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摘  要 

电能从电网到信息系统中的各种芯片负载和设备，需要完成从高压到低压的转换。

而从较高的直流母线给信息系统中各种低压的数字和模拟负载供电，业界广泛采用可

靠、灵活、可扩展性强的中间母线供电架构。这一架构包含两级功率变换，前级的中间

母线变换器将 48V 或者 24V 变换成 12V 左右的中间电压母线并实现电气隔离，后级的负

载点变换器将中间电压母线变换成负载所需要的电压。在该架构中，提高前级母线变换

器的效率和功率密度对实现应用系统中相关设备的轻量化、小型化十分关键。本文以中

间母线变换架构中的母线变换器为研究对象，针对适用于小功率 DC/DC 应用的高频单管

全谐振软开关拓扑及其控制策略进行了深入研究和探讨，主要包含以下内容： 

针对现有隔离型谐振软开关拓扑方案复杂的问题，首先揭示了现有电压源输入型软

开关谐振腔的内在限制，由此提出了电流源输入型和电流源输出型单管全谐振单元以突

破这一限制。在此基础上推演出系列单管电流源型全谐振正激电路拓扑族。所提出的单

管谐振正激拓扑能实现零电压零电流全软开关（ Zero-Voltage and Zero-Current 

Switching，ZVZCS）特性，且占空比和工作频率固定，能始终工作在最佳工作点，为小

功率应用场合提供了高效的单管谐振拓扑方案。此外，本文还提出单管全谐振单元的组

合和扩展方法，进而推演出一族能够实现开关管零电压开通和零电流关断的全谐振软开

关拓扑，该族拓扑能够适应不同功率和电压等级的中间母线供电架构的应用需求。文中

详细分析了所提出的新型全谐振单元的电气特性和参数设计方法，并通过仿真和实验证

明了所提出全谐振单元的可行性和有效性。 

基本的单管谐振正激电路具有结构简易性和 ZVZCS 全软开关特性，但是其利用开关

管结电容电压实现变压器磁复位的方式带来了开关管电压应力过高的问题，因而较适合

低压输入应用场合，对于输入电压较高的场合，电路需要采用耐压较高的器件。针对这

一问题，本文研究了利用变压器箝位绕组和箝位二极管对开关管两端电压进行箝位的无

源箝位方法，并提出了适合降压应用场合的电流源输入型副边箝位谐振正激电路。该拓

扑通过输出电压对开关管两端的电压进行箝位，开关管电压应力小，且保持了基本单管

全谐振正激电路的 ZVZCS 软开关特性，高频工作时能够取得较高的转换效率。 

对单管谐振正激电路采用无源箝位的方法可以优化器件的应力，但其占空比受限于

0.5，导致效率的提升有限，并且漏感与结电容的振荡弱化了箝位效果。为了进一步提高

单管谐振电路的效率性能，消除高频振荡，降低尖峰电压应力，本文提出了电流源输入
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型有源箝位谐振正激电路，该拓扑利用一个辅助开关管和箝位电容对开关管两端的电压

进行箝位，相较于无源箝位谐振正激变换器而言电路的 ZVZCS 性能更优且箝位电路的损

耗更小。同时电路可以实现大于 0.5 的占空比，电流有效值小，有利于提高满载效率。另

一方面，利用箝位电容电压随控制参数灵活变化的特性，本文进一步地提出一种变导通

时间控制策略，通过在不同负载下改变电路的导通时间，该策略巧妙地解决了轻载时全

谐振 DC/DC 变换器中变压器磁芯损耗比重太大的问题，大幅提高了轻载效率。最后通过

实验证明了所提出的功率变换方法能有效提高电路全负载范围的效率性能。 

单管谐振正激电路原边或者副边开关管的电压应力不能被很好地箝位，因而其启动

过程不仅存在传统谐振电路面临的谐振腔电流应力问题，还存在开关管的电压应力问

题，这一额外的电压应力问题限制了传统软启动方法的应用。针对单管谐振正激电路的

启动，本文提出了一种利用开关器件恒流工作区的软启动方法，在实现输出电压缓慢建

立的同时，减小了启动过程中谐振腔的电流过冲以及开关管的电压过冲。并且，该软启

动方法还能推广应用至双端谐振拓扑的启动中。 

关键词：高效率，高功率密度，母线变换器，直流变压器，电流源型全谐振单元，

谐振正激，轻载效率 
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Abstract 

The integrated circuit (IC) chips and other equipment in information and communication 

technology (ICT) systems require low voltage power from the high voltage grid. And to power 

various low-voltage digital and analog loads from high-voltage DC bus, the intermediate bus 

architecture (IBA) is widely used due to its high reliability, high flexibility and good 

extendibility. The IBA is a two-stage architecture. The first stage is an isolated dc/dc bus 

converter, which has voltage specifications of 48V/12V (4:1) and 24V/12V (2:1). The second 

stage is the point of load (PoL) converter which has regulating ability. In this architecture, high 

power density and high efficiency bus converter is very crucial to reduce weight and volume of 

relevant equipment. This dissertation targets at improving the power density and efficiency of 

bus converter in IBA, and focuses on high frequency single-switch Zero-Voltage and Zero-

Current-Switching (ZVZCS) resonant topologies and their control schemes. 

Firstly, the intrinsic limit of existing voltage feed soft-switching resonant tank that leads to 

the complex structure of available isolated resonant topologies is revealed. Based on this, 

current-feed and current-sink single-switch ZVZCS resonant cells are proposed, from which 

current-feed and current-sink single-switch ZVZCS resonant forward topologies can be directly 

obtained. The proposed single-switch resonant forward topologies can realize ZVZCS, and they 

can always operate at this optimal ZVZCS point with switches operating at fixed frequency and 

fixed duty cycle, therefore, the work presented here makes high-efficiency single-switch 

resonant topology become available for low-power applications. Besides, more compound 

resonant cells can be constructed from the basic single-switch ZVZCS resonant cells, and a 

family of ZVZCS resonant topologies for IBA applications with various power and voltage 

levels is derived. The electrical characteristics and design considerations of the proposed 

ZVZCS resonant cells are analyzed in detail, and simulation and experimental results are 

provided to verify their high frequency and low loss features. 

The basic single-switch resonant forward converters are simple and have good ZVZCS 

features, but they utilize the drain-source voltage of switch to reset the transformer and this 

introduces high voltage stress issues. Therefore, they are more suitable for low voltage 

applications, and for high voltage applications, switches with high voltage rating must be 

adopted. To alleviate the voltage stress issue, the passive clamping technique using transformer 

clamping winding and clamping diode is adopted, and a current-feed single-switch resonant 

forward converter with secondary diode-clamping is proposed which is suitable for step-down 

applications. The proposed converter makes use of the output voltage to clamp the switch 
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voltage stress, and maintains the ZVZCS features of the basic single-switch resonant forward 

converter, thus it can achieve high efficiency at high frequency. 

Applying the passive clamping technique to the basic single-switch resonant converter can 

reduce the switch voltage stress, but with this method the switch duty cycle is limited to 0.5 and 

thus the efficiency improvement is limited. Besides, the resonance between leakage inductance 

and parasitic capacitance weakens the clamping effect. In order to further improve the efficiency 

of single-switch resonant topologies and eliminate the high frequency ringing in passive 

clamping solution, a current-feed active-clamp resonant forward converter is proposed, which 

utilize an auxiliary switch and a clamping capacitor to clamp the switch voltage stress. This 

converter has better ZVZCS feature and less clamping loss than the passive clamping solution. 

Meanwhile, this converter can achieve duty cycle larger than 0.5 which can reduce the RMS 

current and improve the efficiency at heavy load. What’s more, by usage of the unique 

flexibility of the clamping capacitor, a load adaptive ON-time control that can significantly 

reduce core loss at light load is proposed, and this scheme greatly improves the light-load 

efficiency. Finally, experimental results verify that the proposed converter can effectively 

improve the whole-load-range efficiency. 

Because of the single-switch structure, the voltage stress of the primary or secondary 

switches of single-switch resonant converters is not well clamped. Therefore, not only the 

current stress issue in resonant tank which is common in traditional resonant converters but also 

voltage stress issue of switches exist in the start-up process of the proposed single-switch 

resonant topologies. In order to realize soft start-up of this kind of converters, a method using 

the constant current region of MOSFETs is proposed, which can slowly establish the output 

voltage and at the same time reduce the stress issues aforementioned. Besides, this soft start-up 

method can be extended to the start-up of double-ended resonant converters. 

Key words: high efficiency, high power density, bus converter, dc transformer, current-feed 

ZVZCS resonant cell, resonant forward, light-load efficiency 
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第 1 章  绪论 

母线变换器这一特定类型的 DC/DC 变换器广泛应用于通信电源、数据中心电源等工

业供电系统，本章从分布式电源系统的发展历程出发，说明母线变换器在提高工业供电

系统性能方面的重要性。然后在简要回顾和总结母线变换器研究现状的基础上，概述论

文的研究内容和研究成果。 

1.1  研究背景 

近年来，互联网行业，尤其是移动互联网行业蓬勃发展，基础电信运营商和移动服

务提供商的规模不断增长。在国家层面，2018 年中国启动了“网络强国建设三年行

动”，主要将围绕城市和农村宽带提速、5G 网络部署、下一代互联网部署等领域，加大

网络基础设施建设力度。更全面的网络覆盖和更低的网络延时将进一步提升网民的用户

体验，并为数据中心和通信基站的发展带来新的增长点[1]。 

数据中心和通信基站的不断发展和升级换代，一方面带来了这些应用中使用的

DC/DC 电源模块市场的扩大。文献 [2]给出了 DC/DC 模块电源市场的前景预测：

2014~2019 年，DC/DC 电源市场的需求量将由 1.5 亿只增长至 2 亿只，市场容量将由

39.03 亿美元增长至 49.65 亿美元，DC/DC 电源市场的规模稳步增长。另一方面带来了巨

大的用电需求。单就数据中心用电而言，2016 年中国数据中心总耗电量超过 1108 亿千瓦

时，2017 年达到 1200-1300 亿千瓦时，这个数字超过了三峡大坝 2017 年全年发电量

（976.05 亿千瓦时）和葛洲坝电厂发电量（2017 年葛洲坝电厂发电量 190.5 亿千瓦时）

之和[3]。为了降低能耗，这些应用对于电源系统的效率要求越来越高，需要更高效的供

电架构及其组成电源模块。 

1.2  分布式电源系统架构的发展 

集成电路（Integrated circuit, IC）技术在过去的几十年里经历了飞速发展，随着半导

体制作工艺的不断进步，同样面积的晶圆中晶体管的数目不断增多，IC 芯片的集成度、

工作频率不断提高，性能也愈发强大。采用 IC 芯片的数字处理系统广泛应用于工业、医

疗等领域。为了追求系统的高性能，数字处理系统中都会采用各种各样的集成电路芯

片，因此系统需要为不同的负载提供不同的供电电压，为了应对这一需求，需要采用优

化的供电架构。伴随着 IC 技术的发展和应用需求的更新（如更宽工作电压范围、更高功

率和更好供电质量），这些数字系统的供电架构也经历了几个主要阶段的演变。 
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1.2.1  集中式供电架构 

集中式供电架构（Centralized power system, CPS）如图 1. 1 所示，系统中采用一个变

换器直接给多路不同的负载供电[4-8]。具体而言，该供电架构有如下两个特点：一是系统

只有一个固定位置的电源；二是电源具有多路输出。20 世纪 60 年代，最初的通信系统在

从机电继电器向半导体开关的转变中，即采用在系统中增加 DC/DC 变换器直接从-48V

产生+5V 和±12V 给多路负载供电的方式。通常系统中的电源部分都集中设置在机柜的

底部，包括前端整流器、备用电池和一个 DC/DC 变换器。由于负载分布在系统的不同位

置，系统还需要笨重、昂贵的金属母排来进行配电[4, 5]。随着数字处理系统的不断发展，

系统中需要的电压电平数越来越多，且电平值越来越低、电流越来越大，集中式供电架

构已不能满足数字处理系统的性能要求。 

负载1

负载2

负载3
AC DC/

交流输入

 

图 1. 1 集中式供电架构结构图 

集中式供电架构在有一定规模的通信系统和工业配电系统中已被淘汰，有如下几点

原因：定制化的集中式电源设计周期长，灵活性较差；电源系统任何部件损坏都会导致

整个系统失效，可靠性差；定制化、笨重的母排成本高昂；电压的动静态调整率很差[5, 

6]。需要说明的是，在低端台式机和服务器中，由于电源功率较小，且电源离负载较近、

无需配电母排，电源厂商仍会采用集中式供电架构来实现结构简单、成本较低的电源，

这类电源又叫“银盒子（silver box）”[7]。 

1.2.2  传统分布式供电架构 

传统的分布式供电架构（Distributed power system, DPS）基于电源模块化技术对系统

结构作了改进，结构如图 1. 2 所示，通过前端整流变换器（AC/DC）产生一个母线，母

线上挂接若干个独立的隔离 DC/DC 模块分别为系统中每个负载供电[9-13]。 

分布式供电架构具有如下优点[14]： 

第一，配电电压高。通过提高配电电压、减小从电源到负载的功率路径上的电流，

分布式供电架构极大地降低了配电损耗。 

第二，寄生参数影响小。由于电源模块可以分布在负载的物理位置附近，与集中式

供电架构相比，分布式供电架构可以提供更好的负载点电压调整和负载动态响应特性。 
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第三，拓展性强。分布式架构中，负载与前端整流器以及其他负载均相互独立，因

而当某个负载升级换代时，只需要重新设计对应的 DC/DC 模块，对整个供电架构的影响

较小。 

第四，开放式、模块化架构。分布式供电架构可以采用模块化的设计，采用不同的

模块配置灵活满足不同的应用需求。 

第五，可靠性高。当应用模块化技术时，通过 N+1 冗余设计可以大大提高系统的可

靠性[15]。 

 

图 1. 2 传统分布式供电架构结构图 

分布式供电架构解决了一些新的供电需求，如大功率、低电压的输出，特定的上电

时序，更高的灵活性、可升级特性，更高的可靠性、更低的维护成本、可热插拔等。但

是，当系统中的电压电平数超过最初的 4 至 5 个时，系统需要的隔离 DC/DC 模块过多，

而隔离 DC/DC 模块中的元件数量多，提高了系统成本。 

1.2.3  中间母线供电架构 

随着数字处理系统的不断升级换代，为了追求系统的高性能或者更高的性价比，如

今的数字设备都会采用各种各样的集成电路芯片，因此系统需要为不同的负载提供不同

的供电电压，同时系统所需求的功率也不断提高[4, 7, 16, 17]。当系统在 0.5V~3.3V 之间的低

电压电平数变得越来越多，采用传统分布式供电架构所需要的全调整隔离型 DC/DC 模块

数量显著增加，而这大大提高了系统的成本、体积和复杂度。此外，隔离变换器包含隔

离变压器、较大的滤波电感和隔离要求带来的复杂控制，这些都降低了效率和功率密

度。伴随着市场上开始出现适用于数字和模拟 IC 行业的低成本负载点（Point-of-Load, 

PoL）变换器 [18]，为了简化供电系统，业界逐渐在 21 世纪初采用了中间母线架构

（Intermediate bus architecture, IBA），如图 1. 3 所示，IBA 由前端变换器、DC/DC 变换

器、PoL 变换器以及可选的备份电池组成。DC/DC 变换器将前端变换器的输出母线变换
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成第二级母线，也就是中间母线，因此该级变换器被称为中间母线变换器（Intermediate 

bus converter, IBC）。后级的 PoL 变换器挂接在中间母线上，其输出给各种低压负载提供

高质量的电压[7, 19-23]。 

从传统分布式供电架构向中间母线架构的演变，主要是由于以下几方面的原因：一

是系统需求的低压电平数较多，采用传统分布式供电架构的成本急剧上升；二是低压大

电流的微控制器（Microcontroller, MCU）和高压的模拟、数字器件是可以共地的，无需

为每一个负载设置一个隔离变换器，且因为 PoL 变换器的成本急剧下降，采用 PoL 供电

的方案成本优势明显；三是由于低压大功率负载的出现，通常需要提高母线电压减小母

线上的线损，因此，即便负载之间没有电气隔离的需求，仍然需要隔离变换器或者其它

高效降压拓扑来实现大幅度降压。 

 

