降，尤

其是一些连接线路较长的场合，故±5%的电压波动范围是一个比较合理的设计要求[33]。 

但要考虑到非正常工作情况，例如掉电或发生故障的时候，需要由电池等储能设备

来提供此时的短时间内的供电。图 1. 8 为掉电情况下，电路需满足的工作状态示意图。t1

时刻前为正常工作情况，在 t1 时刻，发生了停电或其他故障导致的掉电状态，在之后的

一段时间内，储能设备开始放电，输入电压逐渐下降。但是随着输入电压的下降，输出

电压仍然要保持在额定输出电压值，直到 t2 时间之后才能开始下降。从 t1 到 t2 这段时

间，被称为“保持时间”(Hold-up Time)。对一般的服务器电源来说，保持时间一般要求

在几十毫秒[45]。 

保持时间

Vin

Vinmax

Vinmin

断电

Vout

t1 t2  

图 1. 8 保持时间的定义 

为了满足保持时间的要求，有两种方法可以解决，加大输入电容和增大 DC/DC 级电

路的工作范围[46]。加大输入电容，使得输入电容上的电压下降率减慢，延长保持时间。

但是输入电解电容越大，成本和体积都会增加，并且电解电容还存在寿命的问题，所以

仅靠增加输入电容来延长保持时间不是一个最优的选择。另外可以增大 DC/DC 级的电路
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工作范围。电路工作范围越宽，可以承受的 Vinmax-Vinmin 的范围越宽，所需的电容容值和

体积都可以得到有效的减少。然而，工作范围越宽，电路的效率优化越困难。电路中的

元件选取需要考虑最恶劣的工作条件，电压应力需在最大输入电压处进行设计，而电流

应力需要考虑输入电压最低、电流最大的工作条件。两者差越远，在整个工作范围内的

效率越难优化。所以电路的工作范围越宽，电路的工作效率优化也越难。 

综上所述，对于高压直流母线架构供电系统中的 DC/DC 变流器，由于保持时间的要

求，设计时需要考虑较宽的输入电压范围，同时需要使得电路保持较高的工作效率，就

对 DC/DC 变流器的拓扑和架构提出了新的要求和挑战。 

1.2.2 高工作频率下高效率的要求 

为了满足未来模块电源高效率高功率密度的发展需求，就要提高变流器的效率，减

小变流器的体积。变流器体积中占大部分的是磁性元器件和输出滤波器，为了减小磁元

件和滤波器的体积，一种有效的方式是提高变流器的工作频率[47-51]。工作频率的升高可

以实现变流器体积的减小和功率密度的大幅提升。 

1
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RM8

RM6

频率/kHz

体
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/c
m

3

      

0
10.80.60.40.2 1.2 1.4 1.6 1.8

20

40

60

80

100

120

2

电
容

值
/μ

F

工作频率/MHz  

(a)谐振电感体积优化设计(3F3 材料)
[47]

                  (b)LLC 输出电容容与开关频率 

图 1. 9 无源元件体积与频率的关系 

图 1. 9(a)是文献[47]针对谐振电路的谐振电感体积进行的分频率优化的结果，文中选

用的是 3F3 材质 RM 系列的磁芯(3F3 的最大频率 500kHz)。可见在磁芯的工作范围内，

随着频率的升高，可以大大减小磁性元件的体积。图 1. 9(b)是理论计算的 LLC 谐振电路

的输出电容值和开关频率的关系，在相同输出纹波要求下，频率的升高明显地减小了所

需要的电容值，进而可以采用小封装小体积的输出电容器。 

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                                                                       第一章 绪论 

 

10 

 

虽然提高工作频率可以有效地减小无源元件的体积，提高电路的功率密度，但是要

在高频率下同时确保电路高效率的可靠工作也是一个巨大的挑战。首先，随着工作频率

的提高，电路的驱动损耗和开关损耗都会明显上升，此外，变压器的铜损和磁损也会随

着频率的升高而急剧增加，从而限制电路的整体效率的提高。其次，高频工作对开关元

件的开关速度提出了更高的要求，传统的高压大电流的硅器件由于驱动电荷较大，也较

难实现很高频率的快速开关。 

如何既保证电路的高功率密度高工作效率、同时保证较高的工作效率，也是在电路

拓扑的选择和参数优化设计中需要面对的一个难点。 

1.2.3 高频高功率密度下输出电压调整问题 

在许多应用场合，DC/DC 变流器的负载对输出电压负载调整率等有一定要求。

DC/DC 变流器需要实现输出电压的闭环反馈控制。 

传统的软开关型 PWM 电路在合理优化的情况下，可实现较高的转换效率，并且通

过调节占空比可以实现很好的负载调整率的要求。但是传统的单级具有输出调整功能的

变流器却很难实现高频率高功率密度的要求，虽然它可以实现零电压开通，但还是有较

大关断损耗和副边整流管的反向恢复，同时受限于目前半导体功率器件、磁性元件以及

PCB 工艺的技术瓶颈，PWM 电路拓扑仍很难实现高频开关，在体积上很难进一步减小。 

谐振软开关拓扑能够克服器件和杂散参数的影响，实现高频和高效率密度的变换要

求，并能够通过调节频率满足一定的电压增益范围和动态响应要求[52, 53]。但是，目前具

有输出紧调整能力的产品其工作频率基本在 500kHz 以下，功率密度也很少高于

500W/in
3。原因有很多方面。首先，LLC 谐振变流器的小信号模型复杂[54-58]，并且会随

着开关频率和负载变化，目前绝大多数的模拟谐振电路控制芯片的工作频率都小于

500kHz。其次，高频下副边同步整流管的驱动时序控制也很复杂，目前商用同步整流驱

动芯片的工作频率也都小于 500kHz。采用数字控制可以实现控制环路参数的自适应调

节，但是在高频（大于 1MHz）场合下，通用型数字控制器的 AD 采样时间和输出驱动信

号的最小调整率难以满足高频的精度要求，需要采用高精度的数字控制器[59]，大大地增

加了成本。另外，开关频率越高，开关管的驱动损耗越大，集肤效应造成的损耗越严

重，对线路 PCB 的工艺、元器件封装和焊接工艺等提出了更高的要求，效率的提高变得

越来越困难。 
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将 LLC 谐振变流器固定工作于谐振频率点，即用作一个等效直流变压器（DC 

Transformer，简称 DCT 或 DCX），可以获得最优的工作效率和电路的优化设计，实现

很高的功率密度。为了满足输出电压的调整要求，需要后接一级具有调节功能的不隔离

型模块电源[60]。其结构如图 1. 10(a)所示。但是两级的结构增加了一级功率变换，使得整

体的效率有所下降。图 1. 10(b)为根据数据手册绘制的单级的电源工作效率和两级级联的

整体效率。虽然单级的效率很高，最高效率可以达到 97%以上，但经过两级变换后最高

效率只在 95%左右。 

uP
前级
DCT

后级
DC-DC

VR

DC/DC 
高压
母线

低压
母线

不调整，隔离 调整，不隔离

调整，不隔离

 

(a)两级架构 
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输出电流/最大输出电流

后级DC-DC效率

前级DCT效率

两级总效率

 

(b)效率曲线 

图 1. 10 DCT 加 DC-DC 的两级结构 

总而言之，单级电路难以同时兼顾输出闭环调整的要求和高功率密度的要求；两级

电路相级联的方案又使得整体效率有所亏损。因此针对高功率密度高工作效率 DC/DC 变

流器，其输出闭环调节的控制策略和驱动方式仍是一个有待解决的难题。 

1.2.4 高频模块的多路电流均衡问题 

针对于服务器电源，要求保证多路并联下的冗余工作，所以需要保证多路并联情况

下的电路正常运行。此外，多个模块并联工作，可以获得较好的功率和热的分布，也有

利于大电流场合下变压器的优化设计[61]。另一方面，在低压大电流场合，由于谐振电路
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的副边电流为断续的波形，所以输出电流纹波较大，需要较大的输出滤波电容，增加了

体积和成本。多相交错并联技术也能够很好的减小电流纹波，通过错相实现电流纹波抵

消的作用[62-64]。 

但是由于谐振电路是变频率调制的控制方式，而在实际应用中各相谐振电路之间谐

振元件（Lr、Cr）的参数一致性程度受到制造工艺的限制，存在一定偏差[65]。这会导致

各相电路谐振腔的谐振频率不同，从而相同开关频率下各相的稳态增益就不同。由于谐

振电路的稳态增益对寄生参数敏感，较小的谐振电感或者谐振电容的偏差，就会导致各

相输出电流相差很远，无法达到交错并联的抵消纹波电流的目的[66, 67]。 

Cr Lr

Lm

n:1:1

Q1

Q2

D2

D1

Vin

n:1:1

D4

D3

R

L

Co

Cr Lr

Lm

Q3

Q4

     

Io

Io1

Io2

(A
)

 

(a) 电路拓扑                                                               (b) 不均流的波形 

图 1. 11 两相交错并联谐振电路的不均流现象 

图 1. 11 为两相交错并联的电路结构图及其参数偏差时输出电流的仿真结果。负载电

流为 20A 时，当谐振电容相差 5%时，电流相差近 10A，如图 1. 11(b)所示。图 1. 12 为两

路 LLC 在不同负载下的均流度与谐振参数偏差程度的关系[68]。可以发现，当两路参数完

全匹配，两相输出电流完全均等时，总电流的输出电流纹波为单相时的大约五分之一，

很好地实现了实现电流纹波抵消。但是当偏差增加后，输出电流的总纹波明显增大，当

偏差达到 5%时，移相控制几乎没有达到电流纹波抵消的目的。所以谐振电路并联工作时

需要采用一定的均流控制。 

传统的谐振电路是变频调制，谐振参数的离散性需要开关频率不同才能保证增益相

同，但是交错并联必须同频，这是谐振变流器多相交错并联时不可调和的矛盾。在线改

变谐振参数[68-70]或者输入级联电路进行解耦[66]等方式可以实现同频下的谐振电路均流控

制，但都存在转换效率低和功率密度不高等问题，而且也很难在高频（>500kHz）的场合

得到应用。 
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图 1. 12 参数不一致性对均流度的影响 

所以针对于高频率高效率的模块电源，如何实现多路交错并联时的均流控制，也是

另外一个有待解决的重要问题。 

1.3 高压直流服务器电源研究现状 

1.3.1 高压直流服务器电源的高效率 DC-DC 拓扑研究现状 

选择作为高压直流服务器电源的 DC-DC 拓扑需要能够实现高效率、高功率密度和输

出调整的要求。目前广泛应用与通信电源和服务器供电电源中的电路拓扑结构主要可以

分为以下两大类：PWM 型桥式电路和谐振型电路。 

A. PWM 桥式电路 

PWM 电路广泛用于各种 DC-DC 供电场合，一般的硬开关 PWM 电路由于开关损耗

较大，难以实现高效率高功率密度的要求。软开关技术有效地减小了 PWM 电路的开关

损耗，其中软开关桥式电路由于结构简单、效率高等特点广泛应用于中大功率的隔离型

DC/DC 变换领域[71-75]，较常用的拓扑为全桥电路和半桥电路，其拓扑结构如图 1. 13 所

示。其中半桥电路在不对称控制下能实现开关管的零电压开通(Zero Voltage Switch, 

ZVS)，但是变压器励磁电感存在磁偏，且电容和副边整流元件的电压应力随着占空比变

化范围增加而增大[76-78]；而全桥电路能够采用移相控制，利用原边变压器漏感和开关管

结电容的谐振，实现原边开关管的零电压开通，且驱动信号对称，不存在半桥电路的磁

偏和应力的问题，通过简单的拓扑结构和控制就可以实现高效率、高功率密度的 DC/DC

变换。所以移相全桥拓扑在通信及服务器电源等领域得到了广泛的应用。 
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(a) PWM 型全桥电路 

Vin

Q2

Q4

n:1
整流结构

RL

Vo

Co

Lo
Cin1

Cin2

 

(b) PWM 型半桥电路 

图 1. 13 PWM 型全桥电路与半桥电路结构 
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图 1. 14 移相全桥电路关键波形 

图 1. 14 为移相全桥电路的关键波形，原边的四个开关管固定 0.5 占空比，通过调节

超前臂和滞后臂之间的相位角 Φ 来实现电路增益的调节。 

但是移相全桥电路存在以下局限[79-84]： 

1.轻载软开关丢失。由于电路是利用储存在漏感（或外加电感）里的能量来给结电

容充放电来实现 ZVS 开通，负载较轻时，在漏感的能量不足以将结电容中的电荷耗尽的

情况下，会失去软开关特性。 
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2.环流阶段存在循环能量。当 Q1 和 Q3(或者 Q2 和 Q4)同时导通时，原边处于环流状

态，存在循环能量。在等效占空比较小或者轻载时，这部分损耗所占比例大，影响整体

效率。 

3.原边关断损耗和副边反向恢复问题。移相全桥电路实现了开通损耗为零，但是关

断的电流仍然较大，存在较大的关断损耗，相对应地，副边整流器件也没有 ZCS 特性，

副边二极管也存在反向恢复问题，带来额外的反向恢复损耗。 

目前对移相全桥效率的优化方法主要集中在两个方面，一是通过改变拓扑结构[79, 81, 

85-92]、二是通过改变控制方法[71, 93-95]。 

其中拓扑结构的改变方法主要分为两类。第一类是在环流阶段构建反向电压源减小

循环电流，实现原副边开关元件的 ZCS 关断。最直接的方法是在原边串入隔直电容[79, 96, 

97]，通过电容环流过程谐振电容上的电压来减小循环电流。也有许多文献提出了在副边

构建箝位电路的方法[89, 91, 98]，辅助实现 ZCS，并减小副边整流元件的电压过冲。第二类

是保持原边电路处于最大占空比工作点。改变副边整流结构，通过调节副边两相交叠时

间来调节等效占空比[92]；或者增加桥臂和变压器绕组，通过等效改变变压器匝比来保持

原边电路的最大占空比工作点[74]。 

从控制方法上也可以进行优化提高工作效率。例如在轻载时用对称调节 PWM 模式[93]

或者调频模式[95]代替传统的移相控制以减小循环能量；也可以采用原副边移相控制代替

传统的超前臂和滞后臂之间的移相来减小环流过程的循环能量[94]；还可以对副边同步整

流的驱动控制进行优化以减小副边整流元件的导通损耗[71]。 

总而言之，移相全桥电路以其结构简单、控制灵活、零电压开通等特性在通信及服

务器电源场合仍具有很高的应用价值，结合拓扑结构与控制方法上的优化设计，在对工

作频率要求不高（小于 200kHz）的场合可以实现很高的工作效率。 

B.软开关谐振电路 

除了全桥电路，另外一类广泛应用于通信与服务器电源场合的拓扑结构是谐振型拓

扑。谐振型拓扑一般具有良好的软开关特性，除了具有原边开关管的 ZVS 开通，还能实

现副边整流元件的零电流关断。所以除了能实现高转换效率，软开关谐振拓扑也更适合

高频率大电流场合。 
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谐振电路的电路结构如图 1. 15 所示，它由开关网络、谐振腔、变压器和输出整流结

构几个部分组成。其中输入源可以是电压源或者是电流源，负载也可以是带输出电感的

电流源型负载或者电容并联负载的电压源型负载。与 PWM 电路通过调节占空比来控制

输出不同，谐振电路主要通过调节开关频率来调节输出大小。由于整流结构的一般变化

不大，此处主要就开关网络和谐振腔两部分对现有的拓扑结构进行回顾和总结。 

n:1
整流结构谐振腔

   
Co

开关网络

负载Co输入源

 

图 1. 15 谐振电路结构图 

1) 按开关网络分类 

开关网络的作用是将输入的直流电压源或电流源进行逆变转换成交流源。根据开关

网络输出波形的电平数，可以将其分为两电平开关网络，三电平开关网络以及多电平开

关网络。 

Q1

Q2

Vin
Vin

0

Q1

Q2

Vin

Vin

0

Q3

Q4
-Vin

Q2

Q3

Vin

Q4

Q1

0.5Vin

0

-0.5Vin

 

 (a) 半桥                                               (b)全桥                                          (c) 三电平[99, 100]
  

图 1. 16 几种常用开关网络电路结构 

两电平开关网络的典型且最常用的电路结构为半桥结构。图 1. 16 为几种常用的开关

网络的电路结构图，其中(a)为半桥结构的电路图。以输入电压源为例，设输入电压为

Vin。上下两个开关管 Q1和 Q2互补交替开通时，输出的电压为在 0 和 Vin两个电平之间交

替的矩形方波。半桥型电路结构和控制方式都较为简单，在各种场合中得到了广泛的应

用。 
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其他两电平的电路拓扑，如正激、反激等，一般应用于功率等级较小的场合，本文

主要针对 500W~2kW 功率等级的模块电源应用进行讨论，故此处暂不讨论此类拓扑。 

三电平开关网络此处指输出的电压电平数为三的电路结构，包括传统的全桥型电路

和三电平电路结构。全桥型电路的结构图参见图 1. 16(b)，由两个桥臂组成。当开关管 Q1

和 Q4 导通的时候，输出电压为正 Vin；当开关管 Q2 和 Q3 导通的时候，输出电压为负

Vin；当 Q1和 Q3或者 Q2和 Q4导通时，输出为零电压。二极管箝位型三电平结构[99, 100]如

图 1. 16(c)所示，当 Q1和 Q2导通时，输出电压为正 0.5Vin；当 Q3和 Q4导通时，输出电

压为负 0.5Vin；当 Q2或 Q3导通时，输出电压为零。 

表 1. 1 为三种开关网络电路的比较。半桥电路中每个开关管的电压应力为输入电压

Vin，开关管的电流应力标记为 Imos，由于仅由一个桥臂构成，电路结构和控制都比较简

单；全桥电路由两个桥臂并联组成，所以每个开关管的电压应力与半桥相同，也是输入

电压 Vin，而在相同功率和输入电压情况下，电流由两个桥臂平分，所以每个开关管的电

流应力为全桥结构的一半，即 0.5Imos。全桥由于开关管数量较多，所以在控制方式上也

更加灵活，占空比、相位差和频率都可以进行调节；三电平的开关管数量也是 4 个，但

是两两相串联，加上二极管的电压箝位作用，每个开关管的电压应力为 0.5Vin。电流应力

也是 Imos，但是电路中除了开关管数量多以外，还需要额外的钳位二极管，电路结构较为

复杂。 

由于三种电路的特性不同，也就决定了其应用场合的不同。半桥和全桥从应力和电

路结构的简单程度上考虑是比较优的选择，其中全桥由于电流应力较小，所适合的功率

等级略大于半桥结构；而三电平由于电压应力较低，一般多应用于高输入电压的场合，

且电路结构与控制较复杂，多应用于大功率的场合。 

表 1. 1 三种开关网络比较 

 半桥 全桥 三电平 

开关管数量 2 4 4 

电压应力 Vin Vin 0.5Vin 

电流应力 Imos 0.5•Imos Imos 

结构复杂度 简单 较简单 复杂 

除了上述两类开关网络之外，一些文献[101-104]通过对电路拓扑的变形和组合提出了混

合式的多电平电路结构，如半桥和三电平拓扑的组合可以实现 5 电平输出[103]。但是此类
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拓扑结构也较为复杂，一般用于高压大功率场合。本文主要针对直流母线 400V 输入电压

的情况进行分析，且根据高功率密度高效率的要求，电路结构宜选用元件数量少控制灵

活简单的拓扑，故在这样的要求下，目前应用最广泛的还是半桥电路和全桥电路。 

2) 按谐振腔分类 

开关网络后级为谐振腔电路。谐振腔类似一个带通滤波器，使得传递到副边的能量

在不同工作频率下有所不同[84]。从谐振腔的谐振元件数量角度，可以将其分为两元件谐

振电路、三元件谐振电路和多元件谐振电路。常用的谐振腔结构如图 1. 17 所示，对应的

拓扑结构的增益曲线参见图 1. 18。 

SRC

   
Lr Cr

       

PRC

   
Lr

Cr

       

LCC

   
Lr Cr1

Cr2

       

LLC

   

   

Lr1 Cr

Lr2

 
(a)                                      (b)                                            (c)                                     (d)   

图 1. 17 几种谐振腔结构总结 

最常用的两元件谐振结构包括串联谐振结构和并联谐振结构。 

图 1. 17(a)所示为串联谐振电路(Series Resonant Converter, SRC)的谐振腔结构，由一

个谐振电感 Lr 和谐振电容 Cr 组成，其增益曲线为图 1. 18(a)。电路可工作在高于谐振频

率或者低于谐振频率范围，前者范围内可以实现 ZVS，后者范围内实现 ZCS。对于

MOSFET 器件，一般选择工作在 ZVS 区域。SRC 电路可以实现 ZVS 开通，减小开关损

耗，开关频率越接近谐振频率点效率越高[105, 106]。但是谐振点是 ZVS 和 ZCS 区域的交

界，并且考虑到一定的工作范围，一般选择电路的工作范围在谐振点右侧，所以会存在

着较大的关断损耗。另外，随着负载的减轻，从图 1. 18(a)可以看出增益曲线越来越平

滑，当空载时（Q=0）增益曲线几乎是一条水平线，要实现电压调制，频率需要很大范

围地变化[107]。 

另一种常用的二元件谐振拓扑为并联谐振电路(Parallel Resonant Converter, PRC)，结

构如图 1. 17(b)所示，其增益曲线参见图 1. 18(b)。与 SRC 类似，为了实现 ZVS，一般也

选择在开关频率大于谐振频率的区域内工作。不同于 SRC 的是 PRC 的增益可以大于 1，

可以实现升压功能，并且在轻载时（Q=∞），频率不需要大范围变化就能实现电压调整
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[108-110]。其主要的问题是谐振回路的循环能量大，即使在轻载时，谐振腔的等效阻抗也不

大，使得原边存在一定循环电流，从而降低了轻载效率。另外，由于工作在开关频率大

于谐振频率的区域，主开关管的关断电流较大，存在较大的关断损耗[107]。 

三元件谐振结构由于参与谐振的元件数量的增加，在结构上可以具有更多种组合方

式。但是许多组合方式都具有类似的频率特性[84]，此处以最常用的 LCC 型和 LLC 型为

例对三元件谐振结构进行简要介绍。 

图 1. 17(c)为 LCC 谐振电路，其增益曲线参见图 1. 18(c)，LCC 结合了 SRC 和 PRC

的优点，同时缓解了各自的问题，即解决了 SRC 的轻载调制问题，减小了 PRC 的轻载循

环能量[111-117]。但是在宽输入范围，高输入电压的情况下，电路的关断损耗依然明显，并

且轻载或空载条件下的环流问题无法得到解决。 
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 (c) LCC                                                                          (d) LLC 

图 1. 18 几种谐振结构的增益曲线 

图 1. 17(d)为 LLC 谐振电路，其增益曲线参见图 1. 18(d)。LLC 电路在 SRC 电路的基

础上，在输出端增加了一个并联的电感 Lr2（可用励磁电感 Lm 实现）。LLC 电路具有串

联谐振拓扑软开关的优点，开关频率在谐振频率点时，效率与串联谐振拓扑几乎相同，
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而且在开关频率大于或者小于谐振频率都可以实现 ZVS
[118, 119]。另外，可以有效减小关

断电流，减小关断损耗，并且副边整流管可以实现 ZCS 关断，轻载时的环流损耗也很

小。以上的优点使得 LLC 电路在工业界得到了广泛的应用。不过 LLC 也还存在一些优化

设计上的问题，包括启动过程中存在较大的电流过冲、副边在高频下的 SR 驱动时序控

制、在大电流场合输出电流纹波较大，需要较大的输出电容等。 

基于谐振腔结构还可以进一步地扩展，得到多元件谐振拓扑(谐振元件大于 3)。图 1. 

