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摘要 

随着现代化信息技术的高速发展，数据中心的规模和能耗迅速增加。采用高压直流供

电架构并直接将服务器供电模块集成到主板上，可以显著提高服务器系统的供电效率和功

率密度。为了实现供电模块的板上集成，DC-DC 模块需要满足高效率高功率密度的要求，

同时具有输出电压调节功能。LLC 谐振变换器因其原副边开关管的软开关特性，很容易实

现 MHz 的开关频率，满足高功率密度和高效率的要求。但是高频 LLC 存在输出电压调节

难题，并且随着负载增加，软开关特性可能会丢失。 

在传统的零电压（ZVS）条件设计过程中，通常将开关桥臂死区时间内的电路，等效

为励磁电流给原边开关管结电容充放电。但是通过对 LLC 工作模态的详细分析发现，在

高频情况下，副边整流管提前导通导致励磁电流被输出电压源旁路，并且随着负载增加，

励磁电流越早被旁路，从而严重影响原边开关管的 ZVS。因此，本文通过对 LLC 工作于

谐振点的电路模态的分析，建立了高频 LLC 的 ZVS 功率和谐振参数边界模型，并通过实

验验证了模型的准确性。基于该 ZVS 边界模型，高频 LLC 采用调频方式调节输出电压时，

频率的变化范围太宽，导致了磁元件尺寸和效率优化的困难。 

当 LLC 工作在直流变压器（DCX）时具有高效率高功率密度的优势，为了实现输出

电压调节，通常采用 DCX 级联可调 DC-DC 的两级方案。但是两级方案使得系统的效率和

功率密度大打折扣，所以本文充分利用 LLC 工作在 DCX 的优势，通过在 DCX 中串联可

控电压源来实现输出电压调节。该可调直流变压器（RDCX）方案中，绝大部分输入功率

直接通过 DCX 处理，仅有小部分输入功率通过两级处理实现输出电压调节，保证了电路

的高效率和高功率密度优势。文中详细设计了输入电压 360V-400V，输出电压 12V，满载

功率 750W 的 RDCX 样机参数，通过实验验证了该 RDCX 方案。 

关键词：LLC 谐振变换器，MHz 频率，ZVS 条件，RDCX  
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Abstract 

With the fast development of modern information technology, the scale and energy 

consumption of data centers are increasing rapidly. Using high voltage DC power supply 

architecture and integrating server power modules directly onto the motherboard can significantly 

increase the power efficiency and power density of the server system. In order to realize the on-

board integration of the power supply module, the DC-DC module needs to meet the requirements 

of high efficiency and high power density, and also meet the requirement of output voltage 

regulation. The LLC resonant converter can operate in MHz frequency due to the soft switching 

characteristics of primary and secondary switches, which can meet the requirements of high power 

density and high efficiency. However, there exist problems with output voltage regulation of high 

frequency LLC, and the soft switching characteristics may be lost as the load increases. 

The traditional zero voltage (ZVS) analysis is based on the equivalent circuit during the dead 

time of the primary switches. The magnetic inductance acts as a constant current source to charge 

and discharge the junction capacitance of primary switches. However, the magnetic current will 

be bypassed by the output voltage source due to the forward conduction of the secondary rectifier. 

And as the load increases, the magnetic current is bypassed earlier. As a result, the ZVS of the 

primary switches is seriously affected. Therefore, this paper detailed analyzes the circuit modes 

when LLC operates at the resonant frequency in MHz condition. The ZVS power and resonance 

parameters boundary model is established and the accuracy of the model is verified by 

experimental results. Based on the ZVS boundary model, when the high frequency LLC adopts 

frequency modulation methods to adjust the output voltage, the frequency variation range is too 

wide. Therefore, there exists potential problem for the magnetic size and efficiency optimization. 

When the LLC operates as a DC transformer (DCX), it has the advantages of high efficiency 

and high power density. In order to achieve output voltage regulation, a two-stage scheme of DCX 

cascaded regulated DC-DC is generally adopted. However, the two-stage scheme greatly reduces 

the efficiency and power density of the system. Therefore, this paper makes full use of the 

advantages of the DCX, and the output voltage regulation is achieved by a controllable voltage 

source in DCX. In the regulated DCX (RDCX) scheme, most of the input power is directly 

processed by DCX. Only a small part of the input power is processed by two-stage to achieve 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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output voltage regulation, and as a result, high efficiency and high power density of RDCX are 

ensured. A RDCX prototype with an input voltage of 360V-400V, output voltage of 12V and full 

load power of 750W is built in this paper, and the RDCX scheme is verified by experimental 

results. 

Key words: LLC resonant converter, MHz frequency, ZVS condition, RDCX  

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 插图清单 

V 

插图清单 

图 1-1 中国数据中心年市场规模和年耗电量统计 ................................................................................ 3 

图 1-2 传统交流母线供电架构 ................................................................................................................ 4 

图 1-3 高压直流母线供电架构 ................................................................................................................ 4 

图 1-4 高压母线变流器集成到服务器板上结构图 ................................................................................ 4 

图 1-5 电源模块集成到主板示意图 ........................................................................................................ 5 

图 1-6 低压大电流输出场合的变压器原理图 ........................................................................................ 6 

图 1-7 两级级联结构................................................................................................................................ 7 

图 1-8 两级结构和单级结构效率曲线对比[,] ......................................................................................... 7 

图 2-1 半桥 LLC 电路拓扑 .................................................................................................................... 10 

图 2-2 开关周期内波形图 ...................................................................................................................... 11 

图 2-3 开关周期内模态图 ...................................................................................................................... 11 

图 2-4 恒流源充放电等效电路图 .......................................................................................................... 12 

图 2-5 谐振腔波形.................................................................................................................................. 13 

图 2-6 死区时间内详细波形图 .............................................................................................................. 15 

图 2-7 死区时间内模态图 ...................................................................................................................... 15 

图 2-8 死区时间内等效简化电路图 ...................................................................................................... 16 

图 2-9 模态 1 中 uLm 和 uds1波形 ........................................................................................................... 16 

图 2-10 模态 2 等效叠加电路 ................................................................................................................ 18 

图 2-11 模态 2 等效电路的波形 ............................................................................................................ 19 

图 2-12 A 与 U 值大小与 Cr 之间的关系 .............................................................................................. 20 

图 2-13 uds2的叠加情况 ......................................................................................................................... 20 

图 2-14 死区时间内关键参数波形 ....................................................................................................... 21 

图 2-15 原边开关管 ZVS 的边界 ......................................................................................................... 22 

图 2-16 实验和理论计算 ZVS 的边界对比 ......................................................................................... 22 

图 2-17 考虑副边寄生电容的半桥 LLC 拓扑 ...................................................................................... 23 

图 2-18 考虑副边寄生电容的死区时间波形 ........................................................................................ 23 

图 2-19 死区时间模态图 ........................................................................................................................ 23 

图 2-20 死区模态等效简化电路图 ........................................................................................................ 24 

图 2-21 励磁电感电压 uLm的叠加情况（Cr3＜Cr2＜Cr1） ................................................................. 27 

图 2-22 模态 2 等效叠加电路 ................................................................................................................ 28 

图 2-23 模态 2 等效电路的波形 ............................................................................................................ 29 

图 2-24 A、U 值大小与 Cr之间的关系 ................................................................................................ 30 

图 2-25 uds2的叠加情况 ......................................................................................................................... 30 

图 2-26 死区时间内关键参数波形 ....................................................................................................... 31 

图 2-27 原边开关管 ZVS 的边界 ......................................................................................................... 32 

图 2-28 ZVS 指导设计曲线 ................................................................................................................... 33 

图 2-29 实验样机图片............................................................................................................................ 33 

图 2-30 实验验证 ZVS 的实验点 .......................................................................................................... 34 

图 2-31 ZVS 边界实验验证 ................................................................................................................... 34 

图 2-32 ZVS 边界实验波形 ................................................................................................................... 35 

图 3-1 LLC 仿真增益图 ......................................................................................................................... 38 

图 3-2 串联可控电压源实现输出调节的电路简化图 .......................................................................... 38 

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 插图清单 

VI 

图 3-3 RDCX 电路简化图 ..................................................................................................................... 39 

图 3-4 输入电压突变时的电压和功率分布示意图 .............................................................................. 40 

图 3-5 RDCX 电路原理图和工作波形 .................................................................................................. 41 

图 3-6 电路模态图.................................................................................................................................. 42 

图 3-7 变压器结构.................................................................................................................................. 45 

图 3-8 采用 UI 磁芯的变压器绕组结构 .............................................................................................. 46 

图 3-9 DMR51W 磁损密度曲线 ............................................................................................................ 46 

图 3-10 绕组结构示意图 ........................................................................................................................ 47 

图 3-11 变压器单元图 ............................................................................................................................ 48 

图 3-12 变压器损耗随磁柱形状 R 和绕组宽度 a 的关系 ................................................................... 49 

图 3-13 变压器损耗与尺寸和磁柱形状之间的关系 ............................................................................ 50 

图 3-14 变压器损耗随 R 的变化关系 ................................................................................................... 50 

图 3-15 变压器损耗和尺寸曲线 ............................................................................................................ 51 

图 3-16 RDCX 变压器结构示意图........................................................................................................ 52 

图 3-17 简化的电路原理图 ................................................................................................................... 52 

图 3-18 RDCX 样机图片 ....................................................................................................................... 53 

图 3-19 360V 输入电压的实验波形图 .................................................................................................. 53 

图 3-20 380V 输入电压的实验波形图 .................................................................................................. 54 

图 3-21 400V 输入电压的实验波形图 .................................................................................................. 54 

图 3-22 输出电压在负载跳变时的动态波形图 .................................................................................... 55 

图 3-23 输出电压在输入电压切换时的动态波形图 ............................................................................ 55 

图 3-24 额定输入电压 380V 的样机效率与两级效率对比 ................................................................. 56 

 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 附表清单 

VII 

附表清单 

表 2-1 电路参数列表............................................................................................................................. 22 

表 2-2 考虑副边寄生电容的电路参数列表 ......................................................................................... 32 

表 2-3 样机详细参数.............................................................................................................................. 33 

表 3-1 增益仿真详细参数 ...................................................................................................................... 38 

表 3-2 实验样机详细参数 ...................................................................................................................... 53 

 

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 目次 

1 

目次 

致谢 ......................................................................................................................................... I 

摘要 ....................................................................................................................................... II 

Abstract ................................................................................................................................ III 

插图清单 ............................................................................................................................... V 

附表清单 ............................................................................................................................ VII 

目次 ........................................................................................................................................ 1 

1 绪论 .............................................................................................................................. 3 

1.1 论文研究背景 .................................................................................................... 3 

1.2 高压直流母线变流器研究现状 ........................................................................ 5 

1.2.1 LLC 谐振拓扑高效率高功率密度优势 ...................................................... 5 

1.2.2 高功率密度高效率电源模块的输出电压调节问题 ................................. 6 

1.2.3 LLC 谐振变换器的 ZVS 问题 .................................................................... 8 

1.3 本论文主要研究内容 ........................................................................................ 8 

2 高频 LLC 的 ZVS 分析 ............................................................................................. 10 

2.1 传统 LLC 的 ZVS 分析 ................................................................................... 10 

2.1.1 LLC 工作原理介绍 .................................................................................... 10 

2.1.2 LLC 的 ZVS 分析 ...................................................................................... 12 

2.2 LLC 不考虑副边寄生电容的 ZVS 分析 ........................................................... 13 

2.2.1 死区工作模态分析 ................................................................................... 13 

2.2.2 不考虑副边寄生电容的 ZVS 模型 .......................................................... 16 

2.3 LLC 考虑副边寄生电容的 ZVS 分析 ............................................................... 23 

2.3.1 考虑副边寄生电容的死区模态分析 ....................................................... 23 

2.3.2 考虑副边寄生电容的 ZVS 模型 .............................................................. 24 

2.4 实验结果验证 .................................................................................................. 33 

2.5 本章小结 .......................................................................................................... 36 

3 高频 RDCX 变换器研究 ........................................................................................... 37 

3.1 高频 LLC 频率调节问题 ................................................................................ 37 

3.2 高频 RDCX 变换器工作原理 ......................................................................... 38 

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 目次 

2 

3.2.1 RDCX 拓扑结构 ........................................................................................ 38 

3.2.2 RDCX 调压原理分析 ................................................................................ 39 

3.2.3 RDCX 工作模态分析 ................................................................................ 40 

3.2.4 RDCX 电路参数设计 ................................................................................ 42 

3.3 RDCX 高频变压器设计 ..................................................................................... 44 

3.4 实验结果 .......................................................................................................... 52 

3.5 本章小结 .......................................................................................................... 56 

4 总结与展望 ................................................................................................................ 57 

参考文献 .............................................................................................................................. 58 

作者简历及在学期间所取得的科研成果 .......................................................................... 60 

 

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 1 绪论 

3 

1 绪论 

1.1 论文研究背景 

近年来，随着信息技术与计算机数据业务的高速发展，国内巨大的互联网客户对网络

服务器的数据中心需求在飞速增长[1]。数据中心规模的增加导致其耗电量在迅速增长[2]，

其发展规模面临新的问题和挑战[3]。据相关数据统计[4,5,6]，我国数据中心每年的电力消耗

量在不断增长，如图 1-1 中曲线所示，年消耗量从 2011 年的 569 亿度增长到 2016 年超过

1200 亿度，这个数字已经超过三峡大坝 2016 年全年的总发电量（约 1000 亿度）。同时从

图 1-1 中的柱状图看到，我国的数据中心的市场规模从 2011 年的 171 亿元增长到了 2016

年的 729 亿元。从增长的趋势来看，未来数据中心的年耗电量和市场规模将会以更飞速的

比例增长[7]。所以，在现代化信息时代的驱使下，各类数据中心的电能消耗已成为工业用

电的一个不可忽视的部分。在可持续发展和绿色环保节能的大趋势下，解决大规模数据中

心的能耗工作变得越发重要。 

 

