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I 

摘要 

传统的车载充电机一般采用两级结构，前级是用于功率因数校正的 Boost 电路，后级

是用于调压与隔离的 DC/DC 变换器。前级的半桥型 PFC 的输出电压在 800V 左右，对于

后级的 DC/DC 变换器，传统的 1200V Si MOSFET 导通损耗和开关损耗都大， IGBT 的开

关损耗特别大，不适用于高频的应用场合。而采用三电平结构或原边串副边并结构虽然可

以使用 600V Si MOSFET，但其会复杂度提高，而且会带来其他的一些问题。新型的碳化

硅基 MOSFET（SiC MOSFET）兼顾了高耐压与低通态电阻，因而导通损耗较小。且由于

其开关速度快，所以开关损耗较小，可以极大提高 DC/DC 变换器的整体效率。 

本文采用基于 SiC MOSFET 的全桥 LLC 变换器，LLC 能实现全负载范围内的 ZVS，

使得其特别适合于高频变换器。提高变换器的工作频率能有效的减小无源元件的体积，如

变压器、谐振电感和输入输出电容，从而提高变换器的功率密度，对于车载充电机有特别

的意义。针对电动汽车动力电池的充放电特性，对锂离子电池在恒电流充电模式通过基于

基波等效法进行建模，并在此基础上研究设计了变换器在高频工作状态变压换器谐振参数。 

高频情况下，变压器通常采用原副边绕组交错的方式来减小涡流损耗。但也因此带来

了原副边绕组寄生电容大的问题，从而会产生较大的原副边位移电流，造成比较严重的

EMI 问题。本文通过对变压器原副绕组上电位变化的分析，得出各模态下原副边位移电流

的产生过程。设计分离谐振电感全桥 LLC 变换器，原副边位移电流的只在变压器内部循

环而不向外部流，从而减小共模电流。且共模电流的减小有利于原边开关管 ZVS 的实现

时间，因此，在相同死区时间内所需的励磁电感电流小，有利于提高效率。 

本文给出了各个关键参数与关键控制电路的设计，搭建了一台最大输出功率为 6600W

的实验样机，频率范围为 300kHz-600kHz。通过实验验证了碳化硅基 MOSFET 应用于车

载充电机的优势。 

 

关键词：高频率 LLC 变换器 碳化硅 变压器寄生电容 

 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 Abstract 

II 

Abstract 

Among the currently available charging solutions, the two stage power architecture 

consisting of a PFC and an isolated dc-dc converter is the most common charger architecture. 

The output voltage of the PFC converter is about 800V, the voltage stress devices of traditional 

Si MOSFET is 600V, so three-level DC/DC converter is a choice，it can use low voltage stress 

devices with two series-connected. But it needs complicated control and driver for at least eight 

switches used. In this paper, a new 1200V SiC MOSFET is used to design a high frequency full 

bridge LLC converter. 

In order to achieve high efficiency and high power density, soft switching techniques are 

preferred for the isolated second stage to increase the switching frequency and reduce the 

switching losses. Among a lot of soft switching topologies, the multi resonance LLC topology 

has several advantages. The most important is that the switches can achieve ZVS turn-on over 

wide load range. According to the characteristic of charging profile of lithium-ion battery pack, 

a design methodology based on fundamental harmonic approximation is proposed 

The interleaving structure helps to reduce the ac winding loss effectively，especially in the 

condition of high frequency. Although low conduction loss and low leakage inductance can be 

achieved, the parasitic capacitance is considerably increased, thereby deteriorating the 

converter’s EMI and soft-switching performance. The distribution of inter-winding capacitances 

and the distribution of voltage potentials on windings are the two critical factors that determine 

the CM current of the converter in switching frequency ranges. CM current reduction method by 

adjusting connection of inductor is proposed.  

 According to the characteristic of Charging profile of lithium-ion battery pack, a design 

methodology based on fundamental harmonic approximation is proposed and validated through 

experiments on a prototype converting 800 V from the input to an output voltage range of 

300V–450 V at 6.6 kW a peak efficiency of 98.4%. The design and key experimental results are 

provided to improve the power density. 

Key words: High frequency, LLC converter, silicon carbide devices 
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第1章 绪论 

1.1 论文研究背景及意义 

据中国汽车工业协会统计，2016 年汽车产销量超过 2500 万辆，创全球历史新高，连

续七年蝉联全球第一[1]。取得成就的同时，也带来新的问题。传统汽车的能量来源主要是

依靠石油，而国内的石油开采量无法满足国内工业的巨大需求，需要大量的进口。而且传

统汽车尾气排放中含有大量的硫化物和氮化物，带来的环境问题是无法绕开的问题。 

因此，采用新技术以降低汽车能耗与排放已经成为汽车技术发展的重要方向，其中，

纯电动汽车实现了路面零排放和低能耗，无疑已经成为节能减排事业中最具吸引力的解决

方案之一。锂离子动力电池技术的快速发展，让电动汽车在价格上的竞争力越来越强。如

图 1 左图折线图所示，锂离子动力电池每千瓦时（kWh）的价格从 2011 年 1100 美元降到

了 2016 年的 330 美元，折算到每百公里的成本(电池+电)，从 50 元下降到了 28 元，而燃

油汽车一直是比较稳定的 42 元左右，与时同时，电动汽车在中国的销量从 2013 的 3 万辆

到 2016 年 50 万辆，呈一个指数增长。 
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图 1–1 动力电池价格及百公里成本 

电动汽车的迅猛发展的同时，应运而生的是各种各样的充电设备，且它们的应用场合

及输入输出功率都各不一样。根据其应用场合及所能承受的功率，充电设备可以按以下三

种进行分类：  

1.直流充电桩  

该充电方式以大充电电流在短时间内为电池充电。其目的是在短时间内给电动汽车充

满电。大型充电站(机)多采用这种充电方式。直流充电桩一般都大于 30kW,采用三相四线

制 380V 供电，充电时间为半个小时左右。这种充电方式对电池寿命有一定的影响，普通

蓄电池不能进行快速充电，因为在短时间内接受大量的电量会导致蓄电池过热，而锂离子

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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电池大电流充放电也会减少其可重复充电的次数及容量。 

2.交流充电桩  

交流充电桩是固定安装在社区停车场、居民小区、大型商场、服务区、路边停车场等

场所，接入电网，为电动汽车车载充电机提供可控的单向交流电源或三相交流电源的供电

装置。交流充电桩本身并不具备充电功能，只是单纯提供电力输出，还需要连接电动汽车

车载充电机，方可起到为电动汽车电池充电的作用。由于电动汽车车载充电机的功率一般

都比较小，所以交流充电桩无法实现快速充电。 

3.车载充电机  

该充电方式采用恒压、恒流的传统充电方式对电动车进行充电。以相当低的充电电流

为蓄电池充电，充电时间要大概为 8-10 小时。充电机作为标准配置固定在车上或放在后

备箱里。由于只需将车载充电器的插头插到停车场或家中的电源插座上即可进行充电。相

应的充电器的工作和安装成本相对比较低。电动汽车家用充电设施(车载充电机)和小型充

电站多采用这种充电方式。 

本文主要的研究方向为车载充电机，如图 1-2 所示，传统的车载充电机是包含前级功

率因数校正(Power Factor Correction-PFC)以及后级 DC/DC 的两级结构[2]-[4]，其中前级作用

是满足谐波抑制以及功率因数校正，后级 DC/DC 的主要作用是将电压转化为适合给电池

充电的电压，并提供功率隔离的功能,因此后级 DC/DC 部分的设计是车载充电机中非常重

要的组成部分，而我们的研究重点也是这一部分。 

Grid

AC/DC

（PFC）

DC/DC

（隔离,调压）

3



Or

 

图 1–2 车载充电机结构图 

对于锂离子电池，其单个电池充电的电压电流与容量的关系如图 1-3 所示。其充电过

程主要是由两个阶段组成：恒电流模式与恒电压模式。当电压小于充电截止电压时，变换

器以恒流模式充电，这样既能快速充电，又能有利于电池的使用寿命。而当充电电压达到

截止电压时，此时采用恒压充电，让容量以较缓和的接近充满状态，加上电池管理系统的

保护，从而避免电池出现过充的现象。从图 1-3 我们也可以看出，从 2.5V 到 3.2V 所用的

时间占总充电时间不到 1/10，而且恒电压模式下也是在 1/10 左右。近 85%的充电时间集

中在 3.2V-3.3V，所以我们希望这一范围效率尽量高。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 1 章 绪论 

3 

3.2

2.5
1C

3.65

0.2C

0.02C

充电电压
充电电流

电压/V 电流/A

容量/A*h

CC 

CV 

 

图 1–3 电池的充电电压电流与容量的曲线图 

对于后级 DC/DC 变换器，有多种拓扑结构可供选择。文献[5]对比了全桥 PWM 谐振变

换器、移相全桥谐振变换器和全桥 LLC 谐振变换器三种拓扑结构：全桥 PWM 谐振变换

器因为是硬开关，所以其开关损耗大，不利于高频的应用场合，不利于变换器的小型化；

移相全桥能实现一定范围内的软开关，且能实现宽范围的电压调节，但在轻载的情况下滞

后臂容易会失去软开关，而且移相全桥拓扑在最高输出电压的时候原边不参与能量传递的

环流最小，所以是最高效率点，而在负载为锂离子电池的情况下，最高输出电压点并不是

我们希望的效率最优点；而 LLC 谐振变换器有如下优点：当开关频率小于谐振频率时，

工作于 Boost 模式,能够实现原边功率开关管的 ZVS 开通和副边整流二极管的 ZCS 关断;