19 为四元件谐振和五元件谐振结构图[120, 121]，在之前传统三元件谐振结构的基础上，增

加了谐振元件来改变谐振腔的结构，通过调节高频的增益特性来解决谐振电路的启动问

题，但是由于其谐振元器件多，在参数设计和实现上都比较复杂，在实际中较难广泛使

用。 

   

   

Lr1

Cr

Lr2

Cp

   

   

Lp

Cr

Lr2

Cp

   
Lr1

 

 (a) 四元件谐振结构                      (b) 五元件谐振结构 

图 1. 19 多元件谐振腔结构[120, 121]
 

上述的谐振腔结构也可以根据对偶原则放置到副边。文献[122]提出了一系列的利用变

压器漏感和副边输出侧电容谐振的拓扑，也可以实现开关管的 ZVS 和副边 SR 的 ZCS，

但是输出电容作为谐振电容，使得输出侧的电压纹波较大，还需要后接一级 LC 滤波器。 

n:1

Q1

Q2

Vin
整流结构

RL

Vo

Cr
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图 1. 20 谐振腔位于副边的谐振拓扑 
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总体来说，LLC 谐振拓扑以其结构简单、软开关性能优良等一系列特点，在各类谐

振拓扑中最有优势，目前在各类实际产品应用中最为广泛的谐振拓扑结构仍为半桥或全

桥型 LLC 电路。 

1.3.2 高功率密度电源的相关工艺发展 

选择合适的电路拓扑结构有利于充分发挥元器件的性能，减小电路的开关损耗，提

高电路工作效率。但同时，磁元件的大小和开关元件的性能也同样决定了电路所能达到

的功率密度水平。 

1.3.2.1 平面磁元件的发展 

在 DC-DC 变换器中，占据体积一大部分的是磁元件，主要包括变压器和电感。如何

优化变压器和电感等磁元件的设计，减少其中的磁损和铜损，同时减小元件体积是提高

电路效率和功率密度的一个关键问题。 

一个减小体积的方法是提高工作频率，但是传统的线绕变压器由于趋肤效应和邻近

效应的影响，随着工作频率的升高，线圈中的铜损会明显增大，而线绕变压器由于层层

包裹，散热性能不佳，所以在高频下很难进行效率的优化[123]。此外，线绕变压器的磁芯

一般高度较大，难以实现扁平化，也限制了变流器功率密度的提升。 

平面磁元件的技术自二十世纪 80 年代就已经出现，早期的工艺主要采用薄膜技术，

应用于 IC 设计领域为主[124]，直到近十几年来随着平面印制板工艺的成熟和发展，采用

多层 PCB 板作为变压器绕组、结合扁平状平面磁芯组成平面变压器的做法开始被广泛采

用[125, 126]。相比传统线绕变压器，平面变压器主要有如下优点[123]： 

1) 磁芯高度低，变压器体积小。平面变压器一般呈扁平状，其高度只有普通变压器

的 1/4 到 1/2，明显减小了变压器的体积； 

2) 散热性能好，功率密度高。平面变压器绕组中的铜皮直接直接通过 PCB 板进行散

热，而且 PCB 层与空气有良好接触，因此能够更有效地散热。由于散热性能好，平面变

压器可工作在高频变换器中，从 100kHz 到数 MHz，达到较高功率密度； 
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3) 方便制造，参数一致性好。变压器绕组的设计和制造过程可实现全自动化，不仅

降低成本，而且保证了良好的变压器参数一致性；此外传统线绕变压器的寄生参数一般

很难把握，而平面变压器采用自动化设计制造，寄生参数可准确地预测和计算。 

平面变压器技术使得变流器的磁元件体积得以减小，使得电路功率密度有了进一步

的提升。 

1.3.2.2 宽禁带器件的发展 

提高开关电源的开关频率可以有效提升电源模块的功率密度，但是传统电路的开关

频率的另一个重要局限是开关器件的工艺发展水平。从上世纪 50 年代开始，硅(Si)元件

开始得到广泛的应用，但是随着工艺的提高，硅材料本身的特性已经开始成为其开关元

件特性进一步提升的制约因素。例如，驱动电荷(Qg)影响了器件的门极充放电速度；结电

容(Coss)的大小决定了器件的开通和关断的最大速度等。而这些参数随着最新硅工艺的提

升，以及优化至接近硅材料特性极限，难以有重大突破。为了进一步提高器件性能，目

前主要有两大研究方向：一是采用新的器件结构；二是采用新型宽禁带材料的半导体器

件，如氮化镓(GaN)  器件[127]。 

GaN 材料与硅材料相比有许多优良的特性。表 1. 2 为硅和 GaN 的材料特性相关参

数，图 1. 21 为硅和 GaN 材料的比导通电阻与击穿电压的关系曲线，其中的圆形和三角

形数据点分别为现有的 Si 器件和 GaN 器件所达到的特性。由于 GaN 的电子迁移率

(electron mobility)要高于硅材料，在相同的击穿电压条件下，GaN 元件的导通电阻比硅元

件小，此外，GaN 元件的门极驱动电荷比硅元件小得多，可以提供更快的开关速度和更

小的开关损耗[128-135]。 

表 1. 2 Si 和 GaN 的材料特性[136]
 

 Si GaN 

禁带宽度 EG (eV) 1.12 3.4 

击穿电场强度 EB (MV/cm) 0.3 3.3 

饱和迁移速率 VS (10
7
cm/s) 1.0 2.5 

电子迁移率 μ (cm
2
/Vs) 1500 2000 
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图 1. 21 硅和氮化镓材料的比导通电阻和击穿电压关系[136]
 

总的来说，GaN 器件为电路更加高频的工作提供了新的契机，目前应用新的 GaN-

HEMT 已经成功将电路的开关频率提升至数 MHz。 

1.3.3 高效率高功率密度母线变流器模块发展现状 
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图 1. 22 LLC-DCT 功率密度发展趋势[46, 137-139]
 

随着器件工艺水平的发展和平面磁元件技术的广泛应用，同时伴随着高压直流母线

架构的出现，对 DCT 的功率密度有了进一步的推动和提升，目前文献中提及的 400V 输

入的 LLC-DCT 的工作频率已经提高至 1MHz 以上，功率密度也已经提升至接近

1000W/in
3 [46, 137-139]。 

工业界的 DCT 产品由于制造工艺等因素，可以实现更高功率密度。目前最突出的模

块电源产品的典型代表是美国 Vicor 电源公司的高压输入的中间母线转换 DCT 电源模块

（400V/12V 和 400V/48V），近几年的几代新产品功率密度越来越高，图 1. 23 为 Vicor

的产品发展曲线图，其功率密度从最初的 300W/in
3到如今已经接近了 1500W/in

3。 
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图 1. 23 Vicor 产品功率密度发展趋势[140]
 

该系列电源模块采用了串联谐振拓扑结构，由于没有输出电压调整的要求，可以将

开关频率固定在谐振频率附近，而且单工作点也使得变压器和开关元件得到充分优化，

获得高转换效率[140]。电路的工作频率在 1.8MHz~2.5MHz 左右，减小了磁元件和输出电

容的体积，增加了功率密度。电路板采用 12-14 层板的高端 PCB 技术，具有良好的布线

工艺和散热性能。 

虽然该模块电源转换效率很高，而且尺寸能够满足集成化嵌入式电源的功率密度的

需求，但是无法通过变频控制实现宽负载范围内输出电压的调节。另外，由于谐振变流

器的输出阻抗小，多模块并联时，只能依靠模块自身的输出阻抗进行有限均流，无法保

证 N+1 冗余工作时的可靠性。 

1.4 本文的选题意义及主要研究内容 

1.4.1 本文的选题意义 

随着计算机和信息技术的发展，数据中心的规模和能耗都在迅速增加，但是传统的

数据中心普遍效率低下。高效节能的绿色数据中心是未来的一个发展方向。采用高压直

流母线架构的 IDC 系统具有可靠性高、系统成本低、能源利用率高、扩展性能好等优

点，是未来高效节能大容量数据中心的一个发展趋势。但是目前对于高压直流母线架构

的系统研究还处于过渡阶段，主要利用 AC/DC 级工作在直流状态下来进行一些基本的样

机试验。为了适应高效高功率密度的发展趋势，未来服务器电源的一个发展方向是采用
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直流母线供电，直接将 DC/DC 电源集成化嵌入到服务器主板上，提高服务器系统的功率

密度和供电效率。 

实现集成化模块电源需要高效率高功率密度的 DC/DC 母线变流器。现有的输出调整

的 PWM 型变流器能够在宽输入范围内实现输出电压调整，却难以同时兼顾高功率密度

和高转换效率。为了提高系统的功率密度，一种有效的方法是提高电路中器件的开关频

率，减小磁元件和滤波器的体积。由于谐振变流器能实现开关元件的零电压开通和零电

流关断，所以在高频功率变换领域中得到广泛的重视和研究。但是现有的高频工作的母

线变流器绝大多数是不调整型母线变流器，这主要是由于目前的控制芯片的工作频率一

般都在 500kHz 以下，若采用高精度的数字控制平台则需要较高的成本。对于输出有调节

需求的场合需要在后级串联一级可调的不隔离型 DC-DC 来实现输出电压的调整。但是经

过两级的功率传输，系统供电效率有所下降。  

另外，谐振电路由于谐振参数的容差会带来多相并联工作时的不均流问题。尤其是

在高频情况下，受到现有产品工作频率的局限和数字平台精度与成本的控制，很多方案

不能直接在高频场合下使用。如何对高开关频率的多相谐振变流器进行均流控制，也是

需要解决的问题。 

本文的研究工作受到国家自然科学基金的资助，针对未来 IDC 高压直流母线架构中

的高效率、高功率密度 DC-DC 电源拓扑结构及其控制策略的关键问题进行了研究和探

讨，该工作对于理论研究和实际应用领域都有着十分重要的意义。 

1.4.2 本文的主要研究内容 

本文主要针对高压直流母线架构中高效率、高功率密度、输出调整型的 DC/DC 电源

的拓扑结构及其控制策略的关键问题进行了研究和探讨。论文结构安排如下： 

1)第二章针对 PWM 型传统母线变流器拓扑，提出了一种具有串、并联自动调整功能

的新型整流结构系列，能够实现在宽范围下的高效率转换。基于服务器电源的宽范围工

作要求，第一节首先针对半波整流型串并联自调整结构的特性和工作原理进行简要分

析。第二节根据拓扑的对称性和对偶性，提出了一种基于倍流整流的串并联自调整混合

整流结构，并将这种整流结构应用于交错并联的移相全桥电路。其变压器绕组的连接状

态根据电路的占空比关系自动进行调整。在输入电压比较低的情况下，占空比较大 
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(D>α)，此时两个变压器的副边绕组在一个开关周期内可以部分时间段工作在串联状态；

而当占空比较小时(D<α)，两个变压器副边绕组工作在并联状态。文中详细分析了电路的

工作模态，给出了电路关键元器件参数的设计策略，并通过仿真和试验样机对电路的工

作原理进行了验证。 

2)第三章首先针对现有两级级联的结构效率不高的局限，提出了一种介于单级和两

级架构之间的准两级架构。并基于这样的架构，提出了一种新型的交流侧串联可控电压

源实现输出部分能量调整的拓扑结构（Regulated DC Transformer，RDCT）。这种 RDCT

拓扑结构通过可控电压源部分实现输出电压的调整，所以变流器的原边开关管和副边同

步整流的驱动控制得以大大简化。另一方面，由于仅有部分能量通过可控电压源，经过

两级转换，大部分通过一级高效直流变压器直接转换，所以整体工作效率仍保持在一个

较高水平。针对 LLC 型 RDCT 电路，第三章第二、三节详细地分析了该电路结构的工作

原理以及关键参数的设计和优化策略。第四节针对该 RDCT 的启动问题进行了分析，在

现有启动策略的基础上，提出了一种结合限流启动和调频启动特性的混合启动方法，减

小了启动过程谐振腔的电流过冲，实现了谐振电路在额定电压下高频直接启动。第三章

第五节通过实验对电路的工作原理进行了验证。 

3)第四章首先分析了由于谐振电路谐振参数容差带来的并联不均流问题，并对现有

的基于交错并联的谐振电路的均流技术进行了总结和分析比较。第四章第二节基于第三

章提出的 RDCT 结构，介绍了一种新型的多相谐振电路交错并联的均流控制策略，通过

对电路中的 DC/DC 模块通过 PWM 控制策略实现均流，结合 RDCT 结构的功率比例分配

的关系，从而实现总输出电流的均流。文中针对该均流方案中各个电路参数对总输出均

流偏差程度的影响、交错并联的输出电流纹波以及轻载的效率优化进行了分析，给出了

实现均流的参数设计要点。最后通过仿真和实验对该均流策略进行了验证。 

5)第五章对全文进行了总结，并对未来基于高压直流母线架构的高效率高功率密度

DC/DC 变流器的拓扑及其控制策略进行了展望。 
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第二章 高效率宽电压范围的串并联自调整整流结构拓扑研究 

基于第一章介绍的高压直流母线架构，由于高压母线的电压在正常浮充和掉电时保

持时间对输出电压的要求，带来后级 DC-DC 变换器的宽电压范围的问题。针对于 PWM

电路在宽范围内的开关元器件应力大，变压器优化设计困难等问题，本章提出了一种能

够实现变压器副边绕组串并联平滑自调整的组合整流系列拓扑，适合于宽电压范围的隔

离型大功率 DC/DC 应用场合，能够降低大功率变压器的电压、电流应力和半导体器件的

电压应力。本章首先根据最基础的半波整流结构，提出了一种副边绕组串并联的混合整

流电路，该整流结构拓展了电路的增益，减小了输出电流纹波和副边整流管应力，优化

了变压器的设计。基于该种最小整流结构单元和相同的拓扑推衍方式，提出了一种混合

串并联的倍流整流结构，并将其应用于移相全桥电路，对电路的整流管应力和电流纹波

进行了优化。该系列的整流拓扑都具有变压器绕组串并联特性，其拓扑的推演遵循类似

的对称和对偶原则，兼具理论的研究价值和实际应用价值。 

2.1 副边绕组串并联自调整的混合半波整流结构 

2.1.1 副边绕组串并联自调整的整流单元结构 

多相串并联的混合型变流器结构具有很好的热和功率的分布，优化了开关元件的电

压和电流应力[61-64]，以两相电路为例，图 2. 1(a)为传统的两相半波整流结构的副边简化

电路图。此处将变压器原边的拓扑结构等效为电压源进行简化分析。由于两相错相交替

工作，当占空比大于 0.5 时，将出现两电压源直接并联的模式，变流器将无法正常工作，

因此它工作的占空比只能限制在 0<D≤0.5 范围内。图 2. 1(b)在传统并联混合整流结构的

基础上增加了一个二极管 D2，D2 将两变压器的副边绕组相连接，从而使得副边的绕组结

构可以根据占空比的变化进行自动调整[141]。相比于传统的并联半波整流结构，其具有以

下优点[142]： 

（1）占空比范围扩展至大于 0.5，拓宽了变流器的电压增益； 

（2）减小了滤波电感上的电流纹波； 

（3）降低了整流二极管的电压应力。 
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(a) 传统并联半波整流                                                  (b)串并联混合整流 

图 2. 1 两种副边整流结构简化电路图 

2.1.2 工作原理简介 

此处只针对副边整流结构和工作原理进行分析，为了简化分析，做以下假设：1) 变

压器原边为电压源(VP1和 VP2)，且正负电压分别为 V+和 V-，V+和 V-根据不同的占空比情

况保证变压器的伏秒平衡调节，具体波形参见图 2. 2；2) 输出电感较大，输出电流纹波

忽略不计，将输出电感 L 近似为电流源；3) 副边二极管为理想元器件，不考虑寄生参数

的影响。 

两相之间为交错并联工作，故根据电路的占空比大小可以将电路分为两种工作状

态：第一种情况为占空比小于等于 0.5（0<D≤0.5）；第二种情况为占空比大于 0.5

（D>0.5）。两种情况下的关键波形如图 2. 2 所示。其中 Ts 为开关周期，VREC 为整流后

的电压波形。以下对两种工作状态的工作原理进行分析。 
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(a)   第一种情况                                                                       (b)第二种情况 

图 2. 2 电路关键波形 

第一种情况（0<D≤0.5） 

第一种情况下占空比小于 0.5，所以两相交替工作，其工作情况与传统电路一致，可

以分为四个工作模态，等效电路参见图 2. 3。 
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模态 1 (t0-t1): t0 时刻之后，VP1 为正，VP2 为负，所以 D1 导通，D2~D4 管都关断。所

以 VREC电压等于 VP1，且 VP1给输出电感充电。 

模态 2 (t1-t2): t1 时刻，VP1 变为负压，续流二极管 D4 导通，其余二极管关断。所以

VREC电压等于零，输出电感在 Vo的电压下，电流下降。 

模态 3 (t2-t3): t2时刻，VP2电压为正，故 D4关断，D3开始导通。VP2开始给输出电感

L 充电。 

模态 4 (t3-t4): t3时刻，VP2为负，故 D3管关断，D4管续流，此模态和模态 2 相同。 

t4 之后，一个开关周期结束，开始下一个周期。根据一个开关周期内的电感伏秒平

衡，可以得到(2.1)式，其中 V+为电压源的正电压值，如图 2. 2 所示。 

 ( ) (0.5 )o s o sV V DT V D T        (2.1) 

Vo
D1 D3D2

L
VP1

D4
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图 2. 3 第一种工作情况的等效电路图 

第二种情况（D>0.5） 

第二种情况下占空比大于 0.5，所以会出现一部分交叠时间是两相同时工作的。电路

的等效电路参见图 2. 4。 

模态 1 (t0-t1): 在 t0 时刻，VP1 和 VP2 为正电压，所以 D2 导通，其余管子关断。此时

VP1和 VP2通过 D2管相串联，所以 VREC电压为 VP1+VP2，两电源串联后给电感 L充电。 
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模态 2 (t1-t2): 在 t1 时刻，VP2 变为负电压，所以 D2 管关断而 D1 管开始导通，此时

VREC电压等于 VP1，电感在 Vo-VP1的电压作用下电流下降。 

模态 3 (t2-t3): 在 t2时刻，VP2变为正电压，此模态与模态 1 相同，VP1和 VP2通过 D2

管相串联。 

模态 4 (t3-t4): t3时刻，VP1变为负压，二极管 D2关断而 D3开始导通，此模态与模态 2

相互对称，此处不再赘述。 

t4 之后，一个开关周期结束，开始下一个周期。根据一个开关周期内的电感伏秒平

衡，可以得到(2.2)。 

 (2 ) ( 0.5) ( ) (1 )o s o sV V D T V V D T            (2.2) 
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模态4 (t3-t4) 模态3 (t2-t3)

Vo
D1 D3D2

VP1

D4

VP2

VREC

Vo
D1 D3D2

VP1

D4

VP2

VREC

Vo
D1 D3D2

VP1

D4

VP2

VREC

Vo
D1 D3D2

VP1

D4

VP2

VREC

 

图 2. 4 第二种工作情况的等效电路图 

增加的 D2 管使得电路中副边绕组的连接状态在占空比改变时自动进行切换，使得电

路的占空比得以拓展，可以在大于 0.5 的范围下正常工作。 

原边以有源箝位正激电路为例，通过实验对上述工作原理进行了验证。副边的电路

波形如图 2. 5 和图 2. 6 所示。 

图 2. 5 为在不同占空比下的变压器原边电压波形和整流后得到的电压波形 VREC，图

2. 6 为在不同占空比下的副边整流二极管的电压波形。可以发现试验波形与图 2. 2 所示的

理论分析波形相一致。当占空比接近 0.5 时，输出电流纹波几乎为零，因为 VREC 电压几
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乎为一直流电压。而当占空比大于 0.5 时，VREC 电压在(1-D)Ts 时间段内有一直流电压，

故增加了电路的稳态增益。可见实验结果与图 2. 2 的理论分析相一致。 

  
时间:1μs/格 时间:1μs/格 时间:1μs/格

VP1:20V/格

VP2:20V/格

VREC:10V/格

VP1:20V/格

VP2:20V/格

VREC:10V/格

VP1:20V/格

VP2:20V/格

VREC:10V/格

 
(a) D>0.5                                        (b) D=0.5                                          (c) D<0.5 

图 2. 5 不同工作情况下的变压器副边电压和整流桥后端电压 

   

VD1:20V/格

VD2:20V/格

VD3:20V/格

VD4:10V/格

VD1:20V/格

VD2:20V/格

VD3:20V/格

VD4:10V/格

VD1:20V/格

VD2:20V/格

VD3:20V/格

VD4:10V/格

时间:1μs/格 时间:1μs/格 时间:1μs/格

 
(a) D>0.5            (b) D=0.5           (c) D<0.5 

图 2. 6 不同工作情况下的副边二级管电压 

由于这种串并联整流结构使得电路的占空比范围得到了拓展，获得了更大的电压增

益，故在电路设计中变压器的匝比可以大于传统结构的变压器匝比，故能减小原边的导

通损耗和副边的二极管电压应力，同时由于副边 VREC 的电平在串联模式下增加了一个电

平，使得输出电感上的电流纹波得以减小，故在相同电流纹波的要求下，滤波电感的体

积也可以缩小。 

2.1.3 中心抽头整流结构的扩展 

半波整流电路中变压器绕组电流是单向流动的，该整流单元结构也可以拓展应用于

全波整流拓扑当中，例如中心抽头整流。图 2. 7 是副边绕组采用中心抽头整流结构的组

合式变流器。原边结构此处忽略不计，可以是半桥或者全桥等各种电流双向流动的拓

扑，副边的整流结构可以看作两个串并联半波整流单元的并联。采用这种基于中心抽头

的串并联混合式整流结构的移相全桥电路[143]可以扩展电压增益，从而适用于较宽的工作
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范围，同时，元器件的电压应力得到了优化、交错并联的工作方式减小了输出电感的电

流纹波。 

S1

S2

S3

S4

Io

VoD1 D3D2

VP1

D4

VP2

VREC

L

单元1

单元2

 

图 2. 7 基于中心抽头的串并联混合式整流结构 

2.2 副边绕组串并联自调整的混合倍流整流结构 

2.2.1 副边串并联自调整的混合倍流整流结构 

文中 2.1 节所述的整流结构针对半波整流结构，同时扩展到了中心抽头整流结构。这

种串并联整流结构通过增加二极管将两变压器副边绕组串联，实现在不同占空比下电路

拓扑结构的串并联自动调整，从而拓宽了占空比，提高了电路的直流电压增益范围，实

现了电路的优化设计。 

Lo1 Lo2

RoCo

TS1

TS2

TS1

TS2

•
Lo1 Lo2

Lo3

Lo4

RoCo

 

图 2. 8 混合倍流整流的拓扑推衍 

根据拓扑的组合和对偶原则，类似的拓扑构建方法可以应用于其他的整流结构当

中。针对变压器绕组中电流双向流动的拓扑，另一种常用的副边整流结构为倍流整流。

针对两相倍流整流结构，也可以进行类似的两相的变形，如图 2. 8 所示。由于两相倍流
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整流结构有四个输出电感，可以将输出电感进行复用，利用电感来连接两变压器的副边

绕组，可以得到图 2. 8 所示的绕组串并联自调整的倍流整流结构[144]。 

另一方面，移相全桥变流器(phase shift full-bridge，PSFB)以其结构简单、效率高等

特点广泛应用于中大功率的隔离型 DC/DC 变换领域[71, 72, 79, 96, 145-147]。通过原边变压器漏

感和开关管结电容的谐振，可以实现原边开关管的零电压开通，通过简单的拓扑结构和

移相控制就可以实现高效率、高功率密度的 DC/DC 变换。在此基础上，结合两相交错并

联技术，可以进一步减小变流器的体积，提高功率密度[148-150]。交错并联技术通过将等效

频率翻倍，从而减小输入输出滤波器的体积，并更好地实现热和功率的分布。 

故本小节针对两相交错并联的移相全桥电路，提出了一种副边绕组串并联混合倍流

整流结构，该拓扑结构除了具有串并联整流结构的工作电压范围宽、输出电流纹波小和

整流器件电压应力低的优点之外，还保留了传统移相全桥的结构简单、开关管实现零电

压软开关等特点，交错并联的拓扑与控制进一步减小了滤波器体积，可以实现高效率高

功率密度的变换。采用混合式倍流整流的两相交错并联移相全桥变流器拓扑结构如图 2. 

9 所示。 

• •

* *
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+

-

+

-

iL1 iL2

CQ4

+

-

+

-

Vs2

Q2

Q3 Q4

Q5 Q6

Q7 Q8

CQ1 CQ2

CQ3

CQ8

CQ5 CQ6

CQ7

Vs1

Lk2

. .Vp1

Vp2

. .+ -

+ -

io

+

-

VD1

+

-VD2

+

-

VD3

+

-VD4

 

图 2. 9 采用混合型倍流整流结构的双相移相全桥电路[144]
 

2.2.2 工作原理分析 

图 2. 9 为本文提出的副边采用混合式倍流整流结构的两相交错并联移相全桥变流器

拓扑。电路由 2 个移相全桥电路单元组成：第一相由开关管 Q1-Q4，变压器 T1 和副边二

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 高效率宽电压范围的串并联自调整整流结构拓扑研究 

 

34 

 

极管 D1、D2 组成；第二相由开关管 Q5-Q8，变压器 T2 和副边二极管 D3、D4 组成。输出

电感 L1和 L2在副边将两相连接。 

定义移相角 Φ 为两路移相全桥电路之间的相位差，占空比(D)为在一个开关周期内原

边有效占空比，如图 2. 10 和图 2. 12 所示。此处定义归一化的移相角 α=Φ/2π。根据 D 和 

Φ 的关系，电路的工作过程可以分为两个工作情况。当输入电压较低，占空比 D 较大，

此时 D 大于归一化移相角 α，这是第一种情况。另一种情况是当输入电压较高时，占空

比较小，此时 D 小于归一化移相角 α。 

为了简化分析，假设电路工作在连续导通模式(continuous conduction mode，CCM)，

且输出电感 L1、L2和输出电容 Co足够大，可近似考虑成 2 个电流源和 1 个电压源；两相

的电路参数一致，L1等于 L2，两路电感电流相等，iL1等于 iL2；开关管和二极管为理想元

件，不考虑寄生参数的影响；变压器励磁电感足够大，在分析中可以省略励磁电流的影

响，漏感 Lk可集成在主变压器中或者使用外加电感。 

等效占空比 D 定义为一个开关周期内有能力传输的时间占整个周期的比例，根据移

相全桥等效占空比和两相之间的相位角 α 的关系(图 2. 10 和图 2. 12)，可将电路的工作分

成两种情况：占空比大于相位角 α (D>α，图 2. 10)和占空比小于相位角 α (D<α，图 2. 