图 1-1 中国数据中心年市场规模和年耗电量统计 

数据中心的供电架构与服务器系统的能耗、效率和可靠性密切相关。传统的数据中心

采用如图 1-2 所示的交流供电架构，交流电网经过交流 UPS 通过整流（AC-DC）和逆变

（DC-AC）两级变换得到交流母线电压，再经过 AC-DC 和 DC-DC 两级变换得到低压母

线，给服务器主板供电。这种供电架构需要对电能进行多次交直流转换，因此其系统可靠

性和效率均较低，电能转换效率一般在 85%左右[8]。 

为了提高数据中心供电架构的稳定性和传输效率，出现了高压直流供电系统（HVDC）

概念[9,10]。HVDC 供电架构的系统框架如图 1-3 所示。电网侧的交流母线电压经过直流 UPS，

直接将交流母线电压通过 AC-DC 转换成高压直流母线（400V 左右）。高压直流母线电压

经过功率分配模块（PSU）直接配电至直流服务器机架电源所需的低压母线。 
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图 1-2 传统交流母线供电架构 

 

图 1-3 高压直流母线供电架构 

HVDC 供电架构相对于传统交流母线供电架构，减少了 UPS 部分的 DC-AC 变换环节

和服务器机架电源的 AC-DC 变换环节。所以 HVDC 的系统可靠性和系统传输效率显著提

高，系统供电效率高达 90%以上[8]。因此本文的研究内容主要是针对采用高压直流母线供

电的数据中心系统，进行母线变流器模块电源的设计。 

在 HVDC 供电架构中由于母线电压是 400V 左右的高压，相比于传统的交流母线电

压，直流服务器供电电源模块不需要对工频能量进行缓冲和存储，所以可以省去体积庞大

的缓冲电容和电感，进而减小电源模块的尺寸。未来母线变流器的发展趋势是将 400V 高

压母线直接接入直流服务器主板的供电端口，省却机柜内部的 12V 汇流母排，极大限度减

小汇流母排上的线路损耗，提高服务器系统的供电效率。但是考虑到服务器主板的面积和

高度的制约，在有限的空间内将电源模块嵌入到服务器主板，对电源模块功率密度和效率

提出了巨大挑战。如图 1-4 是将高压直流母线变流器集成到服务器主板的结构框图，具体

实现方式参照如图 1-5 所示效果，其中椭圆形框内即供电电源模块。 

 

图 1-4 高压母线变流器集成到服务器板上结构图 
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图 1-5 电源模块集成到主板示意图 

1.2 高压直流母线变流器研究现状 

1.2.1 LLC 谐振拓扑高效率高功率密度优势 

为了实现电源模块服务器板上集成，提高电源模块的功率密度是首要挑战。提高电源

模块功率密度的一个有效的方法是提高电路的工作频率，提高频率可以显著减小无源器件

例如电容，电感的尺寸。因此高频变换器的相关研究成为高功率密度模块电源的研究热点。 

宽禁带器件氮化镓（GaN）的出现为电源的高频化提供了基础，因为 GaN 器件具有超

快的开关速度和低导通电阻的优势。文献[11,12,13]研究对比了 MHz 工作频率条件下基于传

统 Si 器件和 GaN 器件的软开关损耗对比，研究发现基于 GaN 器件设计的器件相关损耗比

Si 器件小 40%-50%。因为 GaN 器件与传统 Si 器件相比，具有导通电阻低，门极电荷小，

输出等效结电容小等优势，所以在高频工作时能发挥 GaN 器件的优势。 

LLC 谐振变换器自 21 世纪初以来被广为使用[14]。因为 LLC 的原边开关管在全负载范

围内能实现零电压开通（ZVS），同时原边开关管在较小的励磁电流关断，关断损耗几乎

可以忽略。因此 LLC 的开关损耗几乎不受频率影响且可以忽略，所以电路可以工作在较

高的频率并保证较高的效率，为电源模块的高功率密度奠定了基础。同时 LLC 结合 GaN

器件的高速开关特性，可以进一步提高电路的工作频率来获得更高功率密度，同时具有较

高的效率。因此 LLC 具备母线变流器所需的高效高功率密度的要求。 

基于高频 LLC 研究的另一个重点是磁元件的优化设计。为了实现母线变流器的服务

器板上集成，需要考虑高频条件下电源模块的损耗发热问题。在低压大电流输出应用场合，

随着频率变高，变压器的损耗占据绝大部分。所以在高频 MHz 大电流输出的应用场合，

需要对变压器进行优化设计来减小变压器部分的损耗。 
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文献[15]提出了基于 GaN 器件的全桥 LLC 的一种变压器结构优化设计，高频条件下平

面变压器的绕组的等效交流系数与绕组排布结构密切相关，通过文中提出的交错并联排布

方式能有效减小绕组的交流等效电阻，从而降低变压器的铜损。在低压大电流输出场合，

为了减小大电流造成的损耗，可以通过并联变压器副边绕组和整流器件数量的方式来实现。

最直接的并联方式如图 1-6(a)所示[16]，先将变压器副边绕组和 SR 分别进行并联，再将并

联的绕组和并联的 SR 串联进行整流。此方式可以一定程度上减小变压器副边绕组和 SR

的等效电阻，但是此结构存在着潜在的问题。由于变压器副边绕组并联的连接汇流端子是

交流，在此交流汇流端子处会产生极大的端子损耗；同时 SR 在并联时存在严重的均流问

题，如果不做均流控制无法保证并联 SR 的分流效果。为了解决交流连接端子处的损耗问

题，将并联点从交流侧移至直流侧如图 1-6(b)所示，即变压器副边绕组与 SR 先串联整流，

然后在直流侧进行并联[17]。并联汇流端子为直流，因此可以有效减小连接端子的损耗。但

是该整流结构中副边绕组和 SR 的并联结构较为复杂，通常采用多块 PCB 在直流侧并联。

但是多块 PCB 之间并联时，变压器的高度大大增大，且置于 PCB 中间的器件散热存在问

题。为了避免多块 PCB 叠板的缺点，将变压器从纵向的叠板平铺到水平的并联，[18,19,20]提

出了矩阵变压器的概念，如图 1-6(c)所示。此变压器结构不仅解决了在交流侧并联的交流

端子的损耗，也避免了纵向叠板制约变换器高度的限制。文中提出的矩阵变压器结构针对

低压大电流应用场合，可以有效减小副边电流分配。同时该结构可以有效减小变压器绕组

的交流等效电阻和变压器的漏感。对高频变压器的损耗和封装尺寸之间的制约关系建立了

具有指导意义的数学模型，本文的变压器设计在该指导设计的基础上进行。 

                       

(a)绕组交流侧并联         (b)绕组整流后直流侧并联       (c)分布式变压器结构 

图 1-6 低压大电流输出场合的变压器原理图 

1.2.2 高功率密度高效率电源模块的输出电压调节问题 
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在高压直流母线电压变化或者负载电流变化时，母线变流器需要具有输出电压调节能

力。上述对 LLC 的研究工作主要集中在 LLC 工作在直流变压器（DCX）的变压器的优化

设计，来获得最佳的功率密度和效率，但是输出电压不具有调节能力。为了解决上述的DCX

模块电源的输出电压的调节能力，通常是采用两级级联的结构，即在 DCX 后接一级输出

电压可反馈调节的模块电源[21]。两级级联结构如图 1-7 所示，高压母线先经过隔离不调整

的 DCX 得到中间母线电压，在后级级联通过脉冲宽度调制（PWM）的电压闭环反馈调节

的 DC-DC 电路实现输出电压的稳定。但是采用两级结构方案，输入功率会被两级电路处

理，所以该方案的功率密度和效率都会显著下降。图 1-8 是根据 vicor 公司的产品数据手

册绘制得到的单级电源模块和两级级联的效率对比。虽然每个单级电源模块的效率很高达

到 97%以上，但是输入功率经过两级变换后的效率只有 95%左右，而且两级结构也严重影

响了模块电源的功率密度。 

 

图 1-7 两级级联结构 

 

图 1-8 两级结构和单级结构效率曲线对比[22,23] 

LLC 具有升降压的电压增益特性，在 MHz 以下频率范围内通常采用频率调节方案实

现输出电压调节，但是在 MHz 开关频率几乎没有采用频率调节方式来调节输出电压。其

中的原因多样化，首先没有现成的MHz模拟控制芯片可用，SR的控制芯片也受频率限制。

其次，采用数字控制可以解决模拟芯片和 SR 控制算法的缺点，但是 MHz 的 LLC 调频方
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案依然不够成熟。因此，本文一部分工作旨在分析高频 LLC 调频控制方式存在的潜在问

题。 

1.2.3 LLC 谐振变换器的 ZVS 问题 

关于 LLC 的 ZVS 问题，已有文献做了相关研究。其中[24,25]是传统的 ZVS 设计方法，

将死区时间内的励磁电感等效为恒流源给原边开关管的输出结电容进行充放电。根据电路

的参数规格，调节励磁电感和死区时间之间的关系来实现开关器件的 ZVS。但是由于开关

器件输出结电容的非线性，使得上述设计方法存在一定的误差，文献[26]考虑了开关器件输

出结电容的非线性特性，结合上述的 ZVS 分析方法对励磁电感和死区时间进行了调整。

但是该设计方法没有考虑到副边整流器件的寄生电容对原边开关管的充放电电流的影响，

文献[27]分析了副边整流器件的寄生电容对电路工作模态的影响，并且对 LLC 工作在不同

的工作模式下的 ZVS 问题进行了研究。从对 LLC 进行基波等效（FHA）分析的角度，文

献[28]提出了一种通过 FHA 对 LLC 的 ZVS 分析预测的方法，但是当电路在 MHz 高频条件

下工作时，仅考虑开关频率的基波分量并不能准确表征谐振腔的电流。当 LLC 工作在宽

电压变化范围时，需要考虑其最恶劣的 ZVS 工作点，文献[29]指出，ZVS 的最恶劣的情况

出现在最高输入电压和最低输出电压的空载条件。但是在满足了该点的 ZVS 条件下，当

电路工作在额定工作条件时，ZVS 所需充放电能量过剩，谐振腔电流的均方根值将增大，

影响电路的工作效率。针对高频工作时的 ZVS 问题，文献[30]在 LLC 工作于谐振点时的工

作模态进行了详细分析。在死区时间内，分析了因为死区时间过长，在原边开关管完成充

放电之后，谐振腔谐振电感和谐振电容反谐振到电流反向时，开关管输出结电容将会被反

向充电，从而失去 ZVS 的情况。 

但是，上述对于 ZVS 的分析都是基于一个假设条件，即在死区时间内默认给开关管

输出结电容充放电的电流不变。这一假设条件在 MHz 工作频率条件下不再具有指导意义，

由于高频条件下死区时间内的电路工作模态更为复杂，考虑到副边整流器件的输出结电容

的影响，需要对电路的工作模态进行更详细的分析才能更准确得到 MHz 工作频率的 ZVS

模型。 

1.3 本论文主要研究内容 

通过对高频模块电源的调研，发现 LLC 具有高效高功率密度潜质，可用于高压直流

母线供电架构的电源模块集成。目前的高频 LLC 工作在 DCX 时具有最佳工作特性，但是
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不具有输出电压调节能力。LLC 本身可以通过调频方式来实现输出电压的调节能力，但是

在 MHz 频率，该方案并未被成熟采用，因此，本文将探索高频 LLC 采用调频控制方式存

在的潜在问题。因此，为了实现输出电压的调节能力并保证 DCX 的最佳工作特性，本文

将对高频可调直流变压器（RDCX）进行研究。 

本论文的内容主要安排如下： 

第一章，回顾了高频模块电源的研究背景和国内外研究现状，选择 LLC 作为高频母

线变流器拓扑，以期达到高效高功率密度输出调节的要求。 

第二章，详细分析了 LLC 在 MHz 频率工作时的死区模态，修正了高频 LLC 的 ZVS

模型，揭示了 ZVS 与电路工作参数之间的制约关系，并通过实验验证了模型的准确性。 

第三章，在第二章的 ZVS 模型条件下，分析了高频 LLC 采用频率调节方式存在的不

足。因此，为了实现输出电压的调节能力并保证 DCX 的最佳工作特性，对输出可调的 LLC

高频变换器即 RDCX 进行研究。并通过实验验证了 RDCX 工作原理。 

第四章，对本论文工作进行总结，并对后续问题进行展望。 
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2 高频 LLC 的 ZVS 分析 

2.1 传统 LLC 的 ZVS 分析 

2.1.1 LLC 工作原理介绍 

半桥 LLC 的电路拓扑如图 2-1 所示，变压器原边是半桥逆变结构，变压器副边是中

心抽头整流结构。LLC 电路有三个谐振元件，谐振电感 Lr，谐振电容 Cr 和励磁电感 Lm，

电路工作存在两个谐振频率。当变压器副边整流器件导通时，励磁电感 Lm 被输出电压箝

位，不参与谐振，所以谐振频率 fr 由谐振电容 Cr 和谐振电感 Lr 决定如式(2-1)。当变压器

副边整流器件处于关断状态时，励磁电感 Lm不再被箝位，电路谐振频率 fp 由 Cr、Lr 和 Lm

三元件决定如(2-2)[14]。 

 
1

2
r

r r

f
L C




 (2-1) 

 
 
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 (2-2) 