当开关频率大于谐振频率时，工作于 buck 模式,能够实现原边功率开关管的 ZVS 开通开关

损耗小；结构简单，不需要滤波电感，减小了滤波电感带来的损耗与体积，而且整流二极

管的电压应力也下降。而且我们可以将谐振频率点设在 3.2V 到 3.3V 左右，让其处于效率

最高点处，因此广泛的应用在车载充电机中。因为 LLC 变换器的综合优势较大，所以我

们的拓扑结构将采用 LLC 变换器。 

DC/DC 变换器的输入为前级 PFC 的输出，高效率的半桥 PFC 的输出电压为 800V 左

右。 

 

图 1–4 半桥型 PFC 
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如图 1-4 所示，其在每次传递能量过程中均只流经一个开关管，因此有利于高效率的

实现[6]。但此拓扑导致前级功率器件和后级 DC/DC 变换器原边功率器件将承受较大的电

压应力，考虑到电压过冲，应选择耐压等级为 1200V的功率器件。传统硅基功率器件，1200V

的 MOSFET 导通电阻值特别大，从而导致非常大的导通损耗，而 IGBT 虽然能保持较小

的通态压降，但是其关断损耗大且关断速度较慢，使得其工作频率小，不能通过提高频率

来提高其功率密度。 

三电平全桥 LLC[7]（图 1-5）与原边串副边并全桥 LLC[8]（图 1-6），让每个开关管只

承受一半的母线电压，从而可以用商业上比较成熟的 600V Si MOSFET，但与此同时，三

电平结构多了四个箝位二极管且需要八个开关管也同时增加了电路的复杂度，而且 8 个开

关管的驱动的设计难度也大大增加。而原边串副边结构虽然能够通过同一频率交错的驱动

信号，实现减小输出电流纹波的效果，但其也有三电平结构一样的问题，驱动复杂，开关

管多，而且两组全桥的谐振参数的不一致又会造成电流不均衡的问题。 
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图 1–5 三电平全桥 LLC 
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图 1–6 原边串副边并全桥 LLC 

随着新器件的发展，为电力电子技术的发展提供了新的契机。如图 1-7 所示，以碳化

硅与氮化镓为代表的新器件，相比起传统硅基器件具有更大的禁带宽度，能实现较高耐压

下的低导通电阻，降低导通损耗，并且具有较快的开关速度，极大地减小了开关损耗。这

些特性如果应用于 DC/DC 拓扑中，能进一步提升效率。同时，由于碳化硅材料优良的热
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性能，使其能工作在较高的温度下，减小了散热环节的大小，达到了提升功率密度的目的。 

 

图 1–7  SiC 与 Si MOSFET 对比的雷达图 

基于 SiC MOSFE 的全桥 LLC（图 1-8）有如下几个优点：高阻断电压（1200V）简化

了拓扑结构，与三电平及原边串副边并比较起来复杂度明显下降； SiC MOSFET 的低导

通电阻使得效率进一步提高；体二极管的反向恢复时间与反向恢复电荷大大的减小，从而

降低二极管的反向恢复带来的各种问题；关断损耗大大的减小。而提高变换器的工作频率，

则能有效的减小无源元件的体积，如变压器，输入输出电容，谐振电感与电容，从而有效

的提高变换器的功率密度。 

Lm

Lr

Q2

Q1

Co Ro

D1

D2

Cr

Q4

Q3

C1Vin

 

图 1–8 基于 SiC MOSFET 的全桥 LLC 

1.2 本论文主要研究内容 

针对传统车载充电机，本文主要工作在对后级 DC/DC 电路的相关研究。对如何设计

后级 DC/DC 的谐振参数及高频情况下变压器原副边绕组的层间电流进行了相关研究。针

对这些问题，本文做出了一系列计算设计并进行了相关实验论证，本文的主要内容包括： 

第一章，绪论，介绍论文研究的相关背景，包括动力电池的发展、车载充电机的研究

现状、拓扑的对比及新器件在车载充电机中的应用前景。 

第二章，针对电动汽车动力电池的充放电特性，对锂离子电池在恒电流充电模式通过

基于基波等效法进行建模，并在此基础上研究设计了变换器在高频工作状态变压换器谐振

1

3

2

4

(W/cm*K)

(MV/cm)

(eV)

(*10
7
cm/s)

Thermal

conductivity

(*200cm2 /Vs)

Critical 

field

Band gap

Electron

mobility

Peak electron

velocity

SiC

Si
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参数。 

第三章，通过对单谐振电感全桥 LLC 变压器绕组上电位变化的分析，得出各模态下

原副边层间电容上的电流的产生过程。 

第四章，设计出有利于减小原副边层间电流的分离谐振电感全桥 LLC 变换器，层间

电流的减小有利于 ZVS 范围的增大及减小共模电流带来的 EMI 问题。 

第五章，实验损耗分析及主要波型图。 

第六章，总结与展望。 
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第2章 LLC 变换器设计 

2.1 LLC 工作原理及模态分析 

如图 1-8 所示，原边由四个开关管组成的两桥臂，变压器、谐振电感 Lr、谐振电容

Cr 串联，并与两桥臂中点连接，副边为全波整流。 

LLC 主要有两个谐振频率：变压器电压被箝位，励磁电感 Lm 不参与谐振，电容Cr和

电感Lr谐振，谐振频率如式（2-1）；变压器不被箝位,励磁电感 Lm 参与谐振，谐振频率如

式（2-2）。 

1

2
r

r r

f
L C


  

                       （2-1） 

 

1

2
p

r m r

f
L L C


   

                    （2-2） 

当开关频率小于谐振频率（fs < fr）时，变换器工作在断续模式下，此时副边整流管

在原边开关管关断前就已经关断，谐振腔不再向副边传递能量，因此变压器失去箝位的作

用，(Lr + Lm)和Cr谐振，谐振频率为fp。其工作波形如图 2-1（a）所示，模态等效电路如

图 2-1(b)所示。 

Mode 1:t0 至 t1 时间段，Q1 和 Q4 导通，Q2 和 Q3 关断，此时的电路模态如图 2-2 Mode1

所示,电流的方向是由电源侧流入谐振腔，这个阶段能量传递的方向是正的，即能量由电

源侧传递至负载侧。 

Mode 2：t1 时刻，副边二极管 D1 关断，此时原边不再向副边传递能量，励磁电感 Lm

与 Cr 谐振。 

Mode 3：t2 时刻，Q1，Q4 关断。t2 至 t3 时间，所有开关管都处于关断状态，。此阶

段开始进入开关管输出电容充放电过程的死区时间。在 t2 到 t3 时刻，由于励磁电流 ILm

的值大于 0，这就为 Q1，Q4 输出电容充电以及 Q2,Q3 输出电容放电提供了能量. 

Mode 4：t3 至 t4，此阶段仍处在上下桥臂的死区时间内。但由于两桥臂中点电压 VAB

已经降至-Vin，此时开关管 Q2，Q3 的体二极管开始导通，并将开关管电压嵌位至-VF（二

极管的导通压降）。 

Mode 5： 在 t4 时刻，开关管 Q2，Q3 开通，该阶段结束，可以看到，当开关管 Q2，

Q3 开通时，两端的电压接近于 0，所以在桥臂下管实现了零电压开通（Zero Voltage 

Switching）的功能。 
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从 Mode 5 开始的 LLC 后半周工作模态与前半周相似，这里不再赘述。 

t0 t1 t2

Vin

iLr

iD1 iD2

t3 t4

Vgs

VAB

iLr

iLm

iD1

iD2

t

t

t

0

0

0

0

Q1,Q4

t
Q2，Q3

-Vin

iLm

 

(a)工作波形 

Lm

Lr

Q2

Q1

Co
Ro

D1

Cr

Q4

Q3

C1Vin

VAB Lm

Lr

Q2

Q1

Co
Ro

D1

Cr

Q4

Q3

C1Vin

VAB

 

Mode 1                       Mode 2 

Lm

Lr

Q2

Q1

Cr

Q4

Q3

C1Vin

Co
Ro

D1

D2

VAB
Lm

Lr

Q2

Q1

Cr

Q4

Q3

C1Vin

Co
Ro

D1

D2

 

Mode 3                       Mode 4 

Lm

Lr

Q2

Q1

Cr

Q4

Q3

C1Vin

VAB
Co

Ro

D1

D2

 

Mode5                      

（b）模态分析 

图 2–1 全桥 LLC 波形图及模态分析（fs < fr） 
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当开关频率大于谐振频率（fs > f𝑟）时，Lr和C𝑟谐振，励磁电感不参与谐振，励磁电

感被输出电压钳位至±N ∙ V𝑜，副边整流管始终有一个导通，LLC 工作在连续模式。在换

流过程中，谐振腔电流急剧变化，特别是当开关频率很大时，谐振腔电流峰值很高，器件

的关断损耗大大增加。连续模式工作波形如图 2-2（a）所示, 其模态图如图 2-2（b）所示： 

Mode 1:t0 至 t1 时间段，Q1 和 Q4 导通，Q2 和 Q3 关断，此时的电路模态如图 2-2 Mode1

所示,电流的方向是由电源侧流入谐振腔，这个阶段能量传递的方向是正的，即能量由电

源侧传递至负载侧。 

Mode 2：t1 时刻，Q1，Q4 关断，t2 至 t3 时间内，所有开关管都处于关断状态。此阶

段开始进入开关管输出电容充放电过程的死区时间。此时原边继续向副边传递能量，励磁

电感不参与谐振，励磁电感被输出电压钳位在N ∙ V𝑜。由于原边电流 ILr 的值大于 0，即由

电源侧流向谐振腔，这就为 Q1，Q4 输出电容充电以及 Q2,Q3 输出电容放电提供了能量. 