12)。在输入电压较高时，占空比小于相位角 α，两个变压器副边绕组工作在并联状态；

在输入电压比较低的情况下，占空比大于相位角 α，此时 2 个变压器的副边绕组在一个开

关周期内可以部分时间段工作在串联状态。以下对两种工作情况的工作原理进行详细分

析。 

A. 第一种情况 (D>α) 

模态 1 (t0-t1)：在此模态中，开关管 Q1，Q4，Q6和 Q7处于导通状态，能量通过变压

器 T1，T2 向负载传递，由于 T1 的副边电压为正，T2 的副边电压为负，此时 D1 和 D3 导

通，使得 T1、T2 和 L2 相串联，L1 直接通过二极管连到输出电容两端，所以 L1 两端电压

为-Vo， L2 两端电压为 2nVin-Vo。电流 iL2 折算到原边，使得变压器原边电流 iLk1 大小为

niL2，方向为正；而 iLk2大小为 niL2，方向为负。当 Q7关段，此模态结束。 

模态 2 (t1-t2)：在 t1时刻，Q7关断，Q1和 Q4导通。原边谐振腔电流给 Q5和 Q7的结

电容进行充放电。由于此时的充电电流等于副边折算到原边的电流加上励磁电流，且副
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边电感较大，在短时间内可以等效为电流源，所以该模态可以等效为一个恒流源给两个

结电容充放电的过程。当 Q7的结电容电压 VCQ7在 t2时刻达到 Vin，该模态结束。 
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0

0

0

0

0
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图 2. 10 第一种情况 (D>α)的关键电路波形 

模态 3 (t2-t3)：在 t2时刻，Q7的结电容电压达到 Vin，Q5的结电容电压达到零，原边

电流流过 Q5 的体二极管，在此之后 Q5 管开通，实现零电压开通（ZVS on）。Q5 开通

后，由于 Q5、Q6 都导通，原边电流处于环流状态，此时电流大小基本保持不变。此模态

下，D3和 D4都开通，加在 L1上的电压为-Vo，L2两端电压为 nVin-Vo。 

模态 4 (t3-t4)：t3时刻，Q6关断，原边的环流电流给 Q6和 Q8的结电容充放电。当 t4

时刻，Q8电压下降到零，才能实现滞后臂的 ZVS 开通。由于此模态中副边两个二极管还

在换流，变压器电压被箝位到零，且谐振电容远大于结电容，所以该模态可以简化为原

边的谐振腔电流给两个结电容充放电的过程。电容电压和谐振腔电流表达为(2.3)式。   
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  ，
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模态 5 (t4-t5)：t4时刻，Q8开通。由于此时副边二极管 D3和 D4仍然处于换流阶段，

所以变压器电压为零，输入电压全部加在漏感上，原边电流以 Vin/Lk2 的速率上升。原边

的电流在 t5时刻上升至 niL1，副边换流完成，此模态结束。 

模态 6 (t5-t6)：t5 时刻开始，Q1，Q4，Q5 和 Q8 导通。能量通过 T1、T2 传输到负载。

此阶段两个变压器的副边电压都为正，所以 D1、D4 管导通。原边电流 iLk1 等于 niL2，电

流 iLk2 等于 niL1，输出电感 L1 和 L2 的电流在电压 nVin-Vo 的作用下线性上升。此模态于

Q1关断时结束。 

模态 7 (t6-t7)：t6 时刻，Q1 关断，由于 L1 和 L2 电感较大，此阶段可以看做两电流源

给原边 Q1和 Q3的结电容充放电。等效电路如图 2. 11(g)所示，此模态与模态 2 相类似，

当 VCQ3下降到零，此模态结束。 

模态 8 (t7-t8)： t7时刻，VCQ3下降到零后，Q3管开通，T1原边处于环流阶段。副边二

极管 D1 和 D4 导通。此阶段电感 L2 的电流以 Vo/L2 的斜率下降。此模态的等效电路参见

图 2. 11(h)，当 Q4关断时，此模态结束。 

模态 9 (t8-t9)：在 t8时刻，Q4关断，原边的环流电流给 CQ4和 CQ2充放电。当 VCQ2的

电压达到零后，满足了实现零电压开通的条件。t8 时刻开始，副边二极管 D1、D2 开始换

流，导致 T1 副边电压箝位至零，此模态与模态 4 相类似，可以等效为原边谐振电感给结

电容充放电的过程。 

模态 10（t9-t10）：在 t9 时刻 VCQ2 电压达到零，之后 Q2 管实现零电压开通。由于副

边电压被箝位至零，Vin 电压加在 Lk1 上，使得原边电流以 Vin/Lk1 的速率上升，当原边电

流在 t10时刻上升至 niL2时，副边换流完成，此模态结束。 
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(a) 模态 1 (t0-t1) 
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(b) 模态 2(t1-t2) 
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(c) 模态 3 (t2-t3) 

• •

* *

+

-

+

-

+

-

+

-

+

-

+ -

D1

L1 L2

Q1

Vin
Vp1

Q4

Vp2

Q5

Vo

D3

T1Lk1

Lk2

VS1

T2

VS2

D4

CQ6

CQ8

iL1 iL2

 

(d) 模态 4 (t3-t4) 
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(e) 模态 5 (t4-t5) 
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(f) 模态 6 (t5-t6) 
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(g) 模态 7 (t6-t7) 
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(h) 模态 8 (t7-t8) 
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(i) 模态 9 (t8-t9) 
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(j) 模态 10 (t9-t10) 

图 2. 11 第一种情况 (D>α)下的各模态等效电路 

由于两相电路是交错并联工作，根据电路的对称性，后半个开关周期与前半个开关

周期工作状态相似，此处不再赘述。根据 L1 在一个周期内两端电压的伏秒平衡，可以得

到(2.4)关系，从而求得电路的稳态增益。 

        2 0.5 0.5 ( )in o in o onV V D nV V V D             (2.4) 

 2o inV n D V     (2.5) 

B.第二种情况(D<α) 

模态 1（t0-t1）：此模态中 Q1，Q2，Q5和 Q6导通，iLk1和 iLk2在原边处于环流状态。

Vs1和 Vs2箝位到零，D2，D3导通。原边电流 iLk2等于 niL1，iLk1等于 niL2。 

模态 2（t1-t2）：Q2 在 t1 时刻关断，原边的环流电流给 CQ2 和 CQ4 充放电。D1 和 D2

开始换流，等效电路如图 2. 13(b)。充放电过程如情况一中的模态 4 所示，此处不再赘

述。 

模态 3（t2-t3）：此阶段副边二极管 D1、D2处于换流阶段，所以原边漏感在 Vin的作

用下电流迅速上升，当在 t3时刻达到 niL2时，副边换流完成，此模态结束。 

模态 4（t3-t4）：此模态第一相电路传输功率，副边二极管 D1 和 D3 处于导通状态。

电感 L1的电流以 Vo/L1 的速率下降，L2的电流以(nVin-Vo)/L2的速率上升。此模态至 t4时

刻 Q1关断结束。 

模态 5（t4-t5）：Q1关断后，原边电流给 CQ1和 CQ3的结电容充放电，Q3管的电压到

零后，满足零电压开通的条件。 
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图 2. 12 第二种情况 (D<α)的关键电路波形 

模态 6（t5-t6）至模态 10（t9-t10）：与模态 1-模态 5 类似，等效电路图参见图 2. 

13(f)，此处不再赘述。类似地，也可以根据电感的伏秒平衡得到(2.6)和(2.7)式。 

  2 (1 2 )in o onV V D V D       (2.6) 

 2o inV n D V     (2.7) 
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(a) 模态 1 (t0-t1) 
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(b) 模态 2 (t1-t2) 
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(c) 模态 3 (t2-t3) 
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(d) 模态 4 (t3-t4) 
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(e) 模态 5 (t4-t5) 
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(f) 模态 6 (t5-t6) 
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(g) 模态 7 (t6-t7) 
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(h) 模态 8 (t7-t8) 

• •

* *

+

-

+

-

+

-

+

-

+

-

+ -

Vin

Vo

Vp1

Vp2

Q4

Q5

Q3

Q8

T1Lk1

Lk2

T2

VS1

VS2

D4

D1

L1 L2

iL1 iL2

 

(i) 模态 9 (t8-t9) 
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(j) 模态 10 (t9-t10) 

图 2. 13 第二种情况 (D<α)下的各模态等效电路 
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C. 简化工作原理分析 

根据前文的分析，两种工作情况的区别主要是在副边整流结构的工作状态上。忽略

死区时间，只考虑电路的稳态工作情况，可将两个工作情况进行简化，得到如图 2. 14 所

示的电路关键点波形。根据副边电路的绕组的连接情况，分为 4 种组合方式。四种组合

方式的等效副边结构如图 2. 15 所示。 

Vp2

VL1

VL2

Vp1

Vp2

VL1

VL2

Vp1

DTs

(Φ/2π)Ts

Ts Ts
DTs

(Φ/2π)Ts

I II III

2nVin-Vo

nVin-VoVo

nVin-Vo

Vo

II IV  
(a) D>α                                                                     (b) D<α 

图 2. 14 简化的电路关键波形 

组合方式 I，两变压器均向副边输出能量，正负方向如图 2. 9 中标示，所以电感 L1

两端电压为-Vo,电流下降，电感 L2 与两变压器绕组相串联，电感两端电压为 2nVin-Vo,电

感电流上升。组合方式 II 为两相中有一相变压器向副边输出能量，另外一相处于环流状

态的情况。此时副边的导通情况根据变压器绕组的方向不同，等效电路结构如图 2. 15 所

示。其中一个电感直接连接到输出端，故电感两端承受-Vo 的电压，电流下降，另外一路

的电感与一路变压器绕组串联，其两端电压为 nVin-Vo，电流上升。组合 III 也是两变压

器均向副边输出能量，但是变压器电压的正负方向与组合 I 不同，故每个电感分别与一

个绕组相串联，两个电感的两端电压都是 nVin-Vo。组合 IV 为两个变压器均处于环流状

态，这种情况在占空比小于 0.25 时出现，两相电路的环流时期出现交叠。所以电感上的

电流通过两个二极管续流，等效电路如图 2. 15 所示。 

从图 2. 14 简化的电路关键波形可以看出，第一种工作情况（D>α）可以由三种组合

方式构成：组合 I、II、III。第二种工作情况（D<α）可以由两种组合方式构成：组合 II

和 IV。在第一种情况时，随着占空比逐渐减小，越来越接近 α，组合 I 和 III 的时间越来
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越短，当 D=α 时，只剩下组合 II 里的两种情况相互切换（图 2. 14 中阴影区域）。而在

第二种工作情况（D<α）时，随着占空比的增加，组合 IV 的时间越来越短，当 D=α 时也

只剩下组合 II，与第一种情况相同。所以该电路拓扑在两个工作状况之间可以实现平滑

的连续切换。 

Vo

L1 L2

VS1

VS2

Vo

L1 L2

VS1

VS2

Vo

L1 L2

VS1

VS2
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组合 I 组合 II

组合 III 组合 IV
 

图 2. 15 等效副边结构 

2.2.3 特性分析和设计 

A．电压增益关系和匝比 

本文提出的混合式串并联倍流整流结构的工作状态可以分为两种情况。根据交错并

联的控制策略和输出电感的伏秒平衡原理，由式(2.4)和(2.6)可求得变流器的电压增益表

达式如下： 

 2
o

in

V
G n D

V
      (2.8) 

式中 Vo为输出电压；Vin为输入电压；n 为变压器原副边匝比(n=Ns:Np)；D 为一个开

关周期内有效占空比，如图 2. 10 所示。从式(2.8)可知，两个工作模态的电压增益随着占

空比的变化是连续统一的，也证明了电路在两个模态之间可以实现平滑的切换。 

变压器的匝比设计要满足在最小输入时能保证输出电压稳定，忽略原边开关管上的

压降，主变压器的匝比设计可根据式(2.9)求得。 
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_ _

2

2 2

o F o

in min max in min max

V V V
n

V D V D


 

 
  (2.9) 

式中 VF 为副边整流管的正向压降；Vin_min 为最小输入电压值；Dmax 为变流器的最大占空

比。 

B．ZVS 的实现 

滞后臂 ZVS 的实现受到漏感大小与负载轻重的直接影响。漏感里的能量需要在死区

时间内将结电容里的电压放完，才能保证 ZVS 开通的实现。由于滞后臂开通之前副边处

于换流阶段，变压器电压被箝位至零，所以死区时间内的等效电路如图 2. 16 所示。简化

后等效为漏感与两个结电容的谐振过程。 
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图 2. 16 死区时间内的等效电路 

由于移相全桥的 ZVS 在负载越重时越容易实现，此处定义 λ 为 ZVS 实现的最小输出

电流占满载电流的百分比。就是说，当负载电流小于 λ·Iomax时，滞后臂 ZVS 无法实现，

而当负载电流大于 λ·Iomax时，滞后臂 ZVS 可以实现。 

由于漏感的能量要足够将结电容上的电压放电至零电压，所以应该满足下式： 

 2 2
1 8

1 1
( ) (2 )

2 2
k Lk Q inL I t C V       (2.10) 

其中 Lk包括主变压器的漏感和外加电感的总和，CQ是 MOSFET 的结电容。 

假设忽略回路寄生阻抗和励磁电感电流，并且有 L1=L2=L，ILk1(t8)等于 ILk1(t6)减去折

算到原边的副边电流变化量，即可得到以下表达式。 

 

2

6 2

2

2
( ) (0.5 ) /

    2
0.5 0.5 (0.5 ) /

in
k Q

Lk o s

in
Q

o Lo o s o

V
L C

I t nV D T L

V
C

n I n I nV D T L

 
   

    

 
   

        

  (2.11) 
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其中 (0.75 )Lo o s oI V D T L      。 

图 2. 17 为漏感的选择与软开关实现范围的曲线关系。其中纵轴为总漏感的大小，此

处总漏感包括主变压器的寄生漏感和外加漏感之和。横轴为 λ 的大小，代表软开关实现

的范围，λ 越小，可以实现软开关的范围越宽。随着输入电压的升高，开关管结电容里存

储的能量增加，也就需要更大的漏感里的能量来进行充放电，所以从图中可以看出，输

入电压越高，需要的漏感值越大。当电路的输入范围较宽时，应考虑最高电压时的软开

关实现条件。虽然漏感越大越容易实现软开关，但是漏感越大又会使得占空比丢失更加

严重，反而使得效率有所下降，所以漏感的选择应根据效率进行折中考虑。 
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图 2. 17 漏感的选择与软开关实现范围 

C．相位角和输出电流纹波 

α 影响输出电流纹波的大小，根据一个开关周期内输出电感上电流的变化，可以求得

输出纹波 Δio与移相角 α 以及占空比 D 之间的关系，如(2.12)式所示。 
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图 2. 18 为根据(2.12)式绘制的输出电流纹波与输入电压、两相之间相位角 α 的关

系。从图 2. 18 可知，当 α=0.25 时，输出电流纹波达到最小值，所以本文提出的变流器采

用的相位角为 0.25。根据两个输出电感的两端电压在一个开关周期内的变化，可以求出

输出电流纹波的大小，如式(2.13)所示。 
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图 2. 18 输出电流纹波与输入电压、两相间相位角的关系 

图 2. 19 绘出了在输出滤波电感相同(Lo=60μH)的情况下，该拓扑与整流结构的纹波

大小对比。从图 2. 19 可知，本文提出的拓扑与倍流整流相比，在相同输出电感的条件下

具有较小的电流纹波。这意味着对于同样的纹波要求，本文所题拓扑可以减小滤波电感

的体积，提高功率密度。与中心抽头结构相比，虽然纹波大小一样，但是在电压应力上

本文提出的拓扑更有优势。 
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图 2. 19 几种整流结构的输出电流纹波比较 
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D. 开关与副边整流二极管电压应力 

副边整流二极管的电压应力 Vdiode如式(2.14)所示。 

  Diode in_maxV nV   (2.14) 

图 2. 20 为几种传统整流结构和本文提出的混合式整流结构的整流二极管电压应力对

比。由图 2. 20 可见，本文提出的整流结构在二极管数量相同的条件下，将二极管电压应

力减小了一半，无论是二极管整流还是采用同步整流，都可以采用导通压降更低、损耗

更小、电压应力更低的开关器件，从而提高变流器的效率。 
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图 2. 20 几种整流结构的整流二极管电压应力比较 

E. 几种整流结构比较 

最后，结合前文的分析对现有的几种副边整流结构进行一个比较和总结。 

针对两相交错并联的移相全桥变流器，几种传统的整流拓扑如图 2. 21 所示，包括全

桥整流结构、中心抽头结构和倍流整流结构和本文提出的串并联倍流整流结构。省略变

压器原边的桥臂结构，VS1 和 VS2 为变压器的副边绕组电压。不同的整流结构有不同的特

点和适用场合。图 2. 21(a)为全桥整流结构，该电路简单高效，二极管的电压应力较低，

变压器结构简单，磁芯利用率高，但相对元器件数量最多，一般应用于输出电压相对较

高的场合；图 2. 21(b)为中心抽头结构，它需要的二极管数量少，且共地的接法易于同步

整流的实现，但是中心抽头的变压器结构绕制较复杂，由于副边增加了一个绕组，在输

出电流相同的情况下，磁芯利用率低于全桥整流结构，因此中心抽头结构在输出电压不

高的场合较有优势[143]；图 2. 21(c)为倍流整流，其每次只有一个二极管导通，且输出电

感只分担一半的输出电流，但其电压增益只有全桥整流和中心抽头结构的一半，故较多

应用于低压大电流场合[151]。图 2. 21(d)为推衍得到的混合倍流整流结构，其具有工作电
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压范围宽、输出电流纹波小和整流器件电压应力低等优点，具体分析参见 2.2.3 小节 A-D

部分的分析。 
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(a) 全桥整流              (b)中心抽头整流                (c)倍流整流                         (d)混合倍流整流 

图 2. 21 几种应用于交错并联移相全桥变流器的传统整流结构及本文提出的混合式整流结构 

几种整流拓扑的元器件数量与关键电特性参数的简单对比参见表 2. 1。 

表 2. 1 四种整流结构参数比较 

 a b c d 

变压器绕组 2 4 2 2 

二极管数量 8 4 4 4 

输出电感数量 2 2 4 2 

二极管反向压降 nVin 2nVin nVin nVin 

从表格的比较结果可以看出，在几种传统整流结构的基础上提出的混合式倍流整流

具有以下优点：1）结构简单，与全桥整流结构相比，整流二极管数量减少一半；2）电

压增益为倍流整流结构的 2 倍，由于串并联自调整的结构，有更宽的输入电压工作范

围；3）与中心抽头结构相比，整流二极管电压应力降低一半，并且变压器绕组结构简

单，变压器的磁芯利用率高。 

2.2.4 实验结果 

根据本文所提出的副边采用混合式倍流整流的两相交错并联移相全桥变流器，设计

研制了一台额定工作频率为 100kHz，输入为 200~400V，输出功率为 1kW(50V/20A)的样

机，并且设计了一台采用传统中心抽头结构的移相全桥变流器进行对比(两台变流器的工

作频率、输入电压和输出功率相同)。输出滤波电感可以根据式(2.13)计算得到。表 2. 2 为

两个变流器的主要器件和参数。 
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表 2. 2 样机主要器件型号和关键参数 

 串并联倍流 中心抽头 

输入电压 Vin 200-400V 

输出电压电流 Vo, Io 50V/20A 

开关频率 100 kHz 

原边 MOSFETs STP21NM60N STP21NM60N 

副边二极管/同步整流管 
V20150S/ 

IPB108N13N3G 

STTH20R04W/ 

---------- 

变压器 

磁芯：PQ32/30 

匝比：30:9 

励磁电感 Lm: 2mH 

漏感 Lk: 1.6μH 

磁芯:PQ32/30 

匝比：30:9:9 

励磁电感 Lm: 2mH 

漏感 Lk: 1.6μH 

外加漏感 Lext 7μH 7μH 

输出电感 Lo 60μH 60μH 

样机的实验波形如图 2. 22 至图 2. 28 所示。图 2. 22 给出了超前臂在不同负载下的零

电压开通的情况。(a)为负载较轻，Io=2A 的情况下的实验波形，(b)为半载情况下的实验

波形，(c)为满载时的实验波形。从图中可知，从轻载到满载，超前臂的开关管都可以实

现零电压开通。这是由于超前臂开通前给结电容充电的电流是副边折算到原边的电流，

电流较大，有足够的能量来实现结电容的充放电过程。该结果与实验分析相一致。 

时间:200ns/格

Vds.Q3:100V/格

Vgs.Q3:5V/格

Vds.Q3:100V/格

Vgs.Q3:5V/格

Vds.Q3:100V/格

Vgs.Q3:5V/格

零电压开通 零电压开通 零电压开通

时间:200ns/格 时间:200ns/格
 

(a) 轻载 Io=2A                                (b) 半载 Io=10A                                    (c) 满载 Io=20A 

图 2. 22 超前臂在不同负载下的 ZVS 的实验波形 

图 2. 23 为滞后臂在不同负载情况下开通的栅极驱动电压和漏源端电压波形。从图 2. 

23 (a)可知当负载较轻时，无法实现零电压开通，而当负载较重时(图(b)和图(c))，零电压

开通可以实现。这是由于滞后臂的零电压开通的能量来自漏感的储能，负载越重，存在

漏感里的能量越大，越容易实现开关管的零电压开通。该部分结果与 2.2.3 部分的分析相

一致。 
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Vds.Q4:100V/格

Vgs.Q4:5V/格

Vds.Q4:100V/格

Vgs.Q4:5V/格

Vds.Q4:100V/格

Vgs.Q4:5V/格

没有实现

零电压开通
零电压开通 零电压开通

时间:200ns/格 时间:200ns/格 时间:200ns/格
 

(a) 轻载 Io=2A                                (b) 半载 Io=10A                                    (c) 满载 Io=20A 

图 2. 23 滞后臂在不同负载下的 ZVS 的实验波形 

VD1:100V/格

VD2:100V/格

VD3:100V/格

VD4:100V/格

VD1:100V/格

VD3:100V/格

VD4:100V/格
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时间:2μs/格 时间:2μs/格
 

(a)第一种情况, D>α                                           (b) 第二种情况, D<α 

图 2. 24 不同工作情况下的副边二极管电压 

VS1:200V/格

时间:2μs/格

VS2:200V/格

VL1:200V/格

VL2:200V/格

VS1:200V/格

VS2:200V/格

VL1:200V/格

VL2:200V/格

绕组串联

时间:2μs/格  

(a)第一种情况, D>α                                           (b) 第二种情况, D<α 

图 2. 25 不同工作情况下的原边变压器电压和副边电感两端电压波形 

图 2. 24 为两种情况下的整流二极管电压波形 ，输入电压 250V 时的电压应力约为

80V，350V 输入时的电压应力约为 120V，与图 2. 20 中理论设计的电压应力值基本一

致。图 2. 25 为两种占空比情况下的副边绕组电压 VS1、VS2和副边电感电压 VL1、VL2的

实验波形。从图 2. 25 可知，第一种情况下(D>α)，根据 VL1、VL2的波形的突起部分可以

看出，开关周期的部分时间内，两路绕组相串联，将电感两端的电压抬高；而在第二种
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情况下，占空比较小(D<α)，副边两绕组处于交替工作状态。该部分与上文的理论分析相

符合。 

图 2. 26 为不同工作情况下的变压器原边电压波形与变压器原边电流波形，其中(a)为

输入电压较低，占空比较大时测得，(b)为输入电压较高，占空比较小时测得。可以看

出，该波形与图 2. 10 的分析相符合。 

图 2. 27 为不同工作情况下的两个输出电感上的电流波形和总的输出电流纹波。从图

中可以看出，由于两相电路的交错并联使得电流纹波相互抵消，从而使得最终的输出电

流纹波得以明显减小。 

Vp1:500V/格

Vp2:500V/格

ip1:2A/格

ip2:2A/格

Vp1:500V/格

Vp2:500V/格

ip1:2A/格

ip2:2A/格

时间:2μs/格 时间:2μs/格
 

(a)第一种情况, D>α                                           (b) 第二种情况, D<α 

图 2. 26 不同工作情况下的变压器原边电压电流波形 

iL1:2A/格 iL2:2A/格

io:2A/格

iL1:2A/格 iL2:2A/格

io:2A/格

时间:2μs/格 时间:2μs/格
 

(a)第一种情况, D>α                                           (b) 第二种情况, D<α 

图 2. 27 不同工作情况下的输出电感电流与输出电流纹波 

图 2. 28 为本文提出的变流器和对比的传统中心抽头的移相全桥变流器在不同输入电

压、不同负载情况下的效率曲线。从整个输入电压范围和负载变化情况来看，本文提出

的交错并联混合倍流整流结构与普通的中心抽头结构的效率接近；但本文提出的拓扑电

压应力比中心抽头结构拓扑低一半。中心抽头样机中电压应力为 240V，若采用同步整流
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技术，需采用高耐压的同步整流管。高耐压的同步整流管导通阻抗较大，以 300V 的

MOSFET 为例，TO-263 封装的 MOSFET 最小导通电阻约为 41mΩ，满载时仅副边导通损

耗就超过 16W。同步整流管的耐压越大，导通电阻越大，副边导通损耗也越大，所以在

高耐压场合采用同步整流技术无明显优势，故实验中考虑裕量后选用 300~400V 的快恢复

二极管。而本文提出的拓扑的二极管电压应力只有 120V，可以采用 150V 的肖特基二极

管。肖特基二极管导通压降低，反向恢复电流很小，所以这部分损耗的节省抵消了两个

二极管串联增加的损耗，在轻载的时候还有轻微的效率提升，但是总体来说，采用二极

管整流时两者效率无明显差异。但是由于电压应力的明显下降，本文提出的拓扑的变压

器副边可以采用同步整流，将效率提高了 0.8%~1.7%。 
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(a) 第一种情况, Vin=200V (D>α) 
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(b) 第二种情况, Vin=400V (D<α) 

图 2. 28 样机测量效率曲线 

图 2. 29 为实验样机的照片。 
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图 2. 29 样机照片 

2.3 本章小结 

本章介绍了一种适用于宽电压范围的变压器副边绕组具有串、并联自动调整的整流

结构系列。电路中的绕组连接关系能根据不同占空比的改变进行自动的串、并联的调

整，从而获得较大的电压增益，优化整流器件的电压应力和减小滤波器的电流纹波。 

在此基础上，基于拓扑的组合和对偶原则，提出了一种变压器副边绕组具有串、并

联自动调整功能的新型倍流整流交错并联移相全桥变流器。在输入电压比较低的情况

下，占空比较大 (D>α)，此时两个变压器的副边绕组在一个开关周期内可以部分时间段工

作在串联模式，以提高输出电压增益；而当占空较小时(D<α)，两个变压器副边绕组只能

工作在并联模式。这样的结构能够增加电压增益，减小副边整流二极管的电压应力，提

高磁芯利用率，减小输出电流纹波，提高了变流器的效率。分析过程表明，这种新型整

流结构可以适用于宽输入电压范围、有效减小副边整流管电压应力，提高变流器的效率

和功率密度，并通过样机实验结果验证了理论分析的正确性。 
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第三章 高效率高功率密度 PWM 部分能量调整的 RDCT 

第二章所提出的串并联拓扑可以在中等开关频率（<500kHz）的范围内实现宽范围的

高效率变换，同时减小输出电感的体积，优化副边整流结构的电压应力。为了提高功率

密度，需要提升电路的开关频率来减小无源元件的体积。但是 PWM 电路在高频情况下

的应用仍然存在局限。虽然 PWM 电路可以实现 ZVS 开通，但是开关管的关断损耗和副

边整流管的反向恢复损耗会随着频率的升高而增加，从而限制了电路转换效率。所以在

高频的应用场合，谐振电路较 PWM 电路更有优势。 

本章针对单级电路架构难以实现高频输出电压调制、两级电路架构效率不高的问

题，提出了一种准两级的架构，并基于此种架构，结合 LLC 串并联谐振拓扑和 PWM 拓

扑的优点，提出一种固定频率的谐振型等效直流变压器(DC Transformer，DCT)与不隔离

的 PWM 变流器相结合的可调整的 DCT 拓扑(Regulated DC Transformer, RDCT)，实现高

频下的输出电压调制。该拓扑通过简单的设计和控制就能够获得高转换效率、高功率密

度和负载紧调整能力。本章针对 LLC-RDCT 拓扑，详细介绍了电路的工作原理、给出了

电路参数的优化设计方法，并对电路的高频软启动方案进行了分析与讨论。最后，搭建

了样机对分析进行了验证，同时实现了在高频（1MHz）下的输出电压调制，并且最高工

作效率点的效率超过 97%。 

3.1 单级、两级和准两级结构 

        