根据电路的工作频率 fs的大小，电路会有三种工作状态。当开关频率小于谐振频率 fr

（
p s rf f f＜ ＜ ）时，LLC 工作在断续模式，当副边整流器件导通时 Lr 和 Cr 谐振，谐振频率

为 fr；当副边整流器件关断后，励磁电感 Lm加入谐振，谐振频率为 fp。当开关频率大于谐

振频率（
s rf f＞ ）时，LLC 工作在连续模式，整个谐振过程励磁电感 Lm 被输出电压钳位，

不参与谐振，变压器副边电流连续。当开关频率等于谐振频率（ =s rf f ）时，LLC 工作在临

界模式，变压器副边电流临界连续。 

 

图 2-1 半桥 LLC 电路拓扑 

以 LLC 电路工作在谐振频率为例进行模态分析。LLC 工作在谐振点的电路关键参数

波形图如图 2-2 所示，其中，Vgs_Q1 和 Vgs_Q2是原边桥臂上下管的驱动信号，Vds_Q2 是原边

Lr

Lm

n:1:1

Q1

Q2

Vin Cr

D1

D2

RL

CQ1

CQ2

Co
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桥臂中点的电压波形，iLr 是谐振腔电流，iLm 是励磁电流，iD1 和 iD2 是副边整流器件电流，

tdead 是桥臂上下管的死区时间。一个开关周期内根据原边开关管的开通时序将电路分为四

个模态，因为正负半周期工作状态互补，只对半个周期内的两个工作模态进行分析。 

 

图 2-2 开关周期内波形图 

  

(a)模态 1(t0-t1)                                (b)模态 1(t1-t2) 

图 2-3 开关周期内模态图 

模态 1(t0-t1)：t0 时刻，原边开关管 Q1 开通，谐振电感 Lr 和谐振电容 Cr 谐振，输入功

率通过变压器传到负载。此模态过程中副边整流管 D1 导通，励磁电感 Lm 被输出电压箝位

到 nVo。电路模态图如图 2-3(a)所示。当 t1 时刻谐振腔电流 iLr 与励磁电流 iLm 相等时，副

边整流管 D1 关断，此模态结束。 

模态 2(t1-t2)：此模态是原边开关管 Q1 和 Q2 的换流模态。t1 时刻，原边开关管 Q1 关

断。励磁电流 iLm 对原边开关管寄生电容 CQ1 和 CQ2 进行充放电。此模态过程中副边整流

管均处于关断状态，励磁电感 Lm 参与谐振，在励磁电感 Lm 远大于谐振电感 Lr 的条件下，

将励磁电流 iLm 等效为恒流源对寄生电容进行线性充放电。电路模态图如图 2-3(b)所示。

在 t2 时刻，副边整流管 D2 导通，此模态在 t2 时刻结束。 

上述为半个周期内的电路工作模态分析，另半个周期的工作模态与此互补，不再赘述。 

Vgs_Q2Vgs_Q1

Vds_Q2

iLm

iLr

t

t

t
0

0

0

tdead

t0 t1 t2 t3

iD1 iD2

t
0
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2.1.2 LLC 的 ZVS 分析 

上述原边开关管的死区时间模态即模态 2，是为了实现原边管的 ZVS。此模态过程中

励磁电感 Lm参与谐振，当满足励磁电感 Lm远大于谐振电感 Lr 条件时，三元件谐振的谐振

频率 fp会远小于 fr，因此可以将励磁电流 iLm等效为恒流源对寄生电容进行线性充放电[24]。 

 

图 2-4 恒流源充放电等效电路图 

该模态等效简化电路图如图 2-4 所示，传统的 ZVS 设计原则是根据电路参数规格选

取开关器件并确定电路的工作频率，再根据死区时间内励磁电流对原边开关管寄生电容充

放电来设计励磁电流 Im 和死区时间 Td，如(2-3)所示。 

 2   mag m d in QQ I T V C  (2-3) 

其中，Qmag 是死区时间 Td 内励磁电流 Im提供的充放电电荷，Vin 是输入电压，CQ是原

边开关管的寄生电容。ZVS 条件为励磁电流提供的充放电电荷大于等于原边开关管寄生电

容完成充放电所需的电荷。励磁电流 Im的表达式如式(2-4)。 

 
4




 

o
m

mr

n V
I

f L
 (2-4) 

其中，n 是变压器的匝比，Vo 是输出电压，Lm是励磁电感。因为在谐振点工作时 LLC

的电压增益比近似为 1，即 0.5 o inn V V 。联立(2-3)，(2-4)两式可得满足 ZVS 条件的励磁

电感 Lm和死区时间 Td之间的关系式如式(2-5)。 

 
16


 

d
m

r Q

T
L

f C
 (2-5) 

由于副边整流器件的寄生电容在死区时间内也需要励磁电流 Im 提供充放电所需的电

荷，所以 Qmag 需要调整为关系式(2-6)[27]。 

  mag pri secQ Q Q  (2-6) 

其中， =2 pri Q inQ C V ， =2 sec eq inQ C V ，Ceq 是副边结电容折算到变压器原边的电容，如式

(2-7)。Csec 是副边整流器件的寄生电容。 
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2

2 sec
eq

C
C

n
  (2-7) 

所以，考虑到副边整流器件的寄生电容对 ZVS 的影响，励磁电感 Lm和死区时间 Td 之

间的关系式如式(2-8)。 

 
16




 

in d
m

r mag

V T
L

f Q
 (2-8) 

上述 ZVS 分析的基本原则是，原副边开关器件的寄生电容所需的充放电电荷在死区

时间 Td 内一直通过励磁电流 Im恒流源提供。在该假设条件下，并未考虑到 LLC 的工作频

率，输出功率，谐振参数等因素对死区时间 Td 内的模态影响，所以该设计方法只能大概估

计 ZVS 实现条件，在 MHz 高频条件下不再具有指导意义。文章接下来将详细分析死区模

态建立更为准确的 ZVS 模型。 

2.2 LLC 不考虑副边寄生电容的 ZVS 分析 

2.2.1 死区工作模态分析 

为了简化电路分析，当谐振电容 Cr 远大于开关管结电容 Cds 时，假设谐振电容 Cr 上

的电压 uCr 保持不变。死区时间内将谐振电容 Cr 作为恒压源 UCr0处理。 

如图 2-5 所示是谐振腔电流和电压波形图。其中 iLr 为原边谐振腔电流，iLm为励磁电

流，iLr-iLm为流经变压器原边绕组的电流，uCr 是谐振电容电压。 

 

图 2-5 谐振腔波形 

谐振腔电流在 t0-t1 期间谐振表达式如(2-9)式。  

 ( ) sin( )Lr p ri t I ω t θ     (2-9) 
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其中 Ip 是原边谐振腔电流峰值， 2r rω π f  ，θ是 iLr的初始相位。 

因为 t0-t1 期间励磁电感 Lm 被输出电压箝位，所以励磁电流 iLm 线性变化如(2-10)。其

中，Im是励磁电流峰值如(2-4)式。 

 ( )


   
o

Lm m

m

n V
i t I t

L
 (2-10) 

根据变压器原副边的电流关系可知，变压器副边电流为 ( )s Lr Lmi n i i  。为了简化模型，

近似认为变压器副边的电流 is 为正弦如(2-11)。 

 ( ) sin( )s s ri t I ω t    (2-11) 

变压器副边电流峰值 Is 与输出电流平均值 Is_avr关系如式(2-12)。 

 
1

_
0

2 sin( )   s avr s s r

t
I f I ω t dt  (2-12) 

其中 _ 
o

s avr
V

I
R
，R 是输出负载电阻。变压器副边电流峰值为

2

o
s

πV
I

R
 。 

所以变压器原边电流的幅值如(2-13)。 

 
2

s o
p

I πV
I

n nR
   (2-13) 

电路在谐振点工作时，根据能量守恒定律，谐振电感 Lr 和谐振电容 Cr 上存储的能量

之和不变。所以图 2-5 中 tm 时刻储存在 Lr 和 Cr 上的能量之和等于 t1 时刻储存在 Lr 和 Cr

上的能量之和。谐振电容的电压 UCr0 和谐振电感的电流之间关系如下式(2-14)。 

 

2

2 2
0 1

1 1 1
( )

2 2 2 2

in
r p r Cr r Lr

V
L I C U L i t

 
         

 
 (2-14) 

其中 1( )=Lr mi t I ，输出功率 P 与负载 R 满足 2 2 24o inP V R V n R  ，联立(2-1)和(2-13)可

以得到谐振电容电压 Ucr0 的近似表达式如(2-15)所示。 

 

2 2

0
2 2

1
= +0.5

2

m
Cr in

r r in

P I
U V

f C V π


 (2-15) 

在传统的 ZVS 分析过程中，死区时间内电路工作模态如图 2-4 所示，即励磁电感充
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当恒流源给寄生电容充放电。但是死区时间内电路的真实工作模态并非如此简单，整个死

区时间内不再是励磁电流一直提供充放电所需电荷。详细的模态分析如下，图 2-6 是死区

时间内详细关键参数波形图。其中，iLr 是谐振腔电流，UCr0 是谐振电容电压，在死区时间

内假设保持不变，uLm是励磁电感电压，uds是桥臂中点电压，Td 是死区时间。 

 

图 2-6 死区时间内详细波形图 

 

(a)模态 1(t1-t2)                                (b)模态 2(t2-t3) 

图 2-7 死区时间内模态图 

模态 1(t1-t2)：此模态中，副边整流器件均处于关断状态，励磁电感 Lm 不被箝位。当

励磁电感 Lm远大于谐振电感 Lr 时，该模态将励磁电感等效为恒流源 Im给原边开关管寄生

电容进行充放电，电路模态图如图 2-7 (a)所示。在原边开关管换流过程中，当励磁电感电

压 uLm 从 t1 时刻的 nVo 变化至 t2 时刻的-nVo 时，副边整流管 D2 导通，此模态在 t2 时刻结

束。t2 时刻，原边开关管的换流并未完成。 

模态 2(t2-t3)：此模态在传统的 ZVS 分析中被忽略。t2 时刻，在副边整流管 D2 导通之

后，励磁电感 Lm再次被输出电压箝位在-nVo，不再参与谐振。原边开关管的寄生电容靠谐

振电感的电流提供剩余的 ZVS 所需的电荷。在 t3 时刻，原边桥臂下管寄生电容电压 Vds 放
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电至零，并给下管驱动信号实现 ZVS。电路模态图如图 2-7 (b)所示。 

2.2.2 不考虑副边寄生电容的 ZVS 模型 

上述电路模态图的等效简化电路如图 2-8 所示。 

                   

(a)模态 1(t1-t2)                          (b)模态 2(t2-t3) 

图 2-8 死区时间内等效简化电路图 

模态 1 电路工作的等效电路图如图 2-8（a）所示。该模态中，原边开关管等效寄生电

容 Cds 由励磁电流 Im放电，其电压变化关系如(2-16)式。 

 1
0

( )=
m m

ds in in

ds ds

t I I
u t V dt V t

C C
    (2-16) 

因为在死区时间内默认谐振电容 Cr 的电压 UCr0 保持不变，所以谐振电感 Lr 和励磁电

感 Lm的电压之和为 1 0( )ds Cru t U 。所以根据 Lr 和 Lm串联分压的关系可知 uLm如(2-17)。 

 
1 0( ( ) )

( )=
ds Cr m

Lm

m r

u t U L
u t

L L

 


 (2-17) 

 

图 2-9 模态 1 中 uLm和 uds1 波形 

根据(2-16)和(2-17)，励磁电感两端的电压 uLm 和原边开关管等效电容的电压 uds1 波形

如图 2-9 所示，当 t2 时刻励磁电感两端的电压 uLm变化至-nVo 时，副边整流器件导通，励

Cds Lm

UCr0

Im Lr uLmuds1

uLr1

Cds

UCr0

Lr nVo
iLr2

uds2

uLr2
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磁电感 Lm退出谐振，该模态结束。T2 时刻原边开关管等效电容上的电压 uds1(t2)通过(2-16)

和(2-17)联立可得(2-18)式，所以在副边整流器件开通时，原边开关管换流并未完成。 

 1 2 0
( )

( )=
o m r

ds Cr

m

nV L L
u t U

L


  (2-18) 

如图 2-8（b）是 t2 时刻副边整流器件导通之后即模态 2 的等效简化电路图，此模态

励磁电感 Lm 被输出电压箝位在-nVo，谐振电感 Lr 与原边开关管等效电容 Cds 谐振继续给

Cds 放电。电流回路的 KVL 方程如(2-19)。 

 2 0 2( ) ( )ds Cr Lr ou t U u t nV    (2-19) 

其中，uds2(t)和 uLr2(t)分别表示模态 2 中 Cds 和 Lr 上的电压的表达式如(2-20)。 

 

3 2
2 1 2

2

2
2

( )
( ) ( )

( )
( )

Lr
ds ds

ds

Lr
Lr r

t i t
u t u t dt

t C

di t
u t L

dt


 


  



 (2-20) 

联立(2-19)，(2-20)两式可得谐振腔电流 iLr2(t)的方程如(2-21)式。 

 

2
2 2

2

( ) ( )
0

Lr Lr

r ds

d i t i t

dt L C
   (2-21) 

为了求解上述二阶微分方程，需要知道谐振电流 iLr2(t)初值以及其一阶导数的初始值。

该初始值根据模态 1 的结束时刻可以得到，如(2-22)式，其中 1 2 0 1 2( ) ( )Lr Cr ds ou t U u t nV    。 

 

2

2

2 1 2

1 2
2

( ) ( )

( )
' ( )

Lr t t Lr m

Lr
Lr t t

r

i t i t I

u t
i t

L





 






 (2-22) 

解出谐振腔电流 iLr2(t)的表达式如(2-23)。 

    2 2 2( ) cos ( ) sin ( )Lri t α ω t t β ω t t     (2-23) 