图 1. 3 中间母线供电架构结构图 

IBA 中包含 IBC 来产生中间母线电压，IBC 要求具有很高的效率和很高的功率密

度，同时保持较低的成本，以获得相较于传统分布式供电架构的优势。虽然市场上第一

个母线变换器只是对全调整 DC/DC 模块的轻微改进，IBC 因其苛刻的设计要求成为电源

供应商所生产的一个特别门类的产品。按照输出电压是否可调节，IBC 可以分为三类：

全调整，半调整和不调整[7, 20-22]。全调整的 IBC 采用输出电压闭环调整，可稳定输出电

压但控制复杂，适用于输入电压范围较宽的应用场合。半调整的 IBC 采用输出电压前馈

实现一定的输出电压调整，控制较全调整的 IBC 简单。不调整的 IBC 采用开环控制，由

于工作点固定，变换器能通过设计在最优点实现最高的效率，特别适用于输入电压范围

较窄的应用场合。不调整的 IBC 只实现母线“电压等比例变换”的功能，因而又被称作

直流变压器（DC transformer，DCX）。 

1.3  高效率高功率密度母线变换器研究现状 

1.3.1  母线电压等级 
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对于分布式供电系统而言，母线电压直接影响了系统中元件的耐压等级，因而它的

选取十分重要。母线电压主要包括两个方面的含义：一是电压等级，二是电压范围[6]。

在实际设计系统母线电压时，需要考虑以下因素： 

a）功率等级。为了减少配电损耗以及减小系统母排的体积，更大功率的系统需要更

高的母线电压以减小配电电流。例如，大卫星系统采用 100V 的直流电压，而在小卫星

中，则广泛采用 28V 直流电压。近几年服务器机柜级电压从 12V 提高为 48V 也是一个典

型例子[24-26]，随着服务器机柜功率的不断提高，原有 12V 母线带来的配电损耗已变得不

可接受。除此之外，近 10 年提出的适用于数据中心的 HVDC 供电架构则建议采用 400V

左右的直流电压[27-35]。 

b）安全。为了保证人身安全，在可能有人员接触的场合一般要求电压在 60V 以下，

在某些应用场合需要避免开关或者触点产生直流电弧，则希望电压在 32V 以下[6, 36]，如

工业控制领域应用的 24V 母线，军用和航空领域应用的 28V 母线[37]。 

c）备份电池要求。在许多要求备份电池的应用中，则希望母线电压与电池电压匹

配，以避免增加额外的电池充放电变换器。如通信行业长期使用 48V 的电池，通信行业

很自然地选择了 48V 直流电压母线。 

在各个应用场合不断发展的历程中，不同行业也逐渐形成了自己的母线电压生态，

并形成了一定的标准[6]，当然，母线电压生态还会随着新需求的出现、技术变革的发生

而更新。 

1.3.2  母线变换器研究现状 

应用于中间母线供电架构的母线变换器需要具有高效率和高功率密度的特点，以充

分发挥 IBA 的优势。为了把握母线变换器的研究现状，本小节首先对学术界和企业界最

新母线变换器研究成果的效率和功率密度作一概述。 

母线变换器根据母线的电压等级可以分为低压母线变换器（额定输入电压 48V 以

下）和高压母线变换器（输入电压 200~400V）。现有国内外各家研究机构的实验样机和

模块电源企业的商业化模块产品的效率和功率密度技术指标如图 1. 4 和图 1. 5 所示，各

个样机或产品的研制时间、功率等级和工作频率也标注在图中。 

图 1. 4 是目前 48V 等级母线变换器的效率和功率密度指标比较图[38-50]，图中虚线为

功率密度 500W/in3 分隔线，可见，除了 Vicor 公司的高频模块产品，绝大多数企业产品

的功率密度都在 500W/in3 以下，这是因为这些产品采用的是 PWM 软开关拓扑和传统的

Si 器件，受制于器件的开关损耗和器件体二极管的反向恢复损耗，电路的工作频率只有 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                      第 1 章 绪论    

 

6  

0

200

400

600

800

1000

1200

1400

1600

90% 92% 94% 96% 98% 100%

CPES,不调整
1MHz, 900W

(2019)

Vin=48V, Vout=12V

CPES,不调整
1.6MHz, 250W

(2017)

实验室样机

企业产品

Delta, 2018
变频调整, 1000W

Synqor,不调整
250k, 456W

(2016)

Synqor,调整
240k, 400W

(2015)

Ericsson,调整
180k, 300W

(2012)

EPC,不调整
300k, 500W

(2015)

EPC,不调整
1.2MHz, 400W

(2015)

Vicor,不调整
1.95MHz, 300W

(2016)
Vicor,调整

650k, 320W
(2016)

MIT,调整
800k, 75W

(2015)

峰值效率

功
率

密
度

(W
/in

3
)

Delta
变频调整

480W

 

图 1. 4 低压母线变换器研究现状（48V 等级） 
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图 1. 5 高压母线变换器研究现状（400V 等级） 

300kHz 左右，因而电路中磁元件的尺寸较大，影响了功率密度。而实验室样机由于采用

了谐振软开关拓扑和新型宽禁带氮化镓器件，减小甚至消除了器件的开关损耗和体二极
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管反向恢复损耗，其工作频率可以推高至兆赫兹水平，样机在实现超过 1000W/in3高功率

密度的同时还实现了 98%的高效率。需要说明的是，国外著名模块电源制造商 Vicor 采

用了正弦幅值变换技术减小了开关损耗[51]，并采用低损驱动技术[52]，再配合优化的变压

器设计和先进的工艺、材料等技术，因而即便采用了硅器件，仍实现了兆赫兹级的开关

频率，在有效提高功率密度至 1000W/in3的同时保持了 96%的峰值效率[47]。 

图 1. 5 是目前 400V 等级母线变换器的效率和功率密度指标比较图[53-60]，图中虚线为

功率密度 500W/in3 分隔线，可见，与低压母线变换器的情形类似，实验室样机由于采用

的谐振拓扑和新型氮化镓器件，其效率和功率密度都较基于传统 PWM 软开关拓扑的企

业模块电源产品高。美国 Vicor 电源公司的高压母线变换器产品同样表现出优异的功率密

度和效率性能，除了在低压模块中所采用的技术，在高压模块中，Vicor 公司采用了低压

Si MOSFET 串联的拓扑架构实现高压的功率变换。 

综合上述隔离型母线变换器研究成果的分析，高频化是提高母线变换器功率密度的

有效手段。高效高功率密度的母线变换器设计涉及高频化相关的若干关键技术：高频电

路拓扑、高速低损开关、高频磁元件设计、高频高效驱动、EMI 抑制方法、集成与封装

方法等[61]。 

1.4  高效高功率密度母线变换器的关键技术 

本小节主要介绍母线变换器三个高频化关键技术的研究现状：高频电路拓扑、高速

低损开关和高频磁元件设计。 

1.4.1  高频电路拓扑技术 

为了提高母线变换器的功率密度，需要提高电路的工作频率以减小无源元件的体

积。同时为了保持输出高效率的要求，电路拓扑应当具有减小甚至消除开关损耗的能

力，也即拓扑需要具有软开关的能力。当母线变换器功率较大时（如>200W），广泛应

用于母线变换器的软开关电路拓扑主要可以分为以下两大类：PWM 软开关拓扑和谐振型

拓扑，本节首先对这两类拓扑进行简要介绍。除此之外，本节也对面向小功率领域的单

开关管软开关拓扑作简要介绍，其中的超高频（very high frequency, VHF）拓扑由于工作

频率提高到了 10MHz~100MHz，具有提高功率密度的潜力。 

1.4.1.1  PWM 软开关拓扑 

硬开关的脉宽调制（Pulse-width-modulation，PWM）拓扑广泛应用在各种 DC/DC 供

电场合，如为数字处理集成电路供电的 PoL 变换器普遍采用 Buck 电路。当电路电压等级

低（如 12V）时，由于开关损耗小，硬开关的 PWM 拓扑的工作频率可以达到几百 kHz

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                      第 1 章 绪论    

 

8  

且仍能保持较高的效率；但当频率进一步提高到 MHz 时，软开关技术已经不可或缺[62-

68]。而当电压等级提高到 48V、400V 等级时，即使几百 kHz 的工作频率，硬开关 PWM

电路的开关损耗也已经十分显著，难以实现高效率和高功率密度设计。应用软开关技术

的 PWM 拓扑，如移相全桥[69-75]和不对称半桥[76-83]可以实现开关管的零电压开关（Zero-

voltage-switching，ZVS），因而可以减小开关损耗，其工作频率可以提高至几百 kHz，

同时实现较高的效率性能。移相全桥拓扑和不对称半桥拓扑分别如图 1. 6（a）和（b）所

示。 

 

（a）移相全桥 PWM 软开关电路 

 

（b）不对称半桥 PWM 软开关电路 

图 1. 6 典型的 PWM 软开关电路拓扑 

尽管 PWM 软开关拓扑的开关频率已经能够提高至几百 kHz，但还有一些损耗机制

限制了其开关频率的进一步提高[84]。 

1、轻载失去软开关。移相全桥利用漏感（或漏感串联外加电感）能量来实现滞后桥

臂的软开关，由于轻载时漏感中能量较小，移相全桥在轻载时不能实现滞后桥臂的软开

关。许多文献均提出了方法来扩展移相全桥的软开关范围[75]，但需要额外增加电路网

络，增加了系统的复杂度。因为不对称半桥也利用漏感能量来实现软开关，与移相全桥

类似，其也存在轻载下开关管失去软开关的问题。 

2、关断电流大。移相全桥和不对称半桥拓扑均具有较大的输出滤波电感，原边开关
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管的电流为准梯形，开关管的关断电流较大，带来较大的关断损耗。 

3、副边同步整流管的反向恢复问题。当采用硅器件时，同步整流管大电流关断会导

致其体二极管导通，体二极管的反向恢复损耗较大，同时副边整流管的电压应力较高，

需要额外的吸收电路，高频工作时严重影响电路的效率。 

1.4.1.2  软开关谐振拓扑 

除了 PWM 软开关拓扑，另一类广泛应用于隔离模块电源的软开关拓扑是谐振型拓

扑。软开关谐振电路有两种类型，一类是传统的谐振拓扑，这类拓扑利用电感和电容等

无源元件构成谐振腔进行功率传输并实现开关管的软开关，适合于高频工作，是当前高

频高效高功率密度应用场合的主要选择之一；另一类是近年提出的阻抗控制网络谐振电

路，该类拓扑利用结构特殊的阻抗控制网络使得电路输出功率近似恒定，并采用打嗝方

式稳定输出电压，在高效高功率密度应用场合也很有潜力。此处分别对这两类谐振电路

进行介绍。 

A. 利用谐振腔进行功率传输的谐振拓扑 

一般而言，利用谐振腔进行功率传输的直流-直流谐振变换器的简化框图如图 1. 7 所

示，其中直流输入可以是电压源或电流源；交流谐振腔由选频网络构成，用于存储和缓

冲从电源到负载的能量；负载可以是串联较大电感的电流型负载，也可以是并联较大电

容的电压型负载。 

 

图 1. 7 简化的直流-直流谐振拓扑框图 

具体到输入是电压源的应用场合，利用谐振腔进行功率传输的谐振拓扑结构如图 1. 

8 所示，它由输入电压源、开关网络、谐振腔、变压器和输出整流结构几个部分组成[84, 

85]。开关网络一般采用半桥、全桥结构，其作用是将输入的直流电压源进行逆变转换成

交流方波（或带有直流分量的方波）。谐振腔由电感、电容组成，可看成一个带通滤波

器，其选频特性决定了谐振变换器的工作方式，谐振腔也是对谐振变换器进行分类的主

要标准。输出整流结构主要有全桥整流结构、全波整流结构（center-tapped）、倍压整流

结构等几种，其作用是将谐振腔输出的交流电压或电流进行整流，并耦合至输出负载，

图 1. 8 中给出了全桥整流结构的例子。 
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图 1. 8 现有谐振变换器的基本结构 

在电压源型谐振变换器的几个组成部分中，整流结构一般变化不大，在电流较大的

场合，可利用同步整流的技术，将基本整流结构中的二极管用开关管替代，以减小导通

损耗。通过对同步整流结构中的部分开关管进行主动控制，可以实现扩展谐振变换器增

益范围的效果，但仍是在基本整流结构中进行的控制上的变化[86-89]。下面主要就开关网

络和谐振腔两部分对现有拓扑结构进行回顾和总结。 

1）开关网络 

输入直流电压源经开关网络转换为方波施加于交流谐振腔的输入，由于现有谐振变

换器的谐振腔为交流谐振腔，因而开关网络需要具有能够流通正向和负向两个方向电流

的能力。最典型且最常用的开关网络为半桥结构和全桥结构，如图 1. 9 所示。以图 1. 9

（a）的半桥结构为例，对上下两个开关管 Q1、Q2进行 PWM 控制，可以输出电平在 0 和

Vin之间交替变化的方波。 

 

(a) 半桥                                                   (b) 全桥 

图 1. 9 最常用的开关网络 
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在输入电压较高的应用场合，三电平开关网络应用较广，二极管箝位型三电平结构

如图 1. 10 所示。在图 1. 10（a）中，当 Q1和 Q2导通时，输出电压为正 0.5Vin；当 Q3和

Q4 导通时，输出电压为负 0.5Vin，通过控制开关控制信号时序，先关断 Q1、后关断 Q2

（同理，先关断 Q4、后关断 Q3），可以保证每个开关管的电压应力均为 Vin/2，在输入

电压较高的应用场合采用低耐压的开关管，能够分散热应力，减小导通损耗[90-92]。文献

[93]提出了三电平半桥和普通半桥的混合拓扑结构，如图 1. 10（b）所示，通过合适的

PWM 控制，该拓扑能够实现 5 电平输出，大大提高了施加在谐振腔上的激励电压的灵活

度，拓宽了谐振电路的增益范围。文献[94, 95]提出了针对该拓扑的巧妙的改进控制策

略，能够实现电路的优化工作。总体而言，这类拓扑结构相对复杂，控制策略也较为复

杂，一般用于高压大功率场合。 

 

(a) 二极管箝位三电平半桥                                  (b) 混合式三电平结构 

图 1. 10 三电平开关网络 

 