Mode 3：在 t2 到 t3 时刻，此时开关管 Q2，Q3 的体二极管开始导通，并将开关管电

压嵌位至-VF（二极管的导通压降）。 

Mode 4：t3 时刻，开关管 Q2，Q3 开通，该阶段结束，可以看到，当开关管 Q2，Q3

开通时，两端的电压接近于 0，所以在桥臂下管实现了零电压开通（Zero Voltage Switching）

的功能。 

t0 t1 t2

Vin

iLr

iD1 iD2

t3

Vgs

VAB

iLr

iLm

iD1

iD2

t

t

t

0

0

0

0

Q1,Q4

t
Q2，Q3

-Vin

iLm

 

(a) 工作波形 
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Lm

Lr

Q2

Q1

Co
Ro

D1

Cr

Q4

Q3

C1Vin

VAB Lm

Lr

Q2

Q1

Cr

Q4

Q3

C1Vin

VHD
Ro

D2

 

Mode 1                       Mode 2 

Lm

Lr

Q2

Cr

Q3

C1Vin

Ro

D2

Lm

Lr

Q2

CrQ3

C1Vin

Ro

D2

 

Mode 3                       Mode 4 

（b）模态分析 

图 2–2 全桥 LLC 波形图及模态分析（fs > f𝑟） 

当开关频率等于谐振频率（fs = f𝑟）时，LLC 工作在临界模式，临界模式工作波形如

图 2-3（a）所示。 

其模态图如图 2-3（b）所示： 

Mode 1:t0 至 t1 时间段，Q1 和 Q4 导通，Q2 和 Q3 关断，此时的电路模态如 Mode1

所示,电流的方向是由电源侧流入谐振腔，这个阶段能量传递的方向是正的，即能量由电

源侧传递至负载侧。 

Mode 2：t1 时刻，Q1，Q4 关断。t1 至 t2 时间，所有开关管都处于关断状态，。此阶

段开始进入开关管输出电容充放电过程的死区时间。在 t1 到 t2 时刻，由于励磁电流 ILm

的值大于 0，即由电源侧流向谐振腔，这就为上管电容充电以及下管电容放电提供了能量.  

Mode 3：t2 至 t3，此阶段仍处在上下桥臂的死区时间内。但由于两桥臂中点电压 VAB

已经降至-Vin，此时开关管 Q2，Q3 的体二极管开始导通，并将开关管电压嵌位至-VF（二

极管的导通压降）。 

Mode 5： 在 t4 时刻，开关管 Q2，Q3 开通，该阶段结束，可以看到，当开关管 Q2，

Q3 开通时，两端的电压接近于 0，所以在桥臂下管实现了零电压开通（Zero Voltage 

Switching）的功能。 
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(a)工作波形 
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Mode 1                       Mode 2 
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Q2

Q1
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Q4

Q3

C1Vin
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Mode 3                       Mode 4 

      图 2–3 全桥 LLC 模态分析（fs = f𝑟） 

2.2 LLC 谐振参数设计 

2.2.1 基于基波等效法参数设计 

传统的 LLC 设计用基波等效法[9]-[11]分析 LLC 的直流增益，然而传递能量的不仅仅是

基波，在离谐振点越远的频率下，得到的增益的偏差越大，因此许多文献给出了直流增益

更精确的分析计算方法[12-17]，比频域分析要准确，但是分析方法比较复杂。为了方便理解，

我们这里也用基波等效法和仿真法结合来设计电路[18]。 

LLC 两桥臂中点的电压是频率为开关频率的方波，LLC 开关频率在谐振频率附近时，
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Lr 和 Cr 串联谐振，基波的阻抗小，高次谐波的阻抗大，可以近似看作只有基波传递功率，

可以将 LLC 进行交流等效，如图 2-4 所示。 

Lm

Lr

Cr

RacVfund

 

图 2-4 全桥 LLC 交流等效电路 

fundV 是两桥臂中点间电压的基波分量，Rac是交流等效电阻：
2

2

8 T L

ac

n R
R



 
 ，通过

傅里叶分析，可得基波分量的幅值：
4

fund inV V


  ；变压器原边电压的基波幅值：

4
p T oV n V


   。由交流等效电路可得传递函数： 

1

m ac

p ac m

fund m ac
r

r ac m

j L R

V R j L

V j L R
j L

C R j L








 






  
  

 

        （2-3） 

化简式（2-3），并令 ( ,Q, )
p

n

fund

V
M f

V
 ，其中

/
Q= r r

ac

L C

R
， r

m

L

L
   ， /n s rf f f 可得： 

2

2

2

2

1
( , , )

1
1 n

n

n n

M

f

f

f
Q

f

Q 

 



 
   



 
  

 

                (2-4) 

通过式（2-4），我们可以得到图 2-4 与图 2-5。 

从图 2-4 可以看出，电感比 λ 与直流增益范围呈正相关，但同时电感比增大意味谐振

电感必需要增加，而谐振电感感值的增加会增加磁芯的磁损，也会降低损耗。因此，电感

比 λ 的选择需要特别谨慎。 

图 2-5 Q 值的改变可能是谐振参数的改变，也可能是负载的改变。因为我们的负载不

是恒阻值的负载，而是恒流的负载，所以这个品质因数是一直改变的。负载越重，最大直

流增益越小，但最小直流增益越大。因此设计要求所选取的最大品质因数获得的最大直流

增益要大于设计要求中的最大值，且所选取的最小品质因数获得的最小直流增益要小于设
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计要求中的最小值，这样才能保证整个负载范围内都能满足稳压要求。所以传统的基波等

效法并不适用于接近恒流负载的锂离子电池。 

0.5 1 1.5

0.5

1

1.5

M
0.2Q 

0.1 

0.2 

0.3 

0.4 

0.5 

fn

0.5 1 1.5 2

1

1.5

Q=0.2

Q=0.3

Q=0.4 Q=0.5

Q=0.6

M

fn

0.2 

 

图 2-4 电感比 λ 对增益特性的影响         图 2-5 品质因数 Q 对增益特性的影响 

2.2.2 设计流程 

对于 400V 额定输出电压的锂离子电池，其负载的电压电流特征曲线如图 2-6 所示，

负载一开始从 300 开始是恒电流充电模式（CC 模式），到了 450V 之后变为恒电压模式（CV

模式），这个过程中，等效电阻是在一直变化的。其中有 80%以上的充电过程都是处于 CC

模式，因此 CC 模式是最为关键的设计部分。全桥 LLC 的输入电压是 800V，额定输出电

压为 400V。设计额定输入电压下，LLC 工作在谐振频率左右，最大输出电压为 450V，最

小输出电压为 300V。解得增益范围：0.75-1.12。设计谐振参数时，除了需要满足增益要

求，调频范围和原副边电流有效值要求尽量小。 

 

图 2-6 充电电压电流图 

式（2-4）的直流增益方程是针对不同的 Q 得出的，不同的 Q 值对应着不同的输出电

400

300
1C
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0.2C

0.02C

充电电压
充电电流

电压/V 电流/A

容量/A*h
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CV 

1

1

1

B
A

C
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流。对于恒流输出的 LLC，其 Q 值也不是固定的，它在输出电压变化时的工作情况并不

能很好的从式（2-4）中体现。若输出电流固定,则式（2-4）表示的增益方程中,对应某一个

固定 Vo,我们可以将（2-4）和（2-5）两个方程表达式联立，消去 M。这样的 Vo 可以表示

为 fn 的函数，求解 Vo 解出的 Vo(fn)函数的解析表达式如式（2-6）[17]。 

2 22

2 22

/ / / /
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8 88
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式(2-7)是输出电流固定为常数的情况下得出的,实际上可给定不同的值画出多条恒流

增益曲线,如图 2-7 所示。其中,每一条曲线代表一个特定的输出电流。这样,利用图 2-7 可

以方便的进行恒流的设计。 

0.5 1 1.5 2

fn

Vo/V

Io=4

Io=8

Io=12

Io=16

300

400

500

600

 

图 2-7 恒流增益曲线 

因为 400V（CC 模式）左右为负载工作时间最主要的区间，所以希望其工作于最高效

率点，既谐振频率点。因此我们可以确定变压器变比：N=Vin(nor):Vout(nor)=800:400。 

提高工作频率可以减小磁性元件的体积，提高功率密度，结合磁元件的设计，我们设
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计谐振频率为 400kHz。谐振频率确定后，谐振电感 Lr 和谐振电容 Cr 可取多组不同的值

获得所需的谐振频率。一般来说，Lr 越小越好，这样可以减小谐振电感磁芯损耗，而且

Cr 相应更大，其电压峰值较小，电压应力也比较低；但是较小的 Lr 和较大的 Cr 会导致增

益曲线的斜率减小，工作频率范围增大，如图 2-8 所示。所以设计中应当折中考虑选择 Lr

与 Cr[17]。 

0.5 1 1.5 2

300

400

500

250

输出电压Vo/V

归一化频率fn

Lr=8uH，Cr=17.5nF

Lr=12uH, Cr=11.7nF

Lr=16uH,Cr=8.8nF
Lr=20uH,Cr=7nF

 

图 2-8 不同谐振腔参数下的恒流增益曲线 

第一步要确定谐振频率点及增益范围。因为 400V 左右为负载工作时间最久的区间，

所以希望其工作于最高效率点，既谐振谐振点。全桥 LLC 的输入电压是 800V，额定输出

电压为 400V，最大输出电压为 450V，最小输出电压为 300V。设计额定输入电压下，LLC

工作在谐振频率左右。解得增益范围：0.75~1.12。 

第二步需要设计谐振频率及开关范围。结合磁元件设计，确定谐振频率。 

第三步是设计励磁电感。Lm 越大，则原副边电流的均方根值都越小。所以，为了减

小导通损耗，提高效率，在满足 ZVS 的情况下，Lm 取越大越好。 

第四步是设计谐振腔参数,包括谐振电感和谐振电容。关于这两个参数的考虑已在上

文中讨论过。在满足增益要求及开关频率范围内，谐振电感越小越好。 

根据以上分析，确定如下的谐振参数设计程序，设计流程如图 2-9 所示。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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确定直流增益的范围及变压器匝比