其中，α， β，ω系数的表达式如(2-24)。 
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1 2

1 2

( )

( )

1

Lr m

ds
Lr

r

r ds

α i t I

C
β u t

L

ω
L C


  



 






 (2-24) 

因此死区时间内谐振腔电流 iLr 和原边开关管等效电容电压 uds 以及励磁电感电压 uLm

的表达式为(2-25)。 

 

1 2

2 2 3

1 1 2

2 2 3

1 2

2 3

;
( )

( );

( );
( )

( );

( );
( )

;

m

Lr

Lr

ds

ds

ds

Lm

Lm

o

I t t t
i t

i t t t t

u t t t t
u t

u t t t t

u t t t t
u t

nV t t t

 
 

 

 
 

 

 
 

  

 (2-25) 

通过模态 2 的等效电路分析可以清晰得到电路实现 ZVS 的条件。如图 2-8（b）所示

的等效电路中，谐振电感 Lr 和原边开关管等效电容 Cds 的初始储能已知，所以可以根据叠

加定理将电路等效成如图 2-10 所示的两个电路叠加。 

                     

      (a)电压源作用的等效电路               (b)电流源作用的等效电路 

图 2-10 模态 2 等效叠加电路 

其中，图 2-10（a）是电压源作用的等效电路，等效电压源 U 的表达式如(2-26)式，

即谐振电容 Cr 的纹波值。 

 0= Cr oU U nV  (2-26) 

原边开关管等效电容 Cds 的电压初始值如(2-18)所示，该初始值与电压源的关系为

uds1(t2)＜U，所以 Cds的电压 u1变化趋势是在电压源激励 U 稳态值附近以 uds1(t2)为初始值，

谐振幅值为 U-uds1(t2)的谐振轨迹如图 2-11（a）所示。u1 谐振表达式为(2-27)，其中，谐振
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角频率 1ω 的表达式如(2-28)。根据(2-18)和(2-26)两式可知， 1 2( ) -
r

ds o

m

L
u t U nV

L
  ，当 Lm远

大于 Lr 情况下， 1 2( ) - 0dsu t U  。 

  1 1 2 1( ) ( ) - cos( )dsu t u t U ω t U   (2-27) 

 1
1


r ds

ω
L C

 (2-28) 

图 2-10（b）是电流源作用的等效电路，等效电流源为谐振电感 Lr 的电流初值 Im，谐

振幅值 A 如(2-29)式，谐振轨迹如图 2-11（b）所示。谐振表达式 u2如(2-30)，谐振角频率

1ω 的表达式如(2-28)。 

 
r

m

ds

L
A I

C
  (2-29) 

 2 1( ) sin( ) u t A ω t  (2-30) 

因此，u1 和 u2 的波形叠加如图 2-11（c）所示，其中，深色实线代表 u1，浅色实线代

表 u2，虚线即两者叠加得到的 uds2，即 Cds 真是的谐振轨迹。根据 u1和 u2 的相加的波形是

否与纵坐标等于 0 有交点，来判断原边开关管能否实现 ZVS。由于 1( )u t U ，所以通过 u1

谐振的直流偏置 U 和 u2 谐振的幅值 A 可以判断 uds2=u1+u2 是否与纵坐标 0 相交，判断依

据如(2-31)。当 A 大于等于 U 时，u1 和 u2 的叠加的波形一定能与纵坐标 0 相交，因此一定

能实现原边开关管的 ZVS。当 A 小于 U 时，结合 u1 的谐振波形如图 2-11（a），可知此时

u1 和 u2 的叠加的波形不会与纵坐标 0 相交，因此不能实现原边开关管的 ZVS。 

                 

(a)u1 的谐振轨迹             (b)u2 的谐振轨迹            (c)uds2的谐振轨迹 

图 2-11 模态 2 等效电路的波形 
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ZVS

ZVS

一定能实现

＜ 不能实现

A U

A U

 



 (2-31) 

根据如(2-31)关系，在假设输出功率 P 和谐振频率 fr 不变的情况下，可以得到 A-U 随

谐振电容 Cr 变化的关系曲线如图 2-12 所示。因此 ZVS 的判断依据从 A 与 U 之间的大小

关系转换成谐振电容 Cr 的关系如(2-32)。 

 
ZVS

ZVS

一定能实现

＜ 不能实现

r rmin

r rmin

C C

C C

 



 (2-32) 

 

图 2-12 A 与 U 值大小与 Cr 之间的关系 

如图 2-13 所示是在谐振频率 fr 和输出功率 P 不变时，不同的谐振电容值 Cr 对应的

uds2 叠加情况，其中，图 2-13（a）至（c）中的 Cr 值逐渐减小。如图 2-13（a）所示 Cr 值

较大即 ＞r rminC C 时， ＞A U ，uds2 叠加的波形与纵坐标为 0 相交，因此可以保证原边开关管

的 ZVS。当 Cr 值减小到如图 2-13（b）所示的情况 =r rminC C 时， =A U ，uds2 与纵坐标为 0

相切于一个点，只有这一个切点是满足 ZVS 条件的，所以这种情况被定义为 ZVS 的边界

点。如图 2-13（c）所示当 Cr 继续减小即 ＜r rminC C 时， ＜A U ，此时 uds2 不再与纵坐标为

0 相交，即原边开关管不能实现 ZVS。 

         

(a)满足 ZVS 情况       (b)ZVS 边界情况      (c)不满足 ZVS 情况 

图 2-13 uds2 的叠加情况 
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通过对模态 2 等效电路的分解，根据 uds2 的波形叠加可以判断原边开关管实现 ZVS 的

条件。在整个死区时间内的关键参数波形根据(2-25)式得到如图 2-14 所示，分别对应图 

2-13 中的（a），（b）（c）三种情况。从图 2-14 中可知，死区时间内能否实现原边开关管

的 ZVS 与谐振腔电流 iLr 提供的电荷量 Qcharge密切相关，Qcharge 为谐振腔电流 iLr 与时间轴

t 包围的面积，如图 2-14 中的阴影区域。当谐振电容 Cr 较大时，副边整流器件导通较晚

如图 2-14（a）t2 时刻所示，副边整流器件导通之前由励磁电流 Im 提供 Cds 充放电电荷，

并且持续时间 t2-t1 很长，Cds 的电荷被放掉绝大部分。此后谐振电感 Lr 与 Cds 谐振至 t3 时

刻 Cds 电压放电完成，此时对应的谐振腔电流 iLr 依然为正，可以实现原边开关管 ZVS。对

应着上述的 ＞r rminC C 情况。当 Cr 逐渐减小时，副边整流器件导通时刻提前，励磁电流 Im

充放电时间 t2-t1 减少，如图 2-14（b）所示，在 t2 时刻之后的 Lr 与 Cds 谐振过程中，当谐

振腔电流为 0 时，Cds 恰好放电至 0，实现原边开关管 ZVS。对应着上述的 =r rminC C 情况。

当 Cr 继续减小时，如图 2-14（c）所示，在副边整流器件导通之后的 Lr与 Cds 谐振过程中，

当谐振腔电流 iLr 谐振至 0 时，Qcharge 不足以完成 Cds 完全放电所需电荷，失去了原边开关

管的 ZVS。对应着上述的 ＜r rminC C 情况。 

 

(a)满足 ZVS 情况       (b)ZVS 边界情况      (c)不满足 ZVS 情况 

图 2-14 死区时间内关键参数波形 

上述分析是假设在谐振频率 fr 和输出功率 P 保持不变的情况下，讨论谐振电容 Cr 的

边界值。同理，在固定某个谐振频率和谐振腔参数的条件下，输出功率 P 也存在一个最大

值（边界值）实现原边开关管 ZVS。详细分析不再赘述。 
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经过以上的模态分析，原边开关管的 ZVS 条件受电路的谐振频率 fr，输出功率 P 和

谐振参数的影响。与传统的 ZVS 分析最大的差别在于，电路实际工作过程中存在 ZVS 的

边界，在某个功率等级条件下，谐振参数并非任意设计。同时，通过上述的分析可知，在

特定的谐振频率 fr 和输出功率 P 条件下，可以根据图 2-12 和(2-32)式来寻找原边开关管

的 ZVS 边界。 

根据上述的 ZVS 条件，以确定的某个谐振频率 fr 和输出功率 P 为例。根据电路所需

电压电流等级选择合适的开关器件，在选定开关器件条件下，寻找 ZVS 的谐振参数的边

界。以表 2-1 的电路参数规格为例，采用上述的 ZVS 模型进行计算。其中励磁电流 Im按

照传统 ZVS 设计，根据 m d in dsI T V C   确定 Im大小。 

表 2-1 电路参数列表 

Vin 330V Vo 12V 

fr 1.1MHz Po 600W 

Cds 157pF*2   

根据上述 ZVS 模型，以表 2-1 参数为例，电路的谐振电容 Cr 值应该设计在如图 2-15

所示的 r rminC C 即 5.5rC nF 区域，来保证原边开关管的 ZVS。 

 

图 2-15 原边开关管 ZVS 的边界 

 

图 2-16 实验和理论计算 ZVS 的边界对比 

为了验证数学模型的准确性，以表 2-1 中的条件参数搭建实验平台。实验过程中，固

定电路工作的谐振频率 fr=1.1MHz，最大输出功率 P 为 600W，通过调节谐振参数发现，

3 6 9 12 15
1

2

3

4

5

Cr/nF

Lr/uH

fr=1.1MHz

ZVS 曲线

Crmin

3 6 9 12 15
1

2

3

4

5

Cr/nF

Lr/uH

理论计算

Crmin

fr=1.1MHz

ZVS 曲线

实验验证

Crmin
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在满足原边开关管 ZVS 条件对应的最大的谐振电感 Lrmax=1.77uH，最小的谐振电容

Crmin=11.8nF。如图 2-16 所示为实验验证的谐振参数与理论计算之间的误差。 

该数学模型揭示了 LLC 高频工作时存在 ZVS 边界，但是由于数学模型的理想化处理，

未考虑到副边整流器件的寄生电容对原边开关管 ZVS 的影响，所以数学模型准确性方面

存在一定的偏差。下一部分内容将继续分析考虑副边寄生电容对 ZVS 的影响。 

2.3 LLC 考虑副边寄生电容的 ZVS 分析 

2.3.1 考虑副边寄生电容的死区模态分析 

如图 2-17 是考虑副边寄生电容的 LLC 电路图，死区时间内的电路关键参数波形如图 

2-18 所示。电路模态如图 2-19 所示。 

 

图 2-17 考虑副边寄生电容的半桥 LLC 拓扑 

 

图 2-18 考虑副边寄生电容的死区时间波形 

 

(a)模态 1(t1-t2)              (b)模态 2(t2-t3) 

图 2-19 死区时间模态图 

模态 1(t1-t2)：此模态中，励磁电感 Lm 被副边整流管的寄生电容电压箝位，谐振腔等
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效为副边寄生电容折算到变压器原边的电容 Ceq 与 Lr 和 Cds 共同谐振，电路模态图如图 

2-19 (a)所示。在原边开关管换流过程中，当励磁电感电压 uLm从 t1时刻的 nVo 变化至-nVo

时，副边整流管 D2 导通，此模态结束。 

模态 2(t2-t3)：t2 时刻，在副边整流管 D2 导通之后，励磁电感 Lm 被输出电压箝位在-

nVo。原边开关管的寄生电容 Cds 靠谐振电感的电流提供剩余的 ZVS 所需的电荷。在 t3 时

刻，原边桥臂下管寄生电容电压 Vds 放电至零，并给下管驱动信号实现 ZVS。电路模态图

如图 2-19 (b)所示。 

2.3.2 考虑副边寄生电容的 ZVS 模型 

电路模态简化为如图 2-20 所示等效电路。 

     

(a)模态 1(t1-t2)                     (b)模态 2(t2-t3) 

图 2-20 死区模态等效简化电路图 

与理想情况下不考虑副边整流器件寄生电容相比，模态 1 中原边开关管等效电容 Cds

的充放电电流不再是励磁电流 Im，而是 Lr，Cds 和 Ceq 三元件谐振的电流。其中 Ceq 是副边

整流器件寄生电容等效到变压器原边的电容，等效公式如(2-33)，Csec是副边整流器件寄生

电容。 

 
2

2 sec
eq

C
C

n
  (2-33) 

模态1中的励磁电流 Im和谐振电容电压UCr0与不考虑副边寄生电容的理想情况一致。

如图 2-20（a）电路的虚线回路的 KVL 方程如(2-34)式，节点的 KCL 方程如(2-35)。 

 1 0 1( ) ( ) ( )ds Cr Lr Lmu t U u t u t    (2-34) 

 1( ) ( )m Lr sI i t i t   (2-35) 

其中，Cds 电压 uds1(t)，Lr 电压 uLr1(t)和 Lm电压 uLm(t)的表达式如(2-36)式。 

Cds Ceq
Im

UCr0

iLr1 Lr uLmuds1

uLr1 is

Cds

UCr0

Lr nVo
iLr2

uds2

uLr2
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2 1
1

1

1
1

2

1

( )
( )

( )
( )

( )
( )

Lr
ds in

ds

Lr
Lr r

s
Lm o

eq

t i t
u t V dt

t C

di t
u t L

dt

t i t
u t nV dt

t C


 




 



 






 (2-36) 

联立(2-34)-(2-36)三式可得谐振腔电流 iLr1(t)的方程如(2-37)式。 

 
2

1
1

2

( )
( )

Lr eq ds m
Lr

r ds eq r eq

d i t C C I
i t

dt L C C L C


   (2-37) 

为了求解上述二阶微分程，需要知道谐振电流 iLr1(t)初值以及其一阶导数的初始值。

该初始值根据模态 0 的结束时刻可以得到，如(2-38)。 

 