图 1. 11 堆叠半桥开关网络 

近年来，一些文献[89, 96-98]对图 1. 11 所示的开关网络进行了研究，这里称之为堆

叠半桥开关网络。该开关网络可以看成两个半桥串联堆叠之后与输入电压源并联的结
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构，从两个半桥中点引出输出端子可以输出方波 vinv。开关管 Q1、Q2 互补导通，Q3、Q4

互补导通，与三电平桥臂中的开关管一样，开关管电压应力也为 Vin/2。当 Q1、Q3 的开

通信号相差 180°，Q1、Q3开关管的占空比为 50%时，开关网络可以输出电平在 Vin和 0

之间交替变化的方波；当 Q1、Q4的开通信号相差 180°，Q1、Q4开关管的占空比为 25%

时，开关网络可以输出电平在 Vin/2 和 0 之间交替变化的方波，同时实现输出倍频的效果

[97]。通过这两种控制方式的综合，可以实现拓宽谐振变换器电压增益范围的目的[89]。 

2）交流谐振腔 

交流谐振腔是一个选频网络，类似一个带通滤波器，其特性可通过谐振腔网络的电

压增益频率响应曲线反映。开关网络输出的方波施加在谐振腔上，由于谐振腔的选频特

性，输入电源的能量以正弦波、部分正弦波的形式传递给谐振腔，并进一步传递给输出

负载。通过控制开关网络输出方波的频率和电平值，可以控制流过谐振腔网络的能量。 

谐振电路的谐振腔也决定了电路的软开关特性。在给定开关频率下，当谐振腔为感

性时，电路中的开关管能够实现 ZVS；当谐振腔为容性时，电路中的开关管能够实现

ZCS。一般而言，可以从谐振腔增益曲线的斜率看出谐振电路的软开关特性，谐振腔电

压增益曲线斜率为正的区域表征 ZCS 工作区，增益曲线斜率为负的区域表征 ZVS 工作区

[84]。当开关管利用 MOSFET 实现时，谐振电路一般选择工作在 ZVS 区域。 

根据谐振腔的谐振元件数目，谐振腔可以分为两元件、三元件和多元件谐振腔。两

元件谐振腔的谐振元件组合方式有限，最常用于电压源场合的为串联谐振腔和并联谐振

腔，如图 1. 12 虚线框中部分所示，其中并联谐振腔的含义是谐振电容与等效负载并联。

这两种谐振腔的电压增益曲线如图 1. 13 所示。可见，串联谐振的增益始终不大于 1，且

其工作频率大于谐振点的区域为 ZVS 工作区，在 ZVS 区域中通过调频的控制方式可以实

现电压的调节；但是轻载时，谐振腔的增益曲线比较平缓，电路会存在输出电压难以调

节的问题。并联谐振腔同样工作在开关频率大于谐振频率的区域，可以实现大于 1 的增

益，与 SRC 相比，频率调节范围较窄，且轻载时增益曲线斜率大、没有轻载电压调整问

题，但是在不同负载下，并联谐振腔的谐振电流几乎不变，电路轻载时导通损耗较大

[99]。 

考虑到多个谐振元件的不同组合可以形成若干种谐振腔的事实，一些文献对三元

件、四元件谐振腔进行了系统化地枚举[84, 85, 100, 101]，并根据软开关实现、频率调节范

围、启动和短路保护的需要优选了适合电压源输入的谐振腔。由于多元件谐振腔存在多

个谐振频率，文献[84]提出了不同谐振频率的配置原则，并给出了常见谐振腔的增益特性
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曲线。需要说明的是，尽管多元件谐振电路（谐振元件大于 3）能够实现更灵活的增益

特性和一些优异的电路特性，如 CLLC 谐振腔结构对称，适用于双向传输应用场合[102, 

103]；CLCL 谐振腔能够实现谐振腔输入电压和电流的同相位，可以减小开关管的关断损

耗[104, 105]；带有串联陷波器的 5 元件谐振腔通过合理设计可以使谐振电流逼近方波，有利

于减小导通损耗，同时陷波器使得电路启动策略更易实现[106, 107]，但这些谐振腔由于其

谐振元件较多，又增加了成本甚至损耗，在实际推广时存在一定难度。因此，下面主要

对典型的三元件谐振腔进行介绍。 

Lr Cr Lr

CrRAC RAC
 

（a）串联谐振腔                     （b）并联谐振腔 

图 1. 12 常用的两元件谐振腔 

 

（a）串联谐振腔                                                       （b）并联谐振腔 

图 1. 13 两元件谐振腔的增益曲线 

常用的三元件谐振腔有 L-CL[84, 108]、LCC[92, 109-111]、LLC[39, 54-57, 112, 113]和 CLL[114]，如

图 1. 14 所示，这些二端口网络可以替换图 1. 8 的谐振腔部分。 

 

（a）L-CL                    （b）LCC                    （c）LLC                     （d）CLL 

图 1. 14 常用的三元件谐振腔 

图 1. 14（a）为 L-CL 谐振腔，其在并联谐振腔的基础上，在谐振电容上串联了一个
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谐振电感构成一个陷波器，通过将陷波器的谐振频率设置在并联谐振频率的右侧可以提

升并联谐振腔 ZVS 区域的增益特性，减小变换器的频率调节范围，并有效降低变换器启

动过程中的电压和电流应力[108]。但是，与并联谐振腔类似，L-CL 谐振腔的工作点远离

谐振频率点，对变换器的效率提升不利。 

图 1. 14（b）为 LCC 谐振腔，可看作串联谐振腔和并联谐振腔的组合，且串联谐振

频率设置在并联谐振频率的左侧。与并联谐振腔相比，谐振腔中引入的串联谐振有利于

减小循环能量，提高轻载效率。LCC 谐振电路可以将变压器的寄生电容进行充分利用

（用作 Cr2），其输出可以采用 LC 滤波[110, 111]，也可以采用电容滤波[92, 109]。 

图 1. 14（c）为 LLC 谐振腔，也可以看作串联谐振和并联谐振腔的组合，其并联谐

振频率设置在串联谐振频率的左侧，因而将串联谐振腔的 ZVS 工作区域扩展到了串联谐

振频率左侧，电路能够工作在串联谐振频率点实现最优效率。LLC 电路的 Lr2一般直接用

变压器的励磁电感实现，电路可以实现原边开关管的 ZVS 开通，并且实现副边整流管的

ZCS 关断，轻载时的环流损耗也很小[115, 116]，以上优点使得 LLC 电路在工业界得到了广

泛的应用。需要说明的是，LLC 也还存在一些优化设计上的难点，如启动电流应力优

化、高频下副边 SR 的驱动控制等。 

图 1. 14（d）为 CLL 谐振腔，其增益特性与 LLC 非常相似。与 LLC 电路的并联谐

振电感用变压器励磁电感实现相比，CLL 电路的优势在于并联的谐振电感由外部电感实

现，变压器的励磁电感可以设置得较大，变压器不需要开气隙，从而消除了变压器磁芯

气隙中的漏磁通对变压器绕组导通损耗的不利影响[114]。因为外加电感引入了额外损耗，

在实际应用中需要根据实际情况在 LLC 和 CLL 间进行折中选取。 

综合开关网络和谐振腔的研究现状，LLC 谐振电路以其结构简单、软开关性能优良

等一系列特点，成为目前应用最为广泛的拓扑之一，近年来高频隔离母线变换器的主要

研究成果均是基于半桥或全桥 LLC 电路完成的[38-42, 53-57, 112, 117-124]。 

B. 利用阻抗控制网络进行功率传输的谐振拓扑 

一类利用阻抗控制网络进行功率传输的谐振拓扑结构如图 1. 15 所示[125-130]，其结构

与图 1. 8 的传统谐振电路类似，主要区别是多个逆变单元、特殊的阻抗控制网络以及匹

配网络。通过阻抗控制网络的设置，2 个逆变单元的输出分别接有共轭的阻抗+jX 和-

jX，匹配网络的作用是过滤高频谐波。在对多个逆变单元采用移相控制后，逆变单元的

负载阻抗在基波频率下呈现电阻特性，从而电路的开关管可以实现零电流开关；进一步

地，通过匹配网络的配置使得逆变单元的负载阻抗呈现感性，电路能够同时实现零电压
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开关和零电流开关。 

 

图 1. 15 阻抗控制网络谐振电路结构框图 

阻抗匹配网络谐振电路的一个突出特点是电路的输出功率只与输入电压、输出电压

和电路参数有关，而与负载大小无关，具有可控功率源特性，因而电路使用打嗝控制稳

定输出电压。即设定额定输出电压附近的一高一低两个参考值，当输出电压与较低参考

值相等时，电路开启，以最优点向输出传输能量，输出电压升高；当输出电压上升至较

高参考值时，关闭电路，此时由输出电容向负载传递能量。 

该电路的优势是电路始终工作在最佳工作点，电路能在宽电压范围和各种负载工况

下保持较高的效率，规避了传统谐振电路中的一些设计难点，如宽频率调节范围、循环

量等。但该电路也存在一些劣势，打嗝模式控制中，电路启动过程中的软开关丢失会造

成效率的下降，另外，采用打嗝控制给输出引入了低频分量，增大了输入 EMI 滤波器、

输出滤波电容的体积，为了弥补这个劣势，需要引入复杂的控制[131]。 

总体而言，阻抗控制网络谐振电路能够在宽工作电压范围内保持较高的效率，但由

于元件数量较多，其效率与只有一个无源元件的 LLC 直流变压器相比仍然存在劣势。 

1.4.1.3  单开关管软开关拓扑 

1.4.1.2 节介绍的软开关谐振电路都需要开关网络将输入电压源转换为交流方波，因

而开关网络至少需要是半桥、全桥结构，这些开关网络包含 2 个以上的开关管，适用于

较大功率（>200W）的应用场合，对于小功率应用场合而言其结构还是过于复杂。 

传统的单开关管 PWM 软开关电路，如有源箝位正激[132-135]，由于利用漏感能量实现

开关管的 ZVS 且输出存在较大的滤波电感，仍然存在 1.4.1.1 节提及的几个限制频率提高

的损耗机制，不适用于高频高效高功率密度应用场合。反激电路作为最简单的单管拓扑

在小功率场合广泛应用，如图 1. 16 所示，当采用准方波（quasi square wave，QSW）控

制方式时，电路能够实现开关管的零电压开通，可以有效减少开关管的开通损耗 [136, 

137]，但是由于电路工作在断续模式，开关管的关断电流较大，器件的关断损耗较大，且
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漏感中的能量会造成开关管的电压过冲和高频振铃，电路需要采用更高耐压的开关管[138, 

139]。 

 

（a）电路图                                                        （b）典型工作波形 

图 1. 16 准方波反激电路 
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图 1. 17 单管软开关正激电路 

文献[140]提出了一种单管软开关正激电路，如图 1. 17 所示，当变压器原副边的开关

管关断时，它利用变压器的励磁电感作为谐振电感来与开关管的寄生电容进行谐振，从

而实现开关管的零电压开通，能够消除开关管的开关损耗。但是，当开关管开通时，在

忽略变压器漏感的情况下，该电路等效于将输入输出直接并联，考虑到电路中的阻抗很

小，电路中的电流实际上为脉冲电流，因而电路的导通损耗较大。实际变压器漏感的存

在使得电路中电流的上升率减缓，有利于缓解上述导通损耗机制，但考虑到电路采用固

定信号控制，输出电压不具有调节能力的特性，变压器的漏感应当越小越好，以免造成

输出电压的下降；此外，变压器漏感中的能量会造成开关管两端电压的振荡，一般考虑

设计为变压器励磁电感的 6%以内。文献[21]在图 1. 17 的基础上，进一步将输出电容也用

作谐振电容，通过变压器漏感和输出电容的谐振实现了开关管的零电流关断，解决了上
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述方案的缺陷，因而这一方案在小功率场合很有潜力。但是输出电容参与谐振的机理限

制了负载类型，当负载为容性负载时，电路的负载前需要增加额外的 LC 网络以不影响谐

振腔的工作。 

除了上述特定的单管正激电路，学术界还对一些适用于小功率应用场合的单开关管

软开关谐振电路进行了研究，此处对这些研究成果作一概述。一类单开关管软开关谐振

电路将经典的 Class E、Class φ2 开关功率放大器的概念引入了电力电子变换器领域。

Class E 功率放大器[141]的原理框图如图 1. 18 所示，该电路在单开关两端并联了一个低阻

抗负载网络，使得输入源的能量以谐振的形式传递给输出，并且电路利用谐振的负载电

压和负载电流实现了开关管的软开关，减小了开关损耗，适合工作于高频和超高频

（very high frequency，VHF，>10MHz）工况[142, 143]。Class E 电路如图 1. 19（a）所示，

通过在 Class E 电路开关管两端并联一个两倍基波频率低阻网络，可以推演出 Class φ2功

率放大器，如图 1. 19（b），该电路开关管漏源极电压没有二次基波分量，因而其器件

电压应力较 Class E 电路低。由于图 1. 19 的负载处得到的实际上是正弦电压和电流波

形，因而 Class E 和 Class φ2功率放大器电路可以看作电力电子变换器中的逆变器，结合

变压器和整流器即可应用于隔离直流-直流应用场合。 

开关功率放大器的 ZVS 特性与负载网络紧密关联，通常源自开关功率放大器的逆变 

 

图 1. 18 Class E 功率放大器原理框图 

 

         （a）Class E 逆变器                                                （b）Class φ2 逆变器 

图 1. 19 源自开关功率放大器的逆变器 
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器只能在一个确定负载下实现最佳的 ZVS 特性，负载电阻偏离这一最佳阻抗会造成 ZVS

特性的丢失。而作为直流-直流电源，电路的负载需要在空载至满载之间调整，因而直接

在电源中应用开关功率放大器的概念效果不佳。图 1. 20 给出了不同负载电阻下 Class E

逆变器开关管漏源极电压的波形，电路参数如下：LF=538nH，Ls=24.2nH，CF=120pF，

Cs=163.5pF，可见最佳 ZVS 特性在电阻为 4Ω 时取得，其他阻值下开关管或者提前实现

ZVS 或者失去 ZVS。考虑到上述因素，在电源中应用开关功率放大器的概念需要采用图

1. 21 所示的架构，根据其超高频工作特点许多文献称之为 VHF 变换器架构，该架构包括

逆变级、补偿网络级和整流级，其中补偿网络级的作用是使得逆变器的等效负载阻抗近

似不变，同时整流级最好也能具有在固定输出电压时输入阻抗近似不变的特性[144, 145]。 

Time (s)  

图 1. 20 不同负载电阻下 Class E 逆变器开关管漏源极电压的波形 

 

图 1. 21 VHF 变换器架构 

由于 VHF 变换器超高频的工作特点，为了避免传统电压型驱动中的容性损耗机制

[146]，电路中开关管的驱动需要采用低损的谐振驱动或自驱动的方式[147]。VHF 变换器的

控制也有其自身特点，由于 VHF 变换器只能在最优工作点保持 ZVS 特性，应用传统的 
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图 1. 22 打嗝控制 