前级
DCT

后级
DC-DC

高压
母线

低压
母线

不调整，隔离 调整，不隔离

单级
DC/DC

高压
母线

调整 & 隔离

低压
母线

 

(a) 单级电路框架                                                     (b) 两级电路框架[60]
 

图 3. 1 单级与两级电路框架 

图 3. 1 为传统的单级电路供电框架和两级电路级联供电的电路框架图，两种方案都

存在一定局限。图 3. 1(a)为单级电路框架，即输入到输出仅通过一级 DC/DC 电路实现调

整和隔离的作用。单级框架的 DC/DC 变流器可以采用 PWM 或者谐振拓扑。传统的 

PWM 变流器拓扑具有控制和保护简单，动态响应快，输出负载调整率好的优点，故适用

于对频率和功率密度场合要求不高的场合。而谐振拓扑由于其优良的软开关特性，故广
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泛应用在高频（≥1MHz）场合中。但是其难以通过调节频率实现输出电压调制，谐振参

数的设计和副边的 SR 的驱动时序控制也较为复杂。目前的解决方法是采用两级架构，如

图 3. 1(b)所示，将隔离功能和输出电压的调制分别用一级 DCT 级联一级不隔离的 DC-DC

来实现。这样可以有效地实现 DCT 模块的高功率密度和输出电压的调制。但是两级电路

的级联使得整体效率有所下降。 

基于第一章的介绍可知，高压母线的电压在浮充的时候电压变动范围较窄（±5%以

内），但是为了满足掉电等情况下保持时间的要求，变流器需要针对较宽的输入电压范

围进行设计。但是电网掉电或者故障等特殊工作环境出现的概率其实很低，根据电网可

靠性的数据统计[152]，大部分主流国家的每年人均停电时间约为 2 小时，针对计算机网络

需求比较高的大城市来说，电网的可靠性更高，每年的人均停电时间少于 20 分钟。所以

对于供电设备来说，绝大多数时间内工作于正常工作状态，输入电压变换范围较窄，只

有极少数的掉电情况下，才需要在很宽的工作范围内工作。故只需要保证供电设备在正

常状态下的高工作效率，而在掉电情况下（保持时间内），电路的效率略低于正常工作

情况，不会影响电路的整体运行效率。 

所以针对这样的实际工作环境，本章提出了一种准两级的电路框架，如图 3. 2(a)所

示。从结构上看，仍然是两级的拓扑，前级为不隔离的 DC-DC，例如一级 Boost 电路，

可以实现较宽范围的电压调制，而后级为一级窄范围内可实现输出电压调制的 RDCT

（Regualted DC Transformer，RDCT）。该电路框架在正常情况和掉电情况下的工作模式

参见图 3. 2(b)。在 t0 至 t1 时刻内，电路处于正常工作情况，输出电压的变化范围很窄，

此状态下可直接通过闭合开关 S 将前级 DC-DC 旁路，即仅通过一级 RDCT 电路实现输出

电压调制功能。在 t1 时刻，电网掉电，在保持时间内(t1 至 t2 时刻)要求保持输出电压恒

定，故在此状态下断开开关 S，将前级 DC-DC 和后级 RDCT 级联工作，通过两级电路的

级联调整实现整个电源的宽电压范围工作。 

这样的电源模块架构充分地利用了电网掉电率较低的特征，同时也结合了单相电路

高效率的优点和两级电路宽范围、易于电路设计优化的优势，共同实现了高转换效率、

高功率密度和输出电压调整的要求。前级 DC-DC 较容易实现，而这个架构的关键是怎样

实现一个高功率密度、高频率、高效率的后级 RDCT 模块。 
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前级
DC-DC

后级
RDCT

高压
母线

低压
母线

窄调整&隔离调整，不隔离

S

 

(a) 准两级框架 

Vin

Vout
保持时间

Vinmax

Vinmin

掉电

t1 t2仅RDCT DC-DC

+RDCT

ΔVin/Vin<5%

t0

正常状态

 

(b) 正常状态以及保持时间内工作情况 

图 3. 2 准两级电路框架及其工作情况示意图 

3.2 PWM 输出并联调整的谐振拓扑 

3.2.1 PWM 并联调整的 RDCT 拓扑结构 

谐振拓扑工作在开关频率附近具有很高的效率，但是在高频情况下，较难实现输出

的闭环调整，故在高频下基本作为 DCT 使用。图 3. 3(a)为简化的工作在谐振点的谐振

DCT 电路结构。原边的桥臂由于工作在固定 0.5 占空比、固定频率的情况下，可以简化

为一个在零和 Vin之间按 0.5 占空比变化的方波电压源。固定的占空比和频率使其无法实

现输出电压调制的功能。故本节提出了一种采用串联可控电压源，通过部分能量调整实

现输出紧调整的方法。图 3. 3(b)为通过串联可控电压源来实现部分能量调整的原理简化

框图。(b)在(a)的原边交流侧串入了一个可控的交流脉冲电压源，由于加在变压器两端的

电压约等于输入电压减去可控电压源的电压（谐振腔在谐振点压降约为零），所以通过

控制该电压源的电压值，可以控制传输到副边的电压大小，即控制了电路的增益，也实

现了输出电压在输入和负载发生变化时的输出电压紧调整。 
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Cr Lr

RL
0.5Vin

谐振腔

T1 (n:1)

 
(a) DCT 

Cr Lr

0.5Vin

谐振腔

可控电压源

RL

T1 (n:1)

 
(b) RDCT 

图 3. 3 串联可控电流源调节输出简化框图 

该可控电压源可以通过一个辅助绕组连接一个不隔离的 DC-DC 变流器来实现[153]，

具体的电路结构参见图 3. 4。两个变压器 T1，T2的原边绕组串联，辅助绕组 T2在副边经

过整流后与 PWM 型 DC-DC 变流器级联，再并联到总的输出端。DC-DC 变流器通过调节

占空比来控制输入电压 Vc 和输出电压 Vo的关系。此结构中 T2 变压器的原边绕组上的电

压由 DC-DC 的占空比 D 所决定，控制 D 的大小可以对 T2变压器的原边绕组上的电压进

行控制，即实现了一个可控的交流电压源。 

Cr Lr

0.5Vin

谐振腔

RL

DC-DC

可控电压源

T1 (n:1)

T2 (m:1)

Vo

Vc

 

图 3. 4 电路简化结构框图 
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3.2.2 RDCT 简化工作原理分析 

在图 3. 4 的基础上，当原边存在一个输入电压扰动时，各个点的电压变化以及功率

分配情况的变化参见图 3. 5 和图 3. 6。 

当电路工作在稳态工作点时(图 3. 6 中 t0时刻之前)，由于开关频率约等于谐振频率，

故谐振腔的阻抗非常小，加在变压器 T1、T2两端的电压可近似为 0.5Vin。由于 DC-DC 的

闭环控制，输出电压稳定为 Vo，所以 T1 变压器的原边电压为 nVo。故加在 T2 原边绕组

两端的电压为 0.5Vin-nVo，也就等于 DC-DC 的输入电容电压折算到原边的电压值 mVc，

电压的分配关系参见图 3. 5。由于两个变压器原边绕组是相互串联的，所以忽略励磁电

感电流的差异的情况下，流过两变压器绕组的电流大小相等，所以通过两变压器各自传

递到副边的功率大小之比等于两变压器原边电压之比。 

Cr Lr

0.5Vin

RL

DC-DC

T1 (n:1)

T2 (m:1)

Vo

nVo

mVc

Vc

Vripple

PDCT

PD2D  

图 3. 5 输入电压扰动时的电压和功率分布示意图 

当输入电压发生变化时(图 3. 6 中 t0 时刻之后)，在输入侧加入了一个小的交流纹波

Vripple，由于 DC-DC 级输出电压的闭环调节，总的输出电压稳定不变，故变压器原边 nVo

电压值保持不变，故电压的变化部分加在 T2 变压器的原边，使得 Vc 端电压发生相应变

化。当 Vc 变化时，DC-DC 的占空比进行相应的调整，使得输出电压稳定。当 T2 变压器

原边电压升高，则通过 DC-DC 部分处理的功率比例增大，反之则减小。两部分处理的功

率的变化如图 3. 6 所示。 

所以在 RDCT 结构中，大部分功率通过 DCT 中的主变压器直接流入负载，只有小部

分功率经过辅助变压器的输出，即经过一个 PWM 控制的 DC-DC 调整后流入负载，该部

分功率经过两次转换。最终输出电压的调整通过辅助 DC-DC 的占空比控制来实现。由于

绝大部分能量只经过 DCT 一级变换，传递的效率极高，小部分能量经过 DCT 和辅助
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DC-DC 两级变换，所以称之为具有调整功能的 DCT (Regulated DC Transformer， 

RDCT)。 

PD2D

PDCT

nVo

mVc

0.5Vin

V

t

Px/Ptotal

mVcmax
mVcmin

t

t0

t0  

图 3. 6 部分能量调整的原理说明图 

3.3 PWM 部分能量调整实现输出电压紧调整的 LLC 型 RDCT  

根据 3.2 节提出的 RDCT 概念，本节给出了详细的电路结构实现和关键元件的设计

和优化方法。 

3.3.1 电路结构 

图 3. 7 为 RDCT 电路原理图，原边采用半桥型 LLC 谐振电路，谐振电感 Lr和谐振电

容 Cr 在原边串联，T1 为主变压器，其匝比定义为 n:1:1，T2 为辅助变压器，匝比定义为

m:1:1。Lm1 和 Lm2 分别为两个变压器 T1 和 T2的励磁电感。T1 和 T2原边串联，T2 的副边

经过整流后与具有输出调节能力的 DC-DC 变流器(文中选用 Buck 电路)相串联，最终并

联到输出端。Buck 对输出电压进行采样，通过反馈调节占空比的大小使得输出电压稳

定。 
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Q1

Vin Vo

Cr

Lr

T1(n:1:1)

T2(m:1:1)

+

-

* *

D1 Co

Cb

* D3

Lm1

Lm2 Buck

Vc
Q2

D2

D4

反馈
 

图 3. 7 RDCT 电路原理图 

3.3.2 电路工作原理 

t0 t1 t2

Vgs_Q2Vgs_Q1

Vds_Q2

iLm

ip

iD1 iD2

0.5Ts

t3 t4

Vgs_Q2

Vgs_Q1

Vds_Q2

ip

iLm

iD1

iD2

t

t

t

t

 

图 3. 8 电路关键参数波形图 

为了简化电路的分析，对该电路参数作以下假设： 

1. 原边开关管的工作频率为谐振频率。 

2. 变压器模型等效为理想变压器并联一个励磁电感。由于两励磁电感 Lm1和 Lm2中的

电流 iLm1和 iLm2相对较小，故假设两电流大小相同，iLm1等于 iLm2，即不考虑励磁电感的

偏差对电路工作状态的影响。 
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3. 输出电容 Co和 Buck 的输入电容 Cb 较大，它们的电压值，Vo和 Vc，在一个开关

周期内可近似保持不变，看做一个电压源。副边整流二极管为理想二极管，不考虑寄生

参数与反向恢复等问题。 

基于上述假设条件，电路工作的关键波形图如图 3. 8 所示。根据 Q1，Q2的驱动时序

可以将该电路一个周期内的工作过程分为四个工作模态。根据电路工作的对称性，此处

以前半个开关周期为例进行分析，后半周期可根据对称性求得。图 3. 9 为前两个工作模

态的等效电路图。 

Q1

Vin Vo

Cr

Lr

T1(n:1:1)

T2(m:1:1)

+

-

* *

D1 Co

Cb

* D3

Lm1

Lm2
Buck

Vc

ip
iLm

 

(a) 模态 1 [t0-t1] 

Vin Vo

Cr

Lr
+

-

* *

Cq1

Cq2

Co

*

Lm1

Lm2
Buck

Cb

Vc

 ip
iLm

T1(n:1:1)

T2(m:1:1)  

(b) 模态 2 [t1-t2] 

图 3. 9 简化的等效电路图 

模态 1 [t0-t1]：本模态开关管 Q1开通，Lr和 Cr进行谐振，大部分能量通过 T1传递到

负载。部分能量通过 T2，经过 Buck 变流器之后传递到负载，两部分能量之比即为 T1 和

T2 的原边电压之比。此时 T1 变压器原边两端电压为 nVo，由于工作在谐振点，故加在辅

助变压器 T2上的电压约为 Vin/2-nVo。 

模态 2 [t1-t2]：此阶段为开关死区阶段，主要为了保证原边开关管的零电压开通。此

阶段原边流经谐振电感的电流给原边开关管的结电容进行充放电，开关管在结电容的电
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压降至零后开通，即可实现原边开关管的零电压开通。故此阶段副边二极管关断，由输

出电容和 Buck 变流器的前级电容 Cb来提供能量。 

后半个周期的工作模态与前半个周期相对称，下开关管 Q2开通，此处不再赘述。 

3.3.3 电路参数设计 

RDCT 通过对 Buck 模块占空比的调节实现输出电压的调制，其调节的范围与电路中

的变压器匝比以及 Buck 的输入电压范围有关。本小节对 RDCT 的调节范围以及关键参数

的设计方法进行详细的讨论。 

由于 RDCT 中原边的谐振参数一般设计在谐振工作点附近，且副边一般采用同步整

流技术来提高工作效率，故总体来说电路的输出阻抗较小，故为了简化设计流程，假设

电路工作于理想情况，即忽略电路中各元件的寄生参数的影响。以下在给定的输入电压

变化范围的情况下，对电路关键元器件参数的设计方法进行分析。 

A) 功率分配比 k 的选取 

根据图 3. 5 的模型可知，T1原边的电压值由匝数 n 和输出电压决定。由于 LLC-DCT

工作在谐振点，故两个变压器总电压为 Vin/2，故 T2 的原边电压值为 Vin/2-nVo。由于两

个变压器串联，故在不考虑励磁电感偏差的情况下，流经两个变压器的电流相同，故处

理的功率与变压器原边的电压成正比，故 buck 和总变流器所处理的功率之比可以表示为

(3.1)式。 

 
0.5

buck c c

total c o in

P mV mV
k

P mV nV V
  

 
  (3.1) 

k 的选取决定了变压器的设计和副边结构和元器件的选择，是设计中首先需要确定的

参数。k 的值与输入电压的范围以及 Vc处的电压波动范围有关。由于输入电压和 Vc电压

满足 (3.2)式。 

 0.5c o inmV nV V     (3.2) 

所以，在变压器匝比 n 和 m 确定和输出电压给定的情况下，输入电压与 Vc电压线性

对应，即输入电压越高，Vc电压也越高。所以 Vc的最大值 Vcmax和最小值 Vcmin分别对应

着输入电压最大值 Vinmax 和输入电压最小值 Vinmin 时的 Vc 电压。根据这两个工作点可以

得到(3.3)式。 
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  


  (3.3) 

根据(3.1)和(3.3)式，并假设 Buck 的最大占空比为 1，可以得到方程组 (3.4)： 

 
         

              

                                             

      

2

2

=

buck cmax
max

total cmax o

inmin
o cmin

inmax
o cmax

o cmin

P mV
k

P mV nV
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V V


  


  



 



  (3.4) 

经过化简，可将 kmax表达为(3.5)式： 

 
1

1

buck cmax
max

cmintotal cmax o

cmax

P mV
k

n VP mV nV

m V

  


 

  (3.5) 

其中根据(3.4)可得 

cmin inmax

cmin cmax inmin

inmaxcmax

inmin

V V
1-

n V V V
Vm V

-1
V



    (3.6) 

定义 = =
inmax cmax

inmin cmin

V V

V V
 ， ，可将(3.5)式化简为(3.7)式： 

 
-

=
-

buck cmax
max

total cmax o

P mV
k

P mV nV

  

  


 

 
  (3.7) 

图 3. 10 为根据(3.7)式绘制出的 kmax、α、β三者的关系。从图中可以看出，输入电压

的变化范围越宽，所需要的 Buck 处理的功率比例越大；Vc电压的最大值与最小值之比(β)

越小， Buck 处理的功率比例也越大。在 Vc 的最大值与最小值之比(β)确定的情况下，输

入电压的变化范围越宽，则 Vc的直流分量成分需要越大，才能保证 β恒定，实现输出电

压调整；而在输入电压范围相同的情况下，Vin 的变化量不变，都加在 T2 绕组上，故 Vc

的直流分量成分越大， Vc 的最大值与最小值之比(β)就越小， Buck 处理的功率比例就越

大，具体电压分布参见图 3. 6。所以在设计电路时，先要根据输入电压的变化范围和 Vc

的电压变化范围来选取合适的 k 的比例。 
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图 3. 10 k 与 α、β的关系曲线 

B) 变压器匝比设计 

k 确定之后，可以求得两个变压器的匝比表达式如(3.8)，(3.9)所示： 

 
1

2

o

inmax

nV k

V


   (3.8) 

 
/ / 2cmin o max inmin o

inmin inmin inmin

mV mV D V n V

V V V

 
   (3.9) 

根据(3.8)、(3.9)式，以及给定的输入输出电压和确定的功率分配参数，就可以设计

出对应的变压器匝比。其中 k 可以根据输出电压和输出电压的范围来决定，值得注意的

是，k 的系数越大，意味着 Buck 处理的功率越大，则效率会有所下降，因为流经 Buck

的功率通过两级变换，其效率较 DCT 单级要低一些。 

由于 Buck 电路的在连续模式的输出电压与输入电压之比为 D，并且假设最大占空比

为 Dmax，根据要求的输入输出电压范围和 k 的取值，可以由(3.8)和(3.9)两式求得两个变

压器的匝比。 

电路中两个变压器的匝比确定后，Buck 电路的电压应力和电流应力就可以根据输入

输出的范围和变压器匝比来决定。其中 Buck 电路中开关管的电压应力即 Vc 电压的最大

值，其表达式如(3.10)所示。 

 
2inmax o

cmax
V nV

V =
m

  (3.10) 
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DCT 所处理的功率和通过辅助变压器和 Buck 所处理的功率的比例决定了整个变压

器的效率。所以 Buck 所占的比例越小，整体效率越高。但是比例太小又难以实现所需要

满足的调整范围。所以在设计时考虑在能够实现调整要求的范围内，k 的取值越小越好。

这也是 RDCT 适合窄范围内调整的主要原因，在较窄的工作范围内，DCT 处理大部分功

率，小部分功率通过 T2 辅助绕组和 Buck 级处理，这样既可以实现输出电压的调整，同

时保证了较高的效率。 

C) 考虑输出等效阻抗的电路闭环调整范围 

前文所述的设计方法是基于一个假设，即所有元器件为理想元件。但是在实际电路

中，由于电路中元器件和 PCB 布线等存在导通阻抗，因而变流器存在着输出直流阻抗，

导致输出电压会随着负载的变化调整而变化。本部分将线路中的直流输出阻抗等效为一

个串联的电阻 Ro，考虑其对电路调整范围的影响，并通过参数的设计对这部分的偏差进

行修正。 

首先考虑 DCT 拓扑的电压调节范围，不调整的 DCT 的输出电压浮动范围决定了

RDCT 需要调节的程度。 

T(n:1) Ro

Vin/2 Vout

io

 
(a)DCT  

T1(n:1) Ro

i1

 
Buck

T2(m:1)

Vc

io

i2

Vout

Vin/2

 
(b)RDCT 

图 3. 11 DCT 和 RDCT 的稳态电路模型 
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图 3. 11(a)是考虑了输出阻抗 Ro影响的 DCT 稳态模型。其中由于电路采用的是半桥

结构，所以输入电压源等效为 Vin/2。此模型中理想变压器实现输出电压的比例调整，Ro

用于模拟 DCT 的负载调整特性，所以此模型可以表示 DCT 的输出电压会随着输入电压

的变化和负载的调节而改变的特性。DCT 的输出电压与输入电压以及负载电流的关系可

以用(3.11)来表示。 

 
2

in
o o o

V
V I R

n
      (3.11) 

图 3. 11(b)为 RDCT 的稳态模型。 其中 T2的匝比为 m：1，Vc为 T2的副边整流后电

压，也就是 Buck 的输入电压。根据(3.11)式以及原边两变压器相串联的结构，可以得到

输入电压，输出电压的关系如(3.12)所示： 

 
( 2 ) 

  
in c

1 o o
V V m

I R V
n

  (3.12) 

忽略 Buck 部分的损耗，输出电流 i1和 i2之比即为两变压器处理的功率之比。又由于

变压器 T1和 T2原边相串联，所以流过的电流相等，功率之比就等于电压之比，于是可得

(3.13)式： 

 
2

1
2

1 in c

o in

I V V m
k

I V

 
     (3.13) 

根据(3.12)和(3.13)式可以得到在给定输出电压、m 和 n 值情况下的输入电压 Vin、Vc

和负载电流 Io的关系。在理想情况下，输出电压只与输入有关，而考虑输出阻抗 Ro后，

输入电压范围与 Vc 和负载电流都有关系。即在相同负载电流情况下，输入电压越高，则

加在 T2 变压器上的电压越大，则 Vc 电压越高；而在相同的 Vc 电压下，输出电流越大，

Ro上的压降越大，则需要越高的输入电压来维持输出电压的恒定。 

由于 Buck 电路的输入电压必须大于输出电压，假设最大占空比为 1，则 Vcmin 等于

Vo。另一方面，在设计时需要考虑 Buck 中的各开关器件的电压应力，Vc 的最大值 Vcmax

需小于开关器件的电压应力。所以 RDCT 在整个闭环工作范围内，需要满足(3.14)式。 

 cmin c cmaxV V V    (3.14) 

图 3. 12 为 RDCT 能够实现的调整范围的变化示意图。图中纵轴为输入电压，横轴为

Vc 电压。当不考虑输出阻抗 Ro 时，输入电压和 Vc 的变化与 Io 无关，即无论负载电流大
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小，输入电压和 Vc 的关系都为图 3. 12 中实线所示。所以，当 Vc 在 Vcmin 至 Vcmax 范围

内，可以实现输入电压从图中的 Vinmin.cal到 Vinmax的范围内的输出电压闭环调整。 

考虑 Ro 之后，由(3.12)式可知，随着负载的加重，需要升高输入电压来保持输出电

压 Vo恒定。图 3. 12 中的虚线即为在考虑 Ro后，负载电流为最大值 20A 时的输入电压和

Vc 的关系。同样地，为了实现闭环调整，Vc 只能在 Vcmin 至 Vcmax范围内变化。但是为了

同时满足在空载和满载情况下能够实现，实际上输入电压只能够在 Vinmin。real 到 Vinmax 的

范围内实现闭环调整，所以在实际情况中能够实现调整的范围如图 3. 12 中的阴影部分所

示。也就是说，按照 Vinmin.cal 到 Vinmax 的要求设计的参数只能够实现从 Vinmin.real 到 Vinmax

的范围内的紧调整，实际由于 Ro的存在，使得电路的调整范围变窄了。 

输入电压/V

Vc电压/V

Imin=0A&

不考虑Ro时

Imax=20A

Vcmin Vcmax

预
期
调
节
范
围

实
际
调
节
范
围

Vinmax

Vinmin.cal

Vinmin.real

 

图 3. 12 RDCT 能够实现调整的工作范围    

所以，在设计时，为了满足给定的电压范围内的输出电压调整，需要人为地拓宽输

入电压的要求来补偿由于 Ro 带来的调整范围的变化。由于这部分造成的偏差的大小即为

I1Ro 折算到原边的值，所以在设计时只需进行(3.15)式的替换，将设计的输入电压下限扩

宽后，再根据 A、B 部分的设计方法，即可获得期望的调整范围。 

 1 02 2 (1 )inmin inmin o inmin o oV V n I R V n k I R           (3.15)  

例如，期望实现 360-400V 输入范围内的输出电压调整，假设 Io=20A，Ro=0.1Ω，

ko=0.15，n=0.4，则 360-2×4×0.1×20×(1-0.15)=346.4 (V)。所以在设计电路时按照

346.4V-400V 的要求，按照 A、B 部分的设计方法即可获得期望的调整范围。 
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3.3.4 高频变压器结构优化设计 

在窄输入电压范围内工作时，T1 变压器处理了大部分的功率，为了实现高效率和高

功率密度，如何优化变压器的结构来提高效率、减小体积，是提升电路功率密度的关

键。相比于传统的线绕变压器，平面变压器具有体积封装小、散热性能好、易于加工、

可重复性好等优点，而且利用多层 PCB 的结构，易于实现交错并联，减小漏感[123, 154-

158]。尤其是在高频工作情况下，还能减小由于趋肤效应带来的损耗。所以为了满足高功

率密度的要求，样机中的变压器采用平面变压器。 

A.副边绕组和同步整流管的优化设计 

输出功率 (W)
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          (a) 并联个数选择 (Vg=10V, Ron=19mΩ, Qg=26nC, fs=1MHz) 
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           (b) 驱动电压选择 (N=2, Ron=19mΩ, Qg=26nC, fs=1MHz) 

图 3. 13 SR 损耗占输出功率比例与 SR 并联个数和驱动电压的关系 

由于副边低压大电流，会产生较大的导通损耗，故副边的整流电路采用同步整流技

术(Synchronized Rectifier，SR)。为了实现宽负载变化范围内的高工作效率，SR 和变压器
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的副边结构需要进行优化设计才能实现。考虑副边 SR 的导通损耗和驱动损耗[159]，并忽

略整流后电流的有效值和平均值的差异，根据(3.16)式可以求得副边的损耗占总输出功率

的比例，定义为 δSR。 

 

2

2 N
o

on g g s

on g g sSR rms
SR

o o o

I k
R N Q V f

I R Q V fP N

P P P


 
                (3.16) 

其中 Irms 为流过 SR 的电流的有效值、Ron 为整流管的导通电阻、Qg 为整流管的门极

驱动电荷、Vg为整流管的门极驱动电压、N 为同步整流管并联个数、fs为开关频率、Po为

总的输出功率。 

根据(3.16)可以绘制出不同数量 SR 并联在不同输出功率范围内 SR 的损耗比例的曲

线，如图 3. 13(a)所示。随着 SR 并联个数的增加，重载时的损耗比例下降而轻载时的损

耗比例上升，这主要由于重载时导通损耗占主导，并联数量越多，等效电阻越小；而轻

载时驱动损耗所占的比重较大，并联数量越多，驱动 Qg 越大，损耗越大。考虑到需要在

较宽负载变化范围内保持高工作效率，N=2 或 N=3 是比较合适的选择。考虑到平面变压

器的高度较低，文中选择 SR 的并联个数为 2。 

同步整流管的损耗还受到 SR 驱动电压的影响。由于驱动电压越高，导通电阻会越

小，从而使得导通损耗减小，但是驱动电压高了之后又会由于驱动电荷和电压值的升高

而使得驱动损耗增大，所以驱动电压的取值也需要考虑损耗进行折中设计。根据(3.16)绘

制出并联个数为 2 时不同驱动电压下 SR 的损耗比例的曲线如图 3. 13(b)所示。考虑到在

较宽输出功率范围内实现较高的效率，选择驱动电压为 8V 左右。 
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(a)                                                                                       (b) 

图 3. 14 变压器副边回路并联的电路结构 
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另外，副边 SR 和绕组有两种并接方式，如图 3. 14 所示。(a)中所示为绕组相互并

联，同时 SR 也相互并联，在交流回路中存在并联的连接点。而(b)中所示为绕组和 SR 作

为一个整体，回路的并联点在输出电容端。在高频交流回路中由于趋肤效应和邻近效

应，会在绕组中产生很大的损耗，尤其是在交流回路中的通孔等部分，存在很大的损

耗。故采用图 3. 14(b)中的结构。 

B．变压器绕组的布局设计 

由于涡流效应的存在，变压器的绕组损耗随着频率的升高明显增加。涡流损耗包括

趋肤效应和邻近效应两大部分，这两部分所带来的损耗会严重影响变压器的效率优化，

两者都会造成电流在导体中的不均匀分布，从而使得绕组的等效交流阻抗增大。文献[160]

对多层环形线圈由于趋肤效应和邻近效应造成的交流阻抗进行了模型分析，可以表达为

(3.17)式。 

 
. 2

.