1

1

1

1 1
1

( )

( )
' ( )

Lr t t m

Lr
Lr t t

r

i t I

u t
i t

L












 (2-38) 

其中， 1 1 0( )=Lr in Cr ou t V U nV  。解出谐振腔电流 iLr1(t)的表达式如(2-39)。 

    1 1 1 1 1( ) cos sinLri t α ω t β ω t γ    (2-39) 

其中， 1ω ， 1α ， 1β ， γ系数的表达式如(2-40)。 

 

 

1

1

0 0
1

1

0.5 0.5

eq ds

r ds eq

eq
m

eq ds

in Cr in Cr

rr eq ds

ds eq

ds
m

eq ds

C C
ω

L C C

C
α I

C C

V U V U
β

L ωL C C

C C

C
γ I

C C

 








 
 





 
 

 (2-40) 

所以励磁电感 Lm两端的电压 uLm(t)的表达式可以得到如(2-41)。 
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2 2 1

1 1

2 2 1 1

1 1

( ) ( )
( )

cos( ) sin( )
         = +

( )

         = ( ) ( )

s m Lr
Lm o o

eq eq

m eq
o

ds eq eq eq

Lmdc Lmac

t ti t I i t
u t nV dt nV dt

t tC C

t tI C A ω t B ω t
nV dt dt

t tC C C C

u t u t


   

 






 

   (2-41) 

从(2-41)式中可以看出，uLm(t)可以拆分为直流分量部分 uLmdc(t)和交流分量部分 uLmac(t)

的叠加如(2-42)。 

 

2

1

2 1 1

1

( )= 
( )

cos( ) sin( )
( )

m eq
Lmdc o

ds eq eq

Lmac

eq

t I C
u t nV dt

t C C C

t A ω t B ω t
u t dt

t C


 


 






 (2-42) 

其中，A 和 B 的表达式如(2-43)。 

 
   

 

2 2
0

2 2

1

0.5
=

2

eq
m

eq ds

in Cr m ds eq

in r eq dsr eq ds

ds eq

r eq dseq ds
r

r ds eq ds eq

C
A I

C C

V U P I C C
B π

V π C C CL C C

C C

C C CC C
ω πf

L C C C C






 

 

  




 

 


 (2-43) 

因此，励磁电感 Lm 两端的电压 uLm(t)变化至-nVo 的时间与谐振参数之间的关系，可以

通过上述直流分量部分 uLmdc(t)和交流分量部分 uLmac(t)叠加来判断。其中，在谐振频率 fr，

输出功率 P 和开关器件已知的情况下，直流分量部分 uLmdc(t)只与励磁电流 Im 有关，所以

由交流分量部分 uLmac(t)决定励磁电感的电压波形 uLm(t)。 

在 fr，P，Cds，Ceq，Im一定情况下，从公式(2-42)和(2-43)中可知，励磁电感电压 uLm(t)

的直流分量部分 uLmdc(t)与谐振参数无关。交流分量部分 uLmac(t)与谐振电容有关，且谐振

角频率 1ω 随谐振电容 Cr 值减小而减小，谐振幅值 2 2A B 随谐振电容 Cr 值减小而增加。

所以谐振电容 Cr 值越小，励磁电感电压越快谐振到-nVo，副边整流器件越提早导通，即 t2-

t1 时间越短，如图 2-21 所示。 
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(a) Cr1                     (b) Cr2                (c) Cr3  

图 2-21 励磁电感电压 uLm的叠加情况（Cr3＜Cr2＜Cr1） 

在励磁电感电压 uLm(t)谐振到-nVo 之后，励磁电感 Lm被输出电压箝位在-nVo。后续工

作模态与不考虑副边寄生电容的理想情况相同，谐振电感 Lr 与原边开关管等效电容 Cds 谐

振继续给 Cds 放电。模态 2 的分析和 2.2.2 小节相同。 

由于电路等效模态和理想情况相同，所以模态 2 的谐振腔电流 iLr2(t)的表达式和(2-23)

相似，如(2-44)。 

    2 2 2 2 2 2 2( ) cos ( ) sin ( )Lri t α ω t t β ω t t     (2-44) 

其中， 2α ， 2β ， 2ω 系数的表达式如(2-45)。 

 

2 1 2

2 1 2

2

( )

( )

1

Lr

ds
Lr

r

r ds

α i t

C
β u t

L

ω
L C


 



 






 (2-45) 

模态 2 中 Cds 的电压变化如(2-46)。 

 
3 2

2 1 2
2

( )
( ) ( )

Lr
ds ds

ds

t i t
u t u t dt

t C
    (2-46) 

因此死区时间内谐振腔电流 iLr 和原边开关管等效电容电压 uds 以及励磁电感电压 uLm

的表达式为(2-47)。 

0

nVo

-nVo

t

t1 t2

uLmdc

uLmac

uLm

0

nVo

-nVo

t

t1 t2

uLmdc

uLmac uLm

0

nVo

-nVo

t

t1 t2

uLmac

uLm

uLmdc

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 2 高频 LLC 的 ZVS 分析 

28 

 

1 1 2

2 2 3

1 1 2

2 2 3

1 2

2 3

( );
( )

( );

( );
( )

( );

( );
( )

;

Lr

Lr

Lr

ds

ds

ds

Lm

Lm

o
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i t

i t t t t

u t t t t
u t

u t t t t

u t t t t
u t

nV t t t

 
 
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 
 

 

 
 

  

 (2-47) 

根据模态 2 的等效电路来判断 ZVS 的条件，因此根据叠加定理将如图 2-20（b）所示

的模态电路等效成如图 2-22 两个电路叠加。其中，图 2-22（a）是电压源作用的等效电

路，等效电压源 U 的表达式如下式。 

 0= Cr oU U nV  (2-48) 

 1 2 0 1 2( )= + ( )ds Cr o Lru t U nV u t  (2-49) 

                     

      (a)电压源作用的等效电路               (b)电流源作用的等效电路 

图 2-22 模态 2 等效叠加电路 

原边开关管等效电容 Cds 的电压初始值如(2-49)所示，Cds 的电压 u1 变化趋势是在电压

源激励 U 稳态值附近以 uds1(t2)为初始值，谐振幅值为 1 2- ( )dsU u t 的谐振轨迹如图 2-23（a）

所示。u1 谐振表达式为(2-50)，其中，谐振角频率 1ω 的表达式如(2-51)。和理想情况相比，

考虑 Ceq 之后 uds1(t2)的大小受谐振电感电压 uLr(t2)影响如(2-49)，因此 u1 的谐振轨迹不确

定。 

  1 1 2 1( ) ( ) - cos( )dsu t u t U ω t U   (2-50) 

 1
1


r ds

ω
L C

 (2-51) 

图 2-22（b）是电流源作用的等效电路，等效电流源为谐振电感 Lr 的电流初值 iLr1(t2)，

谐振幅值 A 如(2-52)式，谐振轨迹如图 2-23（b）所示。谐振表达式 u2 如(2-53)，谐振角频
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率 1ω 的表达式如(2-51)。 

 ( )2
r

Lr

ds

L
A i t

C
 (2-52) 

 2 1( ) sin( ) u t A ω t  (2-53) 

            

(a)u1 的谐振轨迹             (b)u2 的谐振轨迹         (c)uds2 的谐振轨迹 

图 2-23 模态 2 等效电路的波形 

因此，u1 和 u2 的波形叠加如图 2-23（c）所示，其中，深色实线代表 u1，浅色实线代

表 u2，虚线即两者叠加得到的 uds2。虽然 u1 的谐振轨迹受 uds1(t2)制约，不能确定，但是也

可以通过 u1 谐振的直流偏置 U 和 u2 谐振的幅值 A 来判断 uds2=u1+u2 是否与纵坐标 0 相

交，判断依据如(2-54)。当 A 大于等于 U 时，不论 u1 的谐振轨迹如何，在 u2 的谐振谷底-

A 对应的 u1 谐振点压为 U，u1 和 u2 的叠加的波形 uds2 一定能与纵坐标 0 相交，因此一定能

实现原边开关管的 ZVS。但是当 A 小于 U 时，和之前不考虑副边寄生电容的理想情况相

比，由于谐振电感上的电压 uLr1(t2)与谐振参数以及 t2 时刻有关，其大小和极性均不确定，

导致电压源 U 作用时 Cds 的谐振点压初值如(2-49)不能确定，所以 Cds 的电压 u2 的谐振轨

迹不能确定。所以 u1和 u2的叠加的波形是否与纵坐标 0 相交取决于 u2的谐振初值 uds1(t2)。 

 
ZVS

ZVS

一定能实现

＜ 不一定不能实现

A U

A U

 



 (2-54) 

根据如(2-54)关系，在假设输出功率 P 和谐振频率 fr 不变的情况下，可以得到 A-U 随

谐振电容 Cr 变化的关系曲线如图 2-24 所示。因此 ZVS 的判断依据从 A 与 U 之间的大小

关系转换成谐振电容 Cr 的关系如(2-55)。 
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ZVS

ZVS

一定能实现

＜ 不一定不能实现

r rmin

r rmin

C C

C C

 



 (2-55) 

 

图 2-24 A、U 值大小与 Cr 之间的关系 

           

(a)满足 ZVS 情况       (b)ZVS 失去情况         (c)满足 ZVS 情况 

图 2-25 uds2 的叠加情况 

当谐振电容 Cr 的值在减小的过程中，如图 2-25 所示是在 Cr 不同条件下的 uds2 叠加情

况，其中，图 2-25（a）至（c）中的 Cr 值逐渐减小。如图 2-13（a）所示 Cr 值较大即 r rminC C

时， A U ，uds2 叠加的波形与纵坐标为 0 相交，因此可以保证原边开关管的 ZVS。当 Cr

值继续减小到 ＜r rminC C 时， ＜A U ，此时 uds2 是否能与纵坐标为 0 相交，取决于电压源 U

作用时 u2 的谐振初值 uds1(t2)。可以看到在图 2-25（b）所示的情况，电压源 U 作用时 u1

的谐振初值 uds1(t2)与直流偏置 U 很接近，在与电流源作用条件下 u2 叠加过程中不会出现

uds2=0 的时刻，即原边开关管不能实现 ZVS。但是在图 2-25（c）所示的情况实在谐振电

容 Cr 更小的情况，此时副边整流器件导通提早，电压源 U 作用时 u1 的谐振初值 uds1(t2)大

幅超过直流偏置 U，在与电流源作用条件下 u2 叠加过程中可能会出现 uds2=0 的时刻。因

为虽然在 u1 的谐振谷底处 A＜U，但是在 u2 谐振谷底之后，u2 的变化斜率最小接近 0，u1

的电压变化斜率最大，所以两者叠加的结果可能会出现出现 uds2=0 的时刻，即可以实现原

边开关管的 ZVS。并且图 2-24 中 A-U 与 Cr 值成单调关系，因此该特殊情况的存在一定
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要跨过图 2-25（b）不能实现 ZVS 的情况。所以在谐振电容 Cr 更小的时候的特殊情况需

要严格控制电路的谐振参数使电压源U作用时的u1的谐振初值uds1(t2)远大于直流偏置U，

为了找出此时的 ZVS 条件，需要从 u1+u2=uds2 的表达式进行判定，在 A＜U 时，当 uds2≤0

对应的区域为 ZVS 区域。 

图 2-26 是整个死区时间内根据(2-47)关系得到的关键参数波形，分别对应图 2-25 中

的（a），（b）（c）三种情况。图中阴影区域是谐振腔电流 iLr 提供的 Cds放电的电荷量 Qcharge。

当谐振电容 Cr 较大时，副边整流器件导通较晚如图 2-26（a）所示，此段时间由谐振腔电

流 iLr1(t)提供 Cds 放电电荷，此后谐振电感 Lr 与 Cds 谐振至 t3 时刻原边开关管等效电容 Cds

电压放电完成，此时对应的谐振腔电流 iLr 依然为正，可以实现原边开关管 ZVS。对应着

上述的 r rminC C 情况。当 Cr 逐渐减小时，副边整流器件导通时刻提前，谐振腔电流 iLr1(t)

给 Cds 放电时间减少，如图 2-26（b）所示，在 t2 时刻之后的 Lr 与 Cds 谐振过程中，当谐

振腔电流为 0 时，Qcharge 不足以完成 Cds 完全放电所需电荷，不能实现原边开关管的 ZVS。

当 Cr 继续减小时，如图 2-26（c）所示，在副边整流器件导通之后的 Lr与 Cds 谐振过程中，

由于谐振初始能量的不同，使得谐振电感 Lr 上的电流 iLr2(t)的谐振轨迹发生变化，在此种

情况下，在 t3 时刻原边开关管等效电容 Cds 电压放电至零时，对应的谐振腔电流 iLr2(t3)依

然为正，可以实现原边开关管 ZVS。第三种能实现 ZVS 的情况是在谐振电容 Cr 值比图 

2-26（b）更小的时候，也就是说在 ＜r rminC C 条件下，图 2-26（c）中满足 ZVS 的情况必将

跨过图 2-26（b）中 ZVS 失去的情况。 

     

(a)满足 ZVS 情况       (b)ZVS 失去情况      (c)满足 ZVS 情况 

图 2-26 死区时间内关键参数波形 
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以表 2-2 的电路参数规格为例，采用上述的 ZVS 模型进行修正。 

表 2-2 考虑副边寄生电容的电路参数列表 

Vin 330V Vo 12V 

fr 1.1MHz Po 600W 

Cds 157pF*2 Ceq 37pF 

根据上述 ZVS 修正模型，得到原边开关管 ZVS 的边界如图 2-27 所示。 

 