PWM 和 PFM 控制方式均会导致其 ZVS 特性的丢失，不利于超高频工作下的高效率。实

际中对 VHF 变换器的控制广泛采用打嗝模式控制[148-151]，如图 1. 22 所示，这种方法的好

处是充分利用了 VHF 变换器的特点，当给定电路驱动信号时，VHF 变换器始终工作在最

佳工作点，能够在宽输入电压范围内保持较高的效率。但这种控制方式也引入了低频的

纹波，增大了输出滤波器的体积。 

总体而言，目前研究机构的 VHF 样机由于采用分立元件，功率密度仍较低，需要在

元件集成方向继续发展；另外样机的效率普遍都在 85%以下，与传统的隔离 DC/DC 相比

缺乏竞争力。 

1.4.2  高频低损器件的发展 

除了软开关谐振拓扑方面的发展和进步，电力电子变换器高频化的另一个主要推动

力是高频低损器件的发展。 

电力电子器件的发展首先得益于功率半导体材料电气特性的进步。表 1. 1 给出了适

合电力电子器件的三种典型材料的特性对比。GaN 和 SiC 由于禁带宽度更高，更适合于

高温工作。GaN 具有最高的击穿电场强度，所以在相同的击穿电压下，器件的晶圆部分

可以更小。GaN 的饱和漂移速率是 Si 的两倍多，因而 GaN 器件的开关速度比 Si 器件更

快。 

表 1. 1 Si、GaN 和 SiC 材料特性对比 

 Si GaN 4H-SiC 

禁带宽度 EG  (eV) 1.12 3.4 3.26 

击穿电场强度 EB (MV/cm) 0.23 3.3 2.2 

饱和漂移速率 VS (107cm/s) 1.0 2.5 2.0 

电子迁移率 μ (cm2/Vs) 1500 2000 650 

导热系数 λ (W/cmꞏK) 3.8 1.3 1.5 

图 1. 23 给出了三种材料的特征导通电阻与击穿电压的关系曲线，图中给出了每种材

料的理论极限[152, 153]和现有不同器件公司的产品特性，可见 GaN 的理论极限比 Si 低三个
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数量级。随着 Si 器件的不断进步，Si 器件的性能已经逼近其材料极限，同时，如图中正

方形标识所示，采用超级结的结构可以略微突破 Si 性能极限，但成本较高。SiC 具有高

导热系数和高击穿电场强度，因而 SiC 器件主要面向高温高压应用场合，现有商用 SiC

器件的典型耐压值为 1.2kV，最大结温高于 200℃。由于 GaN 具有更高的击穿电场强度

和电子迁移率，现有 GaN 器件与 Si 器件相比具有更小的特征导通电阻，有望在 650V 以

下等级取代 Si 器件，而且 GaN 器件的性能还有很大的提升空间[154]。总的来说，GaN 器

件为电路更加高频的工作提供了新的契机，目前许多研究机构应用 GaN 器件已经成功将

电路的开关频率提升至数 MHz。 

击穿电压 (V)

特
征

导
通
电

阻
(m

O
hm

ꞏc
m

2 )

Si MOSFETs

EPC GaN Transphorm GaN

SiC理论极限

Si Super Junction MOSFETs

Panasonic GaN

SiC Transistors

GaN Systems GaN
 

图 1. 23 Si、GaN 和 SiC 的特征导通电阻和击穿电压的关系 

 

（a）导通状态                                       （b）断开状态 

图 1. 24 增强型 GaN 器件的基本结构[154] 

虽然 GaN 器件与 Si 器件相比有更好的品质因数（Figure-of-Merits，FoM）[155]，能够

有效提高变换器的性能，但在应用过程中也还有一些需要规避的问题和需要应对的挑

战。 

增强型 GaN 器件存在反向导通压降大的问题。增强型 GaN 器件的基本结构如图 1. 
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24 所示，可见 GaN 器件是对称性结构，为了减小驱动回路的电感，门极和源极距离较

近。当在门极和源极间施加电压 Vgs时，器件的漏源极间形成电子沟道，器件导通；当门

极和源极之间的电压低于开通阈值时，门极下的电子沟道阻断，器件关断。GaN 器件平

面对称型的结构决定了当门极和漏极间的电压达到开通阈值时，器件的沟道也会导通。

如图 1. 25 所示，当存在反向电流时，反向电流首先会给漏源极结电容充电，漏极电平比

源极电平低，当器件的反向电压使得 VGD 达到器件开通的阈值电压时，反向电流即从沟

道流过。器件的反向导通压降由反向导通电流、器件跨导、开通阈值电压和门极电压决

定。为了缓解增强型 GaN 器件反向导通压降大带来的问题，有文献提出优化死区时间

[156]、反并联肖特基二极管、控制门极电压的三电平驱动器[157]等方法。 

D

S

G

VGD

 

图 1. 25 增强型 GaN 器件的反向导通 

GaN 器件的开关速度非常快，对器件封装引入的寄生参数及电路布局提出了更高的

要求[158, 159]。GaN 器件的门极电荷和输出电容均比 Si 器件低得多，因而电路开关暂态中

的 dv/dt 和 di/dt 要比 Si 器件大 3~5 倍。di/dt 会通过器件的共源极电感影响器件的驱动，

而 dv/dt 会通过电路的寄生电容对电路的正常工作造成干扰，这些问题都需要在电路设计

中予以考虑。 

1.4.3  高频磁元件技术 

在隔离直流-直流变换器中，变压器和电感等磁元件占据了电路 30%~50%的面积，

其损耗也占据了电路总损耗的较大部分。为了实现电源的高效率高功率密度，对高频隔

离变换器中的变压器元件进行优化设计十分关键[160]。本节主要对平面变压器设计的最新

进展进行概述。 

传统的变压器采用多股导线环绕磁芯磁柱的方式进行绕制，这种制作流程无法实现

自动化生产，且存在成本较高、制成的变压器参数一致性差等问题。当变换器的工作频

率提高至 300~500kHz 时，因为变压器的匝数较少、磁芯尺寸较小，电路的变压器绕组可

以采用多层 PCB 板实现，而变压器的磁芯可以通过 PCB 上的挖孔和 PCB 板装配在一

起，这种变压器称为平面变压器。平面变压器具有尺寸小、散热性能好、可重复性好、
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参数一致性好等优点，同时，采用 PCB 绕组的平面变压器还可以实现多种复杂的绕组排

布结构[161]。 

在高频平面变压器的绕组优化设计中需要应对以下问题： 

1、绕组交流导通损耗。因为高频涡流效应（集肤效应和邻近效应）的存在，变压器

的绕组电流分布趋于不均匀，需要增加原副边绕组的交错并联程度来抑制高频效应的不

利影响，且高频电流流通的回路需要越小越好。此外，在低压大电流的应用场合，通常

采用多个绕组并联的方式减小绕组的导通损耗，这时在优化绕组排布时还需要考虑并联

绕组的均流问题。 

2、端部损耗。如图 1. 26 所示，因为绕组两个端子的电流流向相反，如果绕组的两

个端子在布局时距离较近，则两个端子中的电流会相互吸引，这会增加绕组电流的不均

匀度，增加绕组的导通损耗[57]。 

3、磁芯气隙的扩散磁通对绕组的不利影响。高频谐振拓扑通常会利用变压器的励磁

电流来实现开关管的软开关，且高频变压器的励磁电感值较小，变压器磁芯中需要增加

气隙。而气隙处空气的磁导率较小，因而磁芯中的磁通会在气隙处向外扩散，如果在气

隙附近存在变压器绕组，则绕组中的电流分布会因为这些扩散磁通而变得不均匀，增加

了导通损耗。 

4、变压器寄生电容。尽管平面变压器有诸多好处，但是与线绕变压器相比，平面变

压器的原副边绕组相对面积较大，导致变压器的寄生电容大，不仅会对电路的软开关性

能造成影响，还会导致较大的共模电流[54, 162]，在实际设计中需要予以考虑。 

学术界很多研究机构对低压大电流平面变压器的设计问题进行了探究。文献[163]揭 

 

图 1. 26 绕组端部损耗示意 
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示了高频变压器的端部损耗，提出了将多个变压器副边绕组先与整流管、输出电容连

接，再在输出电容后进行直流侧并联的方式减小交流端部损耗；但这一设计中变压器的

原边绕组仍采用绕线制作，且原边绕组也采用多个并联的形式，存在绕组均流问题。文

献[164]借助磁仿真工具展示了绕组交流端部损耗的损耗机制，并对上述方案进行了改

进，变压器的原边绕组采用串联的方式，通过优化原副边绕组的排布方式提高了并联副

边绕组中电流的均流度；但是因为原边绕组仍采用线绕形式，方案较复杂，且副边绕组

的均流程度不能得到保证。 

当变压器原副边绕组均采用 PCB 铜层实现时，文献[43]指出利用单块多层 PCB 板和

传统的单中柱磁芯实现多个由副边绕组、整流管、输出电容构成的高频回路的做法存在

副边高频回路面积较大的问题，会导致较大的端部损耗。这是由于整流管只能布局在

PCB 的顶层和底层，而变压器绕组端子附近的面积有限，很难同时减小多个高频回路的

面积。该文献据此提出了利用矩阵变压器的概念减小高频回路面积、减小端部损耗，同

时针对传统矩阵变压器磁芯个数较多的问题，还提出了磁通抵消的概念，减小了变压器

磁芯的尺寸、减小了磁损；但是，这一设计采用了 12 层板，且存在多个连接不同层副边

绕组的过孔。需要说明的是，矩阵变压器实际上是把单个磁柱单块 PCB 的绕组“摊开”

到多个磁柱上，除了这种设计，还可采用单个磁柱、多块 PCB 的方式解决多个副边高频

回路端部损耗的问题[165]，但需要考虑多块 PCB 之间的连接。 

文献[55-57]基于矩阵变压器的概念对高压输入、低压大电流输出的平面变压器进行

了进一步地优化设计，这几个设计中均采用了成本较低的 4 层板。在变压器副边绕组只

有 1 匝的情况下，将副边整流管和输出电容集成到 PCB 表层的副边绕组中，这种设计消

除了高频回路中相互靠近且电流相反的绕组部分，变压器的端部损耗得到了最大程度的

减少；同时变压器的副边绕组均在表层，变压器也没有连接副边绕组的过孔损耗。另外

一方面，因为原边绕组是串联结构，且原副边绕组的排布实现了较好的交错并联，这种

结构能够保证多个副边绕组中的电流均衡。需要说明的是，上述设计是学术界探索简化

变压器绕组结构的一个代表性方向，但并不是唯一的选择。 

在考虑减小端部损耗的基础上，采用多层 PCB 板实现低压大电流的变压器仍是一个

研究热点[112, 166-168]。因为多层 PCB 绕组的并联减小了单层绕组中流过的电流，有利于减

小绕组导通损耗，但需要优化设计绕组的排布方式，尽可能增加并联绕组间的电流均衡

程度；同时多层 PCB 绕组的并联需要过孔连接，这部分过孔引入的损耗会部分抵消绕组

并联的好处，在实际设计时可通过仿真软件进行折中考虑。 
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1.4.4  高效高密母线变换器的关键技术研究现状小结 

综上所述，高频高功率密度母线变换器的设计是一个需要融合拓扑、功率器件和磁

元件等关键技术的重要研究课题。尽管现有研究已经取得了较为丰富的成果，但仍存在

需要解决的问题，总结如下： 

 缺乏高效的单管谐振拓扑的问题：面向较大功率（>200W）的应用，业界可以选

择软开关性能优良的 LLC 谐振拓扑实现高效、高功率密度的母线变换器；但是，

面向功率小于 200W 的应用，目前的单开关管软开关拓扑均存在各自的局限，无

法达到高效高功率密度的设计目标。如何实现高效的单开关软开关拓扑，是一个

十分有意义的研究课题。同时，新型的高效高频拓扑将有助于充分发挥新型功率

器件较传统硅功率器件的性能优势。 

 磁元件的优化设计问题：高频下的平面型磁元件需要考虑两方面的因素，一是绕

组显著的涡流效应；二是复杂的寄生参数。尽管现有的研究给出了一些参考设计

方向，但不同的磁元件结构和磁元件电气指标都会给平面磁元件引入不同的优化

设计侧重点和绕组布局策略，需要具体问题具体分析。 

1.5  本文研究内容 

本文结合近年来工业界 DC/DC 变流器高频化、模块化和功率集成的趋势，针对工业

应用现有小功率隔离型 DC/DC 电源模块无法满足未来功率密度、效率需求的问题，基于

高效灵活的中间母线供电架构，从变换器拓扑与控制、元器件优化设计的角度研究了全

谐振软开关的高效、高密度、低成本的 DC/DC 变换方法，以满足小功率中间母线供电架

构的应用需求。在所提出的单管全谐振软开关正激电路的基础上，本文进一步研究了单

开关全谐振软开关拓扑的电压应力抑制方法、启动控制策略和轻载效率提升策略。本文

的主要内容包括如下： 

第二章，针对现有隔离型谐振软开关拓扑方案复杂的问题，通过研究现有电压源输

入型软开关谐振腔的结构，揭示了谐振腔结构对拓扑中开关网络的限制。在此基础上，

本文从突破谐振腔结构出发，提出电流源输入型和电流源输出型全谐振单元及相应的拓

扑推演方法，解决了小功率应用场合缺少高效的单管谐振拓扑的问题。进一步地，提出

对基本全谐振单元进行系统组合和扩展的方法，推演出电流源型全谐振软开关拓扑族，

拓展了所提出功率变换方法的应用范围。最后通过详细分析所提出新型全谐振单元的电

气特性，包括单位增益特性、软开关实现条件、开关管的电压应力和输入电感的感值选

取等，为所提出拓扑族的合理设计和应用提供理论依据。 
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第三章，针对所提出的单管谐振正激电路存在的过高电压应力的问题，提出电流源

输入型副边箝位谐振正激电路，因为可以使用耐压较低的开关管，电路的效率性能得到

很大的提高。基于该电路工作原理的分析，给出电路的关键参数设计和优化考虑，为电

路的优化设计提供指导。考虑到单管谐振电路启动过程的特殊性，文中对单管谐振正激

电路的启动问题进行了分析，提出一种利用开关器件恒流工作区的软启动方法，实现输

出电压的缓慢建立，同时减小启动过程中谐振腔的电流过冲以及开关管的电压过冲。最

后，通过实验对电路的工作原理进行了验证。 

第四章，基于有源箝位谐振正激电路的分析和设计，进一步提高了单管谐振电路的

效率性能，尤其是轻载效率性能。首先详细分析有源箝位谐振正激电路的工作原理、关

键参数设计和优化考虑，重点揭示电路的箝位电容电压随控制参数灵活变化的特性，从

而保证了电路可以在不同工作点实现全软开关特性和单位增益特性。在综述传统谐振电

路轻载效率提升策略的基础上，介绍一种变导通时间控制策略，通过在不同负载下改变

电路的导通时间，该策略解决了轻载时全谐振 DC/DC 变换器中变压器磁芯损耗比重太大

的问题，大幅提高了轻载效率。最后通过实验对电路的工作原理和轻载效率提升策略进

行了验证。 

第五章为全文的总结和展望。 
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第 2 章  电流源型全谐振软开关单元及其拓扑构建 