(2 1)
2
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R sinh sin sinh sin
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R cosh cos cosh cos
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  
  (3.17) 

其中 /h  ，h 为每一层线圈的厚度，δ 为绕组的趋肤深度，m 的定义如(3.18)所

示： 

 
( )

( ) (0)

F h
m

F h F



  (3.18) 

其中 F(0)和 F(h)分别表示一层线圈中上下边界处的磁动势。 

(3.17)中的损耗包括两个部分相加，其中第一部分体现了交流电流在导体中的趋肤效

应，第二部分则代表了邻近效应带来的阻抗。在一个多层线圈中邻近效应的损耗跟 m 值

有关，当 m 值较大时，邻近效应的损耗所占的比例要远大于由趋肤效应带来的损耗。其

中 m 值的大小和交错并联的布局有着很大的关联。 

以变压器原副边绕组 4:1 为例。为了减小高频工作时临近效应带来的损耗，减小漏

感，原副边需要采用交错并联布局[161]。由于原边匝数较多，可以分为两层相互串联，而

副边各占据一层。利用 Maxwell 3D 有限元仿真软件对几种原副边绕组的绕法进行比较。

常用的几种交错并联的结构如图 3. 15 所示。其中 P 代表原边绕组，S 代表副边绕组，

PCB 采用 4 层板结构，两层板叠板，共有 8 层。图 3. 15(a)代表不进行交错并联控制，上
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四层为原边绕组，下四层为副边绕组；图 3. 15(b)为一层原边一层副边的交错方式；图 3. 

15(c)为每层 PCB 均是副边在外层，原边在内层的结构。 

P
P
P
P
S
S
S
S

P
S
P
S
P
S
P
S

S
P
P
S
S
P
P
S  

(a) PPPP SSSS                                      (b) PSPS PSPS                                       (c) SPPS SPPS 

图 3. 15 几种绕组交错并联结构示意图 

P

P
P
P

S

S
S
S

P

S
P
S
P

S
P
S

MMF MMF MMF
S

P
P
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I 2I 3I 4I I0 0 I-I 0

 
(a) PPPP SSSS                                   (b) PSPS PSPS                                    (c) SPPS SPPS 

图 3. 16 MMF 分布图 

根据(3.18)可以计算出不同绕制方法下的 MMF 分布和每一层的 m 值，如图 3. 16 所

示。从图中可以看出，交错并联结构(b)和(c)的 m 值远小于没有交错并联的(a)中的绕制方

法，故邻近效益所带来的损耗也比(a)结构要小得多。 

表 3. 1 变压器仿真参数对比 

结构 PPPP SSSS PSPS PSPS SPPS SPPS 

漏感/μH 0.391 0.143 0.157 

Rac/Rdc/mΩ 23.5/3.52 12.0/3.38 11.7/3.54 

绕组铜损/W 2.35 1.20 1.17 

副边元件布局 较简单 复杂 简单 

对表 3. 1 为几种交错布局结构的仿真参数对比，仿真过程中原边绕组 4 匝，副边两

个中心抽头绕组各 1 匝，两层并联绕制，故原边占 4 层，副边也占 4 层，仿真工作频率

1MHz。根据仿真的数据来看，交错并联后的漏感和等效电阻都得到了明显的减小，但是

两种交错方式相比，第二种结构（PSPSPSPS）的参数略小于第三种结构（SPPSSPPS）

的参数。从而在损耗上也更优。但是综合考虑到布局的角度，由于变压器原边有 4 匝，
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副边绕组为 1 匝，且副边绕组流过大电流，应该尽量减少回路通孔，将副边置于 PCB 的

上下两层，以消除副边回路通孔并且使得交流回路尽量小。对于副边结构在中间两层的

布局，需要通过通孔的连接，反而增加了损耗。综上所述，本文采用 SPPSSPPS 的原副

边布局，即通过交错并联减小了损耗，也利于副边布局的优化设计。 

C．变压器结构 

根据上述的分析，可得平面变压器的 PCB 布线的分层结构如图 3. 17 所示。原副边

绕组匝比为 4:1:1，绕组由两块四层 PCB 板并联而成。根据上述的分析，采用 SPPSSPPS

的绕组交错方式，即每一块四层依次为副边绕组 1、原边绕组、原边绕组和副边绕组 2。

两个原边绕组通过 PCB 中的通孔相串联。副边的 SR 和输出电容尽量靠近绕组以减小交

流回路。PCB1 和 PCB2 的布局和结构相同，两板之间的连接处设在整流和输出电容后端

的直流侧，并通过包边连接以减小接触损耗，连接处可使用外加铜皮或焊锡将两板相

连。 

磁芯

同步整流管

和电容

层1：副边绕组1

层2：原边绕组

层3：原边绕组

层4：副边绕组2

磁芯

层1：副边绕组1

层2：原边绕组

层3：原边绕组

层4：副边绕组2

PCB1

PCB2

 

图 3. 17 平面变压器 PCB 布线分层图 
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第一层PCB

第二层PCB

包边连接

副边SR

副边电容

原边 副边

 

(a) 样机斜视图 

第一层PCB

第二层PCB

d

 

(b) 样机平视图 

图 3. 18 变压器 T1 绕组实物样机图 

根据图 3. 17 制作的变压器样机实物图如图 3. 18 所示，其中图 3. 18 (a)为斜视图，图

3. 18 (b)为平视图。实物中对应结构设计图中的各个部分已经在图中标明，值得注意的一

点是两层 PCB 板最外层之间的距离 d 由 PCB 的板厚和副边 SR 与副边电容的厚度共同决

定。在设计的过程中需要保证 d 要小于磁芯的窗口高度。 

3.4 软启动问题分析 

3.4.1 LLC-RDCT 的等效启动过程 

前文分析了 LLC-RDCT 的工作原理、设计方法和变压器的优化设计来实现一个高效

率高功率密度的高频 RDCT 电路。如何实现 RDCT 的启动控制也是一个需要考虑的问

题。 

对于半桥 LLC 电路，由于上下开关管 Q1和 Q2为 50%占空比互补工作，所以桥臂中

点电压的直流偏置电压为 0.5Vin。在稳定工作时，该直流偏置电压加在谐振电容两端，即

在谐振电容电压中包含一个 0.5Vin 的直流偏置电压。另外，在稳态工作点时，输出电容

上的电压也包含一个 Vo 的直流电压分量和交流的输出电压纹波分量。所以在稳态工作点

时，加在谐振电感两侧的电压为输入电压减去谐振电容的直流偏置电压，再减去输出电

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 高效率高功率密度 PWM 部分能量调整的 RDCT 

 

73 

 

压折算到原边的等效电压，即谐振电感两侧的电压约为谐振电容的纹波电压，所以在稳

态工作点，原边谐振电感两端电压较小，电流变化不大。 

但是在电路初始启动的过程中，谐振电容的直流偏置电压和输出电容的直流电压分

量都尚未建立，为零电压，所以在初始阶段，桥臂上管 Q1 开通时，相当于输入电压直接

加在谐振腔上，会造成谐振腔电流很大的过冲，从而使得开关器件由于过流而损坏。所

以软启动的过程可以理解为在保证谐振腔电流的情况下，实现谐振电容和输出电容的偏

置电压建立的过程。 

图 3. 19(a)为 LLC-RDCT 的简化电路图，在启动的过程中，由于输出电压还没有完全

建立，均低于稳态电压，在 Vc 和 Vo电压逐渐建立的过程中，由于输出电压 Vo和 Vc点电

压为相应的电容电压，可以将其等效为两个电压源，忽略整流管的导通损耗，可化简为

图 3. 19(b)的结构。将两个电压源折算到原边，可以化简合并为一个等效电压源 Veq(t)，

其中有： 

 ( )  eq o cV t nV mV   (3.19) 

Cr Lr

0.5Vin

RL

DC-

DC

Vo

Vc

T1 (n:1)

T2 (m:1)
 

(a) 

Cr Lr

0.5Vin

T1 (n:1)

T2 (m:1)

Vo(t)

Vc(t)

Cr Lr

0.5Vin
Veq(t)

 
 (b)                                                                                          (c) 

图 3. 19 RDCT 启动等效化简 

经过化简后，可以将图 3. 19(b)的电路化简为(c)中所示的结构。即启动的过程就是输

入的 0.5Vin 的方波电源经过 Lr 和 Cr 的谐振网络给等效的输出电压 Veq 充电的过程。当
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Veq(t)电压达到额定的输出电压值，启动过程结束。从原边谐振腔结构的角度来看，图 3. 

19(c)中所示的等效电路结构与传统的 LLC 电路的启动等效化简电路是相同的。也就是

说，RDCT 的启动过程和 LLC 的启动过程可以进行类似的分析。故以下先对 LLC-DCT

的启动方式进行分析，由于 RDCT 的启动过程和 LLC-DCT 的启动过程模型是一致的，

所以 LLC-DCT 的启动方式也适用于 RDCT。 

3.4.2 LLC 电路的常用启动方法 

对于 LLC-DCT，在启动时由于输出电容和谐振电容的电压都尚未建立，在开始启动

时可以将输出看做短路。如果直接从谐振频率固定 0.5 占空比启动，则谐振腔也相当于短

路，在谐振回路会产生很大的短路电流，导致开关器件的过流而损坏。所以在启动时，

需要采取不同的控制策略来实现电路的软启动。 

图 3. 20 为半桥 LLC 的电路结构图，各个关键点电流和电压的正方向如图所示。以

下对 LLC 谐振电路的几种启动方法进行讨论，从而寻找适合高频 RDCT 的启动方式。 

Cr Lr

Lm

Q1

Q2

D1

D2

Vin

RL

T1 (n:1:1)

VdsQ2

ip

iLm

iD1

iD2

VgsQ2

VgsQ1 Vout

 

图 3. 20 LLC 电路图   

A. 调频启动 

传统的 LLC 电路启动控制中，最常用的一种是高频启动。图 3. 21 为 LLC 电路的增

益曲线图，稳态时，电路工作在谐振点附近。在启动时，输出电容的初始值为零，启动

时的工作频率从增益较低的高频启动点，逐渐降低至工作频率，在此过程中输出电容上

的电压逐渐由零电压上升至稳态输出电压。为了不进入容性工作区，一般设计频率从高

于谐振频率的工作点启动。其中实线箭头曲线表示的就是启动时的增益工作点的走向。 
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图 3. 22 是当 LLC 的工作频率大于谐振频率时的关键波形。从图中可以看出，当开

关管开通的瞬间，原边谐振腔的电流反向(ip(t1))，可以给结电容充放电来实现开关管的

ZVS 开通；但是关断的时候的电流较大(ip(t2))，开关管硬关断，故关断损耗较大。 
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图 3. 21 调频启动过程[162]
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图 3. 22 调频启动关键波形 

除此之外，启动初由于谐振电容的直流偏置电压尚未建立，会产生很大的电流过

冲。通过增加电感的感抗值可以减小电流过冲，即增大电感值或者增加启动频率。谐振

电感参数的设计一般根据电路的工作范围来设计，而且电感值调节量大时需要通过外加

电感来实现，增加了电路元器件的体积和损耗，故一般采用提高启动频率的方法来减小

电流过冲。图 3. 23 为采用调频启动的 LLC 电路的谐振腔电流和输出电压的仿真波形。

图 3. 23(a)为启动频率 fstart为 5 倍开关频率时的波形；图 3. 23(b)为启动频率 fstart为 2 倍开

关频率时的波形。(a)中的启动频率高，故电流过冲较小，从图中读得启动电流最大值为
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15A 左右，而(b)中启动频率较低，启动电流达到 50A 左右，容易造成器件损坏。尤其是

LLC-DCT 使用集成在变压器中的漏感来作为谐振电感，故一般谐振电感值较小，在相同

的电流过冲大小条件下，即实现相同的电感感抗，需要更高的启动频率。 

所以在高频高功率密度的谐振 LLC 电路中，为满足软启动所需要的启动频率会高达

好几 MHz，一方面对于驱动电路是一个很大的挑战。驱动损耗会随着频率的升高而明显

增加，而且对于传统的硅器件由于其结电容较大，开关速度较慢，很难在很短的时间内

实现快速开关。另一方面，在启动的过程中由于没有 ZCS 关断，所以关断损耗较大，加

上高启动频率，在启动时的开关损耗很大，也可能由于过热而导致器件的损毁。 

60

40

20

0

-20

60

40

20

0

-20

-40

0 0.2 0.4 0.8 1

Time (ms)
0.6 0 0.2 0.4 0.8 1

Time (ms)
0.6

Vout

iLr

Vout

iLr

15A

50A

10A

10A

50V
50V

 
(a) fstart=5fs                                                                               (b) fstart=2fs 

图 3. 23 调频启动仿真波形 

B. 调占空比启动 
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图 3. 24 对称调占空比启动关键波形 

另外的一种启动方式是像 PWM 电路一样，在启动时调节原边开关管的占空比，使

之从零逐渐增加，从而使增益从零逐渐上升至稳定工作点。对于 LLC 半桥电路而言，有
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两种调节占空比的方式，对称调节占空比和不对称互补调节占空比。其中对称控制是指

在启动的过程中，上管 Q1 和下管 Q2 的占空比大小相同，由小逐渐增大而两者相位相差

180°，驱动时序和关键电路波形参见图 3. 24；不对称控制是指上管 Q1 的占空比逐步增

大，而 Q2 的驱动信号与 Q1 互补（考虑一定死区时间），相应的驱动时序和关键电路波

形参见图 3. 26。 

针对图 3. 24 的对称控制，忽略死区过程，可以分为以下几个模态： 

模态 1(t0-t1): t0时刻，上管导通，Lr 和 Cr谐振，能量通过变压器 T1传递到副边。 

模态 2(t1-t2): t1时刻，Q1管关断，原边的谐振电流迅速给 Q1和 Q2的结电容充放电，

放电完全结束之后，电流从 Q2 管的体二极管反向流通，桥臂中点电压 VdsQ2 钳为零电

压，谐振电感电流 ip在负压的作用下下降，在 t2时刻下降至零。此模态结束。 

模态 3(t2-t3): 当原边谐振腔电流下降至零之后，Q2 管的体二极管关断，谐振电流与

Q1 和 Q2 的结电容发生谐振，桥臂中点电压 VdsQ2 失去二极管的箝位作用，不再为零。所

以到 t3时刻，当开关管 Q2开通时，开通电压不再为零，失去了零电压开通的特性。 

所以，占空比对称调节的启动方式在启动过程中上下管失去了软开关的条件，会在

开关管上产生较大的电压过冲和振荡，并带来较大开关损耗。 
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 (a) Dstart=0.07                                                                     (b) Dstart=0.18 

图 3. 25 对称调占空比启动仿真波形 

另外，调节占空比启动的方式其启动的最小占空比影响谐振腔的电流过冲的大小。

启动占空比越小，电流的过冲也越小。图 3. 25 为采用对称调节占空比启动的仿真波形，

图 3. 25(a)为启动占空比 Dstart从 0.07 开始线性增加至 0.48(考虑死区时间)的仿真波形；图

3. 25(b)为启动占空比 Dstart从 0.18 开始线性增加的仿真波形。可以明显看出启动占空比小

的启动过程中的电流过冲也更小。 
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对于半桥型拓扑，还有一种调节占空比的方式是采用不对称控制，启动时也是通过

占空比逐渐增加的方式进行启动。这种方法的上下管驱动信号不是对称，而是互补，根

据谐振电容需要满足的安秒平衡，变压器上励磁电感的电流会存在直流偏置。不对称启

动关键波形参见图 3. 26，一个开关周期可以分为以下几个模态。 

模态 1(t0-t1): t0时刻，上管导通，Lr 和 Cr谐振，能量通过变压器 T1传递到副边。 

模态 2(t1-t2): t1时刻，上管 Q1关断，ip(t1)为 Q1管的关断电流，此处 Q1为硬关断。此

后 ip电流给原边开关管的结电容迅速充放电，Q2管两端电压为零后开通，可以实现 Q2的

零电压开通，此处做了简化，忽略死区时间的充放电过程。Q2 开通后，谐振电感电流下

降，直到 t2时刻，ip电流与励磁电感电流 iLm相等。 

模态 3(t2-t3): t2之后，ip的电流小于 iLm，副边二极管 D1关断，D2导通，变压器两端

电压反向，励磁电感电流开始下降，原边谐振腔反向谐振。直到 t3 时刻谐振电流 ip 与励

磁电流 iLm相等，副边二极管 D2断开。 

模态 4(t3-t4)：二极管 D2 断开后，励磁电感 Lm 与谐振电感谐振电容一起谐振，但是

由于励磁电感值较大，故此模态可以近似看做励磁电感电流直线下降的过程。 

0

ip

t0 t1 t2 t3

t

Vgs

0

0

0

iLm

iD1

iD2

t
VgsQ1 VgsQ2 VgsQ1VgsQ2

t

t4

ZVS开通

硬关断ip

iLm

iD1

iD2

VdsQ2 VdsQ2

 

图 3. 26 不对称调节占空比启动关键波形 

从模态分析中可以发现，不对称控制下的上下管开关条件不同：用于实现 Q1 零电压

开通的电流为 ip(t0)，而用于实现 Q2零电压开通的电流为 ip(t1)两者电流大小不同，受到励
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磁电流磁偏大小的影响；就关断情况而言，Q1管的关断电流大而 Q2管的关断电流小。上

下管的实现软开关的情况不同，容易造成热分布的不均匀，不利于优化设计。 

图 3. 27 为不对称调节占空比启动的仿真波形。从仿真波形中可以看出，上下管的不

对称控制会带来变压器上励磁电感的磁偏，容易造成变压器的饱和。在小电流的场合，

可以通过在副边增加一个隔直电容的方式将磁偏消除[163]，但是针对本文大电流的输出场

合，该方法并不适用。另外，其启动的初始状态，由于输出电容电压和谐振电容电压尚

未建立，在较小占空比下容易造成软开关的丢失，如图 3. 27 所示，在启动初期，Q1管开

通时电流方向为正，即 Q1 在开通前，谐振腔电流方向为正，即流经 Q2 的体二极管，在

此状态下 Q1管开通，极易造成开关管桥臂的直通而损坏元器件。 
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图 3. 27 不对称调节占空比启动仿真波形 

C．限流调制启动 

文献[162, 164, 165]提出了一种根据状态轨迹对启动过程进行设计分析的方法。从效果上

看可以看成是结合了频率调制和占空比调制，以谐振腔的电流大小为依据，控制原边开

关管的开通关断时间。该启动方法的原理示意图参见图 3. 28(a)。其中±IMAX 分别在给输

出电容充电过程中谐振腔电流的设定上限和下限，而-ILM 为在给谐振电容充电过程中的

电流下限。在启动时，先将电流的上限和下限分别设定为+IMAX 和-ILM，依保证谐振腔电

流的情况下给谐振电容建立正向偏置电压。当谐振电容电压的平均值达到稳态的 0.5Vin

后，将电流下限更改为-IMAX，继续给输出电容充电。实验结果如参见图 3. 28(b)
[162]。这

种方法有效地控制了谐振腔的电流过冲，不固定占空比或者频率，依据谐振腔电流灵活

地控制驱动信号来快速地实现启动过程。 
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但是采用这种方法需要在启动过程的每个开关周期对谐振电容的电压进行实时采样

来判断谐振电容电压是否达到 1/2 的输入电压，同时，依据谐振电容电压、电流限定值以

及相关电路参数通过复杂的计算得到下一个开关周期内原边开关管的驱动频率和占空

比。由于常用的 DSP 的采样速率限制，很难在高频启动时对电容电压进行实时反馈，同

时数字控制器进行复杂的运算也要消耗大量的时间，要完成该种控制，对控制器的速率

和精度都提出了很高的要求。 

+IMAX

-IMAX

-ILM

Vgs

iLr

VCr

t1

0.5Vin

Vgs1 Vgs2

   

(a) 启动过程示意图                                                                    (b) 实验结果[162]
 

图 3. 28 限流启动关键波形 

D．调节移相角实现启动 

针对于全桥型 LLC 电路，还有一种调节方式，可以通过调节相位角的方式使得等效

占空比逐渐增加，来实现电路的启动过程[166]。图 3. 29(a)为全桥型 LLC 电路的电路结构

图，图 3. 29(b)为在等效占空比较小时的关键电路波形图。 

模态 1(t0-t1): t0时刻，Q1和 Q4导通，Lr 和 Cr谐振，能量通过变压器 T1传递到副边。 

模态 2(t1-t2): t1 时刻，Q1 关断，Q3 开通，Q3 Q4 管共通，谐振电容的电压和变压器电

压反向加在谐振电感上，使得谐振电感电流下降。此过程中谐振腔电流仍大于励磁电

流，副边二极管 D1一直处于导通模式。 

Lm

T(n:1:1)Q2

Q4

D1

D2

RL

Q1

Q3

Vin Cr Lr

ip

iLm

iD1

iD2
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(a) 全桥 LLC 电路图 
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(b) 关键电路波形 

图 3. 29 移相启动关键波形 

模态 3(t2-t3): t2 时刻，原边谐振电流下降至和励磁电流相等，所以副边电流为零，二

极管 D1 关断。所以原边等效为励磁电感、谐振电感和谐振电容相串联谐振，由于励磁电

感较大，所以这个阶段电流下降速度较慢。在 t3时刻，Q4关断，Q2开通，此模态结束。 

使 Q2 管实现 ZVS 的条件就是要求在 t3 时刻的原边谐振腔电流仍然要能够提供结电

容完全充放电的能量。只要设计合理，在启动过程中仍然可以实现零电压开通，但是这

种方法仅适用于全桥型拓扑。 

E. 几种启动方式的对比 

表 3. 2 为上述几种启动方式的对比总结。 

表 3. 2 启动方式对比总结 

 PFM 
PWM 

限流启动 移相启动 
对称 不对称 

特征 

占空比 50%，

调节开关频率，

高频启动 

固定开关频

率，对称小

占空比启动 

固定开关频

率，不对称小

占空比启动 

调节占空比和频

率，保持谐振腔

电流恒定 

调节超前滞

后臂之间相

位角 

优点 ZVS 开通 
简单，固定

频率 
ZVS 开通 电流过冲小 ZVS 开通 

缺点 
启动频率高，启

动电流过冲大 
无 ZVS 特性 

励磁电流存在

磁偏，启动时

易丢失软开关 

控制算法复杂 
限于全桥拓

扑结构 
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3.4.3 限流+PFM 混合启动方式 

3.4.3.1 混合启动方案分析 

上述的几种启动方式有各自的优缺点，尤其是在高频场合，在 1MHz 的工作频率

下，传统的启动方式均存在一定局限。本节针对半桥 LLC 拓扑，提出了一种限流+降频

混合启动方案，可以将上述几种启动方式相结合，保留各自的优点，回避其缺点，实现

高频的启动过程。    
 

+Imax

-Imin

Vgs1

iLr

VCr

t8

0.5Vin

限流启动 降频启动

t1 t2 t3 t4 t5 t6 t7 t9

t

t

t

N=1 N=2 N=3 N=4

1/fstart

0

Vgs2
Vgs

 

图 3. 30 限流+降频混合启动方案示意图 

图 3. 30 为限流+降频混合启动方案的工作原理示意图。启动过程分为两个阶段：限

流启动阶段和降频启动阶段。前几个开关周期采用限流启动方式，占空比和开关频率的

大小根据限定的电流临界值来确定，设启动时限定的谐振腔电流的上下临界值分别为

+Imax 和-Imin，则当谐振电流值达到 Imax 时上管关闭，下管开通；当谐振电流值下降至-Imin

时，下管关闭，上管开通。这种方法可以消除在启动开始阶段由于谐振腔电容电压初始

值尚未建立而造成的电流过冲；当谐振电容电压达到稳态平均值之后，转为降频启动，

原边开关管的驱动信号保持占空比均为 50%，开关频率由较高的启动频率 fstart 下降至正

常的开关频率 fs。从充放电的角度来看，在限流模式下先对谐振电容进行充电，之后转

换至降频模式主要对输出电容进行充电，从而实现电路的软启动。这样的混合启动方式

保留了传统降频启动的 ZVS 开通的特性，同时消除其在启动初的电流过冲，可实现很好

的软启动性能，并且电流过冲小，工作的可靠性高。 

实现限流+降频混合启动方案的关键是对前几个周期的驱动时序和降频启动的启动频

率的设计。 
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针对零电压启动的情况，由于在启动的瞬间输出电容的电压为零，所以可以将副边