图 2-27 原边开关管 ZVS 的边界 

从图 2-27 中可知，由于模态 2 中，Lr 与 Cds谐振过程的初始能量不同，使得谐振电感

Lr 上的电流 iLr2(t)的谐振轨迹不确定，因此原边开关管的 ZVS 条件随谐振电容 Cr 值不是

单调关系。 

图 2-27 中，三个电路 Cr 值的大小关系为 1 2 3r r rC C C＜ ＜ ，在 3r rC C 和 1 2r r rC C C  两个

区间都是可以实现 ZVS 的区域，但是需要很精准地调节谐振参数的值才能使电路的 Cr 值

在 1 2r r rC C C  区间。所以在设计谐振腔参数时，尽量避开 1 2r r rC C C  区间，在 3r rC C 区

间里面只需要考虑电路的 ZVS 边界点 Cr3 即可。所以将图 2-27（b）中的 ZVS 曲线去除

1 2r r rC C C  段，可得图 2-28（a）的 ZVS 曲线如虚线所示，因此电路的 ZVS 边界对应最

小 Cr 值为 Cr3。 

在表 2-2 中给定的参数条件下，对应最大的谐振电感 Lrmax=1.82uH，最小的谐振电容

Crmin=11.5nF。如图 2-28（b）是不考虑副边寄生电容和考虑副边寄生电容的数学模型对比，

考虑到副边寄生电容时，原边开关管的 ZVS 边界更小。满足 ZVS 的设计曲线从理想的虚

线变成实线。 

之前提到不考虑副边寄生电容的 ZVS 数学模型，即图 2-28（b）中虚线模型和实验结

果相差较大，修正后的 ZVS 模型如图 2-28（b）中实线，通过实验对比误差较小，具体实

验验证如下。 

4 8 12 16 20
1

2

3

4

5

Cr/nF

Lr/uH

fr=1.1MHz

ZVS 曲线

ZVS 曲线

Cr1 Cr2 Cr3

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 2 高频 LLC 的 ZVS 分析 

33 

        

  (a) 修正的 ZVS 的边界                      (b) ZVS 边界对比 

图 2-28 ZVS 指导设计曲线 

2.4 实验结果验证 

为了验证上述数学模型的正确性，搭建了实验样机，电路参数和上述数学模型一致。

详细参数见表 2-3。实验样机图片见图 2-29。 

表 2-3 样机详细参数 

Vin 330V Vo 12V 

fr 1.1MHz Po 600W 

Cds 157pF*2 Td 80ns 

 

图 2-29 实验样机图片 

在实验过程中，固定电路工作的谐振频率 fr 为 1.1MHz，最大输出功率 P 为 600W，

谐振参数的选择按照图 2-28（b）进行设计。在该实验参数条件下，不考虑副边寄生电容

时对应的最大谐振电感 Lrmax=3.8uH，最小谐振电容 Crmin=5.5nF。当考虑到副边寄生电容时

对应的最大谐振电感 Lrmax=1.82uH，最小谐振电容 Crmin=11.5nF。 

通过调节谐振参数发现，ZVS 对应的最大的谐振电感 Lrmax=1.77uH，最小的谐振电容

Crmin=11.8nF。所以实验结果和考虑到副边寄生电容之后的修正 ZVS 数学模型中的临界

Crmin=11.5nF 比较吻合。 

4 8 12 16 20
1

2

3

4

5

Cr/nF

Lr/uH

ZVS 曲线

fr=1.1MHz

Cr3

4 8 12 16 20
1

2

3

4

5

Cr/nF

Lr/uH

不考虑副边

电容Crmin

考虑副边
电容Crmin

ZVS 曲线
fr=1.1MHz
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图 2-30 实验验证 ZVS 的实验点 

 

(a) Cr1=11.8nF 的实验波形 

 

(b) Cr2=10.5nF 的实验波形 

图 2-31 ZVS 边界实验验证 

如图 2-31 所示是两种不同谐振参数条件下的实验波形，图中分别标注了原边下管的

驱动波形 ugs 和电容电压 uds，谐振腔电流 iLr。其中图 2-31（a）是谐振电感 Lr=1.77uH，

Cr=11.8nF 条件下，输出功率 P=600W 的实验结果，从 uds 的波形可以看到原边开关管实现

了 ZVS，且在死区时间结束时谐振电流 iLr=0，即该实验条件是实现原边开关管 ZVS 的边

界情况。 
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当 Cr 值继续减小，谐振参数调整为 Lr=1.98uH，Cr=10.5nF，此时可以看到 uds 在死区

时间结束时刻未完全放电至零，且此时谐振电流 iLr＜0，原边开关管失去 ZVS。 

如图 2-32 所示为 ZVS 边界实验波形，其中，图 2-32（b）是死区时间内的展开波形，

通过励磁电感电压 uLm的波形可知，在图中标注模态 1 的阴影区域是原副边开关管共同换

流的模态，和 2.3.1 小节中的模态 1 相对应。在励磁电感电压为-nVo 时，副边整流器件导

通，进入图中的模态 2 的阴影区域，此模态和 2.3.1 小节中的模态 2 对应，是谐振电感 Lr

和 Cds 谐振继续给 Cds 放电过程。在模态 2 结束时刻，可以看到谐振腔电流值为零，此时

Cds 完成放电，即实现了原边管 ZVS。 

 

(a) 开关周期实验波形 

 

(b) 死区时间内两个工作模态波形 

图 2-32 ZVS 边界实验波形 
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2.5 本章小结 

本章通过对 LLC 死区时间内的电路工作模态的详细分析，重新认识了 ZVS 与电路工

作参数的关系。LLC 在高频工作时，死区时间内原边开关管寄生电容 Cds 的充放电分为两

个工作模态。并且电路的工作频率 fr，输出功率 P 和谐振参数对 Cds 的充放电模态密切相

关。因此通过文中给出的 ZVS 模型可知，LLC 在谐振点附近工作时存在 ZVS 边界，即存

在最大的谐振电感 Lr，最小的谐振电容 Cr 满足 ZVS 的边界。在 LLC 频率调节控制方式

中，在输出功率 P 确定的条件下，是希望电路设计在更大的谐振电感，这样可以在满足电

压增益条件下，使 LLC 调频范围尽量窄来优化其效率和尺寸。所以考虑到 ZVS 问题，LLC

在高频工作时采用频率调节将存在一定问题，文章下一部分将说明该问题，并对输出可调

的 LLC 高频变换器进行研究。 
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3 高频 RDCX 变换器研究 

3.1 高频 LLC 频率调节问题 

由于服务器上的电子设备譬如 CPU、存储器、控制芯片等采用 12V 母线进行供电。

因此在高压直流母线供电架构中，如果将 380V 的高压母线直接转换至 12V 母线给服务器

相关电子设备供电，并且将模块电源集成到服务器板上，可以显著减小由于 12V 母线的大

电流输出产生的焦耳损耗。同时电源模块直接集成到服务器板上，供电模块距离用电设备

的距离大幅减少，可以提高 CPU 等处理器动态切换时对电源模块动态响应的需求。当高

压母线在 380V 小范围（360V 至 400V）内波动时，需要保证输出的 12V 低压母线的稳定。

为了实现电源模块集成到板上的目的，电源模块在满足高功率密度的同时需要具有输出电

压调节能力，怎样在高频工作条件实现输出电压调节能力，是本章的主要研究内容。 

第 2 章讨论了 LLC 在高频工作时，原边开关管的 ZVS 与电路的谐振参数密切相关。

在特定的输出功率和谐振频率下，ZVS 对应着最大的 Lr，最小的 Cr。 

以 360V-400V 的输入电压变化范围，输出电压 12V 输出功率 750W 的应用场合为例。

电路谐振点选定在 380V 输入电压，当谐振频率 fr=1MHz 时，结合第二章电路谐振参数对

ZVS 的影响，得到 ZVS 边界条件下 Crmin=13nF，因此对应最大的谐振电感 Lrmax=1.5uH。 

在上述边界写真参数条件下，通过仿真工具可以得到 LLC 的增益变化范围如图 3-1

所示，其中仿真参数如表 3-1。从图中看出，以输入电压 380V 为谐振点，其增益为 1，因

此在输入电压 360-400V 变化范围内电路的增益范围是 0.94 至 1.05 之间。在满足 400V 输

入电压满载条件下的增益 0.94 时，频率变化的范围在 830kHz-1.1MHz 之间，如图 3-1 中

浅色实线。但是考虑到 400V 输入电压轻载时的增益问题，需要调整最大开关频率，以 400V

输入电压 5%负载为例，为了满足电压的增益需求，电路的最大工作频率为 1.3MHz，如图 

3-1 中深色实线。 

为了满足电路增益变化范围，频率变化范围太宽，在 830kHz-1.3MHz 之间。为了在全

频率范围正常工作，磁元件的设计需要兼顾低频工作特性，所以磁元件的尺寸优化设计困

难。在实现输出电压调节的条件下，兼顾 LLC 工作在 DCX 的高功率密度和高效率的优势。

同时在电路工作在最高输入电压和轻载情况下的 ZVS 存在潜在问题[29]。因此 LLC 在高频

工作时，为了保证原边开关管 ZVS，采用频率调节方式来调节输出电压的方案并非最佳选

择。因此文章下部分内容将基于 LLC 工作在 DCX 的高功率密度和高效率的优势，来实现
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输出电压调节能力。 

表 3-1 增益仿真详细参数 

Vin 360-400V Vo 12V 

fr 1MHz Po 750W 

Lm 25uH Lr 1.5uH 

 

图 3-1 LLC 仿真增益图 

3.2 高频 RDCX 变换器工作原理 

3.2.1 RDCX 拓扑结构 

由于 LLC 工作在 DCX 时，可以通过优化设计使其具有最佳的工作效率和功率密度，

相关文献[16-20]对此优化方案做了大量研究。本研究课题中，主电路选择半桥 LLC 谐振拓

扑，工作在 DCX，变压器的漏感作为谐振电感，如图 3-2(a)所示。但是在输入电压和负载

变化时，输出电压会随之变化，在需要输出电压稳定的应用场合不合要求。 

   

(a)DCX 简化结构图               (b)RDCX 简化结构图 

图 3-2 串联可控电压源实现输出调节的电路简化图 

为了实现输出电压的调节能力，并保证 DCX 的优势，需要对电路拓扑进行补偿设计。

在图 3-2(a)的 DCX 变压器原边交流侧串联可控电压源的方式，可以实现输出电压的调节
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能力[31,32,33]，如图 3-2(b)所示。 

串联可控电压源，通过部分功率反馈调节输出电压的概念在[33]文献中有详细的分析。

本文以 DCX 级联不隔离的 DC-DC 变流器构成可控电压源为例简要分析其工作原理，并

基于特定的应用场合对 RDCX 进行参数设计。 

如图 3-3 所示是 RDCX 中可控电压源的实现方式，由 DCX 级联不隔离的 DC-DC 构

成。其中两个变压器 T1，T2 的原边绕组串联，定义 T1 是主变压器，T2 是辅助变压器。主

变压器 T1 副边绕组经过整流得到输出电压，辅助变压器 T2 在副边经过整流后级联 DC-DC

变流器，再并联到主电路的输出端。 

 

图 3-3 RDCX 电路简化图 

3.2.2 RDCX 调压原理分析 

在如图 3-3 所示的电路结构中，以输入电压变化为例分析电路的调压原理。当电路工

作在 DCX 即谐振点附近时，谐振腔的阻抗近似为零，所以加在变压器 T1、T2 两端的电压

之和近似为 0.5Vin。输出电压稳定在 Vo，所以变压器 T1 原边绕组电压为 nVo 且保持不变，

因此辅助变压器 T2 原边绕组两端的电压为 0.5Vin-nVo。 

以输入电压从额定值跳变到最大值为例分析，如图 3-4(b)中 t0 时刻。当输入电压从额

定值跳变到最大值时，通过 DC-DC 级输出电压的闭环控制调节，保持总的输出电压 Vo稳

定不变，因此变压器 T1 原边的电压为 nVo，输入电压变化的部分通过辅助变压器 T2 来承

担，即表征为 DC-DC 输入端 Vc 电压发生相应变化。当 Vc 变化时，DC-DC 通过输出电压

闭环调节占空比实现输出电压调节。两部分处理的功率的变化如图 3-4 所示。 

在该 RDCX 结构中，大部分输入功率通过 DCX 中的主变压器 T1 直接处理，仅有小

部分功率为了承担输入电压变化，经过辅助变压器 T2 和 DC-DC 调整后流入负载。因此
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RDCX 电路在满足输出电压调节的前提下，可以保证 DCX 电路的高效率和高功率密度优

势。 

     

(a)功率分配关系电路简化结构图           (b)电压和功率变化图 

图 3-4 输入电压突变时的电压和功率分布示意图 

3.2.3 RDCX 工作模态分析 

图 3-5(a)是本文采用的 RDCX 的电路原理图，原边采用半桥型 LLC 谐振电路，副边

采用中心抽头整流结构。其中 T1 匝比为 n:1:1，T2 匝比为 m:1:1。变压器 T1 和 T2 原边绕组

串联，辅助变压器 T2 的副边经过整流后与 DC-DC 变流器级联，最终并联到输出端。RDCX

中采用 Buck 电路作为 DC-DC 变流器，对输出电压进行采样，通过反馈调节其占空比的大

小实现输出电压的稳定。 

RDCX 的电路关键参数波形图如图 3-5(b)所示，将一个开关周期根据原边开关管 Q1

和 Q2 的开通时序分为六个模态，正负半周期工作状态互补，因此分析半个周期内的三个

工作模态。模态分析过程中，由于 Buck 电路的输入电压可视为电压源，所以电路等效为

两个 LLC 谐振电路在原边串联，副边并联处理。具体模态分析如下。 

模态 1(t0-t1)：t0 时刻，原边开关管 Q1 开通，谐振电感 Lr 和谐振电容 Cr 谐振，输入功

率通过主变压器 T1 和辅助变压器 T2 传递到负载。此模态过程中副边整流管 SR2 和 SR4 导

通，此时主变压器 T1 原边两端电压被输出电压箝位在 nVo，加在辅助变压器 T2 上的电压

约为 Vin/2-nVo。电路模态图如图 3-6(a)所示。当 t1 时刻谐振腔电流 iLr 与励磁电流 iLm相等

时，副边整流管 SR2 和 SR4 关断，此模态结束。 

模态 2(t1-t2)：t1 时刻，原边开关管 Q1 关断，励磁电流 Im对原边开关管寄生电容 CQ1 和

Ptotal
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PDCX
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mVc
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V

t
P

mVcmax
mVcmin
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t
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CQ2 进行充放电。此模态过程中副边整流管均处于关断状态，励磁电感 Lm 参与谐振，因为