在第一章介绍的中间母线变换架构中，现有的高效高功率密度母线变换器普遍采用

隔离谐振拓扑。针对现有隔离型谐振拓扑方案复杂的问题，本文提出一种新型单开关全

谐振软开关单元，该谐振单元在简化谐振腔结构的同时保持了开关管的全软开关特性。

基于该全谐振软开关单元，本章还提出系统的组合和扩展方法，推演出了电流源型全谐

振直流变压器拓扑族，该族拓扑涵盖了单管、桥式、推挽等拓扑，适合构建不同电压和

功率等级的高效高功率密度母线变换器。 

2.1  新型谐振单元的推演 

LLC 谐振直流变换器因为其优异的软开关特性成为目前应用最为广泛的 DC/DC 变换

拓扑，它包含一个由谐振电容、谐振电感和励磁电感构成的三元件谐振腔，其中谐振电

容和谐振电感组成的串联谐振腔支路是不可或缺的部分。LLC 拓扑的变压器原边结构均

是半桥或全桥，结构比较复杂，且没有对应的单开关拓扑，本节基于串联谐振腔支路的

分析揭示这一现状的原因。 

2.1.1  直流变换器的串联谐振腔分析 

Cr Lr

Lm

n:1:1

S1

S2

D1

D2

Vin

RL

ic=iLr
Vo

Co

 

（a）电路拓扑 

 

（b）谐振腔电流 

图 2. 1 半桥串联谐振电路 
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图 2. 1（a）给出了半桥串联谐振直流变换器的电路图，图中以箭头的形式给出了开

关管电流、谐振腔电流的参考方向。当工作在谐振频率点时，该电路典型的谐振腔电流

波形如图 2. 1（b）所示，在 t0 时刻电流从零开始谐振。这里为了简化分析，忽略开关切

换过程。下面首先分析该电路中谐振电容的安秒平衡。当 S1 导通时，一个正电压施加在

谐振腔上，谐振腔电流为正弦半波，考虑到 S1 电流和谐振腔电流的参考方向相同，流过

S1 的电流为单向正值；当 S2 导通时，一个负电压施加在谐振腔上，谐振腔电流为正弦波

的负半周，考虑到 S2电流和谐振腔电流的参考方向相反，流过 S2的电流也是单向的。因

此，开关管 S1和 S2均能被看做单向开关。根据基波等效法，变压器和副边整流结构可以

等效成一个电阻 Re。因此，包含单向开关的串联谐振变换器可以等效成图 2. 2（a）。需

要注意的是，谐振电感 Lr 可以只是变压器的漏感，也可以是变压器漏感串联一个外加电

感。 

从电路等效角度看，图 2. 2（a）中单向开关及电压源构成的串联支路可以用其中流

过的半波电流等效，则图 2. 2（a）可以进一步简化为图 2. 2（b），图中利用半波电流符

号和电流参考方向箭头表示半波电流源。可见，由于 Cr 是与 Lr 以及 Re 串联，为了满足

Cr 的安秒平衡，谐振腔中的电流必须双向流动，因而需要两个单向开关来分别提供谐振

腔中正向和负向的电流。如果直接将其中一个开关去除来构建单管拓扑，则不能保证谐

振电容的电压平衡，谐振电容电压会单向增大直至与输入电压源相等，导致电路失效。

综上所述，串联谐振单元的内在特性决定了其没有对应的单管谐振拓扑。 

 

（a）串联谐振电路等效电路                         （b）图（a）的电流源等效图 

图 2. 2 半桥串联谐振电路等效电路 

2.1.2  新型电流源型谐振腔 

由于目前最实用的谐振拓扑技术没有对应的单管谐振拓扑，因而需要构建只有一个

开关管的新型零电压零电流谐振腔，以推演出结构简单且能够实现零开关损耗的单管谐

振拓扑，此外，该拓扑还应当能够克服现有单开关谐振拓扑的一些缺陷，如轻载需要额

外的打嗝控制等。 
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（a）提出的 ICF 谐振腔 （a）提出的 OCS 谐振腔 

ic

Iin

S1 S1

iLr

0

0

0

vCr

Vin

t0 t1 t2 t3 t4

  

（b）关键波形 （b）关键波形 

图 2. 3 电流源输入型谐振腔及其关键波形 图 2. 4 电流源输出型谐振腔及其关键波形 

基于上节揭示的串联谐振单元的内在特性，构建单开关管谐振腔的实质是要解决谐

振腔中谐振电容的安秒平衡问题。图 2. 3（a）提出一种构建思路，即一种电流源输入型

单管谐振腔，图 2. 3（a）与图 2. 2（b）的差别在于增加输入端的电流源并减少了一个开

关管。由于只有一个开关提供电流流通路径，谐振电感和开关管中只有正向电流可以流

通，如图 2. 3（b）所示。只考虑图 2. 3（a）虚线框中的部分，由于谐振电容与谐振电感

及开关管串联，谐振电容电流如图 2. 3（b）中虚线所示为单向负值（谐振电容与谐振电

感电流参考方向相反），无法实现谐振电容的安秒平衡。通过在谐振电容 Cr 上并联一个

电流源，等效地在谐振电容电流上叠加了一个直流电流分量，根据 KCL，电容电流 ic 向

正方向抬高了同样的直流分量，进而 ic 实现了双向流动。如图 2. 3（b）所示，当谐振腔

工作时，一个开关周期内电容电流正值所包围的面积等于负值所包围的面积，实现了谐

振电容的安秒平衡，这一新型谐振腔可以周期性地工作完成功率传输。图 2. 3（a）所示

的谐振单元本文称为电流源输入型谐振单元（input-current-fed cell，ICF cell）。 

根据电路的对偶原理，还可推演出另一种零开关损耗单管谐振腔，其结构和关键波

形如图 2. 4 所示。在这个结构中，输出侧是一个与谐振电容并联的电流源，为谐振电容
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电流提供直流分量。该谐振单元本文称为电流源输出型谐振单元（output-current-sink 

cell，OCS cell）。 

这里所提出的两种零开关损耗单管谐振腔都具有位于直流侧的谐振电容，其分别与

输入或者输出电流源并联，因而该谐振电容称为直流侧谐振电容，这两种谐振腔被称为

电流源型谐振腔。又由于这两个谐振腔推演出的拓扑能够实现开关管的零电压开通、零

电流关断，这两种谐振腔进一步被称为电流源型全谐振腔。 

2.1.3  单管谐振拓扑推演及仿真验证 

图 2. 3 和图 2. 4 所示的两种基本谐振单元可以直接推演出单管谐振拓扑，下面首先

给出其推演过程，本章提出的其它复合谐振腔的拓扑推演均可借鉴这两种基本谐振腔的

推演过程。 

从图 2. 3 电流源输入型谐振腔推演出的单管谐振正激电路如图 2. 5（a）所示，其推

  

（a）从 ICF 单元中推演的谐振正激电路 （a）从 OCS 单元中推演的谐振正激电路 

 

Vg

iLr Io

ic

vS

t0 t1 t2

ZCS

ZVS

 

（b）仿真波形 （b）仿真波形 

图 2. 5 电流源输入型谐振正激电路 图 2. 6 电流源输出型谐振正激电路 
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演过程如下： 

步骤一：将输入电流源用输入电压源串联一个较大的电感实现，需要注意的是，该

电感的电感值需要远大于谐振电感 Lr，以保证电流源特性； 

步骤二：将等效电阻 Re 转换回实际电路，即变压器和副边整流电路，如图中虚线框

所示（与图 2. 2 的等效过程相反）。 

为了说明电流源输入型单管谐振正激电路的软开关性能，图 2. 5（b）给出了该电路

的一例仿真结果。电路参数如下： Vin=12V, Vo=5V, Po=10W, Lin=1.5uH, Lr=70nH, 

Cr=141nF, Lm=20uH，变压器的变比为 7:3，电路的输入输出电压比即为变压器的变比。

电路中变压器及变压器副边开关管的结电容均等效地并联到原边开关管两端，总的等效

电容为 0.4nF。S1和同步整流管 SR 由相同的信号 Vg控制。VS1是主开关管 S1的漏源极电

压，谐振电流 iLr也是开关管电流。如图中虚线框所示，开关管 S1实现了零电流关断和零

电压开通(Zero-Voltage Switching and Zero-Current Switching, ZVZCS)，验证了 ICF 谐振腔

的 ZVZCS 特性。从电流源输出型谐振腔推演出的单管谐振正激电路如图 2. 6（a）所

示。输出电流源由输出滤波电感和负载构成，变压器以双端阻抗匹配网络的形式插入到

基本的 OCS 谐振腔中。基于图 2. 6（a）电路所做的 10W，12V-5V 的仿真结果如图 2. 6

（b）所示，同样地，其 ZVZCS 特性也得到验证。 

为了更好地理解所提出的谐振腔的工作原理，这里简单分析由基本的 ICF 单元推演

出的谐振正激电路的工作模态。以图 2. 5（b）仿真波形所示的一个开关周期为例，一个

开关周期可以分成两个工作模态，每个模态的等效电路参见图 2. 7。 

模态 1（t0-t1）：当开关管 S1 的电压下降至其最小值（接近 0）时，S1 实现零电压开

通，模态 1 开始。在 t0时刻，主开关 S1和 SR 均开通，输出电压施加在变压器上。励磁电

感电压被箝位在 n*Vo，励磁电流线性上升。Lr开始与 Cr谐振，谐振电流为正弦波。由于

在 t0时刻 iLr接近 0，开关管实现零电流开通。 

模态 2（t1-t2）：在 t1 时刻，iLr 与励磁电流相等，S1 和 SR 均关断，模态 2 开始。此

时励磁电流接近 0，t1 时刻开关管实现了零电流关断。因为 SR 关断且其体二极管反向偏

置，变换器输出侧与输入断开，使得 Lm 可以参与谐振。在这一模态中，输入电流源给谐

振电容充电。考虑到 Cr远大于由原副边开关管及变压器的寄生电容构成的等效电容 Ce，

Cr在这一模态中可以被看作是电压源。这一模态中的谐振电路由 Cr、Lr、Lm和 Ce构成。

开关管 S1电压 vS1从零开始谐振上升并呈正弦波形，电路利用开关管漏源极电压实现励磁

电感的磁复位。当 vS1下降至其最小值时，模态 2 结束，此时开通 S1，下一周期开始。 
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（a）模态 1（t0-t1）                                  （b）模态 2（t1-t2） 

图 2. 7 谐振复位正激不同模态的等效电路 

2.1.4  适合更高功率的复合谐振单元 

2.1.2 节提出的基本谐振腔还可以用来构建复合谐振腔，即双端谐振腔，根据这些复

合谐振腔，可以推演出桥式、推挽等拓扑，从而能够适应更高功率的应用场合。考虑到

ICF 谐振腔与 OCS 谐振腔非常相似，这里以 ICF 谐振腔为例分析复合谐振腔的构建过

程。 

两个基本的 ICF 单元可以通过一个具有两个原边绕组和一个副边绕组的三绕组变压

器以并联或串联的形式连接，分别如图 2. 8（a）和（b）所示，于是构成了两种基本的双

端谐振腔。需要注意的是，两个基本单元所对应的原边绕组同名端相反。在两种结构

中，两个基本单元均交错工作。当 S1开通时，单元 1 为变压器提供正向伏秒；当 S2开通

时，单元 2 提供负向伏秒，保证了变压器的伏秒平衡。注意到两种基本双端谐振腔的变

压器副边结构不影响变压器原边的连接，在以下推演更具体的双端谐振腔时，将不考虑

变压器的副边电路。 

通过重新排列基本单元的位置，图 2. 8（a）所示的并联型谐振腔可以绘制为如图 2. 

9（a），它的两个基本单元的交错工作方式如图 2. 9（b）所示，图中给出了两个单元的

工作时段和对应开关管的通断状态，参见图 2. 3，这里利用半波谐振电流表征一个单元 

       

（a）并联连接                                         （b）串联连接 

图 2. 8 两个谐振单元的基本连接方法 
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图 2. 9（a）两个基本单元直接并联；（b）该复合单元交错工作方式 

 

图 2. 10（a）两个基本单元并联并共用谐振电容；（b）该复合单元交错工作方式 

 

图 2. 11 两个基本单元并联且共用谐振元件 

的工作时段，从时刻 0 至时刻“T”为一个开关周期。图 2. 9（a）的两个基本单元还可以共

用输入电流源和谐振电容，如图 2. 10（a）所示。图 2. 10（b）给出了这一谐振腔的交错

工作方式，其与图 2. 9（b）的差别在于，为了满足共用谐振电容的安秒平衡，需要两个

开关管同时关断的一段“死区”时间。此外，注意到两个基本单元的工作时段没有重叠，

因此，图 2. 10（a）中的两个谐振电感也可以共用，如图 2. 11 所示。通过将图 2. 9（a）

和图 2. 11 中的变压器副边绕组和等效负载用一个中心抽头整流结构实现，将输入电流源

用输入电压源串联输入滤波电感实现，相应的两种谐振推挽电路拓扑分别如图 2. 12（a）

和（b）所示，图中可从元件的下标区分不同的基本谐振单元。这里给出了基于图 2. 12

（b）的一例功率为 120W、电压指标为 48V-12V 的电路仿真结果，如图 2. 13 所示。电

路参数如下：Vin=48V, Lin=6uH, Lr=400nH, Cr=200nF, Lm=90uH，电路中寄生电容等效并
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联到原边 MOSFET 两端，总的等效电容值为 0.5nF；变压器的变比为 4:1:1。Vg1和 Vg2是

驱动信号，iLr 和 iLm 分别是原边谐振电流和励磁电感电流，VS1 和 VS2 是开关管的漏-源极

电压，Vcr 是谐振电容电压。由图中仿真波形可见电路具有良好的 ZVZCS 性能，在两个

开关管开通前，漏-源电压已经下降到零，开关管实现了零电压开通；同时，在开关管关

断时，iLr 与 iLm 相等，此刻 iLm 很小，电路实现了准零电流关断。由于共用了谐振电容，

电路的交错方式与图 2. 10（b）相同。 

+-
Vin

Lr2

Cr2

n :1

Co
SR2

SR1

Lin2

S2 S1

n : :1

Lin1

Cr1

Lr1

RL

    

（a）                                                                      （b）      

图 2. 12 谐振推挽拓扑（a）从图 2.9（a）推演；（b）从图 2.11 推演 

 

图 2. 13 谐振推挽电路仿真波形 

除了上面提到的推挽结构，还有一些其他的开关网络结构可以保证励磁电感的伏秒

平衡，比如全桥和半桥。如图 2. 14（a）所示，图 2. 9（a）中的原边绕组和开关管可以

用一个原边绕组和一个 H 桥结构代替，从而简化变压器的设计。当 S11、S12 导通时，正

向伏秒施加在变压器上，当 S21、S22导通时，负向伏秒施加在变压器上。同样的概念应用
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到图 2. 10（a）和图 2. 11 中，可得到相应的 H 桥结构双端谐振腔，如图 2. 14（b）和(c)

所示。 

 

图 2. 14 H 桥式双端复合谐振单元（a）从图（a）推演；（b）从图（a）推演；（c）从图

2. 11 推演 

半桥结构的双端谐振腔可从图 2. 8（b）所示的谐振腔串联连接图得到，图 2. 8（b）

的原边绕组和开关管用一个原边绕组和半桥结构替换。这里谐振电感也可以被两个基本

组成单元复用，因而只需要一个谐振电感。此外，因为两个输入电流源 Iin1、Iin2 是串联

的，它们可以等效为一个电流源，如图 2. 15 所示，进一步简化了结构。因为半桥谐振腔

中有两个谐振电容，它的交错工作方式与图（a）单元的工作方式类似。当 S1 开通时，

Cr1 为变压器提供正向伏秒，当 S2 导通时，Cr2 为变压器提供负向伏秒，满足了变压器励

磁电感的伏秒平衡。 

 

图 2. 15 半桥双端复合谐振单元 

2.2  电流源型全谐振 DC/DC 变换拓扑族 

除了图 2. 5 的谐振正激电路和图 2. 12 的谐振推挽电路，基于 2.1 节提出的新型 ICF

谐振腔（包括基本谐振腔和复合谐振腔），还可以推演出一系列具有 ZVZCS 特性的电流

源输入型全谐振拓扑，如图 2. 16 所示。图 2. 16（a）和（b）给出了将基本的 ICF 单元分

别推广至双管正激电路和有源箝位正激电路所得到的拓扑，图中粗线突出了基本的 ICF

单元。谐振正激电路、谐振双管正激电路与谐振有源箝位正激电路的区别在于采用了不
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同的电路结构实现变压器的磁复位，三个电路中基本谐振单元的工作是一致的。从图 2. 