是否满足增益范围及Fs的变化范围

开始

确定谐振频率Fr和开关频率Fs的范围

选择励磁电感Lm,减小原边电流有效值，且满足谐
振频率点ZVS

根据增益范围和开关频率范围，确定谐振电感Lr与
谐振电容Cr

确定谐振参数Lm,Lr,Cr

结束

否

是

粗调

细调

否

 

图 2-9 设计流程图 

在通过上述方式得到的谐振参数再进行仿真，我们得到如表 2-1 满足条件的三组数据。

其中励磁电感为 110uH，在最大功率点处，谐振频率（400kHz）下满足 150ns 内实现 ZVS

的最大值。 

表 2-1 谐振参数及开关频率范围 

序号 Lr Cr Fs 范围 

1 16uH 9.4nF 280kHz-630kHz 

2 22uH 7.2nF 300kHz-600kHz 

3 30uH 4.7nF 330kHz-530kHz 

而图 2-10 为上述三组数据的实验效率曲线。在满足增益的条件下，Lr=22uH，

Cr=7.2nF,Lm=110uH 时，在最大功率输出点时的效率最高，达到 98%。Lr=16uH，

Cr=9.4nF,Lm=110uH 时，虽然在谐振频率附近效率最高，达到 98。4%，但其在最小输出

电压点效率比其他两组数据差了超过一个百分点。Lr=20uH，Cr=4.7nF,Lm=110uH 时，最

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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小输出电压点效率最高，但其最大输出电压点与谐振频率点效率最低。所以综合来看，我

们选择第二组数据，具体参数如表 2-2 所示。 

96

96.5

97

97.5

98

98.5

99

300 320 340 360 380 400 420 440 450

E
ff

ie
n

cy

Output voltage/V

CC mode

Io=14A

Lr=22uH Cr=7.2nF

Lr30uH Cr=4.7nF

Lr=16uH Cr=9.4nF
95.5

 

图 2-10 不同谐振参数下的效率曲线 

设计样机参数如下： 

表 2-2 样机参数 

输入电压 800V 

输出电压 300V-450V 

变压器变比 30:15:15 

Lr 22uH 

Lm 110uH 

Cr 7.2nF 

频率范围 300kHz-600kHz 

2.3 副边整流结构选择 

对于副边整流结构的选择，比较常用的三种拓扑：中心抽头整流、全桥整流和倍压整

流（图 2-11）。表 2-3 对比了三种拓扑的开关管电压电流应力，来选择合适的拓扑。对于

最高输出电压 450V 的负载特性，所以我们需要分别选用 1200V（中心抽头）和 600V（全

桥整流、倍压整流）的整流二极管。因为变换器工作在 CCM 模式下的时候，副边整流二

极管不是零电流关断，如果选用普通的 Si 基快速整流二极管的话，有比较大的反向恢复

电荷，会带来比较大的反向恢复损耗和电磁干扰问题。所以我们选用 SiC 二极管。SiC 二

极管因为出色的反向恢复特性，让其在开关电源中的应用越来越普遍。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 2 章 LLC 变换器设计 

18 

   

(a)中心抽头                          (b)全桥整流 

 

图 2–11 基本整流电路 

表 2–3 副边整流结构比较 

 电压应力 电流应力 开关管个数 

中心抽头 2Vo Io 2 

全桥整流 Vo Io 4 

倍压整流 Vo 2Io 2 

图 2-12 为 600V（20A）SiC 二极管与 1200V（20A）SiC 二极管的电压电流曲线图，

我们可以看出在输出电流为 20A 时，1200V 二极管的导通压降大约为 1.7V ，而 600V 二

极管的导通压降 1.4V。所以二个 1200V 的二极管损耗远小于四个 600V 的二极管。为了提

高效率，我们选择了中心抽头整流结构。 
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图 2-12 600V 与 1200V 二极管的 V-I 曲线图 
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第3章 全桥 LLC 变换器中变压器原副边位移电流分析 

3.1 变压器结构 

高频变换器中的变压器的设计是比较重要的部分。若原副边不交错，则因为邻近效应，

大大增加涡流损耗。邻近效应：相互靠近的导体通有交变电流时，会受到邻近导体的影响。

频率越高，导体靠得越近，邻近效应愈显著，邻近效应与集夫效应共存，它会使导体的电

流分布更不均匀。 

如图 3-1 所示，当原副边绕组不交错时，因为邻近效应，绕组会在相近的导体上产生

大小相同，方向相反的电流，而此电流不参与原副边的电流传递，因此导体内部又会产生

一个与其大小相同，方向相反的电流。如图中红色标识的电流。原边第一层绕组的损耗为

P1，第二层绕组损耗为 P2，第三层绕组损耗为 P3。 

2

2

2 2 2

2

2 2 2

3

P

P 4 5

P 4 9 13

ac

ac ac ac

ac ac ac

I R

I R I R I R

I R I R I R

 

      

      

     （3-1） 
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(a)原副边未交错 

i

P P P SS

i-i

S

i -i -i

 

(b)原副边交错 

图 3- 1 变压器绕组电流分布图 

我们会发现第三层的损耗是第一层的 13 倍。但通过原副边交错绕的方法，能大大减
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小涡流损耗。如图 3-1 图（b）所示，因为原边与副边的电流方向是相反的，所以正好可

以抵消邻近效应带来的影响。 

我们变压器是采用原副副原的绕法（中心抽头），如图 3- 2 变压器结构图所示。 

P2P1

C
o

re

P1Sb SaP2 Sa Sb
 

Sa1

Sa2

Sb1

Sb2

P1

P2

 

图 3- 2 变压器结构图 

而原副边交错在提升了变换器效率的同时也会带来比较大的原副边寄生电容。如图

3-3 所示，当原副边开关管动作的时候会产生比较大的 dv/dt，而原副边的地之间会通过大

地和空气等介质相连，等效于原副边的地之间接了一个电容，当这个电容上有电流流过时，

会带来比较严重的电磁干扰问题。 

对于共模干扰的抑制主要是有四种办法：文献 [18]提出的开关平衡方法（balanced 

switching converter）,这个方法是通过开关和电感（或变压器）来构造一个平衡的拓扑结构，

从而产生两个大小相同，方向相反的脉冲，来抵消开关动作带来的共模电流；文献[20]提出

了无源抵消法（passive cancellation method）,这个方法是通过一个容值与寄生电容相同的

补偿电容，让其一端地相连，另一端与绕组相连，这个绕组上的电压是与开关管上的电压

变化是相反的。让补偿电容上流过与寄生电容上相同但方向相反的的电流，从而来抑制共

模电流。文献[21]是通过变压器的设计，让原副边邻近的绕组间的电压变化尽可能的接近，

从而减小寄生电容上的电压变化，因此流过寄生电容的共模电流也减小。文献[22]是通过加

shielding的办法，通过 shielding的屏蔽作用，让原边绕组上产生的层间电流只在原边环流，

这样就切断了原副边的共模电流的通路，从而抑制了共模干扰，而副边绕组电位变化与

shielding 相匹配，因此 shielding 绕组上的电位变化与副边绕组上的电位变化一致，从而减

小 shielding 到副边的层间电流。 

通常我们会在原副边的地之间连接一个 Y 电容来对共模电流起一个旁路的作用。所以

Y 电容上的电容一定程度上反应了共模电流。 
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Lr

Q2

Q1

Co
Ro

Cr

Q4

Q3

C1Vin

CY

D1
P1P2

Sb1

Sb2

Sa2

Sa1
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图 3- 3 全桥 LLC 变换器与变压器的连接 

为了方便分析，一般先对原副边层间电容先进行集中参数等效，而对于层间电容的等

效，一般通过能量等效法或者电流等效法[23-29]。因为电流等效法比较方便共模电流的分析，

且更方便建模，所以我们下面将采用电流等效法，先通过对变压器分布参数模型进行分析，

从原副边绕组上电位的变化，从而得到层间电容上的电压变化。 psi 与 spi ,分别表示电流方

向为原边绕组向副边绕组的电流和副边绕组向原边绕组的电流变压器原副边层间电容电

流。若
p=ps si i ，那么意味着变压器层间电流只在变压器内部环流，因此通过变压器层间电

容路径的共模电流几乎为 0。若
pps si i ，那么意味有通过变压器层间电容路径的共模电流。  

因为全桥 LLC 在不同的工作模态，其原边开关管与副边二极管的工作时序也不同。

为了清楚分析变压器层间电流的情况，我们将从全桥 LLC工作的三个工作模态进行分析，

得出各模态下变压器层间电流的具体情况，进行分析与改进。 

3.2 单独谐振电感变压器原副边位移电流分析 

3.2.1 工作在谐振点（fr=fs）时 

当原副边开关管动作的时候，原副边绕组上对地的电位会变化，当原副边绕组电位变

化有差值的时候，寄生电容上电压会有变化，从而带来位移电流。为了分析原副边绕组间

寄生电容内流过的电流，我们需要先分析原副边绕组电位的变化。 

拓扑结构及与变压器的连接如图 3-4 所示，因为只有在开关动作的时候发生的时候会

变压器绕组上的电位会有比较大的变化，所以我们将对变压器的 6 个端口
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(P1,P2,Sa1,Sa2,Sb1,Sb2)对地的电位变化进行分析，然后结合。为了方便分析，对于 P1，P2点

我们只分析其在开关变化时的电位变化，而在传递能量期间，副边总有一个绕组是被箝位

的输出电压，因此我们将这一段时间内原边绕组电位看作是不变的。又因为 Sa2 与 Sb1 直接

与输出电容相连，所以其对于副边的地（GNDS）来说电位是不变化的，所以对于副边我

们只要分析 Sa1 与 Sb2点对副边的电位的变化，既二极管 D1 与 D2 的电压变化。又因为原边

的地与副边的地是通过 Y 电容 CY相连的，而 Y 电容的容值远大于变压器原副边层间电容，

因此在开关管动作的时候，原边的地与副边的地可以看成是电位几乎不变的。 

Lm

Lr

Q2

Q1

Co
Ro

D2 D1

Cr

Q4

Q3

C1Vin

VAB

CY

A

B

P1

P2

Sa1

Sa2

Sb2

Sb1

GNDP GNDS
 

图 3- 4 传统全桥 LLC 

图 3-5 为变换器工作在谐振频率点的时候开关的驱动信号、原边谐振腔电流及励磁电

流和 P1，P2，Sa1，Sb2四点对地的电位变化图。 

 