看做是短路的情况。忽略开关管的死区时间，上下管互补开通，则启动过程可以分为两

个模态，Q1导通和 Q2导通。图 3. 31 为两个模态的电路图和等效电路模型。 
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(a) 模态 1 
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(b) 模态 2 

图 3. 31 启动过程的电路等效模态 

模态 1 中上管 Q1 开通，桥臂中点电压为输入电压 Vin，输出电容电压很低，近似为

短路，则其等效电路和拉普拉斯变换后的 s 域等效模型如图 3. 31(a)所示。计算化简后通

过拉普拉斯反变换，可以得到该模态谐振腔电流 imode1(t)和谐振电容电压 umode1(t)的时域

表达式如(3.20)所示。 

 

 

 

0 0

0 0

0

( ) ( )
( )

( ) ( ) 1 ( )
( )

in Cr r Lr r r r

mode1

r r

Lr r r r in Cr r

mode1 Cr

r r

V U sin t I L cos t
i t

L

I sin t C V U cos t
u t U

C

  



  



      


 


        
 

  (3.20) 

其中 1r r rL C   ，UCr0 为此模态开始瞬间的电容电压初始值，ILr0 为此模态开始瞬

间的电感电流初始值。 

模态 2 中下管 Q2导通，桥臂中点电压为零，则其等效电路和拉普拉斯变换后的 s 域

等效模型如图 3. 31(b)所示。计算化简后通过拉普拉斯反变换，可以得到该模态谐振腔电

流 imode2(t)和谐振电容电压 umode2(t)的时域表达式如(3.21)所示 
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 

1 1
2

1 1

2 1

( ) ( )
( )

( ) 1 ( )
( )

Cr r Lr r r r
mode

r r

Lr r r r Cr r

mode Cr

r r

U sin t I L cos t
i t

L

I sin t C U cos t
u t U

C
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
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

     
 


       

 

  (3.21) 

其中 UCr1 为此模态开始瞬间的电容电压初始值，ILr1 为此模态开始瞬间的电感电流初始

值。 

由于输出电容容值较大，在前几个开关周期内可以近似为输出电容电压一直为零。

在限流模式中，Q1 管首先开通，进入模态 1。当谐振电感电流等于+Imax 时，Q1 管关断，

Q2 管开通，进入模态 2；当谐振电感电流下降至-Imin 时，Q2 管关断，Q1 管开通，进入模

态 1，如此周而复始，直到谐振电容电压达到稳态电压。由于电感电流和电容电压不会

突变，所以每个模态的电感电流初始值和电容电压初始值为前一个模态结束时的值决

定，即可得到(3.22)的关系。 

 

1 2N-1 2 2N-1

1 2N 2 2N

1 2N-1 2 2N-1

1 2N 2 2N

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )

mode mode max

mode mode min

mode mode

mode mode

i t i t I

i t i t I

u t u t

u t u t

  


  



 

  (3.22) 

则根据(3.20)-(3.22)可以计算出前几个开关周期所需要的电流上升时间和电流下降时

间。 

3.4.3.2 混合启动参数设计 

A) 电流上下限取值 

限流启动过程中的电流上限+Imax 和电流下限-Imin 决定了启动过程中的谐振腔电流大

小，同时决定了限流启动所需要的时间，由于限流过程中是给谐振电容进行充电的过

程，所以要求电感的电流平均值应大于零，即电流的上下限应满足 Imax>Imin。 

在此基础之上，Imax和 Imin的取值还需要保证上管 Q1和下管 Q2的 ZVS 开通过程。由

于 Imax大于 Imin，故只需保证 Imin 的值能够实现在死区时间内的充放电。假设死区时间足

够大，则满足(3.23)式关系即可实现上管 Q1的 ZVS 开通。如果死区时间很小，Imin的值还

需要进一步增大来保证软开关的实现。 
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 2 21 1
2

2 2
r Qmin inL I C V       (3.23) 

但是 Imax和 Imin也不是越大越好。首先要考虑开关管的电流应力，其次，在启动阶段

开关管是硬关断，关断电流的增大，会使得关断损耗也随之增大，所以 Imax和 Imin的选择

上需要折中考虑。 

B) 限流启动周期数 

限流模式在启动过程中所占的时间由谐振电容的直流偏置电压充至稳态电压(0.5Vin)

的时间所决定。完成该过程所需要的开关周期数记为 Nlimit。对于给定的 Vin、电流上限

+Imax、电流下限-Imin 以及谐振参数 Lr 和 Cr，Nlimit 的大小可以通过(3.20)和(3.21)迭代计算

求得。 
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(b) Lr=1μH，Cr=25nF 

图 3. 32 Nlimit、Imax和 Imin的关系曲线 
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图 3. 32 为在不同电流上下限的情况下所需的 NLimit 计算值大小关系图。其中的虚线

为趋势线，由于 NLimit 的值为整数，故一些数据点会与趋势线有所偏离。从图中可以看

出，随着 Imax 的增大，Nlimit 的数量逐渐减小；随着-Imin 从-8A 减至-2.5A，Nlimit 的数量逐

渐减小。Imax 越大、Imin 越小，则给谐振电容 Cr 的充电电流的平均值越大，充电的速度越

快，就能通过较少的周期实现将 Cr充电至稳态偏置电压的过程。 

NLimit的大小和谐振参数也有关。在相同的谐振频率下，Lr的值越大，相应的 Cr的值

就越小。在+Imax 和-Imin 保持不变的条件下，谐振电容 Cr 在一周内的充电平均电流是一定

的，若 Cr 小，则充电速度快，达到稳态偏置电压(0.5Vin)所需的周期数 NLimit 就越少。图

3. 32(a)中的谐振电感较小，所需要的 NLimit的周期数较多，而图 3. 32(b)中保持谐振频率

不变，增大谐振电感，则所需要的达到稳态的 NLimit明显有所减小。所以增大谐振电感 Lr

可以实现较少的启动周期完成限流启动模式。 

C) 降频的启动频率 fstart 

当限流充电阶段结束后，进入降频模式。进入降频模式后，驱动信号保持在 50%的

占空比。该模式和传统的 LLC 的降频启动相同，一个关键参数为降频的初始启动频率

fstart。由于开关频率大于谐振频率，又由于谐振电容电压已经达到稳态电压 0.5Vin 而输出

电容电压还近似为零，所以在假设忽略谐振电容电压的条件下，初始过程中可以近似地

将电感电流的变化看做线性变化。而电感电流的初始值为 Imax，电容电压达到稳态后需满

足安秒平衡，所以电感电流的平均值应为零，即其电流的变化幅度可以近似为从+Imax 到-

Imax变化，可得(3.24)式。  

 
1

2
2

in Cr
max

r start

V V
I

L f


    (3.24) 

其中 VCr的平均值为 0.5Vin。所以可以求得启动频率 fstart的表达式如(3.25)式： 

 
8 I

in
start

r max

V
f

L


 
  (3.25) 

由于启动频率受到 Imax 和 Lr 的影响，而且由于原边开关管在启动过程中为硬关断，

Imax 的值不宜太大，所以 Lr 的取值直接影响了启动频率的大小。由于在高频应用下，受

到开关速度以及器件参数的限制，很难实现很高工作频率下的可靠工作，所以为了实现

高频的可靠启动，在保持谐振频率相同的情况下，需要适当地增大 Lr 的电感值，减小 Cr
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的电容值，以避免启动频率过高。针对平面变压器结构，可以通过平面线圈布局上的设

计，例如减小交错并联的紧密程度或者增大 PCB 的层间距来适当地增加漏感，或者通过

外加电感的方式来调节谐振电感的大小。 

综上所述，混合启动方案可以消除传统直接降频启动的启动电流过冲的问题，同时

保证了在启动过程中原边开关管的零电压开通。而在启动的过程中，限流模式的计算由

于计算的周期较少，不需要逐个周期进行计算，只需对前几个周期进行电流的限定，大

大减少了计算量，简化了控制方案的实现方式。 

由于 RDCT 的启动过程中与 LLC-DCT 的启动过程相同，所以此方法可直接应用于

RDCT 拓扑，实现 RDCT 电路的启动过程。 

3.5 实验结果 

根据上述的分析，设计了一台 350V-380V 输入，40V 输出，最大功率为 1kW 的实验

样机，来验证上述的理论分析。原边开关管的开关频率为 1MHz，DC-DC 变流器采用

Buck 电路。 

Vo

Cr

Lr 

T2 (2:6:6)

ER20A/TP4A

+

-

*
*

SR2

SR1
Co

Cb
* D1

D2
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Vref

R1

R2

Vo采样

Q1
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Vin

6x22nF
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0.2μH
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4.7μF
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200kHz 1kΩ

33kΩ

BSC190N15N

1.25V

8.2nF

30nF 10kΩ

BSC750N10N

DC-DC模块

T1 (4:1:1)

EC45C/DMR50B

驱动

NCP1034

移相/驱动

VgsQ1,VgsQ2

fs=1MHz

D=0.43

TPH3006

TPH3006 MBRS3200

Vc

+

-

 

图 3. 33 样机参数原理图 

图 3. 33 为实验样机的电路原理图，各个元器件的型号以及参数已在图中标出，其中

为了实现高频工作，原边开关管 Q1 和 Q2 采用了 Transphorm 公司级联结构的 GaN-
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HEMT；谐振电感采用磁集成技术，由主变压器 T1的漏感实现；Buck 电路采用电压模式

控制，反馈部分由控制芯片 NCP1034 实现。原边驱动信号和同步整流(SR)采用外驱，驱

动信号由 DSP 给出。 

Buck 模块

变压器T1原边GaN

谐振电容Cr

变压器T2

输入端
输出端

副边SR

7cm
 

(a) 样机俯视图 

1cm

 

 (b) 样机侧视图 

图 3. 34 样机照片 

图 3. 34 为实验样机照片，各个部分的结构已在样机照片中标明。电路功率部分有效

体积约为 23.5cm
3，其功率密度约为 700W/in

3。 

时间:400ns/格

VdsQ2 :100V/格

ip:5A/格
时间:400ns/格

VdsQ2 :100V/格

ip:5A/格

 
(a) Io=0A                                                                           (b) Io=10A 
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时间:400ns/格

VdsQ2 :100V/格

ip:5A/格

 
(c) Io=20A 

图 3. 35 不同负载情况下的电路关键波形 

图 3. 35 为在不同负载情况下的电路关键波形，包括桥臂中点电压 Vds_Q2和变压器原

边电流 ip。图 3. 35(a)为空载时的电路波形。图 3. 35(b)(c)分别是在负载电流为 10A 和

20A 的时测得。与理论分析部分的波形(图 3. 8)相符合。 

时间:40ns/格 时间:40ns/格

VdsQ2 :100V/格 VdsQ2 :100V/格
VgsQ2 :5V/格 VgsQ2 :5V/格

ip:5A/格

ip:5A/格

ZVS 开通 ZVS 开通

 
(a) Io=0A                                                      (b) Io=20A 

图 3. 36 不同负载下的 ZVS 开通情况 

图 3. 36 为在不同负载情况下的原边开关管 Q2的 ZVS 开通情况，图中给出了 Q2的驱

动信号 VgsQ2、漏源极电压 VdsQ2和原边谐振腔电流波形 ip。图 3. 36(a)为在空载情况下的

开关波形，可以看出驱动信号 VgsQ2 在 VdsQ2 电压下降至零后才开始上升，即漏源极电压

下降至零后开关管 Q2才开通，实现了开关管的 ZVS 开通。图 3. 36(b)为在满载情况下的

测量波形，同样可以实现 ZVS 开通。 

图 3. 37 为不同输入电压下两变压器 T1、T2的原边绕组电压波形 VT1P和 VT2P。当输

入电压为 352V 时，两变压器原边绕组承担的电压分别为 160V 和 16V，如图 3. 37(a)所

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 高效率高功率密度 PWM 部分能量调整的 RDCT 

 

90 

 

示。当输入电压升高至 370V 时，T1变压器的原边电压 VT1P保持不变，仍为 160V，变化

的 20V 加在 T2变压器上，T2的电压升高至 25V。 

VT1p :100V/格

VT2p :25V/格

时间:400ns/格 时间:400ns/格

VT1p :100V/格

VT2p :25V/格

160V 160V

16V 25V

 
(a) Vin=352V                                                      (b) Vin=370V 

图 3. 37 不同输入电压下两变压器的电压分布 

时间:2μs/格 时间:2μs/格

Vo :20V/格

Vc :20V/格

Vgs.buck :5V/格

Vo :20V/格

Vc :20V/格

Vgs.buck :5V/格

40V 45V 40V
75V

 
(a) Vin=350V                                                      (b) Vin=370V 

图 3. 38 Buck 的调节情况 

时间:400ms/格

Vin :50V/格

Vo:10V/格

时间:400ms/格

Vin :50V/格

Vo:10V/格

 

(a)开环 LLC  (Vin: 310V-340V)                                        (b)RDCT (Vin: 350V-380V) 

图 3. 39 输入电压跳变与输出电压变化 
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图 3. 38 为在不同输入电压情况下 Buck 电路的输入输出电压以及占空比的调节情

况。在输入电压为 350V 时，Buck 的输入电压 Vc为 45V，此时占空比约为 88%，如图 3. 

38(a)所示。当输入电压升高时，Buck 的输入电压也相应的升高，于是占空比减小使得输

出电压保持恒定。图 3. 38(b)为输入电压为 370V 时，Vc电压升高至 75V，占空比减小至

55%左右，输出电压保持恒定。 

图 3. 39 为输入电压进行切换时，采用传统的 LLC-DCT 和本文提出的拓扑的输出电

压调整波形图。图 3. 39(a)为传统的 LLC-DCT 的电压波形。当输入电压在 310V 至 340V

之间切换时，由于 LLC-DCT 是一个等效直流变压器，输出电压跟随输入成比例变化。图

3. 39(b)为 RDCT 的输入电压切换波形，输入电压在 350V 至 380V 之间切换时，输出电压

稳定不变，实现输出电压的紧调整。 

Iload :5A/格

Vo:1V/格

时间:20ms/格

Iload :5A/格

Vo:1V/格

时间:20ms/格

 

(a)开环 LLC  (Io: 5A-15A)                                                  (b)RDCT (Io: 5A-15A)   

图 3. 40 负载跳变与输出电压变化 

图 3. 40 为负载切换时，采用传统的 LLC-DCT 和本文提出的拓扑的输出电压调整波

形图。图 3. 40 (a)为传统的 LLC-DCT 的动态调整波形。在负载切换的时候，输出电压没

有调节功能，负载加重输出电压下降，当负载电流在 5A 和 15A 之间切换时，输出电压

有大约 1.7V 的电压差。图 3. 40 (b)为采用 DCT 与 PWM 控制型 DC-DC 混合拓扑在负载

切换时的动态波形，可见输出电压稳定在设定值，电压的过冲也比较小(约为 0.5V)。具

体的动态效果可以通过 DC-DC 级电路的反馈参数进行进一步的调节，从而获得更好的动

态特性。 
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图 3. 41 输出电压随输入电压变化曲线 
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图 3. 42 输出电压随负载变化曲线 
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图 3. 43 RDCT 回路增益的测量和计算波特图 

图 3. 41 和图 3. 42 分别为稳态情况下 LLC-DCT 和 RDCT 在全工作范围内输入电压变

化和负载变化情况下的输出电压变化。图 3. 41 为输入电压变化情况下，输出电压变化曲

线。LLC-DCT 的输出电压随着输入线性变化，而 RDCT 的输出电压稳定在设定的闭环电
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压值。其中 LLC-DCT 的输入电压测量范围为 310-340V；RDCT 的输入电压测量范围为

350-380V。图 3. 42 为输出电压随着负载的变化曲线。相比于 LLC-DCT，RDCT 可以有

效地实现负载变化的输出电压调整。 

图 3. 43 为 RDCT 回路增益的实验测量和仿真计算波特图。从图中可知，系统的回路

带宽在 1kHz 左右，相位裕量约为 130deg。根据控制理论的原理可知，该系统是稳定

的。 

图 3. 44 为采用限流+降频混合启动策略的 RDCT 启动的实验波形，其中(a)为启动的

完整波形，Vo 上升至稳定值的时间约为 2.4ms、启动过程中谐振腔电流的最大值约为

10A。图 3. 44 (b) 图为(a)中前 8μs 的波形展开图。可以看出，前 4 个开关周期为限流模式

设定 Imax为 8A，-Imin为-4A，此过程中原边开关管的驱动频率和占空比根据设定的限流大

小计算得到。实验中由于电路参数与理想情况有所偏差，并且考虑死区等因素的影响，

针对设定限流大小而计算的频率与占空比在实际中会使得前四个周期的电流峰值有一定

的偏差。但每个周期都可以实现零电压开通，并且谐振腔电流在设定范围以内，实现了

限流的预期效果。第 4 个开关周期之后，开始进入降频模式，降频的初始频率为

2.5MHz。 

VgsQ2 :10V/格

iLr:10A/格 时间:1μs/格

VdsQ2 :100V/格

Vo :10V/格

时间:1μs/格

VgsQ2 :10V/格

iLr:10A/格

VdsQ2 :100V/格

Vo :10V/格

限流模式 降频模式~10A

2.4ms

 

     (a) 启动完整波形                                                (b)启动过程前 8μs 的实验波形 

图 3. 44 启动驱动信号、谐振腔电流与输出电压波形(Vin=360V) 

图 3. 45 (a)给出了启动过程中谐振电容 Cr的电压变化波形，图 3. 45 (b)为(a)在前几个

开关周期的展开图。从图中可以发现通过前 4 个周期的充电过程，Cr 的电压达到稳态电

压(0.5Vin)，切换至降频模式后一直保持稳态电压工作。 
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VgsQ2 :10V/格

VdsQ2 :100V/格

iLr:10A/格

VCr :100V/格

时间:1μs/格时间:20μs/格

VgsQ2 :10V/格

VdsQ2 :100V/格

iLr:10A/格

VCr :100V/格 0.5Vin

 

        (a) 启动完整波形                                                       (b) 启动过程前 8μs 的实验波形 

图 3. 45 启动驱动信号、谐振腔电流与谐振电容电压波形(Vin=360V) 

VC :25V/格

Vo :25V/格

VdsQ2 :100V/格

iLr:10A/格

时间:400μs/格

Vo=40V

Vc=50V

 

图 3. 46 启动过程 Vc和 Vo电压变化波形 

图 3. 46 为整个启动过程中 Vo和 Vc的电压关系，由于 buck 电路在其输出电压达到闭

环电压前一直保持最大占空比工作，所以启动过程中 Vo 和 Vc 的电压保持固定比例（最

大占空比决定），所以适用于传统 LLC 的启动方法也可以应用于 RDCT 拓扑。 

图 3. 47 为 RDCT 样机效率和两级方案的效率曲线对比图。其中菱形标志的实线为

RDCT 样机的实测效率、虚线为 RDCT 样机的估算效率、方形标志的实线为两级方案的

实测效率。虽然 RDCT 增加了一级 buck 电路和辅助的变压器绕组，但只有部分能量是通

过两级处理，所以经两级处理而亏损的损耗较小，整体效率保持在较高的水平，最高效

率接近 97%。从整个负载范围看，本文中提出的 RDCT 样机较传统两级方案效率有明显

提高。 
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图 3. 47 实测样机效率曲线 (Vin=360V) 

3.6 本章小结 

本章提出了一种准两级的供电系统结构，只在掉电时间内进行两级处理，而在正常

工作时将前级旁路以提高效率。这种结构解决了两级级联拓扑效率有所亏损的缺陷，能

够在保证高功率密度、高效率的同时实现输出电压的调制功能。 

文中着重针对准两级供电架构中的后级窄输入电压变化范围 DC/DC 模块，提出了一

种串联可控电压源实现部分能量调整的 LLC 等效可调直流变压器（Regulated DCT, 

RDCT）电路。这种 RDCT 拓扑结构通过调节可控电压源的电压来实现输出电压的部分

能量调整，解决了传统 LLC 电路在高工作频率下难以实现输出电压调制的问题，同时仅

有部分能量通过可控电压源，经过两级转换，大部分通过一级高效直流变压器直接转

换，所以整体工作效率较高。该 RDCT 拓扑结构具有原边开关管和副边同步整流的驱动

简单、易于实现高频工作、高功率密度、高效率、闭环控制容易等优点。 

此外，针对传统 LLC 谐振电路启动方案在高频应用下的局限，本文提出了一种限流

+降频混合启动方案，该方案可以有效减小半桥 LLC 谐振电路在启动过程中电流过冲大

的问题，同时保证在启动过程中的 ZVS 开通，可以应用于高频谐振电路的直接启动控

制。文中介绍了关键控制参数的设计方法，并利用该方案实现了 1MHz 的 RDCT 电路在

360V 下的直接启动功能。 

最后，结合搭建的 1MHz，1kW 的 LLC-RDCT 实验样机，验证了整个电路的可行

性，并通过实验对文中的模型与理论分析的正确性和参数的合理性进行了验证。 

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                                                第四章 两相交错并联 RDCT 的均流控制 

 

96 

 

第四章 两相交错并联 RDCT 的均流控制 

在大功率、大输出电流场合，多相并联可以获得较好的功率和热的分布、优化变压

器的设计。在此基础上的交错并联可以有效减小输出电流纹波，减小输出电容体积。由

于交错并联需要保证每一相的工作频率相同，故传统的调节频率来调节增益实现均流的

方式并不适用。本章讨论谐振电路交错并联情况下的均流控制方法，并基于第三章的

RDCT 拓扑结构，提出了一种采用 PWM 控制方案调节 DC-DC 电流来实现谐振 RDCT 电

路总输出电流均衡的方法，并对均流方案的实现策略、影响均流度的参数进行了分析，

最后通过实验样机对该方法进行了验证。 

4.1 谐振电路的交错并联技术 

4.1.1 谐振电路的均流问题 

DC-DC 模块在大功率大电流场合下，一般采用多路并联工作来获得较大的输出功率

和较优的功率和热的分布。单个模块分担的功率减小，易于进行变压器的优化设计，实

现高功率密度高效率的要求。另外，由于工业应用中出于可靠性的要求，还需要保证多

路 N+1 并联冗余工作，所以电路模块的并联工作也是一个重要方面。 

多模块并联的一个关键目标是实现每个模块平均地分担总输出电流。但是在实际中

电路参数存在差异，模块之间不可能做到真正的电流平均分配[167]，所以一般都要采取均

流措施来保证每个模块之间的电流平衡。 

其次，对于谐振电路，以 LLC 电路为例，虽然其具有原副边开关管的 ZVS 和 ZCS

特性、无输出滤波电感、磁集成易于实现等优点，但是由于其 ZCS 的特性，副边的电流

是断续的，所以输出电流和电压纹波很大。但是许多场合，用电负载对电压的纹波有一

定的要求。尤其是随着功率的增大，在低压大电流的情况下，如果直接用增加电容的方

法来减小输出纹波，就会需要占用非常大体积的输出电容，不利于实现高功率密度的要

求。 

多相交错并联技术通过相位之间的错相，可以有效减小输出电流纹波，缩小输出滤

波器的体积。除了这个优点以外，交错并联技术还具有传统并联的优势：可以优化热分

布和功率分布。另外，在大电流的情况下，变压器绕组需使用较粗的导线，需要较大变
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压器体积。而且很粗的绕组使得原副边无法紧密耦合，粗的出线端在连接处会产生较大

的损耗，不利于变压器的优化。交错并联由于每一相处理的功率减小，可以缓解以上问

题，有利于变压器的优化设计。另外在轻载时，可以采用切相控制（Phase Shedding）的

方法提高轻载效率。 

以一个 N 相 LLC 谐振电路为例，电路拓扑结构如图 4. 1 所示，每相邻两相的驱动信

号相差 180°/N 的相位差。在理想情况下，假设每一相的电路参数都一致，每一相电路

分到的电流为 Io/N。 

Cr Lr
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n:1:1
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…
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图 4. 1 多相并联的 LLC 谐振电路拓扑结构 

假设每一相 LLC 的励磁电感足够大，且电路工作在谐振频率附近，可以将 LLC 的原

边电流近似为一个正弦波形，从而可以写出总电流的时域的方程如(4.1)所示。 

 
2 2 2

( ) sin( ) sin( ) sin( 2 ) sin( ( 1) )
o

o
I

i t t t t t N
N N N N

  
   

 
            

 
  (4.1) 

根据(4.1)式可以绘制出一个开关周期内在时域上的归一化输出电流波形，从而求得

输出电流纹波的大小。图 4. 2(a)为交错并联的相数为 2 时的输出电流波形。从图中可以

明显看出，由于错相的关系，电流纹波可以相互抵消，所以随着交错相数的增加，电流

纹波会明显减小。图 4. 2(b)是在(a)的基础上，将电流的峰峰值进行归一化标示，并且将

相数进一步扩展至 5 时的电流纹波峰峰值大小。在理想情况下，从单相增加到两相，电
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流纹波近似减小到接近原来的 1/5，增加至三相时纹波接近为单相时的 1/10。随着相数的

增加，电流纹波越来越小，但是电路的复杂程度也增加，考虑到成本和控制的易于实现

等因素，本文选择以两相交错并联为例进行分析和优化设计。 

io1

时间(t)

输
出
电
流

(A
)
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(a) 两相交错并联电流波形图 
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(b) 并联相数与输出电流纹波峰峰值 

图 4. 2 并联相数与输出电流纹波大小关系图 

根据图 4. 2(a)的输出电流和总输出电流的理想波形可知，对于一个两相的交错并联

谐振电路，只需相位差 90°，即可实现很好的交错并联效果，减小电流纹波的大小。 

但是在现实中，由于谐振参数的偏差（C0G 材质谐振电容常选用容差为 5%），会造

成每一相在相同频率下的增益有所不同，进而使得输出电流分布不平均。图 4. 3 为两路

LLC 的增益曲线，其中谐振频率 1/ (2 )r r rf L C   。虚线为谐振电感和谐振电容均为额

定值，在谐振点处增益为 1；实线为谐振电感或谐振电容参数存在偏差时的增益曲线。

可以发现当谐振参数（谐振电感或谐振电容）发生偏差时，在谐振频率点处的归一化增

益也偏离了 1，假设电路工作频率为谐振频率，将两相谐振电路直接并联的情况下，由

于增益不同，造成两相的电流分布不均匀。极端的情况绝大部分的电流只流过其中一

相，从而会造成某一相过热乃至发生损坏等情况。 
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图 4. 3 谐振参数偏差下的增益曲线 