14（a）和（c）所示的 H 桥谐振腔推演出的全桥谐振电路拓扑分别如图 2. 16（c）和

（d）所示。从图 2. 15 所示的半桥谐振腔推演出的半桥谐振电路如图 2. 16（e）所示。

ICF 谐振腔还可以推广至推挽正激拓扑，如图 2. 16（f）所示，图中粗线给出了对应的双

端谐振腔。由以上推演可见，这些拓扑均能很轻易地从所提出的谐振腔得到。 

   

（a） （b） 

   

（c） （d） 
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Lr1
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SR2

SR1
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Cr1

Cr2

Lr2

n : : 1

 

（e） （f） 

图 2. 16 ICF 全谐振拓扑族 （a）双管正激；（b）有源箝位正激；（c）全桥 I 型；（d）

全桥 II 型；（e）半桥；（f）推挽正激 

同样地，电流源输出型谐振腔也能推演出很多电流源输出型全谐振 DC/DC 变换拓

扑，如图 2. 17 所示。需要说明的是，虽然文献[21]也引入了一些类似的拓扑，但其输出

没有输出电流源，这会导致较大的输出电流纹波，同时，容性负载也会对电路的正常工

作造成影响。因此，本文所提出的 OCS 谐振电路具有更好的负载适应性。 
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（a） （b）  

  

（c） （d） 

  

（e） （f） 

图 2. 17 OCS 全谐振拓扑族 （a）双管正激；（b）有源箝位正激；（c）半桥；（d）全

桥；（e）推挽；（f）推挽正激 

图 2. 13 给出的仿真结果已经验证了共用谐振电容的谐振腔的有效性及工作模式，这

里给出基于图 2. 16（e）的仿真波形以验证具有两个谐振电容的谐振腔的有效性及工作模

式。这一仿真例同样是基于 120W、48V-12V 的电路。电路参数如下：Vin=48V, Lin=2.6uH, 

Lr=170nH, Cr1=Cr2=200nF, Lm=15uH，电路中寄生电容等效并联到原边 MOSFET 两端，总

的等效电容值为 0.4nF，变压器的变比为 2:1:1。如图 2. 18 虚线框所示，在开关管的开通

和关断时刻，两个开关管均实现了零电压开通和零电流关断。当 S1 导通时，Lr 与 Cr1 谐

振实现功率传输，同时输入电流源给 Cr2充电；当 S2导通时，Lr与 Cr2谐振，同时输入电

流源给 Cr1充电，电路的交错工作方式与图 2. 9（b）相同。 
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图 2. 18 半桥谐振电路关键波形仿真结果 

2.3  电流源输入型谐振腔的电气特性与设计考虑 

前两节通过电路仿真验证了所提出的新型谐振腔及其推演拓扑的全谐振软开关特

性，表明这一族拓扑具有高频高效的应用潜力，这一节将进一步分析新型谐振腔的电气

特性和关键设计考虑，为这一族拓扑的应用提供指导。 

2.3.1  电流源输入型谐振腔的单位增益特性 

基本的 ICF 谐振腔包含一个开关，该开关的通断会引入电路非线性，造成我们无法

直接应用传统的基波分析法[169]分析 ICF 谐振腔的增益特性，为了利用分段线性分析法，

需要首先界定 ICF 谐振腔中开关的工作方式。面向高频高效率应用场合，ICF 谐振腔应

当工作在保证开关管 ZVZCS 全软开关特性的模式，以减小甚至消除开关管的开关损耗。

ICF 谐振腔中开关的工作方式如下：当开关管实现 ZCS 时关断开关管；当开关管实现

ZVS 或准 ZVS 时开通开关管。 

因为从图 2. 3（a）的基本 ICF 谐振腔中可以直接推演出图 2. 5（a）所示的电路，下

文将以图 2. 5（a）为例，通过分别分析开关管开通和关断时的线性电路来获得 ICF 谐振

腔的增益特性。此外，单谐振电容的复合谐振腔依靠开关网络的灵活性，除了可以工作

在基本 ICF 谐振腔的工作模式外，还有一种特殊的软开关工作模式，本节也将对这一工

作模式及其增益特点进行简要讨论。 

2.3.1.1  ICF 谐振腔基本工作模式 

图 2. 5（a）所示的单管谐振正激电路的关键波形如图 2. 5（b）所示，电路不同工作
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模态的等效电路如图 2. 7 所示。 

开关管开通阶段： 

当开关管开通时，单管谐振正激电路的等效电路如图 2. 7（a）所示，通过将输出电

容、负载和变压器副边电流折算到原边，分别为 Cref、Ro 和 is’，同时将输入电压源和输

入电感用电流值为输入电流 I 的电流源等效，图 2. 7（a）可进一步等效为图 2. 19（a）。

由于 Cref 很大，忽略其电压纹波，Cref 可以等效成一个电压源，图 2. 19（a）可以简化为

图 2. 19（b）。需要说明的是，当开关管开通时，ICF 谐振腔及其推演出的拓扑的等效电

路均为图 2. 19（b），因而此处的分析具有通用性。 

Cr
Ro

LrI
Lm

CrefvCr

iLm

is’iLr

  

（a）                                            （b） 

图 2. 19（a） 开通时间等效电路；（b）图（a）的简化等效电路 

参见图 2. 5（b），谐振电感的初始电流为零、谐振电容在 t0 时刻的电压值为

Vcr(0)，基于图 2. 19（b），变压器原边电流 iLr和谐振电容电压 vCr可以表示为 

 
(0) '

( ) cos sin tCr o
Lr

r

V V
i t I I t

L
 




     (2.1) 

 ( ) sin ' ( (0) ') cosCr r o cr ov t L I t V V V t        (2.2) 

式中 0 ont T  ， 1 0onT t t  ， 1/ r rL C  ，时间点 t0、t1 和 t2 标注在图 2. 5（b）

中。 

式(2.1)可改写成 

 ( ) sin( )Lri t I A t      (2.3) 

其中 cos /B A  ， ( (0) ') / ( )Cr o rB V V L  ， 2 2A B I  。 

从式(2.3)可见，谐振电流 iLr是具有直流分量 I 的正弦波。当电路实现如图 2. 5（b）

所示的 ZVZCS 时，iLr 在 t0 时刻从零开始谐振上升，并在 t1 时刻谐振下降为零。因为在

[t0，t1]时段中，Lr 与 Cr 谐振，iLr 波形具有偶对称性，则谐振电容两端电压具有奇对称

性，因此，谐振电容电压在[t0，t1]时段中的平均值可以表示为 1 0 1( ) / 2av Cr CrV V V  ，式中

VCr0 和 VCr1 分别为谐振电容电压在 t0 和 t1 时刻的值。此外，由于 iLr 在 t0 和 t1 时刻均为
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零，Lr 在[t0，t1]时段中满足伏秒平衡，Lr 两端电压在这一时段内的平均值为零，于是如

图 2. 19（b）所示，在这一时段内谐振电容电压的平均值与折算到原边的输出电压相

等，即 Vo’=Vav1。 

 

图 2. 20 关断时间等效电路 

开关管关断阶段： 

当开关管关断时，单管谐振正激电路的等效电路如图 2. 7（b）所示，并可以进一步

等效为图 2. 20。在 2.1.3 节模态 2 的分析中已经指出，这一模态中的谐振元件为 Lr、Lm

和 Ce，其中 Lr和 Lm串联。由于 Cr的容值远大于 Ce，Lr、Lm和 Ce串联支路的阻抗远大于

Cr 的阻抗，该串联支路中流过的电流与 Cr 中流过的电流相比可以忽略。而且在这一模态

中，vS1 在 t1 时刻从零开始谐振上升并在 t2 时刻下降到零，Ce 在[t1，t2]时段内储存的电荷

保持不变，输入电流源 I 并没有为 Lr、Lm和 Ce串联支路提供任何电荷，输入恒流源在该

时段内等效地只为谐振电容 Cr 充电。因此 vCr 在该时段内线性上升，可以得到

2 1 2( ) / 2av Cr CrV V V  ，式中 VCr2 为谐振电容电压在 t2 时刻的值。由于电路周期性工作时

VCr0与 VCr2相等，我们可以得到 Vo’=Vav1=Vav2。因为开关管开通和关断期间，谐振电容电

压的平均值相等，均为 Vo’，谐振电容电压在一个开关周期内的平均值即为 Vo’

（Vav=Vo’）。 

考虑到在一个开关周期中，输入电感满足伏秒平衡，电感 Lin 两端的平均电压为零，

谐振电容两端的平均电压 Vav又与 Vin相等（Vav=Vin），因而可以得到 Vin=Vo’。 

综上，当电路实现 ZVZCS 特性时，本文提出的 ICF 单元具有单位增益特性，可以被

用作直流变压器（DC Transformer，DCX），能够实现不同电压等级之间的电气隔离及

高效高功率密度功率变换。该结论可以推广至上文提出的复合单元及其推演出的拓扑。 

2.3.1.2  单谐振电容的复合谐振腔的特殊工作模式 

前面提到，图 2. 10 所示的单谐振电容复合谐振腔在工作时需要一段两个开关管同时

关断的“死区”时间来保证谐振电容的安秒平衡，但是，由于多个开关管的切换，两个 ICF

谐振单元是顺次工作的，因而这一类的复合谐振腔有一种特殊的工作模式：“死区”时间

近似为零的模式，下面以图 2. 16（d）的全桥 II 型电路为例作一说明[170]。 
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当电路开关频率为 Lr、Cr谐振频率的一半时，全桥 II 型电路的典型工作波形如图 2. 

21 所示。由于每半个开关周期，谐振元件都实现了一个谐振周期的谐振，在半个开关周

期起始和结束时刻，谐振元件的状态相同，谐振电感的伏秒平衡和谐振电容的安秒平衡

均自动满足，因而电路不需要额外的“死区”时间，两个 ICF 单元顺次连贯工作。 

 

图 2. 21 单谐振电容全桥典型工作波形（fs=0.5fr） 

每半个开关周期，电路谐振腔的谐振电流是具有直流偏置 Iin 的完整余弦波形，而谐

振电容电压是具有直流偏置 Vin的完整正弦波形，参考 2.3.1.1 节的分析，很容易得到电路

的单位增益特性。此外，充分利用电路谐振电流为完整余弦波形的特点，当两相电路采

用相位差为 90 度的交错并联时，理想情况下电路能够完全消除输出电流纹波，可以极大

地减小输出滤波电容的体积。 

2.3.2  电流源输入型谐振腔的控制——开关管工作频率和占空比 

通过上节的分析，我们可以知道，ICF 谐振腔在实现 ZVZCS 特性时具有单位增益特

性，可以用于直流变压器（DCX）应用场合。但在给定电路参数，如器件选型、谐振参

数和变压器设计时，如何控制 ICF 谐振腔中的开关管呢？本节将讨论 ICF 谐振腔中开关

管的控制方法，以实现 ICF 谐振腔的 ZVZCS 特性。本节首先讨论 ICF 谐振腔实现 ZCS

所要满足的条件，然后以单管谐振正激为例讨论实现 ZVS 所要满足的条件，最后综合给

出开关管工作频率和占空比的设计。 

ZCS 特性实现条件： 

为了实现电路的 ZCS 特性，谐振腔的电流应当满足以下两个条件。正如 2.1.3 节模态

1 的分析中所指出，当 iLr 与 iLm 相等时，原边开关管关断。由于此时励磁电流 iLm 很小，

可近似为零，如图 2. 22 所示，于是得到式(2.4)。 

 ( ) 0Lr oni T    (2.4) 
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式中 Ton是模态 I 的持续时间，如图 2. 5（b）所示。与式(2.1)相结合，这一关系只给

出了 Ton的限制条件。 

 

图 2. 22 一个周期内的谐振电流波形 

为了得到 fs 和 D，需要引入开关周期 Ts 的限制条件。电路的输入平均电流也绘制在

图 2. 22 中，参考图 2. 19（b），因为流过谐振电容的电流由输入电流源和谐振腔电流叠

加而成，考虑到谐振电容 Cr 的安秒平衡，图 2. 22 中粗直线上下的阴影部分面积应当相

等，可以得到式(2.5)。 

 
0 0

( ) = ( ) + ( ) =
s on s

on

T T T

Lr Lr Lr sT
i t dt i t dt i t dt I T     (2.5) 

式中 Ts（=Ton+Toff）是开关周期，I 是输入平均电流。由上一小节的分析可知，当电

路实现 ZVS 特性时，在[Ton, Ts]时段内，谐振电感所在支路可以实现开关管的零电压关断

和零电压开通，并没有安秒的变化，因而式(2.5)可以简化为式(2.6)。 

 
0

( ) =
onT

Lr si t dt I T   (2.6) 

联立(2.1)、(2.4)和(2.6)可以得到 

 
2sin (cos 1)

sin
on on

off
on

T T
T

T

 
  


     (2.7) 

需要说明的是，式中 1 2 =2 /r r rL C f T    。该公式给出了满足开关管零电流关

断的 Ton 和 Toff 的限制关系，可绘制如图 2. 23，该曲线称为 ICF 谐振腔的 ZCS 特性曲

线，其上 Ton 和 Toff 的组合均能保证开关管实现零电流关断。可以看出，随着 Ton 的减

小，Toff 逐渐增大，而且 Toff 增大的速率更快，当 Ton 趋近于谐振腔谐振周期的一半 Tr/2

时，Toff 趋近于无穷。注意到在(2.7)式中没有输入电流和负载电流的信息，这意味着电路

的 ZCS 特性与负载大小无关，这一特性是绪论中介绍的其它单管谐振电路所不具有的。 
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图 2. 23 ZCS 特性曲线 

为了解释该曲线的物理意义，需要从叠加原理的角度来分析式(2.1)。公式(2.1)可以

分解成两部分，一个是输入电流源单独作用产生的响应，另一个是电路中电压源（VCr(0)

和 Vo’）单独作用产生的响应，分别如式(2.8)和式(2.9)所示。 

 1( ) cosi t I I t    (2.8) 

 2

(0) '
( ) sinCr o

r

V V
i t t

L





   (2.9) 

 