图 3- 5 原副边绕组对地电位变化波形图 
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仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 3 章全桥 LLC 变换器中变压器原副边位移电流分析 

24 

开关过程等效电路图如图 3-6 左图所示。原边开关管 Q1，Q4关断之后，P1点在 t1 到

t2 时间内的电位变化既为开关 Q2 的电位变化，Q2 从 Vin 下降到 0，所以 P1点的电位变化

为-Vin。而 P2 点与开关管 Q4 之间还有一个谐振电感 Lr，当原边开关管动作的时候。 

ds2P1 in

dead

V
=-

dt dt t

dVdV
                            (3-2) 
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m
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m r
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dV dV
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（a）原边开关过程等效电路图            （b）原边绕组对地电位变化分布图 

图 3- 6 原边绕组电位变化 

因为副边在 t1 到 t2 时间内，从 D1 导通到 D2 导通，其开关过程如图 3-7（a）所示：

Sa1 对地电位变化既为 VD1 电压变化， D1 从导通到关断，D2 从关断到导通，两副边绕组

与原边绕组完全耦合的，所以电压变化也是等比例变化。 

Sa1 D1 =-
dt dt ndt

transdV dVdV
                             （3-7） 

Sb2 D2 =
dt dt ndt

transdV dVdV
                          （3-8） 

Sa1 与 Sa2 及 Sb1 与 Sb2 之间电位分布是连续的，所以，通过 Sa1 与 Sb2 两点的电位变化，

我们可以得对整个原边绕组上各点的电位变化分布图。同理也可以得到副边绕组各点的电

位变化图。副边绕组电位变化分布图如图 3-7(b)所示。 
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Co
Ro

VD1

Sa1

Sa2

Sb2

Sb1

VD2

         

1aS

2bS

2aS

1bS

Sa

Sb

S 2d /dtbV

Sa1d /dtV

 

（a）副边开关过程等效电路图             （b）副边绕组对地电位变化分布图 

图 3- 7 副边绕组电位变化 

从变压器结构图我们可以看出（图 3-8(a)），P1 与 Sa 相邻，P2 与 Sb，若将原副边相邻

点在同一横坐标内表示出来，纵坐标为电位变化如图 3-8(b)所示。我们可以很清楚的看到

原副边电位变化的分布图。 

P2P1 Sa1 Sb2

Sa2 Sb1O O

         

Sa

Sb

P

P1

P2

Sb2

Sb1

Sa2

Sa1

dVSa1/dt

dVP1/dt

dVSb1/dt

dVP2/dt
isp

dV/dt

 

(a)变压器结构简化图                         (b)原副边绕组对地电位变化分布图 

图 3- 8 原副边绕组电位变化 

又因为寄生电容上电流可以通过公式：
dv

i C
dt

 得到，在已知电容两端电位变化的前

提下，我们就可以得到流过电容的电流值的大小。因为原副边绕组总的寄生电容 Cp_s 我们

可以直接通过测量得到,而原边绕组的总长度为 l，那么原边与副边之间单位电容可以表示

为
p_sC

l
。 psi 与 spi ,分别表示电流方向为原边绕组向副边绕组的电流和副边绕组向原边绕组

的电流。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 3 章全桥 LLC 变换器中变压器原副边位移电流分析 

26 

                           
p_s ci

ps

C dv
i

l dt
                         （3-9） 

其中 0ci pi sidv dV dV   时电流为从原边到副边。 

                          
p_s cj

sp

C dv
i

l dt
                         （3-10） 

其中 0cj pj sjdv dV dV   时电流为从副边到原边。 

而 Y 电容的电流等于 pCY ps si i i  。其数学表达式如式（3-11）所示。将各点电位变

化代入（3-11）可以得到式（3-12）的 Y 电容上的电流。 

 _

S

0

l
P S

CY P

C d
i V x V x dx

l dt
  （ ） （ ）                    

    

(3-11) 

_
+

inr
CY P S

m r dead

VL
i C

L L t
                             (3-12) 

由以上分析我们可以得到此模态下有通过变压器层间电容路径的共模电流，且通过变

压器层间电容到外部的总电流如式（3-12）所示。 

3.2.2 工作在小于谐振点（fr>fs）时 

图 3-9 为变换器工作频率小于谐振频率点的时候开关的驱动信号、原边谐振腔电流及

励磁电流和 P1，P2，Sa1，Sb2 四点对地的电位变化图。 

 

图 3- 9 原副边电位变化波形图 

iLr

iLm

t0

Q1,Q4

t
Q2，Q3

Vp2

Vp1

0

0

0

t1 t2

t
2Vo

Vsa1

Vsb2 t

Vin

t3
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 在t1时刻，副边二极管关断，变压器副边不再被箝位，此时励磁电感加入谐振。与

此同时，副边整流二极管的寄生电容等效于与变压器并联，谐振电感会与其谐振，造成变

压器高频电压震荡，若此时变压器上的电压变化为 transdV ,那么P1与P2点的电位变化如式

（3-13）与（3-14）所示。 

P1 0dV                                   (3-13) 

P2 transdV dV                                 (3-14) 

而两副边绕组的电位变化与原边等比例变化。 

S a 1 s

d t n d t

t r a nd V d V
                                  （3-15） 

Sb2

dt ndt

transdV dV
                             （3-16） 

因此，在t1至t2时间内，原副边的电位变化如图3-10(b)所示。 

Lm
Lr

P1

P2

2Coss/n
2

GNDP
     

Sa

Sb

P

P1

P2

Sb2

Sb1

Sa2

Sa1

dVSa1/dt

dVP1/dt

dVSb1/dt

dVP2/dt

ips

dV/dt

 

(a) 原边绕组电位变化等效电路图                     (b)原副边绕组对地电位变化分布图 

图 3- 10 开关过程等效电路图及原副边绕组电位变化分布图 

在 t2-t3 时间内，开关管 Q1，Q4 关断之后，P1 点在 t1 到 t2 时间内的电位变化既为开

关 Q2 的电位变化，Q2从 Vin 下降到 0，Q4 从 0 上升到 Vin。此时与 fs=fr 时原边开关管关

断一致。所以此时原副边电位分布图如图 3-11（b）所示。 
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Lm
LrVds2

Vds4

P1

P2

Vtrans

GNDP        

Sa

Sb

P

P1

P2

Sb2

Sb1

Sa2

Sa1

dVSa1/dt

dVP1/dt

dVSb1/dt

dVP2/dt
isp

dV/dt

 

(a)原边绕组电位变化等效电路图         (b)原副边绕组对地电位变化分布图 

图 3- 11 原副边绕组电位变化 

由图 3-10（b）与 3-11（b）我们可以明显的发现，此模态下无论是原边开关管动作或

是副边二极管动作，都有变压器层间电容向外部流的层间电流。 

3.2.3 工作在大于谐振点（fr<fs）时 

图 3-12 为变换器工作频率大于谐振频率点的时候开关的驱动信号、原边谐振腔电流

及励磁电流和 P1，P2，Sa1，Sb2 四点对地的电位变化图。 

 

图 3- 12 原副边电位变化 

在t1时刻，原边开关管Q1，Q4关断，此时变压器上的电压被箝位在 tans oV nV 不变，

Q1，Q4

t
Q2，Q3

t1t2t3t4

t

t

t

0

0

0
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Vin

0
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P1点在t1到t2时间内的电位变化既为开关Q2的变化，Q2从Vin下降到0，所以t1-t1时间内，

P1与P2点的电位变化如式（3-18）与（3-19）所示。 

ds2P1 in

dead

V
=-

dt dt t

dVdV


                     

（3-17） 

transP2 P1 in

dead

V
- =-

dt dt dt t

dVdV dV


                 

（3-18） 

Sa1 与 Sb1 的电位不变化。原副边绕组电位变化分布图如图 3-13（b）所示。副边的

电位变化值整体上大于原边绕组，所以层间电容上的电流为副边绕组向原边流。 

Sa

Sb

P

P1 P2

Sb2

Sb1Sa2

Sa1

dVSa1/dt

dVP1/dt

dVSb1/dt

dVP2/dt

isp

dV/dt

 

(a)原边绕组电位变化等效电路图         (b)原副边绕组对地电位变化分布 

图 3- 13 开关过程等效电路图及原副边绕组电位变化分布图 

副边在 t3 到 t4 时间内，从 D1 导通、D2 关断到 D1 关断、D2 导通，所以 tan 2s oV nV   ，

此时 P1 直接与原边的地相连，因此 t3 到 t4 时间内，P1 点的电位变化为 0，P2 点的电位

变化为
2V 2p onV  。可以得到式（3-19）的 Y 电容上的电流。 

_
in

CY p s

dead

V
i C

t
                           （3-19） 

从原副边绕组电位变化分布图（图 3-14(b)）中可得，副边的电位变化值整体上大于

原边绕组，所以层间电容上的电流为副边绕组向原边流。可以得到式（3-20）的 Y 电容上

的电流。 

_

4 3

o
CY p s

nV
i C

t t
 


                           （3-20） 

由图 3-13（b）与 3-14（b）我们可以明显的发现，此模态下无论是原边开关管动作或

是副边二极管动作，都有变压器层间电容向外部流的层间电流。 

Lm

LrVds2

Vds4

P1

P2

nVo

A

B
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Sa

Sb

P

P1

P2

Sb2

Sb1

Sa2

Sa1

dVSa1/dt

dVP1/dt

dVSb1/dt

dVP2/dt

ips

dV/dt

 