另外，电流的偏差会使得输出电流的纹波增大。以两相交错并联电路为例，由于输

出电流为两相电流之和，当两路输出电流不相等的时候，电流纹波的抵消作用减弱，故

其输出电流的纹波也会明显的增加。图 4. 4(a)为当两路输出电流不平衡时的每一路电流

波形和总的输出电流波形（fs1=fs2），可以发现输出电流的纹波峰峰值相比于图 4. 2(a)明

显增大，而且两路电流差异越大，总纹波也越大。图 4. 4(b)为根据仿真结果绘制的不同

谐振参数偏差在不同输出电流下对输出电流纹波的峰峰值的影响曲线。当两相谐振参数

毫无偏差时，两路电流纹波的大小与图 4. 2 中分析一致，大约为单相的 1/5 左右，但是随

着谐振参数的偏差增大，两电流的纹波明显增加，而当偏差达到±5%时，电流纹波的减

小作用已经不太明显了。所以当多相谐振电路进行交错并联的时候，需要采取一定的均

流措施，才能保证每一路模块电流的均衡，达到交错并联的目的。 

 时间(t)

输
出
电
流

(A
)

电流纹波
峰-峰值io1

io2

io1+io2

 

(a) 两相交错并联输出电流不平衡时的电流波形图 (fs1≈fs2) 
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(b) 输出电流纹波峰-峰值随谐振参数偏差的变化 

图 4. 4 输出电流不平衡时的电流纹波 

4.1.2 谐振电路均流控制方法 

由于 LLC 电路的常用调制方式是调节开关频率，所以可以通过分别调节两相的频率

使得两路的工作点增益相同来实现两路输出电流的均衡[168]。这种方法可以实现输出电流

的均衡，但是由于交错并联是通过错相使得纹波相互抵消，所以必须使得每一相工作在

相同的工作频率，所以用频率调节来矫正谐振参数的偏差无法实现输出电流纹波的减

小，还会由于差频带来输出电流的低频纹波。 

所以针对交错并联的谐振电路，需要保证每一相开关频率相同的情况下实现输出电

流的均衡。根据现有文献针对谐振电路的交错并联均流提出的一些均流控制方法[66, 68, 169, 

170]，大致可以归为以下三类：谐振阻抗匹配、输入级解耦和相位调节。 

A．谐振阻抗匹配 

由于不均流是由于谐振参数的不一致导致的，所以最直接的一种方式就是串联一个

可调的谐振元件，通过外加谐振参数的调整，使得两相之间的谐振阻抗在设定的工作点

达到一致。电路结构图如图 4. 5 所示，其中的 Zadj 即为可调的谐振阻抗。由于谐振参数

包括电感和电容，分别可以进行匹配来实现均流的控制。 

可调的谐振电感和谐振电容的实现方法参见图 4. 6。其中图(a)为可调电感的实现方

式。在一个绕组中加直流偏置电流 isat，利用 B-H 曲线在不同工作点的斜率不同的特性，

通过工作点的调节，可以使得另一路绕组的电感值 Ladj 发生改变[68]。所以通过采用副边

输出电流的大小，对 Ladj的电流进行调节，可以使得两相的增益达到一致、实现均流。 
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相对应地，可以用可调电容来矫正谐振参数的偏差，图 4. 6(b)为一种可调电容的实

现方法[69]。可以通过双向开关并联一个电容来构建一个可以用占空比调整的等效电容。

该等效电容的电容值与双向开关导通的时间有关，可以通过两开关管的导通移相角进行

调节。在双向开关的方案的基础上还可以做进一步简化，可以用一个开关并联一个电容

即可实现类似的功能。 

这两种方法可以实现较好的均流效果，实现方法也并不复杂，在工作频率不高的场

合可以进行较好的均流控制，但是在高开关频率模块的均流上，这种方式存在局限。饱

和电感通过注入电流利用磁元件的特性进行电感值的调节，所以调节的速度较慢；而可

调电容的方案需要对外加谐振电容 Ca 的电压值进行实时采样，在电压过零点处进行开关

管的开关切换，由于需要每个开关周期实时采样，在开关频率很高的场合，普通的数字

处理器很难达到这么高的采样速率和处理速度。故这种调节谐振阻抗的方式在工作频率

较低的场合较适用。 
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图 4. 5 谐振阻抗匹配结构图 
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                                                     (b) 可调电容[69]

 

图 4. 6 可调电感和可调电容实现方法 
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B．输入级解耦 

由于谐振参数不同，造成了两路增益不同，如果直接并联，必然会造成电流不均。

另外一种方法将输入电压在输入端进行解耦，在输入端串联一级可调的变流器，使得两

相谐振电路的输入电压可以根据增益进行调整，使得输入级乘以谐振电路级总增益达到

一致，也可以使得两相的电流相平衡[171]，电路结构如图 4. 7 所示。每一相的 LLC 电路前

端串联一级功率变流器，调节每一相的前段输入功率变流器的增益，使得每一相的总增

益相同，从而实现均流。 
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图 4. 7 前级串联变流器实现均流 
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图 4. 8 利用增益曲线交点实现均流 

但是上述由于每一个谐振电路前端变流器的增益都要进行调整，在电路的结构和控

制上都增加了复杂度，利用 LLC 增益曲线的特点，可以将多个前级变流器进行简化，采

用单个变流器来实现，控制电路结构图如图 4. 8 所示[66]。由于两路 LLC 的谐振参数偏

差，使得两路增益相同的点发生了偏移，但是两条曲线总是存在一个交点，在该交点

处，两路 LLC 的增益相同，如图 4. 9 所示。可以通过控制算法来实现交点的自动跟踪，

让两路 LLC 工作在该增益交点。但是由于该交点的增益不一定符合输入输出的要求，所

以前级需要增加一级 Buck 电路使得总的增益符合输入输出的电压增益要求。该方法很巧

妙地利用了增益曲线的特性，实现两路 LLC 电路的均流，但是该方法比较适合于两相电

路的情况，扩展至多路后增益曲线会存在多个交点，该方法难以直接适用，故其扩展性

较差。另外，输入级解耦都需要在前段增加一级变流器，由于所有的功率都经过两级处

理，效率也有所牺牲。 
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图 4. 9 两相谐振电路增益曲线交点分布情况 

C．相位调节 

相位调节是指固定驱动信号的占空比和频率，只对桥臂之间的信号进行移相来实现

调节的方法。对于全桥型的谐振电路，可以直接通过超前臂和滞后臂之间的移相角的调

节实现对传递函数增益的调节，两相的全桥型 LLC 谐振电路拓扑结构参见图 4. 10(a)。对

移相角的控制直接调节了输出的等效占空比，所以可以实现增益的直接调节.当谐振参数

有偏差时，调节移相角使得增益较小的一相的等效占空比增大，可实现两相之间的增益

平衡而达到电流的均衡[170]。这种方法不需要增加额外的元器件，调节方式灵活，但是这

种方法仅限于全桥型的 LLC 拓扑。对于半桥型的拓扑，直接调节占空比会失去软开关特

性，对于多相的半桥型 LLC 电路，文献[172]将 LLC 原边变压器原本接地端接到一起，形

成“Y”型接法后，也可以通过移相控制实现多相的均流。由于中点 Y 点的电压会根据三

相电路的增益情况进行调节，本身就可以对增益的偏差有一定的调节作用，再配合相位

角的控制，可以实现较好的均流方式。但是这种自调节作用在三相电路中最有优势，另

外，模块之间有直接的相互连接，不利于实现模块化的设计。 
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(a) 调节超前滞后臂之间相位                               (b) 调节三相之间的相位 

图 4. 10 调节相位均流 
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上述三类应用于交错并联谐振电路的均流方法，每种方法都有一定的优点和局限

性，但是针对模块化高功率密度高频的谐振电路的均流控制来说，输入解耦采用两级串

联和相位调节法较为适用，但是两级串联的方案增加了控制的复杂性同时也使得效率有

所下降，而相位调节法在拓扑结构上有一定的局限性。 

4.2 多相 RDCT 谐振拓扑的均流控制 

利用 RDCT 拓扑的功率成比例分配调节的特性，可以便捷地实现多相模块化并联，

解决传统谐振电路并联时存在的谐振参数的离散性与频率调节所带来的均流问题[173]，以

下针对两相交错并联的 RDCT 拓扑的均流控制方案进行详细的分析讨论。 

4.2.1 RDCT 拓扑均流原理分析  

为了简化分析，先作三点假设： 

1. 两相电路工作于谐振频率点附近，故谐振参数的等效阻抗很小，可近似忽略； 

2. 励磁电感值较大，可以忽略励磁电流偏差对输出电流的影响； 

3. 各电路元件为理想元件，在原理分析中不考虑寄生参数的影响。 

基于以上的假设条件，以下对两相交错并联的 RDCT 拓扑的均流控制方案原理进行

详细分析。图 4. 11 为两相均流原理的框图。针对每一相电路来说，由于两个变压器原边

绕组是相互串联的，所以忽略励磁电感电流的差异的情况下，流过两变压器绕组的电流

大小相等，所以通过两变压器各自传递到副边的功率大小之比等于两变压器原边电压之

比。在忽略电路损耗的情况下，DC-DC 的输出功率等于 DC-DC 的输出电流 IODC-DC 乘以

总的输出电压；而通过 T1输出的功率等于 T1的输出电流 IODCT乘以输出电压。由于 T1变

压器整流后的输出端和 DC-DC 的输出端直接相连，所以输出电压相等，IODC-DC 和 IODCT

之比就等于两变压器所处理的功率之比。根据第三章的内容，将 k 定义为单相电路中通

过 DC-DC 级处理功率与总输出功率的比例，所以可以得到 IODC-DC和 IODCT之比如(4.2)式

所示: 

 
2

1

2

1

  
  

 

inODC DC OT

ODCT T O

V n VPI k

I P n V k
  (4.2) 
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可见 IODC-DC和 IODCT之比为由 k 所决定，而 k 的值又由两个变压器的匝比 m、n 以及

输入输出电压所决定。对于多相的 RDCT 电路而言，可以假定每一相的变压器的匝数相

同，由于输入和输出是并联的，所以对于每一相电路而言 k 相等，所以有(4.3)式成立。

也就是说，对于一个结构相同的多相 RDCT 而言，通过 DCT 和通过 DC-DC 的电流总是

成相同比例的。 

 
1 2

1 2

...
1

  
   



ODC DC ODC DC ODC DCn

ODCT ODCT ODCTn

I I I k

I I I k
 (4.3) 

根据(4.3)可知，为了实现每一相总输出电流的均分，只需要实现每一路 DC-DC 的输

出电流相同即可保证 DCT 的输出电流相同，也就实现了总的每一相的均流。由于 DC-

DC 变流器是采用 PWM 控制，可以通过电流环控制或主从均流等方式实现多相之间的负

载均分，进而解决了传统谐振变流器多相交错并联时不可调和的矛盾。 

根据上述原理，只要使得 IODC-DC1与 IODC-DC2相等，即可使 IO1与 IO2相等。而 DC-DC

是采用 PWM 控制的不隔离型变流器，这样就将多相调频谐振电路的均流问题转化为多

相 PWM 调制的 DC-DC 电路的调制问题。 
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图 4. 11 均流原理框图 
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4.2.2 DC-DC 的均流控制 

PWM 型变流器的均流控制由于仅需要对占空比进行调节，不存在交错并联与频率调

节上的矛盾，故其均流控制的方法比交错并联型谐振电路来得更加容易。PWM 型变流器

的均流控制有多种方案可以实现。无源的可以使用下垂法，利用自身的阻抗进行均流，

有源的均流方式又可以就环路控制法及均流母线的形成进行分类，文献[167, 174]对几种控

制策略进行了详细的比较，此处不再赘述。 
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图 4. 12 双相 RDCT 样机结构图 

其中电流外环控制加主从均流形成均流母线的方法有较好的容错性和稳定性，并且

有很多商用的控制芯片可以直接简单可靠地实现多模块的均流控制，故实验中采用了主

从均流芯片 UCC39002 来实现电流均流外环以及均流母线的形成，实现两相 Buck 电路的

均流控制。两相 RDCT 的均流控制框图参见图 4. 12。图中将 RDCT 拓扑的原边和副边整

流等结构进行了简化，着重针对 DC-DC 模块的均流结构进行介绍。文中 DC-DC 模块采

用 Buck 拓扑，其中 CS 为 Buck 电路的输出电流采样信号；ADJ 为主从均流控制芯片输

出的电流与均流母线的差值所决定的注入的电流信号；该电流通过 RADJ 对反馈的电压信
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号进行调节，进而调节 Buck 电路的占空比，最终使得 CS 的采样信号与均流母线相等来

实现两路电流的均衡。 

4.2.3 双相 RDCT 的均流度分析 

实际电路中，参数的离散性和精度会对最终两路输出电流的均流效果产生影响，以

下对几个与均流度相关的因素进行分析。 

A．电流分配比例的偏差 

通过占空比的调节进行均流，其本质上是通过调节电压增益使得两相电路的电压增

益相同来实现电流的平均分配。根据图 4. 11 的模型，可以得到单相 RDCT 满足(4.4)式： 

 0.5
o

o c o in
V

nV mV nV m V
D

      (4.4) 

基于第三章的样机参数，采用 n 等于 4、m 等于 0.35，于是可以求得电路的归一化增

益表达式如(4.5)所示，相应的增益曲线参见图 4. 13。 
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图 4. 13 RDCT 的归一化增益曲线 (n=4, m=0.35) 

也就是说，该电路拓扑中 Buck 电路通过调节占空比 D，来改变 Vc和 Vo之间的电压

关系，从而对整个 RDCT 电路的增益进行调节。所以当多路并联时，由于电路元器件参

数造成的增益偏差可以通过占空比调节进行补偿，从而实现多路间电流的均衡。 

但是在占空比进行调节的同时，RDCT 中通过 DCT 部分的电流和通过 DC-DC 的电

流之间的比例也随之发生改变，两者的关系参见(4.6)。 
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  
ODCT T1 o

ODC DC T2 c

i P nV nD

i P mV m
  (4.6) 

所以通过 DC-DC 的电流均衡实现总输出电流均衡的方式在理论上是会存在一定偏差

的，这部分的偏差会随着两相之间增益的差距增大而增大，由于两相之间的阻抗偏差越

大，需要调节的占空比 D 的偏差也就会随之增大，从而使得两相 Vc电压偏差增大。所以

当 iODC-DC 电流完全相等时，iODCT 的相差会随着 Vc 的偏差而发生相应改变，从而使得总

输出电流无法完全均衡。 

当然，变压器匝比的偏差对均流效果也有很大影响，但是一般变压器的匝数一致性

是比较容易保证的，尤其是当在高频应用时采用平面变压器，匝数和寄生参数具有良好

的一致性，故匝数比对总均流度的偏差影响此处忽略不计。 

B．谐振参数和导通阻抗偏差 

均流度的偏差直接受到电路稳态增益偏差的影响。谐振参数的偏差和电路导通阻抗

的偏差都会对电路的稳态增益产生影响。 
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图 4. 14 谐振电感值与稳态增益关系曲线 
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图 4. 15 导通阻抗与稳态增益关系曲线 

图 4. 14 是根据 LLC 基波等效后的电路模型求得的谐振电感值与稳态增益的曲线，

其中 Lr.nom 为额定电感值，Lr 为实际电感值。当 Lr 为额定值时，电路的稳态增益为理想

值 1，而当 Lr 发生变化时，对于的稳态增益也发生变化，电路工作点也偏离了设定的谐

振点。谐振电容值 Cr对电路增益也有类似的影响，此处不再赘述。 

图 4. 15 为导通阻抗与稳态增益的关系，导通阻抗对稳态增益的影响可以通过(4.7)式

来说明。 

 
2

  
in

o o con
V

V I R
n

  (4.7) 
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其中 Rcon 为折算到副边的等效输出阻抗，包括回路中开关元件的导通阻抗、变压器

绕组阻抗和 PCB 回路阻抗等。导通阻抗和负载电流越大都会使得稳态增益下降越严重。 

稳态增益偏差越大、为了实现稳态增益一致而需要对 Vc 电压的调节偏差就越大，导

致两路电路的功率分配比例偏差也随之增大，故总输出电流的偏差也会有所增加。 

C. Buck 采样精度偏差 

由于两路输出均流是通过两路 Buck 电路的均流来实现的，所以两相 Buck 的均流效

果直接影响到总输出电流的均流精度。由于采样电阻或者电流互感器等采样设备之间存

在一定的偏差值，会导致两相采样的电流有一定程度的偏差，用 δ 表示，则两路 DC-DC

的输出电流满足(4.8)式的关系： 

 1 2(1 )DCDC DCDCI I     (4.8) 

又因为假设 DCT 部分的各项参数均一致，可得以下关系： 

 
1 1

2 2

/

/

O DCDC

O DCDC

I I k

I I k





  (4.9) 

可以得到
1

2

1
O

O

I

I
  。由于输出的电流是 DC-DC 的输出电流的 1/k 倍，所以 DC-DC

输出电流的差值会使得输出总电流的差值得到 1/k 倍的放大。 

D. 励磁电感偏差 

由于实验中磁芯的偏差以及气隙等原因，很难保证两路变压器的励磁电感完全相

同，励磁电感的偏差对采用上述的均流控制方案的均流度也存在一定影响。图 4. 16 为考

虑励磁电感后的 RDCT 的简化电路模型。其中 ip为原边谐振腔电流，iLm1和 iLm2分别为两

励磁电感电流。通过 T1变压器流出的电流标为 iODCT、通过 DC-DC 的输出电流标为 iODC-

DC。忽略 DC-DC 部分以及变压器部分的损耗，由于副边直接相连至共同的输出电压，可

以得到 iODCT和 iODC-DC之比即为 T1和 T2的输出功率之比。电流比表达式参见(4.10)。 

 
1 1

2 2

( ) ( )

( ) ( )

   
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   

ODCT T1 o p Lm p Lm

OD2D T2 c p Lm p Lm

i P nV i i nD i i

i P mV i i m i i
  (4.10) 
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图 4. 16 考虑励磁电感的简化电路模型 

当忽略励磁电感电流的偏差时，这部分即可化简为(4.2)和(4.6)式。但是考虑这部分

偏差时，就会对输出电流的均流度产生影响。在负载较重时，由于 iLm1 和 iLm2 相比于 ip

电流要小很多，励磁电感的电流所造成的比例的偏差几乎可以忽略不计，故这部分的偏

差对总的均流结果几乎没有影响。但是随着负载的减轻，励磁电感电流较总电流的比重

越来越大，会导致其对电流偏差的影响越来越大。 

所以在设计变压器参数的时候，对于单相 RDCT 而言，对于励磁电感的设计，除了

要保证原边开关管的软开关之外，尽量使得两励磁电流的大小接近，可获得更好的均流

效果，另外两相之间的参数一致性也有利于两相均流精度的提高。由于采用平面变压器

和 PCB 的绕组设计，故在参数设计上可以实现更好的一致性，也更容易进行精确的设计

和控制。 

E．电流采样点的影响 

电流采样点的位置直接影响到总输出电流的均流效果。前文所描述的通过 DC-DC 的

均流来实现总电流的平衡，其采样点在 DC-DC 的输出端，电路结构如图 4. 17(a)所示。

该均流策略通过对 DC-DC 的输出电流进行均流来实现总电流的均衡，是间接均流，所以

存在总均流度受各个参数影响的问题。一种可以将这个电流分配的偏差消除的方式是直

接采样总输出电流进行均流，如图 4. 17(b)所示，直接采样总输出电流进行均流，其采样

点在总输出端。虽然(b)中直接采样总电流的方法受参数偏差影响较小，但是由于采样直

流电流，一般采用测量采样电阻电压的方式，所以(a)中的采样电流远小于(b)中的采样电

流，在采样电阻上的损耗也更小。这个优势在低压大电流场合尤其明显。仅考虑谐振参

数的偏差(<±5%)所需要矫正的占空比的变化也较小，所以对输出电流的均流效果的影响
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不大，在均流误差允许范围内，同时为了减小大电流时的采样损耗，仍采用 4. 14(a)中的

采样点实现本章的均流控制。 
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(a) 采样 DC-DC 的输出电流 
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 (b) 采样总输出电流 

图 4. 17 两种电流采样点示意图 

4.2.4 高频下的输出电流纹波与电压纹波 

两相交错并联能够有效地减小输出电流纹波和输出电压纹波，常用的对输出电容纹

波的分析是将输出电流等效为理想的正弦波形对输出电容的电压和电流进行分析，但是

在高频工作场合，由于原边开关管的结电容充放电对死区时间的要求，通常等效占空比

比较小，并非 0.5，另外，在高频场合，由于开关周期较短，为了保证软开关的实现，励

磁电感一般设计得比较小，使得励磁电感电流在死区时间能够完全实现结电容的充放

电，保证 ZVS 开通的实现。故高频场合下，励磁电流和等效占空比对输出电压纹波的影

响较大，对这部分内容的分析有着实际的意义。 

ip

iLm

ip-iLm
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ipp

t

0.5Ts

DTs

i
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图 4. 18 LLC 纹波分析模型 
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对输出纹波的分析基于的模型参见图 4. 18。其中 ip为原边谐振腔电流波形，iLm为励

磁电流，ip-iLm 即为传递到副边的电流波形，此电流乘以变压器匝比 n，即为实际副边的

电流波形，它的平均值即输出电流。此处以原边等效值进行分析。由于高频情况下的死

区较大，故考虑死区 tdead，等效占空比为 D。 

在谐振过程中，将原边谐振电流波形等效为理想正弦波形，而励磁电感电流是一条

以固定斜率变化的斜线。在死区过程中，假设励磁电感和原边电流波形为直线，输出电

流为零。在计算过程中保证输出电流平均值和开关周期保持不变，单相和两相交错并联

的输出电容值相同。 

 
( ) ( )

( )

p pp

Lm Lmp

i t i sin t

i t i k t

   


   
  (4.11) 

其中在 DTs内有
2

0.5

Lmp o

s m

i nV
k

T L
  ，

0

2 sD DT

 
   。 

当两相电路交错并联时，假设两路电流均流，则每一路的整流后的输出电流的时域

表达式如(4.12)所示。 

 
 

 

1

2

( ) ( ) ( )

( ) ( 2) ( 2)

p Lm

p Lm

i t n i t i t

i t n i t i t 

   


    

  (4.12) 

交错并联电路的输出电流为两路电流的平均值之和，即为(4.13)式。 

 1 2 1 2

0

1
[ ( ) ( )] [ ( ) ( )]

Ts

o

s

i avg i t i t i t i t dt
T

      (4.13) 

输出电容的电压纹波波形为电流的交流分量在电容上产生的电压变化，故输出电压

的波形 vo(t)以及输出纹波的峰峰值 Voripple其表达式参见(4.14)。 

 
1 2
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1
( ) [ ( ) ( ) ]
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
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   (4.14) 
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(a) iLm/ipp=0                                                                  (b) iLm/ipp=0.7 

图 4. 19 不同励磁电感下的输出电流纹波 

根据图 4. 18 的模型，可以求解出不同励磁电感大小和占空比下的输出电流纹波和输

出电压纹波的关系。 
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图 4. 20 输出电压纹波与励磁电流（D=0.5,fs=1MHz,Co=25μH ,io=20A） 

在保持占空比和输出平均电流不变的情况下改变励磁电流的斜率，则副边输出电流

的波形会有所倾斜，图 4. 19 为在不同励磁电流下的分别两相的电流波形和交错并联后的

总输出电流纹波。其中图 4. 19(a)为励磁电感无穷大，励磁电流为零的理想情况下的电流

波形而图 4. 19(b)为励磁电感电流最大值为原边正弦电流最大值的 0.7 倍时的输出电流波

形，由于励磁电感电流的存在，相比于(a)中的波形，明显向右侧偏斜，但是总的交错并

联后的输出电流纹波大小相差不大。根据(4.14)式对电压纹波求解，两相交错并联后的输

出电压纹波和单相的输出电压纹波大小参见图 4. 20，其中 iop为 ip-iLm的平均值。在计算

过程中保持 iop=1A。从曲线上看，单相的纹波较大，经过交错并联后，纹波明显减小，

大约为单相时电压纹波的五分之一左右。但是单相和两相交错并联后的电压纹波随励磁
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电流的大小变化很小，励磁电流从小到大变化，交错后的电压纹波几乎没有变化。所

以，励磁电流对于交错并联的电压纹波大小影响较小。 

图 4. 21 为两相交错并联的电流与其电流纹波示意图。其中(a)(b)(c)分别为占空比为

0.5、0.38 和 0.25 时的情况。结合图 4. 22 可以看出，当占空比在 0.35-0.4 左右时，两相交

错并联的纹波抵消效果最明显，其电流纹波值最小，相应的输出电压纹波也最小。所以

针对高频 LLC 的应用来说，等效的占空比变小并不一定会使得输出纹波变大，相反地，

在适当程度的死区时间，反而能够更有效地减小输出电压纹波。 
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 (a)D=0.5                                              (b) D=0.38                                    (c) D=0.25 

图 4. 21 不同占空比下的输出电流纹波 
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图 4. 22 输出电压纹波与占空比（Lm=∞,  fs=1MHz, io=20A, Co=25μH） 

图 4. 22 为输出电压纹波在不同占空比下的变化曲线。其中方形数据代表单相 LLC

在不同占空比下的输出电压纹波，而圆形数据代表两相交错并联 LLC 在不同占空比下的

输出电压纹波。针对单相电路，随着占空比从 0.25 增加至 0.5，电压纹波随之减小。这是

因为占空比越小，也就意味着死区时间段越长，这段时间内由输出电容给负载提供能
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量，电压下降，这个时间越长，相对的纹波也会越大。对于两相交错并联的波形，其电