励磁电感 Lm远大于漏感充当的谐振电感 Lr，因此可以将励磁电流 Im等效为一个恒流源对

寄生电容进行线性充放电。电路模态图如图 3-6 (b)所示。此阶段副边整流管关断，由输出

电容 Co 和 Buck 的前级电容 Cc 来提供负载所需能量。在原边开关管换流过程中当主变压

器 T1 原边两端的电压变化至-nVo，辅助变压器 T2 两端的电压变化至-mVc 时，即 t2 时刻，

副边整流管 SR1 和 SR3导通，此模态在 t2 时刻结束。 

模态 3(t2-t3)：t2 时刻，副边整流管 SR1 和 SR3导通，励磁电感 Lm再次被箝位，不再参

与谐振。此模态中，谐振电感和原边开关管寄生电容谐振，寄生电容靠谐振腔的电流 iLr 继

续充放电，在 t3 时刻，原边桥臂下管寄生电容电压 VCQ2 放电至零，同时给下管驱动信号实

现 ZVS。电路模态图如图 3-6 (c)所示。 

负半周期的模态与上述模态对称，不再赘述。 

  

(a)RDCX 电路原理图                   (b)电路关键参数波形图 

图 3-5 RDCX 电路原理图和工作波形 

   

(a)模态 1(t0-t1)                                (b)模态 2(t1-t2) 
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(c)模态 3(t2-t3) 

图 3-6 电路模态图 

3.2.4 RDCX 电路参数设计 

本部分内容旨在研究 380V 输入高压直流母线至 12V 输出母线的应用场合，在保证高

效高功率密度的前提下，进行 RDCX 的参数设计。 

在输入电压和负载变化时为了实现输出电压的调节能力，需要对变压器的匝比与 T1

和 T2 的功率分配比进行优化设计，在实现输出电压调节能力的前提条件下获得最佳工作

特性。这里以输入电压变化为例对变压器匝比和两变压器的功率分配比进行分析。 

由于两个变压器的原边绕组串联，所以流过两变压器 T1 和 T2 原边绕组的电流大小相

等，两变压器处理的功率大小之比等于两变压器原边绕组的电压之比。定义辅助部分 Buck

处理的功率占变换器处理的总功率之比 k 为(3-1)式。 

 
buck c

total c o

P mV
k

P mV nV
 


 (3-1) 

其中，m，n 分别是辅助变压器 T2 和主变压器 T1 的匝比，Vo 是输出电压，Vc 是 Buck

输入电压。 

输入电压 Vin 和输出电压 Vo 与 Buck 输入电压 Vc 之间满足(3-2)式。 

 0.5c o inmV nV V    (3-2) 

主变压器匝比 n 和功率分配比 k 之间的关系如(3-3)。 

 
(1 ) 0.5 in

o

k V
n

V

 
  (3-3) 

在给定输入电压范围 360V 至 400V，额定输入电压 380V，12V 输出电压应用场合，

通过式(3-3)可以确定主变压器匝比 n 和功率分配比 k 之间的关系。但是功率分配比 k 的选
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取和变压器的匝比设计和 Buck 电路工作范围的设计之间需要进行折中考虑。 

低压大电流输出的应用场合，当变压器副边采用中心抽头整流结构时，变压器副边绕

组一般选取 1 匝来减小绕组损耗和方便 PCB 绕组绘制。因为输入电压的变化范围是 360V

至 400V，因此，变压器 T1 和 T2 两端的电压之和的变化范围是 180V 至 200V 之间。考虑

到变压器T1的匝比 n是整数，且变压器T2需要在全输入电压范围内承担一定比例的电压，

所以变压器 T1 的电压 nVo 必须小于 180V。即匝比 n 需要满足(3-4)表达式。 

 min0.5o innV V＜  (3-4) 

所以根据(3-4)可知 15n＜ 。从 RDCX 拓扑的部分功率调节实现输出电压稳定的电路工

作原理可知，辅助变压器 T2 原边承担的电压越小，经过两级处理的功率即 Pbuck 越小，因

此整个电路的效率会越高。所以基于辅助变压器两端的电压尽量小的原则，选取 n=14。 

在最低输入电压 360V 条件下，加在变压器 T1 上电压为 168onV V ，所以辅助变压器

承担的电压为 min min0.5 12c in omV V nV V   ，所以在最小输入电压下功率分配比 kmin 如(3-5)。 

 
min

min 6.7%
0.5

c

in

mV
k

V
   (3-5) 

在额定输入电压 380V 条件下加在变压器 T1 上电压为 168onV V ，辅助变压器 T2 承

担的电压为 0.5 22cnom innom omV V nV V   ，所以额定输入电压下的功率分配比 knom为式(3-6)。 

 11%
0.5

cnom
nom

in

mV
k

V
   (3-6) 

在最高输入电压 400V 条件下，加在变压器 T1 上电压为 168onV V ，所以辅助变压器

承担的电压为 max max0.5 32c in omV V nV V   ，所以在最大输入电压下功率分配比 kmax 为式

(3-7)。 

 
max

max 16%
0.5

c

in

mV
k

V
   (3-7) 

因为采用了 Buck 电路，所以其输入输出电压之间的关系如(3-8)。 

  o cV V D  (3-8) 

当输入电压为最小值 360V 时，加在辅助变压器 T2 两端的电压为 12V，因此在对变压

器 T2 的匝比 m 设计中需要考虑到 Buck 的增益为占空比 1D 。根据 m 与功率分配比 k，

变压器 T1 的匝比 n 的关系如(3-9)式，对辅助变压器的匝比 m 进行优化选取。 
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1

k n D
m

k

 



 (3-9) 

由于 Buck 电路的理论占空比 D 最大值可以为 1，但是在实际的控制中占空比 D 会有

一个最大值限制，一般商业化的控制芯片的占空比变化范围为 D≤0.9。所以为了实现输出

电压 12V 的调节，m 的值必须小于 1，才能将最小输入电压 360V 条件下辅助变压器 T2 上

的 12V 电压进行升压得到 Vc，通过 Buck 的闭环降压实现输出电压的调节。 

同时 Buck 电路的工作效率和其工作占空比 D 密切相关，占空比 D 越大，效率越高。

所以在选取辅助变压器 T2 的匝比 m 的原则是在整个电压变化范围内 Buck 工作的占空比

尽量大。经过以上的折中考虑，并结合变压器原副边绕组的结构，最后优选辅助变压器 T2

的匝比 m 为 0.75，即辅助变压器的变比为 3:4。 

所以在主变压器T1和辅助变压器T2的匝比选定之后，Buck的输入电压范围如(3-10)。 

 

min min

max max

0.5 16

0.5 =30

0.5 =43

c in o

cnom innom o

c in o

V V nV V

V V nV V

V V nV V

  


 
  

 (3-10) 

因此 Buck 工作的占空比 D 的范围如式(3-11)。 

 

min

max

max

min

27.9%

40%

75%


 




 



 


o

c

o
nom

cnom

o

c

V
D

V

V
D

V

V
D

V

 (3-11) 

根据以上分析，变压器副边整流结构采用中心抽头整流情况时，主变压器的匝比选取

为 14:1:1，辅助变压器的匝比选取为 3:4:4。 

3.3 RDCX 高频变压器设计 

在高频低压大电流输出应用场合，变压器损耗在电路总损耗中所占的比例很重，因此

需要对变压器进行优化设计，以期得到变压器尺寸和损耗之间的最佳组合。基于 1.3 部分

的矩阵变压器的设计模型[20]，对本文 RDCX 中的主变压器 T1 进行优化设计。 

通过 1.3 节内容的高频变压器的调研可知，在大电流场合，为了对变压器副边绕组的

电流进行分流，同时避免交流侧并联端子的严重的交流损耗和绕组之间的不均流现象，采
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用 UI 型磁芯将一个变压器平铺为两个变压器，即两个变压器共用一个 UI 磁芯的结构。这

种变压器结构的好处是，原边绕组串联，因此两变压器的副边绕组上的电流自然均流。在

相同磁芯截面积 Ae和相同绕组线宽的条件下，采用 UI 磁芯能充分利用其两个磁柱上磁通

一进一出的对称性，与采用 EI 型磁芯相比，可以有效减小变压器的尺寸，并且一副 UI 磁

芯的体积也明显小于两副 EI 磁芯，在磁损方面也占优。因此，在该部分的变压器设计中，

采用 UI 磁芯进行优化设计变压器的尺寸和损耗之间的关系。 

由于变压器的匝比是 14:1:1，采用 UI 磁芯进行分配时两个磁柱上分别为 7:1:1 的变压

器，原边绕组串联，副边绕组并联。但是每个变压器的原边匝数为 7 匝，并且副边绕组在

该情况下的电流依然很大，所以希望进一步将变压器进行拆分。若延用之前的分布式矩阵

变压器的概念，将 7:1:1 的变压器分成 4:1:1 和 3:1:1 的两个变压器。但是如果只是简单的

将 4:1:1 和 3:1:1 的变压器平铺到两个 UI 磁芯上会存在着以下问题。首先，两个变压器的

原边匝数不相同，因此两个变压器处理的功率不同，磁芯和效率优化设计方面较为复杂；

其次，两个变压器的原边绕组的伏秒不一致，励磁电感需要进行更为精确的调整来保证相

同的励磁电流，否则两变压器不同的励磁电流会导致两者的工作状态不一致，控制变得复

杂。鉴于上述平铺结构的设计困难和该结构的缺点，本文采用分布式矩阵变压器和 PCB 叠

板并联相结合的方式来设计 RDCX 的变压器结构。考虑到变压器副边绕组和整流 SR 上的

电流比较大，因此将中心抽头的副边绕组 S1 和 S2 通过表层与相邻层通过盲孔相互并联与

SR 和整流电容一起构成整流回路，可以避免复杂的过孔连接导致的绕组避让问题和表层

绕组的交流过孔损耗问题。变压器结构示意图如图 3-7 所示，绕组排布方式如图 3-8 所

示。 

 

图 3-7 变压器结构 
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图 3-8 采用 UI 磁芯的变压器绕组结构 

变压器的设计原则是在变压器的损耗和变压器的尺寸之间进行折中优化设计，其中变

压器的损耗包括磁损 PT 磁和绕组损耗 PT 铜；变压器尺寸包括磁芯和绕组的尺寸。 

变压器的磁损 PT 磁与工作频率和材料特性密切相关，在 MHz 级别工作时选用横店东

磁公司的 DMR51W 材料的锰锌铁氧体作为变压器磁芯，其磁损密度曲线根据数据手册可

以进行拟合得到如下表达式(3-12)，损耗密度曲线图如图 3-9 所示。磁损即根据该磁损密

度公式和磁芯的尺寸来计算。 

 9.154 2.914 2.133( , ) 10Pv B f B f    (3-12) 

其中，B 代表磁通密度，单位是 mT；f 是频率，单位是 kHz；Pv 是损耗密度，单位是

mW/cm3。 

 

图 3-9 DMR51W 磁损密度曲线 

在 MHz 工作频率，变压器采用 PCB 平面绕组结构，其绕组的交流电阻系数和绕组的

交错并联结构，绕组线宽和 PCB 绕组的铜厚等因素密切相关。根据文献[20]对 Dowell[34]变
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压器绕组交流模型的修正可知，PCB 平面绕组的交流等效系数表达式如式(3-13)。 

 
2 1

' '
3

m
FR M D


   (3-13) 

其中，上述变量定义为式(3-14)。 

 0

coth( )

2 tanh( )

l

M h h

D h h

j

b
N

a

   


   


 


  


 

 

 






 (3-14) 

其中，M’和 D’是 M 和 D 的实部，m 是绕组所占用的 PCB 版层数，是角频率，h 是

绕组的厚度即 PCB 铜厚，Nl 是每层 PCB 上绕组匝数，a 是每层 PCB 绕组的总宽度，b 是

每一匝绕组的宽度， 是铜的电阻率。 

这里可以看到在图 3-8 所示的结构中，4:1:1 的变压器和 3:1:1 的变压器的原边绕组串

联，且均处于 UI 磁芯的同一个磁柱上，构成一个 7:1:1 的变压器结构。因此这里考虑到

4:1:1 的变压器的原边绕组的对称排布，将该分布式变压器简化为 4:1:1 的单元来考虑变压

器的损耗和尺寸之间的关系。该单元与另外一个 3:1:1 的变压器相比，只有原边绕组匝数

的区别，所以这里以 4:1:1 单元来设计最优解，3:1:1 的单元按照 4:1:1 的最优解设计。因

此 14:1:1 的变压器设计可以等效拆分为 4 个 4:1:1 的最优单元的组合。 

以 4:1:1 中心抽头整流结构并以 6 层 PCB 板为例，以上变量如图 3-10 所示。以原边

绕组 P 为例，m 是绕组所占用的 PCB 层数为 2，Nl 是每层 PCB 上绕组的匝数为 2，其他

变量 a，b，h 定义如图 3-10(b)。 

       