(a)原边绕组电位变化等效电路图                  (b)原副边绕组对地电位变化分布 

图 3- 14 开关过程等效电路图及原副边绕组电位变化分布图 

我们通过分析和对比三种模态下原边绕组对地电位变化可以发现：副边两绕组变化都

是大小相同，方向相反的，若单独看副边两绕组的变化，那么其层间电流只在变压器内部

循环。而原边绕组两端点 P1 与 P2 点的电位变化不对称，所以会导致变换器层间不能
psi 与

spi 不能相互抵消。 

 

 

Lm

Lr

Vtrans

P1

P2

A

B
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第4章 分离谐振电感全桥 LLC 变压器原副边位移电流分析 

4.1 分离谐振电感变压器原副边位移电流分析 

4.1.1 工作在谐振点（fr=fs）时 

通过对变压器原副边绕组上电位变化分布的分析我们可以知道，因为原边绕组两端点

P1 与 P2 点的电位变化不对称，所以会导致变换器层间电流大。因此我们通过将谐振电感

平分成相等的两个，分别与两桥臂及变压器相连，如图 4-1 所示。 

Lm

Lr2Q2

Q1

Co
Ro

D1 D2

Cr

Q4

Q3

C1Vin

VAB

CY

A

B

Lr1 P1

P2

GNDP GNDS
 

图 4- 1 分离谐振电感全桥 LLC 

图 4-2 为变换器工作在谐振频率点的时候开关的驱动信号、原边谐振腔电流及励磁电

流和 P1，P2，Sa1，Sb2四点对地的电位变化图。 

iLr

iLm
t0

Q1,Q4

t
Q2，Q3

Vp2
Vp1

0

0

0

t1 t2

t
2Vo

Vsa1 Vsb2

t

Vin

 

图 4- 2 原副边电位变化波形图 
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开关过程等效电路图如图4-3（a）所示。原边开关管Q1，Q4关断之后，P1点在t1到t2

时间内的电位变化既为开关Q2的电位变化，Q2从Vin下降到0。在开关管动作期间，谐振电

容可以看做是短路。P1与P2点的电位变化如式（4-4）与（4-5）所示。因此原边绕组电位

变化图如图4-3（b）所示。 

1
Lr1

1 2

r
AB

m r r

L
dV dV

L L L


 
                               (4-1) 

2
Lr2

1 2

r
AB

m r r

L
dV dV

L L L


 
                               (4-2) 

ds2 ds4= -ABdV dV dV                                 (4-3) 

1
P1 ds2 1

1 2

= 2 r
Lr in in

m r r

L
dV dV dV V V

L L L
  

                      (4-4) 

2
P2 ds4 2

1 2

= 2 r
Lr in in

m r r

L
dV dV dV V V

L L L
   

 
                  (4-5) 

P1 P2dV dV

dt dt
                                (4-6) 

Lr2

Vds2

Vds4 P2

GNDP

Lr1 P1

Vtrans

d /dtV

1P

2P

2d /dtPV

1d /dtPV
 

（a）原边开关过程等效电路图            （b）原边绕组电位变化分布图 

图 4- 3 原边绕组电位变化 

因为副边在 t1 到 t2 时间内，从 D1 导通到 D2导通，其开关过程如图 3-7（a）所示：

Sa1 对地电位变化既为 VD1 电压变化， D1 从导通到关断，D2 从关断到导通，两副边绕组

与原边绕组完全耦合的，所以电压变化也是等比例变化。 

  S a 1 s

d t n d t

t r a nd V d V
                                （4-7） 

Sb2

dt ndt

transdV dV
                            （4-8） 
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Sa1 与 Sa2 及 Sb1 与 Sb2 之间电位分布是连续的，所以，通过 Sa1 与 Sb2 两点的电位变化，

我们可以得对整个原边绕组上各点的电位变化分布图。同理也可以得到副边绕组各点的电

位变化图。副边绕组电位变化分布图如图 4-4(b)所示。 

Co
Ro

VD1

Sa1

Sa2

Sb2

Sb1

VD2

         

1aS

2bS

2aS

1bS

Sa

Sb

S 2d /dtbV

Sa1d /dtV

 

（a）副边开关过程等效电路图             （b）原边绕组对地电位变化分布图 

图 4- 4 副边绕组电位变化 

从变压器结构图与上一章相同，P1 与 Sa 相邻，P2 与 Sb，若将原副边相邻点在同一横

坐标内表示出来，纵坐标为电位变化如图 4-5(b)所示。我们可以很清楚的看到原副边电位

变化的分布图， psi 与 spi 相等。因此变压器原副边层间电流在变压器内循环，不向外部流。 

P2P1 Sa1 Sb2

Sa2 Sb1O O

    

Sa

Sb

P

P1

P2

Sb2

Sb1

Sa2

Sa1

dVSa1/dt

dVP1/dt

dVSb1/dt

dVP2/dt

ips

isp

 

(a)变压器结构图                  (b)原副边绕组对地电位变化分布图 

图 4- 5 原副边绕组对地电位变化 

4.1.2 工作在小于谐振点（fr>fs）时 

图 4-6 为变换器工作频率小于谐振频率点的时候开关的驱动信号、原边谐振腔电流及

励磁电流和 P1，P2，Sa1，Sb2 四点对地的电位变化图。 
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图 4- 6 原副边电位变化波形图 

 在t1时刻，副边二极管关断，变压器副边不再被箝位，此时励磁电感加入谐振。与

此同时，副边整流二极管的输出节电容（CD）等效于与变压器并联，谐振电感会与其谐振，

造成变压器有高频电压震荡。P1与P2点的电位变化如式（4-9）与（4-10）所示。因此原边

绕组电位变化图如图4-7（b）所示。 

P1 1

2

transdVdV

dt dt
                                 (4-9) 

P2 1

2

transdVdV

dt dt
                                 (4-10) 

而两副边绕组的电位变化与原边等比例变化。 

Sa1

dt ndt

transdV dV
                                  （4-11） 

Sb2

dt ndt

transdV dV
                             （4-12） 

因此，在t1至t2时间内，原副边的电位变化如图4-7所示。 
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(a)原边绕组电位变化等效电路图         (b)原副边绕组对地电位变化 

图 4- 7 开关过程等效电路图及原副边绕组电位变化分布图（t1-t2） 

在 t2-t3 时间内，开关管 Q1，Q4 关断之后，P1 点在 t2 到 t3 时间内的电位变化既为开

关 Q2 的电位变化，Q2从 Vin 下降到 0，Q4 从 0 上升到 Vin。此时与 fs=fr 时原边开关管关

断一致。所以此时原副边电位分布图如图 4-8（b）所示,
psi 与

spi 相等,因此变压器原副边层

间电流在变压器内循环，不向外部流。 

Lr2
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Lr1 P1
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(a)原边绕组电位变化等效电路图                         (b)原副边绕组对地电位变化分布图 

图 4- 8 开关过程等效电路图及原副边绕组电位变化分布图(t2-t3) 

4.1.3 工作在大于谐振点（fr<fs）时 

图 4-9 为变换器工作频率大于谐振频率点的时候开关的驱动信号、原边谐振腔电流及

励磁电流和 P1，P2，Sa1，Sb2 四点对地的电位变化图。 
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图 4- 9 原副边电位变化波形图 

在t1时刻，原边开关管Q1，Q4关断，此时变压器上的电压被箝位在 tans oV nV 不变，P1

点在t1到t2时间内的电位变化既为开关Q2的变化，Q2从Vin下降到0，所以t1-t2时间内，P1

与P2点的电位变化如式（4-15）与（4-16）所示. 

1
Lr1

1 2

r
AB

r r

L
dV dV

L L



                               (4-13) 

2
Lr2

1 2

r
AB

r r

L
dV dV

L L



                               (4-14) 

2
P2 ds4 2

1 2

= 2 r
Lr in in

r r

L
dV dV dV V V

L L
   


                    (4-15) 
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1

P 1 d s 2 1

1 2

= 2 r
Lr in in

r r

L
dV dV dV V V

L L
  

                    (4-16) 

Sa1 与 Sb1 的电位不变化。在 Lr1=Lr2 的情况下，原边绕组电位都不变化(式 4-17)。因

此此时层间电流几乎为零。 

 P1 P2
r1 r20 L =L

dV dV

dt dt
                         (4-17) 

Lm

Lr2Vds2

Vds4

P1

P2

nVo

A

B

Lr1

1aS
2bS

2aS 1bS

1P
2PP

Sa

Sb

 

(a) 开关过程等效电路图                 (b)原副边绕组对地电位变化分布图 

图 4- 10 开关过程等效电路图 

副边在t3到t4时间内，从D1导通、D2关断到D1关断、D2导通，所以 2trans oV nV   ，此

时P1直接与原边的地相连，因此t3到t4时间内，P1与P2点的电位变化如式（4-18）与（4-19）

所示 

P1 1

2

transdVdV

dt dt
                               (4-18) 

 
P2 1

2

transdVdV

dt dt
                               (4-19) 

而两副边绕组的电位变化与原边等比例变化。 

Sa1

dt ndt

transdV dV
                                  （4-20） 

Sb2

dt ndt

transdV dV
                              （4-21） 

所以此时原副边电位分布图如图 4-11（b）所示, psi 与 spi 相等。 

通过上述分析，我们得到分离谐振电感全桥 LLC 在各模态下， psi 与 spi 都相等，因此

变压器原副边层间电流在变压器内循环，不向外部流。 
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Lr2

Vtrans

P2

GNDP

Lr1 P1
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P
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Sb1

Sa2

Sa1

dVSa1/dt

dVP1/dt

dVSb1/dt

dVP2/dt

ips

isp

 