图 2. 24 谐振电流及其电流分量波形 

图 2. 24 给出了一例 iLr(t)、i1(t)和 i2(t)的波形。电流 i1(t)为一有直流偏置 I 的余弦波

形，电流 i2(t)为一正弦波形，在 Ton时刻 i1(t)和 i2(t)正负抵消使得总电流 iLr(t)过零。在给

定负载电流（也即输入电流）下，i1(t)固定，如果期望减小电路工作时的 Ton，需要增大

i2(t)的幅值，从而 iLr(t)可以在一个更小的 Ton 时过零。而 i2(t)的幅值增大要求式(2.9)中的

VCr(0)更大，VCr(0)也即上一个开关周期结束时谐振电容上的电压。因为输入电流源 I 在
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开关管关断期间给 Cr充电，同时 vCr在该时段内是关于 Vin的奇对称波形，更大的 VCr(0)

意味着 vCr 的纹波更大，也即更长的 Toff。综上，当电路满足 ZCS 关断时，对应的 Toff 会

随着 Ton的减小而增大。图 2. 24 也可以定性解释电路的 ZCS 关断特性与负载无关：给定

Ton 和 Toff，随着负载的增加，i1(t)和 i2(t)的幅值同时增大，在 Ton 时刻，i1(Ton)和 i2(Ton)在

任何负载下相互抵消，实现电路的零电流关断。从图中也可以显见，Ton需要大于 Lr和 Cr

谐振周期的一半（Tr/2），才有可能实现 iLr(t)过零。 

ZVS 特性的实现条件： 

ICF 谐振腔及其推演的拓扑族在开关管导通时的等效电路是一致的，因而与开关管

导通相关的 ZCS 特性可以作一般分析，但是这一拓扑族在开关管关断时的等效电路随着

拓扑的不同而不同，所以与开关管断开相关的 ZVS 特性无法统一分析。虽然存在这种复

杂性，但我们仍可以给出一般的分析思路：即寻找 Ton 和 Toff 的制约关系，使得开关管两

端电压下降到零时开通开关管。 

这里以单管谐振正激为例分析电路 ZVS 特性的实现条件。在单管谐振正激电路中，

当开关管关断时，电路的工作波形如图 2. 5 所示，电路的等效电路如图 2. 20 所示，电路

的谐振元件为 Lr、Lm和 Ce。考虑到为了实现开关管的零电压开通，谐振电容电压的纹波

通常设计得较小，vCr可以用其直流分量 Vin等效，图 2. 20 可以等效成图 2. 25。Lr和 Lm

具有一个初始电流 Im0，也就是励磁电感电流在 t1时刻的值。 

 

图 2. 25 简化的关断时间等效电路 

励磁电感电流 iLm和等效电容 Ce上的电压 vS1可以表示成 

 0 0 1 1
1

( ) cos sin
( )

in
Lm m m

m r

V
i t I I t t

L L
 


   


  (2.10) 

 1 1 0 1 1( ) cos ( ) sin tS in in m r mv t V V t L L I        (2.11) 

式中0 offt T  ， 2 1offT t t  ， 1 1/ ( )r m eL L C   。 

在关断模态开始时刻励磁电流的初始值 Im0可以表示为 
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 0 2
in on

m
m

V T
I

L
    (2.12) 

为了实现开关管的零电压开通，需要满足的条件是 vS1在关断模态结束时刻为零，即 

 1( ) 0S offv T    (2.13) 

联立(2.12)和(2.13)可以得到 

 1

1 1

2(cos 1)

sin
off

on
off

T
T

T


 


   (2.14) 

该公式给出了满足开关管零电压开通的 Ton和 Toff的限制关系。 

联立(2.7)和(2.14)，在解出 Ton和 Toff后，可以得到电路的开关周期和占空比如下 

 s on offT T T    (2.15) 

 /on sD T T   (2.16) 

综上，给定 Lr、Cr、Lm、Ce 和 Vin，可以通过以上步骤求出实现电路 ZVZCS 工作的

固定工作频率 f 和占空比 D。通过给 ICF 谐振腔及其推演出拓扑中的开关管施加给定的固

定工作频率和固定占空比的控制信号，这种简单的开环控制即可使它们工作在 ZVZCS 模

式下，具备单位增益特性并实现直流变压器（DCX）的功能。 

2.3.3  开关管的电压应力 

开关管的电压应力对于选择开关管非常重要。由于其特殊的结构，ICF 谐振腔及其

推演拓扑中开关管的电压应力与传统的电压源拓扑中开关管的电压应力有所不同。 

在图 2. 5 所示的单管谐振复位正激电路中，因为开关管的电压被用于实现变压器的

磁复位，所以该拓扑中器件的电压应力与励磁电感中储存的能量有关。由于固定频率固

定占空比工作时励磁电感能量不随负载变化，所以该应力也不随负载变化。单管谐振复

位正激电路原边开关管的电压表达式如式(2.11)，通过合并式(2.11)中的三角函数项可以

得到式(2.17)（这里忽略了谐振电感），从而原边开关管的电压应力可表示为式(2.18)，

将式(2.12)代入式(2.18)可进一步得到式(2.19)。根据式(2.17)，开关管关断期间的电压波形

为一有直流偏置 Vin 的正弦波形，因而开关管关断时间 Toff 略大于 Lm 和 Ce 谐振周期的一

半，用式(2.20)表示。 

 2 2
1 0 1( ) / sin( t )S in m m e inv t V L I C V        (2.17) 

 2 2
max 0 /in m m e inV V L I C V     (2.18) 

 2
max ( ) / ( ) 1

2
on

in in m e

T
V V V L C     (2.19) 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                      第 2 章 电流源型全谐振软开关单元及其拓扑构建 

 

46  

 off m eT k L C    (2.20) 

将式(2.20)代入(2.19)可以得到式(2.21)，从中可以看出单管谐振正激电路中，原边开

关管的电压应力与电路的占空比相关，电路的占空比越大，器件的电压应力越高。根据

式(2.21)，图 2. 26 给出了开关管的归一化电压应力与电路占空比的关系，可见占空比为

0.5 时，电路的开关管电压应力已经超过了 3 倍的输入电压 Vin，当考虑开关管结电容的

非线性时，开关管的电压应力会更高[140]。 

 
2 2 2 2

2 2
max ( ) 1= ( ) 1

4 4 1
on

in in in in
off

Tk k D
V V V V V

T D

 
    


  (2.21) 

V
m

ax
/V

in

 

图 2. 26 开关管的归一化电压应力与电路占空比的关系（k=1.25） 

在图 2. 12 和图 2. 16 所示的其他多数拓扑中，MOSFET 的电压应力与谐振电容电压

有关。以图 2. 16（d）所示的全桥谐振拓扑为例，因为谐振电容与两个桥臂并联，谐振

电容电压峰值即为开关管的最大电压应力。因而在这些拓扑中，谐振电容电压可用来评

估原边 MOSFET 的电压应力。由于所有的拓扑都具有相同的谐振单元，同时谐振电容的

工作原理相同，即在开关管开通时电路的等效电路都如图 2. 19 所示，当开关管关断时输

入电流源均给谐振电容充电，这里仅给出单管谐振复位正激电路谐振电容电压的表达

式，其他拓扑均可借鉴该方法。 

联立式(2.1)、式(2.4)可以将 VCr(0)写成关于开通时间 Ton的函数， 

 (0) ( )Cr onV f T   (2.22) 

在根据 2.3.2 节的设计流程求得 Ton后，即可求得 VCr(0)，再代入式(2.2)可以得到谐振

电容电压的表达式。 

当电路输出功率增加时，谐振腔中的能量会增加，谐振电容电压纹波增大。所以在
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MOSFET 电压应力与谐振电容电压有关的拓扑中，该电压应力也会随着负载的增大而增

大。在给定的电源指标下，电路中磁性元件的关键参数，如磁芯体积、平面变压器的变

比、绕组排布等，可以根据电源的尺寸和工作频率范围先确定，进而变压器的漏感（用

作谐振电感）随之确定。尽管选择容值大的谐振电容有利于减小原边 MOSFET 的电压应

力，但是由于谐振电感已经确定，容值更大的电容会导致更低的工作频率，这有可能会

使得磁芯饱和。因此，谐振电容容值的选择需要在 MOSFET 电压应力和变压器磁芯的最

大磁通以及损耗之间进行折中。 

2.3.4  输入电感 

输入电流源是 ICF 谐振腔的关键部分，它由输入电感 Lin与输入电压源串联构成。输

入电感的感值需要远大于谐振电感以不参与 Lr和 Cr的谐振，并实现电感电流纹波较小的

目的。电路的开关频率由 Lr和 Cr决定，因此，如果 Lin比 Lr大 10 倍以上，则 Lin与 Cr的

谐振周期会远大于开关周期，Lin与输入电压源串联后可看作一个电流源。为了给出 Lin/Lr

的参考取值，这里基于图 2. 5（a）所示单管谐振复位正激电路进行仿真，在电路实现

ZVZCS 的工作频率和占空比控制下，改变 Lin 的值来观测电路的增益。电路参数如下：

Vin=12V, Lr=70nH, Cr=141nF, Lm=20μH，电路中变压器及副边 SR 的寄生电容等效并联到

原边 MOSFET 两端，总的等效电容为 0.4nF，变压器的变比为 1:1。电路的仿真结果如图

2. 27 所示，3 条曲线分别是不同输出电阻条件下电路电压增益随 Lin/Lr值变化的曲线。当

Lin/Lr 较大时，不管负载如何变化，电路保持单位增益，且从图中可以得到 Lin/Lr 大于 15

这一设计参考。例如，当 Lr 为 70nH 时（通过平面变压器技术容易实现），Lin 选取

1.05μH 即可满足等效输入电流源的要求。 

增
益

(V
o/

V
in

)

 

图 2. 27 不同 Lin/Lr下 ICF 单管谐振正激的电压增益 
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2.3.5  暂态性能 

新型的 ICF 谐振腔具有一个较谐振电感大的输入电感，因为电感电流不能突变，因

而一个很自然的顾虑是电路输入侧的较大电感将会降低电路的暂态性能，尤其是负载跳

变时的暂态性能。幸运的是，随着 PCB 制作工艺的进步，平面变压器可以做到小于

200nH 的变压器漏感。根据 2.3.4 节给出的 Lin参考设计，输入电感即使取 15 倍以上的漏

感值还是可以保证较小的电感值。 

为了评估从 ICF 谐振单元推演出的谐振电路的暂态性能，这里基于图 2. 16（a）所示

的双管谐振正激电路进行了负载跳变仿真，并与半桥 LLC DCX 进行对比。仿真中所用的

参数如表 2. 1 所示。这里在双管谐振正激电路中所采用的参数与实验验证部分的双管谐

振正激电路所采用的参数一致。此外，仿真中还考虑了变压器的绕组电阻和器件的导通

电阻，由于电阻上存在压降，因此电路在重载时的输出电压略低于轻载时的输出电压。

图 2. 28 给出了两个仿真电路在完成 25%负载到 75%负载切换（2.5A-7.5A 的负载跳变）

时的输出电压波形变化过程。由于输入侧存在电感，ICF 双管谐振正激电路的电压变化 

表 2. 1 两种 DCX 拓扑的元件参数（650kHz，48V-12V） 

拓扑 LLC ICF 双管正激 

Lr 170 nF 
Cr 294 nF 160 nF 
Lin \ 4.7 μH 
Lm 15 μH 30 μH 

变压器变比 2:1:1 4:1 

Co 35 μF 

占空比 0.44 0.39 

 

 

图 2. 28 负载跳变时输出电压暂态响应仿真比较 
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比电压源输入的 LLC DCX 稍大，但当作为中间母线供电架构中的母线变换器时，由于后

级还有一级调整级电路，这一中间母线电压暂态变化仍在整个系统的正常工作范围内。 

2.4  实验验证 

为了验证本文提出的 ZVZCS 谐振腔的高频性能，制作了两台 DCX 样机进行实验验

证，其中一台基于图 2. 5（a）的单管谐振正激电路，另一台基于图 2. 16（a）的双管谐

振正激电路。 

单管谐振正激电路的指标如下：Vin=12V, Po=10W，电路的开关频率为 1.6MHz，图 2. 

29 给出了实验样机的原理图，关键元件的型号及参数已在图中标出；电路的谐振电感采

用变压器的漏感实现；变压器的副边采用同步整流来提高效率；电路原边开关管采用驱

动芯片驱动，驱动信号由信号发生器给出，驱动信号通过电容隔离器隔离后为副边驱动

芯片提供信号。电路样机图片如图 2. 30 所示。 

 

图 2. 29 单管谐振正激样机原理图 

 

图 2. 30 单管谐振正激样机图 
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电路在空载和满载下的关键波形分别如图 2. 31（a）和（b）所示，Vg和 Vg_SR分别为

开关管 S1和 SR 的门极驱动信号，VS1是原边开关管的漏-源极电压，iLr为谐振电流。正如

图中虚线框所圈出的，在两种情况下，电路的开关管均实现了零电压开通和零电流关

断，这与图 2. 5 的仿真波形一致，验证了电路的 ZVZCS 特性。图 2. 32 给出了电路在不

同输出功率下的效率曲线，电路的峰值效率在 96.3%左右。需要注意的是，这里的效率

没有考虑原副边开关管的驱动损耗。图 2. 33 给出了电路的输出电压随负载变化的曲线，

可见输出电压始终在 5V 左右，电路的输入输出电压比即为变压器的变比，证明了电路的

DCX 特性。 

 

（a）空载                                                             （b）满载 

图 2. 31 单管谐振正激电路在不同负载下的关键波形 
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图 2. 32 单管谐振正激 DCX 样机实测效率 
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图 2. 33 单管谐振正激 DCX 样机负载调整率 
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通过在同一块样机上改变电路的谐振电容值，可以改变电路工作的占空比，图 2. 34

分别给出了样机的谐振电容为 66nF 和 99nF 时的关键波形，样机的工作占空比分别为 0.5

和 0.6，可见电路均实现了 ZVZCS。同时，与 2.3.3 节的分析一致，电路原边开关管的电

压应力随着占空比的增大而增大，在 0.5 的典型占空比下，开关管的电压应力为输入电压

的 3.5 倍。 

 

（a）Cr=66nF，D=0.5                                                  （b）Cr=99nF，D=0.6 

图 2. 34 单管谐振正激电路在不同占空比下的电压应力 

另一台双管谐振正激电路样机的指标如下：Vin=40~60V（48V 额定）, Po=120W, 

fs=650kHz，图 2. 35 给出了实验样机的原理图，关键元件的型号及参数已在图中标出；电

路的谐振电感采用变压器的漏感实现；变压器的副边采用同步整流来提高效率；原边开

关管采用自举驱动芯片驱动，副边采用隔离芯片驱动，驱动信号由信号发生器产生。电

路样机图片如图 2. 36 所示。 

 

图 2. 35 双管谐振正激样机原理图 
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图 2. 36 双管谐振正激样机图 

 

（a）空载                                                                   （b）满载 

图 2. 37 双管谐振正激电路在不同负载下的关键波形 

 