压纹波随着占空比的增大先减小，后增大。 

4.2.5 轻载效率优化 

多相交错并联除了减小输出的电压和电流纹波外，另外一个好处是可以通过轻载时

的切相控制（Phase Shedding）来优化轻载效率。 

所谓的切相控制就是当负载较轻时，可以关闭某几相电路，即减少工作的相数来提

高轻载时的效率。图 4. 23 为切相控制提高效率的一个效率曲线的示意图。其中虚线为一

个典型的单相 LLC 电路的效率曲线。一般负载较轻时，开关损耗驱动损耗等占主导，负

载越轻效率越低；而负载较重时，导通损耗占主导，由于导通损耗随输出电流呈平方的

关系增加，所以效率曲线在负载较重时也会下降。假设每一路的工作情况完全相同，也

就是说每一路处理相同的功率时效率相同。则当两相两路同时工作时，效率曲线可以等

效看做在横轴方向扩展了两倍，如图 4. 23 中实线所示。对于两相电路来说，输出功率为

Po时的效率与单相电路输出 0.5Po时的效率相同。 
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图 4. 23 切相控制提高轻载效率 

由于曲线在重载时下降，所以两者通常会存在一个交点，如图 4. 23 所示。即此时的

输出功率为 Pcross。当输出功率小于 Pcross时，单相工作效率较高，而当输出功率大于 Pcross

时，两相共同工作效率较高。 

故采用切相控制即正常情况下两相交错并联共同工作，而当输出功率小于 Pcross 时，

关闭其中一相电路，只单相工作，来获得较高的轻载效率。 
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4.2.6 仿真结果与实验验证 

为了验证原理的可行性，利用仿真软件对两相传统的 LLC-DCT 和采用主从均流控制

模式的两相 RDCT 拓扑进行仿真，比较其两相的均流效果。 

图 4. 24 为两相传统的 LLC-DCT 的仿真结构框图，谐振参数 Lr和 Cr存在 5%以内的

偏差，其余参数两相完全一致，原边同频移相 90°驱动。图 4. 25 为采用均流母线控制的

两相 RDCT 仿真结构框图。均流母线由两路的输出电流信号采用平均法获得，每一路的

输出电流与均流母线比较，得到的误差信号来调节电压的参考信号，直到输出电流的大

小与均流母线的大小相一致。 
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图 4. 24 两相 LLC-DCT 仿真结构框图 

 

图 4. 25 两相 RDCT 仿真结构框图 

仿真过程中以第一相为基准，谐振参数保持为额定值，分别调节第二相电路的谐振

参数 Lr和 Cr的值，定义两相的偏差值为： 
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1 or 1
r r

r r

L C
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L C
     (4.15) 

其中 Lr1=Lr.nom，Cr1=Cr.nom。 

图 4. 26 为在谐振电容偏差 5%，输出电流为 20A 时的仿真输出波形，没有采用任何

均流控制的两相 LLC-DCT 电路的输出电流验证不均，两路电流稳定时分别为 3A 和 17A
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左右(图 4. 26(a))。在对 RDCT 电路中的 buck 电路采用了均流控制后，两路输出电流相

等，平均值都约为 10A，如图 4. 26(b)所示。 
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         (a) 无均流控制的 LLC-DCT                                                      (b) 采用均流控制的 RDCT 

图 4. 26 均流仿真波形 

逐步改变谐振参数的偏差，还可以绘制出两相输出电流平均值的差和谐振参数偏差

的关系曲线，如图 4. 27 所示。负载电流为 20A。图中虚线为两相 LLC-DCT，实线为提

出的 RDCT 的仿真结果。具体曲线对应的变量已在图中标出。 
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图 4. 27 不同谐振参数下的均流度仿真结果 

从图 4. 27 可以看出，传统的两相 LLC-DCT 的均流程度对谐振参数的偏差非常敏

感，5%的偏差已经使得两路的负载电流达到接近 14A 的电流偏差(负载 20A)，也就是一

路 3A，另一路 17A。但是采用 RDCT 拓扑并采用了均流控制之后，两路的电流偏差基本

得到了消除，电路达到了良好的均流效果。虽然随着谐振参数偏差的增大，需要调节的

程度随之增大，两相电路 Vc 电压的偏差逐渐增大，但在理想情况下，这部分的影响较

小，在仿真结果中，在 5%偏差时的输出电流偏差在 0.7A 左右。 

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                                                第四章 两相交错并联 RDCT 的均流控制 

 

118 

 

RDCX 拓扑采用均流控制后，在偏差允许范围内可实现较好的均流控制，以下就各

参数对均流度的影响进行仿真验证。 
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(a) 谐振参数偏差与总电流偏差 

0.0%

0.5%

1.0%

1.5%

2.0%

2.5%

3.0%

3.5%

4.0%

4.5%

0% 1% 2% 3% 4% 5%

(I
O

1
-I

O
2
)/

(I
O

1
+

I O
2
)

(Vc1-Vc2)/(Vc1+Vc2)

Lr偏差

0.0%

0.5%

1.0%

1.5%

2.0%

2.5%

3.0%

3.5%

4.0%

0% 1% 2% 3% 4% 5%

(I
O

1
-I

O
2
)/

(I
O

1
+

I O
2
)

(Vc1-Vc2)/(Vc1+Vc2)

Cr偏差

 

           (b)  改变 Cr时 Vc 偏差与总电路偏差                         (c) 改变 Lr时 Vc 偏差与总电路偏差 

图 4. 28 谐振参数偏差对均流度的影响(Vin=400V,Vo=45V, Io=40A) 

图 4. 28(a)为不同谐振参数偏差对两相 RDCT 输出电流均流度的影响（数据参见附录

一），其中虚线为谐振电感值存在偏差时的仿真结果；实线为谐振电容值存在偏差时的

仿真结果。可见随着谐振参数偏差的逐步增大，两相 RDCT 输出电流偏差也会随之有所

增加。这是由于随着谐振参数偏差的增加，两相电路的增益偏差也随着增大，为了实现

两相电路增益的一致，需要的占空比变化也随之增大。占空比的变化体现在两相的 Buck

输入电压 Vc 的电压差上。图 4. 28(b)和(c)分别为谐振电容和谐振电感值发生偏差时的两

相输出电流偏差和 Vc 电压偏差的关系图，其中的数据和(a)中的各个测试点相对应。从图

中可知，输出电流的偏差和 Vc 电压偏差线性相关，这也证明了两路 Vc 电压不同是造成

两路 RDCT 中的功率分配比例发生偏差而使得总输出电流发生偏差的原因。 
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                      (a) 采用偏差的影响                                             (b) 电路等效导通阻抗的影响 

图 4. 29 采用偏差和电路等效阻抗偏差对均流度的影响(Vin=400V,Vo=45V, Io=40A) 

图 4. 29(a)为采样偏差对输出总电流均流度的影响（数据参见附录二）。在仿真中过

程中通过改变采样倍率来模拟实际中的采样偏差。从图中可知，随着采样偏差的增加，

使得两路 buck 的电流存在偏差，总电流与 buck 的输出电流存在比例关系，随着两路

Buck 输出电流的偏差增大，输出总电流的偏差也随着增大。图 4. 29(b)为电路中等效阻抗

对输出均流度的影响（数据参见附录三）。此等效阻抗包括电路中开关器件的导通阻

抗、变压器绕组阻抗以及线路 PCB 阻抗。从图中的曲线可以看出，随着偏差的增大，总

输出电流的偏差也会变大，但是一般两路之间的阻抗偏差不会超过 5%，故该偏差对总均

流度的影响较小。此外，随着负载电流的增大，偏差也会增加。这是由于随着电流增

大，等效阻抗上的电压差随之变大，所以需要更大的 Vc 电压偏差来纠正增益的不同，从

而也使得功率分配比例发生改变。 
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     (a)                                                                                           (b) 

图 4. 30 励磁电流对均流度的影响(Vin=400V,Vo=45V, Io=40A) 

图 4. 30 为励磁电感电流偏差对两路 RDCT 电路均流度影响的仿真结果（数据参见附

录四），仿真过程中调节第一相电路中 iLm1 和 iLm2 的电流，而保持第二相中的参数不
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变。图 4. 30(a)表明随着第一相中 iLm1 电流的增大，Io1 减小而 Io2 增大，两输出电流的相

对偏差随着励磁电流偏差的增加而增大，该结论与(4.10)式中对输出电流与 iLm1 关系的描

述相一致。图 4. 30(b) 为随着第一相中 iLm2 电流的增大，Io1 增大而 Io2 减小，也验证了

(4.10)中 iLm2与输出电流正相关的关系。 

根据上述的分析搭建了两相 RDCT 的样机来对均流效果进行验证。主功率部分结构

和第三章的分析相一致，单相模块的参数和结构参见图 4. 31，另外一相参数与之相同，

两相之间输入输出直接并联，均流母线相连接。DC-DC 采用 buck 电路实现，此处不再赘

述。主要增加了两相 Buck 的均流电路，采用负载均分芯片 UCC39002 实现，主要实验电

路原理如图 4. 12 所示。其中两路 RDCT 原边驱动频率相同，但是错相 90°交错并联控

制，副边采用二极管整流，Buck 的驱动和控制采用芯片 NCP1034 实现。 

样机照片参见图 4. 32。 
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图 4. 31 单相 RDCT 均流控制结构与电路参数 
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图 4. 32 试验样机照片 

时间:2μs/格

ib1:0.5A/格

ib2:0.5A/格

 

(a) 无均流控制 

时间:2μs/格

ib1:0.5A/格ib2:0.5A/格

 

(b) 采用均流控制 

图 4. 33 两路 RDCT 的原边电流波形 

图 4. 33 为两路 buck 的输出电流波形，其中图 4. 33 (a)是输入电压略低于闭环点时，

电路仍然工作在开环情况下，两路 buck 分别以最大占空比驱动时的两路输出电感上的电
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流波形，可以发现，由于两路的参数差异，使得两路的电流明显不均，随着参数差异的

增大，电流的差异也会更加明显。图 4. 33 (b)是电路工作在闭环状态下，由于 UCC39002

调节两路负载电流，使得两路输出电流基本相同。 

时间:400ns/格

ip1:2A/格
ip2:2A/格

VdsQ2:200V/格 VdsQ4:200V/格

 

(a) 无均流控制 

时间:400ns/格

ip1:2A/格 ip2:2A/格

VdsQ2:200V/格 VdsQ4:200V/格

 

(b) 采用均流控制 

图 4. 34 两路 RDCT 的桥臂中点电压和原边谐振腔电流波形 

图 4. 34 为两路 RDCT 的原边桥臂中点电压和原边电流波形。图 4. 34 (a)为开环时无

均流调节作用的原边电流波形，即使在两路的谐振参数差异不大的情况下，两路的输出

电流也存在明显的差异。均流度的差异随着两路谐振参数等的差异的增大而增加。从原

边桥臂中点电压的上升和下降过程看，电压平缓上升下降，基本实现了 ZVS 开通。图 4. 

34 (b)为闭环后的两路 RDCT 原边电流波形，可以看出，两路的电流差异相比开环时得到

了明显的减小，基本实现了均流，但是从电流的幅度上，可以看出两路之间还是存在一

些轻微的差异，这部分的差异主要来自于该均流方法的固有特性，另外两相电路的参数

非一致性也对均流结果有一定的影响。 
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图 4. 35 为在不同谐振电容偏差的情况下测量得到的均流曲线图。图中采用方形标注

的线条为两相 LLC-DCT 直接并联，在没有采用任何均流控制时测得；采用三角形标注的

线条为两相 LLC-RDCT，对 Buck 电路采用了均流控制后测得。由于谐振电容的差别通过

人为地增加并联电容的个数进行调节。从图中可以看出，当没有采用任何均流控制时，

由于谐振参数的偏差直接造成电压增益的变化，使得输出电流的偏差随着谐振参数的偏

差增大而增大；而增加了本文提出的均流控制之后，输出电流的偏差得到明显的减小，

虽然随着谐振电容偏差的增大，使得调节占空比的变化增大，从而 RDCT 中两部分处理

的电流比例发生改变而两路输出电流的偏差有所增大，但是总电流偏差仍小于 3%。故在

误差允许范围内，实现了两路输出电流的均流。 
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图 4. 35 不同谐振电容偏差程度下的均流度 
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ΔVo:100mV/格时间:1μs/格
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(a) 单相 LLC-DCT 
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ΔVo:100mV/格

ip1:2A/格

ip2:2A/格

时间:1μs/格

ΔVo=100mV

 

(b) 均流的两相交错并联 LLC-RDCT 

图 4. 36 单路和两路交错并联的原边电流波形和输出电容纹波 

图 4. 36 为单路和两路交错并联 RDCT 在满载时的原边谐振腔电流波形和输出电容电

压纹波。图 4. 36(a)为在负载电流为 20A 时测得的单相 LLC 原边电流波形和输出电容电

压纹波波形。不过由于高频的谐振参数较小，对寄生参数较敏感，所以正负半周的波形

有一些不对称。测得的输出纹波单相约为 350mV。图 4. 36(b)为两相交错并联 RDCT 在

负载电流为 20A 时的原边电流波形和输出电容电压纹波波形，测得的输出纹波单相约为

100mV。 
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图 4. 37 样机测量效率 

图 4. 37 为实测的两相样机的效率曲线，其中红色方形和蓝色三角形曲线分别为单相

运行时的效率曲线。圆形绿色曲线为两相共同工作时的样机效率曲线。两曲线的交点大
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约为 700W，故当输出功率大于 750W 时采用两相共同工作，而当输出功率小与 750W 时

单相工作，从而使得样机的轻载效率有明显的提升。 

4.3 本章小结 

本章主要研究多相交错并联谐振拓扑的均流方式。本文对谐振电路交错并联工作时

的输出电压纹波以及传统谐振电路并联时存在的谐振参数的离散性与频率调节所带来的

均流问题进行了分析，并对现有的谐振电路交错并联时的均流方案进行了归纳和分类。 

针对现有均流方案的局限，本文提出了一种多相交错并联 RDCT 谐振拓扑的均流控

制方法。利用 RDCT 拓扑结构的功率成比例分配调节的特性，通过对 Buck 模块的均流控

制，可以巧妙地实现多相交错并联时的均流，解决传统谐振电路并联时存在的谐振参数

的离散性与频率调节所带来的矛盾。这种均流方法可以简单地实现高频下的多路模块的

均流控制；由于电路的工作频率恒定，交错并联的控制方式可以有效地减小输出电流纹

波和输出电压纹波；部分能量调整使得电路的整体转换效率较高，轻载效率也可以通过

切相控制技术得以优化和提升。 

在此基础上，本章对各个电路参数对均流度的影响和高频下占空比以及励磁电感对

输出电流和输出电压纹波的影响进行了分析，并针对轻载情况下的效率通过切相控制的

方式进行了优化设计。最后，搭建了两相 2kW, 1MHz 的实验样机，验证了该均流方案的

可行性和理论分析的正确性。 
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第五章 总结与展望 

5.1 本文工作总结 

随着计算机和信息技术的发展，数据中心的规模和能耗都在迅速增加。为了实现高

效节能的绿色数据中心，采用直流母线供电并直接将 DC/DC 电源集成化嵌入到服务器主

板上，能够有效提高服务器系统的功率密度和供电效率。实现集成化对 DC/DC 电源提出

了高效率、高功率密度和输出电压紧调整的要求。然而在这样的应用场合下，传统的母

线变流器对这三方面的要求难以同时兼顾。本文主要针对 PWM 电路中的移相全桥电路

和 LLC 型谐振电路两种广泛应用的拓扑结构，从拓扑结构和控制策略上进行研究和探

讨，研究内容和创新点包括以下几个方面： 

 针对 PWM 型的移相全桥变流器，本文提出了一种新型副边绕组串并联自调整的混

合整流拓扑结构，扩展了电路增益、优化了开关元件的电压应力并减小了滤波电感

上的电流纹波，提高了电路工作效率。 

针对传统的副边整流结构存在的局限性，本文第二章提出了一种基于半波整流的串

并联自调整的整流单元，使得变流器在全工作范围内具有更高的工作效率并减小了开关

管的电流电压应力，同时，该拓扑减小了输出滤波器的体积以提升系统的功率密度。 

针对变压器绕组电流双向流动的电路拓扑，基于拓扑的对称和对偶特性，本文第二

章提出了一种串并联自调整的倍流整流结构。由于移相全桥电路其软开关特性和简单的

拓扑结构使其能够实现较高的效率和较宽的工作范围，故本文将串并联自调整的倍流整

流结构与移相全桥电路相结合，减少了副边元器件数量的同时，有效地降低了整流器件

的电压应力，有利于同步整流技术的应用，降低导通损耗，大幅提高效率；而且在全工

作范围内减小了总输出电流纹波，使得在相同纹波要求下滤波器的体积得以减小，进一

步降低电感的损耗，提高效率。 

 针对谐振型 DCT 模块的两级级联结构，本文提出了一种串联可控电压源实现部分能

量调整的 RDCT 拓扑结构，简化了变流器的原边开关管和副边同步整流的驱动控

制，并在实现输出电压调整的同时保证很高的电路转换效率。 

谐振型的 DCT 虽然具备较高的功率密度和效率，但是不具备输出电压的调整能力。

目前较多的做法是采用两级级联的结构来调整输出电压，但是两级级联的结构使得整体
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效率有所亏损。故针对两级结构的缺陷，本文提出了一种准两级的方案，只在掉电时间

内进行两级处理，而在正常工作时将前级旁路以提高效率。 

本文着重针对后级窄范围调整的 DC/DC 模块进行分析，其需要能够实现高频率下的

输出电压调整，同时具备较高的工作效率。基于这样的要求，本文提出了一种串联可调

电压源实现部分能量调整的电路拓扑，这种 RDCT 拓扑结构通过调节串联的可控电压源

的电压实现输出电压紧调整，使得变流器的原边开关管和副边同步整流的驱动控制得以

大大简化，具备实现高频高功率密度的可能性。另一方面，由于仅有部分能量通过可控

电压源进行调节，即经过两级转换，而大部分通过一级高效直流变压器直接转换，所以

整体工作效率较高。 

此外，本文针对 LLC 型谐振电路的高频启动提出了一种限流+降频混合控制方案，

该启动方案可以有效减小半桥 LLC 谐振电路在启动过程中电流过冲大的问题，同时保证

在启动过程中的 ZVS 开通，可以应用于高频谐振电路的直接启动控制。文中介绍了关键

控制参数的设计方法，并利用该方案实现了 1MHz 的 RDCT 电路在 360V 下的直接启动

功能。 

 针对多相交错并联谐振电路的均流控制问题，本文基于 RDCT 拓扑结构，提出了一

种通过对 RDCT 中的 DC-DC 模块进行 PWM 控制均流来实现总输出电流均衡控制

的方法，实现了高频率高功率密度模块的多路交错并联的均流控制。 

为保证大输出电流场合下模块化电源并联时的正常工作、减小输出电容体积和提高

系统的功率密度，需要实现多路模块的均流控制。但是传统谐振变流器采用频率调制，

所以在多相交错并联时在均流控制和电压调制之间存在不可调和的矛盾。本文基于串联

可控电压源实现部分能量调整的 RDCT 拓扑结构，提出了一种能够应用于高工作频率下

的新型多相谐振电路交错并联的均流控制策略。通过对电路中的 DC-DC 模块进行 PWM

调节的均流控制，结合 RDCT 结构的功率比例分配的关系，从而实现总输出电流的平

衡。该方法适用于高开关频率、大电流输出的多相交错并联谐振 RDCT 电路，仅对小部

分输出电流进行采样，有效地减小了大电流场合采样电阻上的导通损耗，巧妙地通过

PWM 控制的方法解决了谐振电路均流时频率调节的矛盾。 
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5.2 后续研究展望 

应用于高压服务器电源的高效率、高功率密度和输出紧调整的母线变流器是一个涉

及拓扑结构、控制方法、磁元件设计等多方面问题的研究方向，对未来实现高效节能的

集成化供电架构有着重要的意义。虽然本文已经完成了一部分的研究工作，但就该课题

而言，未来还有许多问题和后续工作还有待进一步探索研究。其中包括： 

 PWM 型电路由于无法实现零电流关断，所以在高频工作时其开关损耗较大，另外，

由于硬关断也给电路的 EMI干扰等带来许多问题，目前主要还是应用于 500kHz 以下

的工作频率范围内。但是新型宽禁带器件（如 GaN、SiC）的出现，给传统的电路拓

扑带来了新的契机，结合新型材料器件和软开关技术，也可以将开关频率进一步提

高，能否在效率和功率密度上达到新的水平，还值得进一步探索。 

 基于本文提出的 LLC-RDCT 拓扑，可以进行进一步的扩展，从而在不同的应用场合

得以应用。主要可以分为两个方面进行考虑：首先，是 DCT 的拓扑结构优化，文中

选用的是 LLC 拓扑，采用不同的拓扑结构是否会给电路带来不同的特性，有待进一

步的思考；其次，文中的串联的可控电压源的构造方式，也可以是多样化的。基于

这种串联结构实现部分能量回馈的概念，可以从拓扑原理上推衍出系列其他的结

构。这部分工作也是未来可以进行尝试和探索的一个方向。 

 本文提出的 RDCT 拓扑概念能够实现高功率密度高效率的变换，但是电路结构的复

杂程度有所增加，增加了电路的成本，离真正产业化应用还有一定距离。 

 本文目前实现了开关频率为 1MHz、最高效率约为 97%的高频高功率密度的 DC/DC

变换，其中电路的开关频率还有进一步提升的空间，电路的工作效率通过合理的优

化设计还可以有所提高。 
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附录 

附表一. 谐振参数偏差对输出电流均流度影响 

Lr (μH) Cr (nF) Io1 (A) Io2 (A) Ib1 (A) Ib2 (A) Vc1 (V) Vc2 (V) Io1/Ib1 Io2/Ib2 k1 k2 

127 5.000 20.15 19.85 2.20 2.20 64.77 65.94 9.147 9.010 9.152 9.007 

130 5.000 20.22 19.78 2.20 2.19 64.30 65.95 9.212 9.011 9.212 9.006 

133 5.000 20.32 19.68 2.19 2.19 63.66 65.99 9.289 9.000 9.295 9.001 

137 5.000 20.52 19.48 2.17 2.17 62.34 66.12 9.465 8.983 9.470 8.985 

140 5.000 20.72 19.27 2.15 2.15 61.19 66.34 9.619 8.954 9.629 8.959 

127 5.000 20.15 19.85 2.20 2.20 64.77 65.94 9.147 9.010 9.152 9.007 

127 5.125 20.24 19.76 2.19 2.19 64.13 65.96 9.234 9.015 9.233 9.005 

127 5.250 20.39 19.61 2.18 2.18 63.14 66.01 9.362 9.004 9.362 8.999 

127 5.375 20.53 19.47 2.17 2.17 62.29 66.12 9.478 8.985 9.477 8.985 

127 5.500 20.82 19.17 2.14 2.14 60.50 66.40 9.715 8.954 9.727 8.952 

注：k1、k2为根据(4.6)式计算的总输出功率与 Buck处理的功率之比 

 

附表二. 采样偏差对输出电流均流度影响 

δ Io1 (A) Io2 (A) Ib1 (A) Ib2 (A) Vc1 (V) Vc2 (V) Io1/Ib1 Io2/Ib2 k1 k2 

1.000 20.15 19.85 2.20 2.20 64.77  65.94  9.147 9.010 9.152 9.007 

1.025 19.88 20.12 2.18 2.23 64.85  65.87  9.119 9.022 9.142 9.016 

1.050 19.62 20.38 2.15 2.26 64.90  65.80  9.126 9.018 9.136 9.024 

1.075 19.37 20.63 2.12 2.28 64.97  65.74  9.124 9.036 9.127 9.032 
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附表三. 导通阻抗 Rcon参数偏差对输出电流均流度影响 

Rcon (Ω) Io1 (A) Io2 (A) Ib1 (A) Ib2 (A) Vc1 (V) Vc2 (V) Io1/Ib1 Io2/Ib2 k1 k2 

0.1 20.15 19.85 2.20  2.20  64.77  65.94  9.147 9.010 9.152 9.007 

0.2 20.48 19.51 2.17  2.17  62.53  66.07  9.433 8.987 9.444 8.992 

0.3 20.82 19.18 2.14  2.14  60.41  66.37  9.723 8.964 9.740 8.955 

0.1 4.00 3.99 0.47  0.47  70.18  70.33  8.547 8.526 8.524 8.507 

0.2 4.01 3.99 0.47  0.47  69.80  70.34  8.587 8.542 8.565 8.506 

0.3 4.02 3.98 0.47  0.47  69.40  70.30  8.627 8.541 8.608 8.511 

0.1 10.03 9.97 1.15  1.15  68.18  68.68  8.760 8.707 8.744 8.688 

0.2 10.10 9.89 1.14  1.14  67.10  68.77  8.860 8.675 8.869 8.678 

0.3 10.19 9.81 1.13  1.13  65.94  68.82  9.013 8.677 9.007 8.672 

附表四. 励磁电流偏差对输出电流均流度影响 

iLm1 (A) iLm2 (A) Io1 (A) Io2 (A) Ib1 (A) Ib2 (A) Vc1 (V) Vc2 (V) Io1/Ib1 Io2/Ib2 k1 k2 

0.06  0.06  20.15  19.85  2.20  2.20  64.77  65.94  9.147 9.010 9.152 9.007 

0.22  0.06  20.10  19.90  2.21  2.21  64.86  65.89  9.112 9.020 9.141 9.013 

0.43  0.06  19.89  20.11  2.23  2.23  66.25  66.19  8.919 9.018 8.970 8.977 

0.85  0.06  19.73  20.27  2.24  2.24  66.74  65.85  8.808 9.049 8.911 9.018 

1.40  0.06  19.71  20.29  2.24  2.24  66.70  66.00  8.799 9.058 8.916 9.000 

2.20  0.06  19.50  20.50  2.26  2.26  67.40  65.58  8.644 9.087 8.834 9.051 

0.06  0.25  20.11  19.88  2.20  2.24  65.00  65.90  9.124 8.875 9.123 9.012 

0.06  0.50  20.15  19.85  2.21  2.21  65.00  66.00  9.118 8.982 9.123 9.000 

0.06  1.25  20.17  19.83  2.20  2.20  64.90  65.90  9.168 9.014 9.136 9.012 

0.06  2.00  20.21  19.80  2.20  2.20  64.80  65.90  9.199 9.012 9.148 9.012 

0.06  2.60  20.36  19.64  2.18  2.18  65.20  66.20  9.339 9.009 9.098 8.976 
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