(a) 开关过程等效电路图                 (b)原副边绕组电位对地变化分布 

图 4- 11 原副边绕组电位变化及开关过程等效电路图 

4.2 变压器原副边漏感对位移电流的影响 

当变压器原副边有漏感时，变压器的二次侧绕组漏感与整流管的等效输出结电容所产

生的电压寄生振荡，如图 4-12 所示，如此会让整流二极管的电压应力增加的同时会产生

比较大的 dV/dt,因此产生比较大的变压器原副边层间电流。 

Coss(D2) Coss(D1)

Lk1 Lk2

Co
Ro

VD2

VD2

2Vo

1 ( 1)

1

2 k oss D

f
L C



 

图 4- 12 传统中心抽头式容性整流电路图 

  如图 4-13 所示，因为二极管 D2 等效输出结电容与漏感振荡的时候二极管 D1 导通，

所以 Sa 绕组的电位不变化，而此时 Sb2 点的电位变化为 Sb2 2

dt dt

D
dV dV

 ，又因为此时 Sb 绕组

也是与原边绕组耦合的，所以 D2

dt dt

transdV dV
n 。 
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Co
Ro

VD1
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Sa2

Sb2

Sb1

VD2

         

1aS

2bS

2aS

1bS

Sa

Sb

S 2d /dtbV

Sa1d /dtV

 

（a）副边开关过程等效电路图             （b）原边绕组对地电位变化分布图 

图 4- 13 副边绕组电位变化 

若原边为单谐振电感全桥 LLC，那么 P1 点的电位不变，P2 的电位变化为 P2

dt dt

transdVdV
 ，

所以原副边绕组电位变化分布图如 4-14（b）所示。 

Lm
Lr

P1

P2

GNDP

Vtrans

d /dtV

1P

2P

2d /dtPV

1d /dtPV

2bS

2aS

1bS

S 2d /dtbV

Sa1d /dtV

Sa

Sb

P

 

图 4- 14 单谐振电感原副边绕组对地电位变化 

若原边为分离谐振电感全桥 LLC，那么 P1 点的电位变化为 P1 1

dt 2 dt

transdVdV
  ，P2 的电位

变化为 P2 1

dt 2 dt

transdVdV
 ，所以原副边绕组电位变化分布图如 4-15（b）所示。从图 4-14（b）

与图 4-15（b）原副边绕组电位分布图的比较可以看出，分离谐振电感全桥 LLC 的原副边

层间电流小于单谐振电感全桥 LLC。因此分离谐振电感全桥 LLC 有利于减小漏感与整流

管的等效输出结电容所产生的电压寄生振荡带的原副边层间电流。 
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图 4- 15 分离谐振电感原副边绕组电位变化 

4.3 分离谐振电感与单独谐振电感 ZVS 实现范围对比 

变压器原副边层间电流电容还会对变换器的软开关有影响。在死区时间内，变换器通

过励磁电感的电流来给原边开关管上的输出电容充放电，从而实现软开关。但因为有层间

电流的存在，导致谐振腔上的电流会分出一部分给其充放电，如图 4-16 所示。我们可以

得到给开关管充放电的电流为 A B p,LM ps LM si i i i i i    。若 pCY ps si i i  越大，那么给 A、

B 两桥臂充放电的电流差别越大，会造成两桥臂充放电不一致的问题。 

ips

isp

Coss1

Coss4

Coss3

iLm

iA

iB

iCY

 

图 4- 16 原边开关管换流等效电路图 

工作在谐振点（fr=fs）时，通过第三章的分析，我们可以得到单谐振电感全桥 LLC

的 Y 电容上的电流为： _
+

inr
CY P S

m r dead

VL
i C

L L t
 ，此时层间电流较小，因此 A、B 两桥臂 ZVS

实现时间也没有明显的区别。而分离谐振电感全桥 LLC 的 Y 电容上的电流为 0。总体上，

分离谐振电感全桥 LLC 比单谐振电感全桥 LLC 软开关的实现时间相近。如图 4-17 所示。 
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 (a) 单谐振电感全桥 LLC             (b) 分离谐振电感全桥 LLC 

图 4- 17 原边开关管 ZVS 实现时间图（380kHz） 

工作在小于谐振点（fr>fs）时，在原边开关管动作时与（fr=fs）时相同，但因为励磁

电感电流更大，所以层间电流对其影响更小，因此 A、B 两桥臂 ZVS 实现时间也没有明

显的区别，但分离谐振电感全桥 LLC 比单谐振电感全桥 LLC 软开关的实现时间快了 5ns。

如图 4-18 所示。 

Ilr

5A/div

Vgs2

20V/div

Vds2

200V/div Vds2

200V/div

20ns/div

60ns

Ilr

5A/div

Vgs2

20V/div

Vds2

200V/div

Vds2
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(a) 单谐振电感全桥 LLC             (b) 分离谐振电感全桥 LLC 

图 4- 18 原边开关管 ZVS 实现时间图（300kHz） 

工作在大于谐振点（fr<fs）时，通过第三章的分析，我们可以得到单谐振电感全桥

LLC 的 Y 电容上的电流为：
 _

in
CY p s

dead

V
i C

t
 。而分离谐振电感全桥 LLC 的 Y 电容上的电流

为 0。所以 A、B 两桥臂 ZVS 实现时间有明显的区别。单谐振电感全桥 LLC 中 Vds2 比

Vds4 实现 ZVS 的时候快了近 20ns. 而分离谐振电感全桥 LLC 中 CYi 等于 0，所以 Vds2 与

Vds4 实现 ZVS 的时间也几乎相等。如图 4-19 所示。 
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(a) 单谐振电感全桥 LLC             (b) 分离谐振电感全桥 LLC 

图 4- 19 原边开关管 ZVS 实现时间图（500kHz） 

因此分离谐振电感全桥LLC比单谐振电感全桥 LLC更有利于两桥臂实现 ZVS的同步

性。且共模电流的减小有利于原边开关管 ZVS 的实现时间，因此，在相同死区时间内所

需的励磁电感电流小，有利于提高效率。 

4.4 分离谐振电感与单独谐振电感 EMI 测量频谱对比 

从图 4-20 中的变换器共模回路图中我们可以有两共模回路：第一条为通过桥臂 A，

然到再通过原副边寄生电容 Cp1s 到副边，副边与地相连，然后回到 LISN；第二条为通过

桥臂 B，然到再通过原副边寄生电容 Cp2s 到副边，副边与地相连，然后回到 LISN； 
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图 4- 20 EMI 测量电路及共模电流回路图 

图 4-21 为共模电流回路简化电路图， psi 与 spi ,分别表示电流方向为原边绕组向副边绕

组的电流和副边绕组向原边绕组的电流。Y 电容是对共模电流起一个旁路的作用，因此 Y

电容上的电流大小与共模电流大小呈正相关。 

工作在谐振点（380kHz）时，单独谐振电感和分离谐振电感全桥 LLC 变换器中 P1 与

P2点的电位变化、二极管D1的电位变化及Y电容上电流如图 4-22所示。Y电容上电流 ICY：  
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图 4- 21 共模回路简化电路图 

单独谐振电感大于分离谐振电感，因此分离谐振电感全桥 LLC 共模 EMI 小于单谐振电感

全桥 LLC，如图 4-23 所示。 

ICY 1A/div

VP2 500V/div VP1 500V/div

VD1 500V/div

500ns/div ICY 1A/div

VP2 500V/div VP1 500V/div

VD1 500V/div
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(a) 单谐振电感全桥 LLC             (b) 分离谐振电感全桥 LLC 

图 4- 22 Y 电容电流（380kHz） 
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/dBuV 单独谐振电感LLC

分离谐振电感LLC

· 

图 4- 23 单谐振电感与分离谐振感共模 EMI 测量频谱对比 

工作频率小于谐振点（300kHz）单独谐振电感和分离谐振电感全桥 LLC 变换器中 P1

与 P2 点的电位变化、二极管 D1 的电位变化及 Y 电容上电流如图 4-22 所示。Y 电容上电

0.1u

50Ω

CY

ips

isp

Icm
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流 ICY：单独谐振电感大于分离谐振电感，因此分离谐振电感全桥 LLC 共模 EMI 小于单谐

振电感全桥 LLC，如图 4-24 所示。 

ICY 1A/div

VP2 500V/div VP1 500V/div

VD1 500V/div

500ns/div
ICY 1A/div

VP2 500V/div VP1 500V/div

VD1 500V/div

500ns/div

 

(a) 单谐振电感全桥 LLC                   (b) 分离谐振电感全桥 LLC 

图 4- 24 Y 电容电流（300kHz） 

/Hz
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图 4- 25 单谐振电感与分离谐振感共模 EMI 测量频谱对比 

工作频率大于谐振点（500kHz）时，单独谐振电感和分离谐振电感全桥 LLC 变换器

中 P1 与 P2 点的电位变化、二极管 D1 的电位变化及 Y 电容上电流如图 4-26 所示。Y 电容

上电流 ICY：单独谐振电感大于分离谐振电感，因此分离谐振电感全桥 LLC 共模 EMI 小于

单谐振电感全桥 LLC，如图 4-27 所示 

ICY 1A/div

VP2 

500V/div

VP1 

500V/div

VD1 500V/div

 

ICY 1A/div

VP1 500V/div

VD1 500V/div

500ns/div

  

(a) 单谐振电感全桥 LLC             (b) 分离谐振电感全桥 LLC 
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图 4- 26  Y 电容电流（500kHz） 
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图 4- 27 单谐振电感与分离谐振感共模 EMI 测量频谱对比 