(a)中心抽头整流结构                    (b)绕组结构变量定义 

图 3-10 绕组结构示意图 

 

4:1:1

S1

S2

P
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基于上述的绕组的交流系数的模型，可以根据变压器的绕组结构来计算原副边绕组的

交流等效电阻，从而计算在 MHz 工作频率下的铜损。图 3-10（b）所示的单元中，在对该

变压器单元损耗与尺寸关系建模的过程中，设计 UI 磁芯形状如图 3-11(a)，变压器副边绕

组和整流结构如图 3-11(b)所示，图中标注了设计过程中所需变量。其中，磁芯截面积定义

为 Ae，R 是磁柱跑道圆弧的半径，l(R)是磁柱跑道直线长度，a 是副边绕组的宽度，c 是磁

芯里面磁柱之外的宽度，h0 是磁芯窗口的高度可根据 PCB 板厚度和气隙大小选定，h(I)是

磁芯 I 片的厚度。 

另外有以下几个参数需要定义：设计变压器的工作频率 f=1MHz；平面绕组 PCB 采用

6 层板进行设计；选取绕组铜厚 3Oz 即 h=0.105mm；根据之前的磁芯密度损耗，在 MHz

工作频率下，设计磁芯工作时 60B mT  ，因此根据磁芯截面积与 B 的关系

0.5

2

o s

e

V T
B

A


  可知 Ae=50mm2。 

根据上述的定义在已知磁芯截面积 Ae 的条件下，l(R)和 R 之间的关系如(3-15)。 

 
2

( )
2

eA R
l R

R




  (3-15) 

磁芯 I 片厚度与磁柱弧线半径 R 和副边绕组线宽 a 之间的关系如(3-16)。 

 ( )
2 (R)

eA
h I

R a l


 
 (3-16) 

该变压器单元的尺寸定义为 Ft 如(3-17)。 

 (2 2 ) (2 ( ))Ft W L a R a l R       (3-17) 

       

        (a)UI 磁芯形状和尺寸图         (b)副边绕组和整流结构图 

图 3-11 变压器单元图 
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值得注意的是，在磁芯截面积 Ae 确定的条件下，磁芯跑道磁柱的弧形半径 R 需要满

足一下关系式(3-18)。 

 2 4eR A R mm    (3-18) 

基于上述的变量定义，可以将变压器的磁损表达式求出如(3-19)。 

 
1

( , )
4

e ePT Pv B f A L  磁  (3-19) 

其中，Le 是磁通流经的磁路长度，其表达式为(3-20)。 

 0 2 2 ( )eL h R a h I     (3-20) 

变压器绕组的铜损根据上述的交流系数模型和绕组的直流电阻之间的关系可以得到。

因此最后可以将该变压器单元的损耗包括磁损和铜损表示为 R 和 a 的关系如(3-21)。 

 2 2
          _ _

         1

1
( , )

4

( , )

e e p rms p p s rms s s

PT PT PT

Pv B f A L i R FR i R FR

f R a

 

      



磁 铜

 (3-21) 

其中， _p rmsi 和 _s rmsi 分别是原副边绕组电流有效值， pR 和 sR 分别是原副边绕组等效直

流电阻， pFR 和 sFR 分别是原副边绕组的等效交流系数。根据(3-21)所示的变压器损耗关系

并联立(3-15)至(3-20)可以得到图 3-12。 

 

图 3-12 变压器损耗随磁柱形状 R 和绕组宽度 a 的关系 

从图 3-12 中可以看到变压器的损耗 PT 包括磁损和铜损，是随着绕组宽度 a 的增加
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逐渐减小的，因为绕组的宽度越宽，其直流电阻越小，等效的交流电阻也是越小的。但是

该损耗随磁芯磁柱的形状 R 的变化并非单调，说明磁芯磁柱的形状同时影响着变压器的磁

损和铜损，需要优化设计。 

变压器损耗随封装尺寸连续变化的关系曲线采用变量替换的方法，将变压器副边绕组

的宽度 a 表示为 R 和 Ft 的函数，变压器的损耗也表示为 R 和 Ft 的函数，如(3-22)。 

 

2

2

2 2
_ _

       3

(2 2 )(2 ) ( , )
2

1
( , )

4

( , )

e e p rms p p s rms s s

Ae R
Ft a R a a f R Ft

R

PT Pv B f A L i R FR i R FR

f R Ft

 
    




      






 (3-22) 

 

图 3-13 变压器损耗与尺寸和磁柱形状之间的关系 

因此可以得到变压器的损耗和尺寸之间的关系如图 3-13。从图中可以看到，变压器的

损耗随尺寸的变化关系是变压器的尺寸越大其损耗越小，这和普适性的认识一致，但是这

里给出了具体的定量数学模型进行优化设计。 

 

图 3-14 变压器损耗随 R 的变化关系 
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图 3-14 中是在图 3-13 的基础上给定不同的变压器封装尺寸 Ft 得到的损耗随磁芯磁

柱形状 R 之间的变化关系。其中，实线表示变压器尺寸 Ft=150mm2 时，变压器损耗随 R

变化关系，虚线和点划线分别是变压器尺寸 Ft=200mm2 和 Ft=300mm2 时，变压器损耗随

R 变化关系。从图中可以看到在不同的变压器尺寸的条件下，变压器损耗随磁芯跑道磁柱

圆弧半径 R 的变化关系都是在 R=3mm 附近取得最小值，磁芯的形状 R 的最优设计值选取

为 R=3mm。 

       

    (a)变压器损耗随尺寸变化曲线            (b) 变压器尺寸随绕组线宽变化曲线 

图 3-15 变压器损耗和尺寸曲线 

在选定了变压器磁芯形状 R 之后，可以得到变压器损耗与尺寸之间的关系如图 3-15(a)

所示，变压器的损耗随变压器尺寸的增大而减小。同时变压器尺寸与变压器副边绕组线宽

的关系曲线如图 3-15(b)所示。因此结合图 3-15 的曲线关系，变压器的损耗和尺寸之间需

要根据实际情况进行折中选取。本文经过上述考虑，通过变压器损耗和尺寸的这种考虑，

优选变压器副边绕组宽度为 a=4mm，即变压器的尺寸 Ft=330mm2，此时变压器的损耗为

2.31W。 

所以基于上述的变压器模型的设计，可以得到高频变压器在损耗和尺寸之间的变化关

系，对变压器的磁芯和绕组的宽度进行优化设计以期获得变压器尺寸和损耗之间的最优组

合来指导变压器的设计。 

因此在上述 4:1:1 的变压器单元的最优设计的基础上，可以得到该 RDCX 变压器的组

合，即如图 3-16(a)所示的变压器结构，变压器的 3D 模型结构如图 3-16(b)所示。 
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(a)变压器绕组和整流器件结构            (b) 变压器 3D 模型 

图 3-16 RDCX 变压器结构示意图 

3.4 实验结果 

根据上述的参数优化设计和变压器结构的设计，实验搭建了 1MHz，360-400V（额定

380V）输入电压，输出电压 12V，输出电流 62.5A 的样机来验证 RDCX 方案的可行性。 

简化的电路原理图如图 3-17 所示。原边信号是由 PWM 控制芯片产生的固定频率固

定占空比的驱动信号，副边 SR 的驱动逻辑和原边开关管同步。Buck 控制芯片采用商业化

的控制芯片，Buck 的工作频率设置为 300kHz。表 3-2 详细列出了样机的关键参数。实验

样机如图 3-18 所示，该样机的功率密度为 720W/in3。 

 

图 3-17 简化的电路原理图 
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表 3-2 实验样机详细参数 

元器件 型号 元器件 型号 

Q1 & Q2 GS66508P T2 EC12 & DMR51W 

SR1~SR8 BSC0501NSI Lm1 20uH 

SR9 & SR10 BSC098N10NS5 Lm2 3uH 

Sb & SbSR BSC034N06NS Cr 75nF 

T1 UI21 & DMR51W Lb 4uH 

 

图 3-18 RDCX 样机图片 

图 3-19 是在 360V 输入电压条件下的实验波形，其中，Vds 是桥臂中点电压，Vgs 是桥

臂下管驱动信号，Vo 是输出电压，iLr 是谐振腔电流。图 3-19（a）是输出负载为半载条件

下的实验波形，桥臂下管 Q2 的驱动信号 Vgs 在桥臂中点电压 Vds 降至零之后变为高电平，

实现了原边开关管的 ZVS。图 3-19（b）是输出负载为满载条件下的实验波形，从驱动信

号 Vgs 和桥臂中点电压 Vds 波形可以判断原边开关管的 ZVS。同时在半载和满载条件下，

输出电压 Vo 稳定在 12V，实现了输出电压随负载变化的调节功能。 

 

（a） 半载实验波形                 （b） 满载实验波形 

图 3-19 360V 输入电压的实验波形图 
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（a） 半载实验波形                 （b） 满载实验波形 

图 3-20 380V 输入电压的实验波形图 

 

（a） 半载实验波形                 （b） 满载实验波形 

图 3-21 400V 输入电压的实验波形图 

图 3-20 和图 3-21 分别是在输入电压为 380V 和 400V 的实验波形，根据图中的 Vgs

和 Vds 波形可以判断在半载和满载条件下均实现了原边管的 ZVS。同时在半载和满载条件

下，输出电压均稳定在 12V，实现了输出电压随输入电压变化的调节功能。 

图 3-22 是在负载跳变条件下的输出电压动态波形（负载从 20A 跳变到 40A 和负载从

40A 跳变到 20A）。从图中可知，负载电流在 20A 和 40A 之间跳变时，输出电压稳定在

12V，在负载切换瞬间输出电压过冲很小约为 500mV。通过该实验结果，验证了 RDCX 拓

扑在负载变化时，输出电压的调节功能。 
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图 3-22 输出电压在负载跳变时的动态波形图 

图 3-23 是在输入电压切换条件下的输出电压动态波形（输入电压从 360V 切换到

400V 和输入电压从 400V 切换到 360V）。从图中可知，输入电压在 360V 和 400V 之间切

换时，输出电压稳定在 12V。通过该实验结果，验证了 RDCX 拓扑在输入电压变化时，输

出电压的调节功能。 

 

图 3-23 输出电压在输入电压切换时的动态波形图 

图 3-24 是在输入电压为额定值 380V 条件下实验样机测量的效率和采用 Vicor 的产

品进行两级级联的效率计算对比。从图中可以看到，RDCX 效率在全负载范围均明显高于

两级方案，并在半载附近达到最高效率，峰值效率超过 96.5%，满载效率 95.5%。由于 RDCX

在 380V 输入电压工作时，89%的输入功率直流通过 DCX 部分处理，转换效率很高，仅有

11%的输入功率部分是经过 DCX 级联 Buck 的两级处理。所以在满足输出电压调节功能的

条件下，该 RDCX 拓扑牺牲的效率微乎其微，能体现出 RDCX 在高频输出电压可调应用

场合的高效率优势。 
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图 3-24 额定输入电压 380V 的样机效率与两级效率对比 

3.5 本章小结 

本章在第二章的高频 LLC 的 ZVS 边界模型基础上，探索发现 LLC 采用调频方案调

节输出电压时，磁元件的效率和尺寸优化设计困难。因此本章充分利用 LLC 工作在 DCX

的优势对 RDCX 拓扑进行研究，分析了 RDCX 的工作原理，并对 RDCX 的参数进行了设

计。通过实验验证了 RDCX 的工作原理，在实现高频 LLC 输出电压可调功能的同时，保

证了电源模块的高功率密度和高效率优势。  仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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4 总结与展望 

采用高压直流母线供电架构的服务器，供电电源模块的发展趋势是实现服务器板上集

成，省却机柜内部的低压母线汇流母排，提升系统效率。考虑到服务器主板的空间有限，

电源模块需要具有更高的功率密度和更高的效率，同时满足输出电压的调节能力。因此，

本文旨在研究高效，高功率密度，输出可调的高压直流母线变流器。LLC 的 ZVS 特性可

以使其工作在较高频率，并保证较高的效率。因此本文选择 LLC 谐振拓扑作为研究对象。 

第二章分析了高频 LLC 在谐振点工作时的 ZVS 条件，通过对 LLC 死区时间内的电

路工作模态的详细分析，发现原边开关管的 ZVS 条件受到电路的工作频率 fr，输出功率 P

和谐振参数的制约。文中修正了高频 LLC 的 ZVS 模型，界定了 ZVS 的边界条件，并通过

实验验证了模型的准确性。基于该 ZVS 边界条件，高频 LLC 采用频率调节方式调节输出

电压时，面临着满足电压增益变化范围所需频率变化范围太宽的潜在缺点，因此磁元件的

效率和尺寸优化设计成为难题。 

高频 LLC 工作在 DCX 时具有高功率密度和高效率的特性，因此第三章充分利用 DCX

的优势，对采用部分功率调节实现输出电压调整的 RDCX 拓扑进行研究。文中分析了

RDCX 的工作原理，优化设计 RDCX 的电路参数，并通过实验验证了 RDCX 的工作原理。

该 RDCX 方案在实现高频 LLC 输出电压可调功能的同时，保证了电源模块的高功率密度

和高效率优势。同时避免了高频 LLC 采用频率调节方式面临的巨大挑战。 

本课题依然存在一些问题值得进一步研究。第一、准备探索 LLC 在更高工作频率更

大功率等级条件下的 ZVS 边界问题，以期界定出高频 DCX 的谐振参数与功率和工作频率

之间的制约条件。第二、文中的 RDCX 拓扑主要针对窄电压范围的输出调节应用场合，在

更宽范围输入电压的应用场合应该采用怎样的拓扑结构需要进一步探索。 
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