分离谐振电感全桥 LLC 相比较于单谐电感振全桥 LLC，在各模态下共模 EMI 抑制方

面都有明显的增强。 
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第5章 样机设计及结果分析 

5.1 控制电路与参数设计 

5.1.1 系统总体框图 

整体系统的实现如图 5–1 所示，从图中可看出系统主要分三个部分：主功率部分、

采样与驱动电路部分、数字控制器部分。主功率部分包含了原边全桥 LLC、变换器、副边

全波整流以及输出电容。采样电路主要包含输出电压采样、输出电流采样。数字控制器部

分为 TMS320F28069。 

电路有两种基本工作模式,即恒压输出模式和恒流输出模式,分别对应输出电压外环和

输出电流外环,输出电压外环的控制对象为输出电压 Vo。Vo 与输出电压参考 Vref 比较,误差

经 PI 补偿环节调节后得到调制信号 CV,与此类似,恒流控制外环的控制对为输出电流。与

输出电流 Iref 参考比较，误差经 PI 补偿环节调节后得到调制信号 CC，驱动单外环控制的

优点在于实现简单,只需要采样输出电压、电流两个量即可实现闭环控制，缺点在于动态

响应性能较差，暂态调节过程中，谐振电流可能存在较大过冲。大部分充电策略不需要快

速切换负载,对充电机的动态响应性能要求不高,单外环控制可满足控制要求。 
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图 5–1 系统整体框图 

5.1.2 驱动电路设计 

SiC MOSFET 驱动高电平一般为 20V 而驱动低电平为-4V。因为 SiC MOSFET 的开通

阀值电压较低，为了避免器件误开通，所以我们提供负压关断，以增加电路的可靠性，而
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根据 SiC MOSFET 驱动电压与导通电阻的关系，其高电平为 20V 左右时最适合作为其驱

动电压。 

驱动电路原理图如图 5-2 所示，每个开关管的驱动供电电压通过 DC/DC 隔离模块提

供，以解决上下管驱动隔离的问题。且用一个 4V 的稳压管箝位产生-4V 的电压作为关断

电压。 

DC/DC隔离
模块24V

隔离

驱动芯片

+20V

-4V

0V
MOSFET 源极

+

-

+

-

OUTIN

GND

OUTIN

Vcc

GND

Vcc

Vcc

DSP 

PWM
MOSFET 栅极

24V

 

图 5–2 驱动电路原理图 

5.1.3 采样电路设计 

从图 5-1 的控制原理图可以知道，电压模式的控制方式需要二个采样电路：输出电压

采样、输出电流采样。 

输出电压检测： 

采用运放差分采样。如图 5–3 所示，根据运放虚短虚断原理，可以知道经过采样后

的电压值为： 

 
 

 
1 3

1 1

oadc o

R R R
V V

R R R

 
 

 
  （5-1） 

考虑到输出电压较高，为减小采样电阻上的损耗，R1 一般选择阻值较大的电阻，则公

式（5-1）可以简化为： 

 

Vo

Voadc

R1

R1

R

R3

+

-
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图 5–3 电压采样电路 

输出电流采样：通过霍尔电流传感器进行采样。 

iL VC

霍尔电流

传感器

 

图 5–4 电感电流检 

5.2 损耗分析 

谐振电感损耗：谐振电感我们采用两个 PQ2620，材质为 DMR95 的磁芯。 

 

图 5-5  DMR95 磁芯损耗曲线 

磁损计算：                   
_ m a xr L r

Lr

Lr Lr

L I
N

B Ae



 

 

0.18 TLrB   

12LrN   

 2Lr LrVe Ae Le F    

5 36 10  W/mCVP    

_ Vecore Lr CV LrP P   

_ 11.2 Wcore LrP   

铜损： 
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3

_ 2

* *17.5*10

100

Lr
dc Lr Cu

N
R

r








 （ 81.75 10  Cu m     ） 

 22
_

0
2 (t) 1 2

sT

con Lr s p LrP f i Rdc k k dt       

_ 6.3 Wcon LrP   

k1、k2 分别是电阻的温度系数和交流系数，依据经验取： 

1 1.1k  ， 2 2.5k   

变压器损耗：变压器磁芯采用东磁磁芯 PQ4040-DMR95B： 

磁损计算： 

 2Tr TrVe Ae Le E     

5 37.5 10  W/mCVP    

_trP Vecore CV TrP   

_P 10.8 core tr W  

铜损计算： 

core

_ 2

*D

100

p

dc tp Cu

N
R

r



  

 22
_ _

0
2 (t) 1 2

sT

con tp s p dc tpP f i R k k dt       

_ 10.2 con tpP W  

core
_ 2

*D

150

s
dc ts Cu

N
R

r



  

    
2

2
_

0
2 (t) i (t) n 1 2

sT

con ts s p Lm T tsP f i Rdc k k dt         

_ 12.9 Wcon tsP   

原边开关管损耗:原边开关管型号为：C2M0080120D，原边开关管 ZVS 开通，接近

ZCS 关断，开关损耗忽略不计，原边开关管的损耗等于导通损耗和驱动损耗之和。 

表 5-4 原边 MOS 管参数 

VDS/V Coss/pF RDS(on)/Ω Qg/nC Vgs/V 

1200 120 0.80 46.9 20/-4 

导通损耗： 
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22
_ _

0
=2 (t)

sT

sw con s p ds onP f i R dt   

_ =14.6 Wsw conP  

驱动损耗： 

_ 4dr pri gs g sP V Q f     

_ 2.0 dr priP W  

副边整流管损耗：整流二极管型号：C4D020120D。 

导通损耗： 

     
2

2
_ T

0
2 (t) i (t) n (t) i (t) n

sT

con SR s p Lm T D p LmP f i V i dt        

_ 27 Wcon SRP   

PCB 布线损耗约为： 3 layoutP W 。 

损耗分布：综合以上分析，总损耗为： 94.5 WtotalP  ，效率： 98.4%  。 
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图 5-6 损耗分布 

5.3 实验波形及效率 

图 5-7 为实验样机图。原边采用 4 个 1200V SiC MOSFET 组成的全桥电路，还有变压

器、谐振电感、谐振电容和整流二极管。 
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图 5-7 实验样机图 

图 5-8 为 fs=fr 时实验波形图，此时原边谐振腔电流呈正弦状。这个时候，原边开关

管漏源电压在降到 0 以后开关管才开通，实现 ZVS。副边的整流二极管电流也是自然到零，

此时的效率是最高的。 

图 5-9 为 fs<fr 时实验波形图，此时原边谐振腔电流呈非正弦状。此时，原边开关管

漏源电压在降到 0 以后开关管才开通，实现 ZVS。但在原边开关管关断前的一段时间内，

原边电流不向副边提供能量，而是直接在原边环流，这样会增加变换器的损耗。副边的整

流二极管电流也是自然到零。 
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500ns/div
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图 5-8 fs=fr 时实验波形图 
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Vds
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ID1
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图 5-9 fs<fr 时实验波形图 

图 5-10 为 fs>fr 时实验波形图，此时原边谐振腔电流呈非正弦状。此时，原边开关管
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漏源电压在降到 0 以后开关管才开通，实现 ZVS。但在原边开关管关断电流大，会增加开

关损耗，而且副边也不能实现 ZCS，会带来一定的反向恢复损耗和干扰，而这样会增加变

换器的损耗。 

Vds

ZVS

Ilr

（5A/div)

Vgs

（20V/div)

Vds

（200V/div)

500ns/div

Vds

ID1

（10A/div)

Vgs

（20V/div)

Vds

（200V/div)

 

图 5-10 fs<fr 时实验波形图 

   在 CC 模式下的时候，电流稳定在 14A，此时的效率曲线如下图 5-11。 

 

图 5-11 CC 模式效率曲线 

在 CV 模式下的时候，电压稳定在 450V，此时的效率曲线如下图 5-12。 

 

图 5-12 CV 模式效率曲线 

在谐振点下的时候，电压稳定在 400V，此时的效率曲线如下图 5-12。 
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图 5-14 谐振点效率曲线 

针对车载充电机上后级 DC/DC 的设计，通过不同拓扑的比较，表明 SiC MOSFET 在

高压输入（800V）的应用场合有明显的优势：简化拓扑结构；保证效率的前提下提高工作

频率，进而提高功率密度。针对锂离子电池负载的特性，我们对其恒电流模式进行了数学

建模，在此基础上分析设计了 LLC 变换器的谐振参数，并搭建了一台输出功率为 6600W

的样机，实验测试得到变换器的峰值效率能达到 98.4%，高频化也大大的减小了无源元件

的体积，如变换器、谐振电感、输出电容等。碳化硅器件用于大功率高压高频的场合有比

较明显的优势。 
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第6章 总结与展望 

电动汽车的发展，在价格上对传统的燃油汽车有了一定的竞争力，所以电动汽车拥有

特别广阔的前景。车载充电机作为电动汽车的重要组成部分，也是当前研究的热点。小型

化是车载充电机的重要指标，因此高频减小的无源器件体积是直接的方法。而宽禁带器件

在高频大功率的表现也让我们特别期待。 

本文采用基于 SiC MOSFET 的全桥 LLC 变换器，LLC 能实现全负载范围内的 ZVS，

使得其特别适合于高频变换器。提高变换器的工作频率能有效的减小无源元件的体积，如

变压器，谐振电感，输入输出电容，从而提高变换器的功率密度，对于车载充电机特别有

意义。LLC 变换器能实现比较大的调压范围，我们根据负载特性来设计变换器的谐振参数，

使得变换器整体的效率提高。后续可进一步提高工作频率和优化效率，让变换器功率密度

达到更高的目标。 

高频情况下，变压器通常采用原副边绕组交错的方式来减小涡流损耗。但也因此带来

了原副边绕组寄生电容大的问题，从而会产生较大的原副边层间电流，造成比较严重的

EMI 问题。本文通过对变压器原副绕组上电位变化的分析，得出各模态下原副边层间电容

上的电流的产生过程。设计分离谐振电感全桥 LLC 变换器，原副边层间电流的只在变压

器内部循环而不向外部流，从而减小共模电流。且共模电流的减小有利于原边开关管 ZVS

的实现时间，因此，在相同死区时间内所需的励磁电感电流小，有利于提高效率。后续将

采用平面变压器来减小磁元件体积，此时变压器原副边层间电容会更大，因此 EMI 问题

会更严重，所以变换器及变压器的设计变得更加重要。 
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