（a）输出电压直流耦合                                                    （b）输出电压交流耦合 

图 2. 38 双管谐振正激 DCX 负载跳变暂态响应 

图 2. 37 给出了双管谐振正激电路在额定输入电压（48V）下的关键波形，图 2. 37

（a）和（b）分别为空载和满载下的波形。如图中所圈出的，在两种情况下，电路的开

关管均实现了零电压开通和零电流关断。Vg 为 S1、S2 的门极驱动信号，Vds_pri 和 Vds_SR 分

别为原边开关管和 SR 的漏-源极电压，iLr 是谐振电感电流。当原边开关管的漏-源极电压

下降到较低值（小于 10V）时，开关管开通。由于开通电压较小，相应的开通损耗为

0.04W（ 22 0.5 10ossC   ），这与电路的输出功率相比非常小，因此开关管可以被看作

实现了零电压开通（这里 Coss为 650pF，是 BSC060N10NS 的输出电容）。图 2. 38 给出

了电路在 2.5A-7.5A 负载跳变下（25%-75%输出功率）输出电压的暂态波形，图 2. 38
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（a）为示波器通道在直流耦合下的输出电压波形，输出电压在负载跳变下变化很小；图

2. 38（b）给出了示波器通道在交流耦合下的输出电压波形，与图 2. 28 的仿真波形吻

合，电路的输出电压在重载下比轻载下略低。图 2. 39 给出了电路在不同输入电压和不同

负载电流下的效率曲线，电路的峰值效率在 95%左右。图 2. 40 给出了样机在不同输入电

压下输出电压随负载变化的曲线，电路的输入输出电压比也为变压器的变比，证明了电

路的 DCX 特性。 
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图 2. 39 双管谐振正激 DCX 样机实测效率 
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图 2. 40 双管谐振正激 DCX 样机负载调整率 

2.5  本章小结 

为了减小现有软开关 DCX 拓扑（如 LLC DCX）的成本，本章提出了一对结构简单

的单管电流源输入型 ZVZCS 全谐振单元，其通过谐振电感与直流侧谐振电容谐振实现开

关管的零电流关断，并利用变压器的励磁电流实现开关管的零电压开通。这两个单管谐

振单元可直接推广至单管正激拓扑，从而有效简化了现有谐振拓扑的结构，适用于高频

工作、高效率、小功率应用场合。 

基于这些单管谐振单元，可以推导出更多的双端谐振单元，进而本章提出了一族适
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应不同功率等级的中大功率 DCX 拓扑。由于具有良好的 ZVZCS 特性，这些拓扑适合高

频高效率工作场合。 

文中证明了电流源输入型 ZVZCS 谐振腔的单位增益特性，说明了其作为直流变压器

的可行性，并介绍了电流源输入型谐振腔的电气特性和关键控制参数设计方法。仿真和

实验结果验证了所提出谐振单元的软开关特性和相关理论分析，由于电路的零开关损耗

特性，高频正激 DCX 样机在 MHz 工作频率下仍然能保持很高的效率。 
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第 3 章  电流源输入型副边箝位谐振正激直流变压器 

电流源输入型谐振正激电路虽然结构简单，但存在开关管电压应力较高的问题，正

如第二章所分析的，在典型的 0.5 占空比下，开关管的电压应力达到了输入电压的 3.5

倍，所以电路需要采用耐压较高的开关管。耐压更高的开关管通常器件性能特征值

（performance figure of merit，FOM）更大[155]，相同的导通电阻下器件的结电容更大，限

制了电路性能的进一步提高。为了解决电流源输入型谐振正激电路存在的开关管电压应

力问题，本章提出一种电流源输入型副边箝位谐振正激电路。该电路利用箝位绕组和箝

位二极管即能实现对开关管电压的箝位，不仅保留了基本电流源输入型谐振正激电路的

ZVZCS 特性，还保留了其结构简单的特性。 

另外，由于谐振腔阻抗较小，传统隔离谐振电路面临的启动问题在副边箝位单管谐

振正激电路中也同样存在，且由于结构差异，传统隔离谐振电路的启动方法无法应用到

副边箝位单管谐振正激电路中。本章基于电流源输入型副边箝位谐振正激电路，提出一

种利用 MOSFET 恒流区实现限流的启动策略，该启动方法有效解决了单开关谐振正激电

路的启动问题，而且还能拓展至双端谐振电路的启动。 

3.1  适合电流源输入型谐振正激电路的箝位方法 

3.1.1  传统 PWM 正激电路箝位方法讨论 

在传统正激电路中，可以采用第三绕组来对变压器和原边开关管两端的电压进行箝

位，通常这一复位绕组设置在变压器的原边，如图 3. 1（a）粗线所示。因为传统正激电

路在变压器的副边有一个输出滤波电感，如果将该复位绕组设置在副边（连接到输出电

压），如图 3. 1（b）粗线所示，为了满足变压器励磁电感的伏秒平衡，复位绕组和变压

器副边主绕组的匝比应小于(1-Dmax)[171]，这里 Dmax 为电路最大占空比。但是，在降压应

用场合，变压器副边两个绕组匝比小于 1 的会导致较大的电流流过复位二极管和复位绕 

 

（a）原边箝位绕组                                                          （b）副边箝位绕组 

图 3. 1 三绕组 PWM 正激电路 
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组，这会引入较大的导通损耗，降低电路的效率性能；同时，复位绕组与副边绕组匝比

小于 1 也会限制副边绕组匝数的选择，因为复位绕组匝数至少为 1，副边绕组匝数需要大

于 1 匝。在低压大电流应用场合，副边匝数较多不利于效率的提升，因此，降压应用中

传统正激电路的复位绕组不适合设置在变压器副边。 

3.1.2  电流源输入型谐振正激电路箝位方法 

对于电流源输入型谐振正激电路而言，因为输出没有滤波电感，则不存在上述限

制。当开关管 M 关断时，电流源输入型谐振正激电路的等效电路如图 3. 2 所示，谐振电

容、变压器漏感、变压器励磁电感和开关管 M 构成一个 KVL 回路，如图中虚线所示。

由于 Lr<<Lm，Lr两端的电压可以忽略，因而该 KVL 回路的电压关系可表示为式(3.1)。 

 Cr Lm mosv v v    (3.1) 

 

图 3. 2 电流源输入型谐振正激电路开关管关断期间等效电路 

考虑到 Cr>>Cds，Cr 可以看作一个电压源。根据 KVL 关系，为了实现对开关管两端

电压的箝位，一种方式是通过有源箝位技术直接箝位开关管两端的电压，另一种方式是

对变压器绕组两端的电压进行箝位，这可以通过增加箝位绕组和箝位二极管来实现，这

里将第二种方式称为无源箝位方法。 

无源箝位方法： 

电流源输入型谐振正激电路中具有 2 个直流源，即输入电压 Vin和输出电压 Vo，以及

一个等效直流源，即谐振电容 Cr。通过在变压器中增加一个辅助箝位绕组，并将该辅助

绕组通过二极管分别连接到这三个直流源，即可得到对应的三种无源箝位的谐振正激电

路，分别如图 3. 3（a）-（c）所示。在降压应用场合，变压器副边绕组较少，箝位绕组

放置在变压器的副边侧可以简化变压器的结构。需要说明的是，无源箝位方法比较简

单，可以对励磁电感两端的电压进行很好的箝位，但由于变压器绕组无法做到完全的耦

合，变压器绕组的漏感会影响无源箝位的箝位效果。 
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（a）箝位到输出电压 
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（b）箝位到输入电压                                 （c）箝位到谐振电容电压 

图 3. 3 电流源输入型谐振正激电路的无源箝位方法 

有源箝位方法： 

将辅助开关管和箝位电容构成的串联支路并联在开关管两端或者变压器原边绕组两

端即可得到有源箝位谐振正激电路，分别如图 3. 4（a）、（b）所示。需要注意的是，箝

位支路并联在变压器原边绕组两端的方案中辅助开关管需要采用 NMOS，而并联在原边

主开关管两端的方案中辅助开关管需要采用 PMOS。因为箝位支路与开关管的 PCB 布局

可以做到回路电感很小，有源箝位谐振正激电路可以实现对开关管电压完全的箝位，但

它的代价是增加了一个辅助开关管。 

          

（a）PMOS 箝位                                               （b）NMOS 箝位 

图 3. 4 电流源输入型谐振正激电路的有源箝位方法 

3.2  电流源输入型副边箝位谐振正激直流变压器 

基于 3.1 节推演出的 5 种带箝位的谐振正激电路，考虑到降压场合变压器的副边绕组
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匝数较少，有利于平面变压器的设计，本节优选了结构最简单的副边箝位谐振正激电路

进行分析，并给出了关键元件的设计和优化方法。 

3.2.1  电路结构 

+
-

Vin

L Lr

Cr

M

Cds

Co

T

Lm

iLr

iLm
is

vds

vcr

Vg

Dc

SR

C1

C2

iDc

n:1:1

VoI w2

w1
RL

 

图 3. 5 副边箝位谐振正激电路原理图 

图 3. 3（a）所示的副边箝位谐振正激电路重新绘制在图 3. 5 中，图中标识出了开关

管的寄生电容和各关键电压、电流的参考方向。输入电压源和输入电感 L 串联，变压器

T 的原边绕组和原边开关管串联，谐振电感 Lr 为变压器的漏感，谐振电容 Cr 链接了这两

个串联支路。变压器 T 的匝比定义为 n:1:1，Lm为变压器的励磁电感。变压器副边包括副

边主绕组 w1和箝位绕组 w2，副边主绕组与同步整流管 SR 串联后连接到输出端，箝位绕

组和箝位二极管 Dc串联后也连接到输出端。电容 Cds、C1和 C2分别为 MOSFET、SR 和

箝位二极管的寄生电容。原边 MOSFET 和副边 SR 均由 PWM 信号 Vg控制。 

3.2.2  电路工作原理 

为了简化电路的分析，这里对该电路的参数作以下假设： 

1. 输入电感 L 比谐振电感 Lr大得多（10 倍以上），在开关周期内，它可以看作一个

电流源。 

2. 输出滤波电容 Co较大，在一个开关周期内它上面的电压 Vo近似保持不变，看作一

个电压源。忽略二极管的正向导通压降，忽略器件和元件的导通电阻。 

基于上述假设条件，电路工作的关键波形图如图 3. 6 所示。一个开关周期可以分成 4

个模态，相应模态的等效电路如图 3. 7 所示。根据 2.3.1 节分析的电流源输入型谐振腔的

单位增益特性，当电路实现图 3. 6 所示的 ZVZCS 特性时，电路的输入输出电压满足关系

（n*Vo=Vin），可用作直流变压器（DCX）。 

模态 I [t0-t1]：当励磁电流 iLm在 t0时刻谐振回零时，模态 I 开始。此时开通原边开关 
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图 3. 6 电路关键参数波形图 

 

 

（a）模态 I [t0-t1] 

     

（b）模态 II [t1-t2] & IV [t3-t4]                                （c）模态 III [t2-t3] 

图 3. 7 工作模态等效电路 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                    第 3 章 电流源输入型副边箝位谐振正激直流变压器    

60  

管 M 和副边 SR，Lr 开始与 Cr 谐振，谐振电流 iLr 为正弦波形。副边电流 is 也为正弦波

形，为输出电容提供能量。输出电压施加在变压器上，励磁电感 Lm 两端电压被箝位在

n*Vo，iLm 线性上升。在 t1 时刻，iLr 与 iLm 相等，电路中所有开关管关断，这一模态结

束。因为 iLm在 t1时刻很小，开关管 M 实现了准 ZCS 关断，同时 SR 实现了 ZCS 关断，

SR 没有体二极管损耗和反向恢复损耗。 

模态 I 的简化等效电路图如图 3. 8 所示。根据基尔霍夫定律和相应的初始条件，原边

谐振电流 iLr和谐振电容电压 vCr可以分别表示为式(3.2)、(3.3)。 

 
(0) '

( ) cos sinCr
Lr

r

V Vo
i t I I t t

L
 




     (3.2) 

 ( ) sin ' ( (0) ') cosCr r o Cr ov t L I t V V V t        (3.3) 

式中 I（=Pin/Vin）为输入平均电流，VCr(0)为 t0 时刻的谐振电容电压，Vo’（=n*Vo）

是输出电压折算到原边的值， 1/ r rL C  ， 0 1t t t  。 

励磁电流 iLm的表达式为(3.4)式，模态 I 的持续时间如式(3.5)所示。 

 ( ) ( ' )Lm o mi t V L t    (3.4) 

 _
1 1 0 =

'
Lm pk

on
o m

I
t t t T

V L
      (3.5) 

式中 ILm_pk为 t1时刻的励磁电流值。 

 

图 3. 8 模态 I 的简化等效电路 

模态 II [t1-t2]：因为 SR 零电流关断且其体二极管反向截止，输出电压与绕组断开，

Lm 可以参与谐振。模态 II 的等效电路如图 3. 9（a）所示。因为 Cr>>Cds+C1+C2，

Lm>>Lr，在一个周期内可以忽略 Lr 与副边寄生电容之间的谐振，从而这一模态可以近似

成 Lr、Lm和 Ce之间的谐振，如图 3. 9（b）所示。Ce是 MOSFET、二极管和变压器寄生

电容的等效电容。在 t1时刻，iLm达到其峰值，可以给 Ce快速充电。忽略箝位二极管的正

向导通压降，当励磁电感两端电压达到（-n*Vo）时，Dc导通，模态 II 结束。 

因为模态 II 的时间非常短，励磁电流在这期间可看作一个电流源。在忽略 vCr纹波的

情况下，Ce可看作充电至 2*Vin，从而得到模态 II 的持续时间如式(3.6)。 
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 2 2 1 _2e in Lm pkt t t C V I       (3.6) 

 

图 3. 9 （a）模态 II 等效电路；（b）近似简化电路 

模态 III [t2-t3]：在 t2 时刻，Lm 两端电压被箝位在（-n*Vo=-Vo’），iLm 线性下降，Lm

中储存的能量经由箝位二极管 Dc释放到输出电容。由于 Lr和 Cds之间存在谐振，开关管

漏-源电压 vds和谐振电流 iLr的波形出现振荡。当 iLm下降到 0 时，箝位二极管 Dc关断，

这一模态结束。该模态的持续时间如式(3.7)所示。 

 _
3 3 2 1'

Lm pk

o m

I
t t t t

V L
        (3.7) 

模态 IV [t3-t4]：模态 IV 的等效电路与模态 II 相同，差别在于 Lm和 Ce的初始条件。

当 iLm从零开始往负向谐振并谐振回零时，vds达到其最小值，此时开通开关管，下一个周

期开始。如果在这一时段内 vCr保持恒定，vds可以谐振到接近零。但是，输入电流源在这

一时段内继续给 Cr 充电，vCr 在这一时段内的增量导致了 vds 存在一定的谷底电压，因而

电路实际上实现了准零电压开通（Quasi-ZVS，QZVS）。在这一模态中，励磁电感与谐

振电感串联，因为 Lm>>Lr，可以忽略 Lr。这一模态的持续时间近似为 Lm 和 Ce 谐振周期

的一半。 

 4 4 3 m et t t L C       (3.8) 

3.2.3  电路参数设计 

从图 3. 8 和图 3. 9 的模态等效电路可知，电路的关键参数为谐振电感 Lr、谐振电容

Cr、励磁电感 Lm 以及等效电容 Ce。在高功率密度母线变换器设计中，通常会采用 PCB

绕组制作的平面变压器，平面变压器具有厚度薄、散热好、寄生参数可控且一致性好等

优势。在给定的电源指标下，电路中磁性元件的关键参数，如磁芯体积、绕组匝比、平

面变压器的绕组排布等，可以根据电源的尺寸和工作频率范围先确定，进而变压器的漏

感（用作谐振电感）随之确定。Ce 由开关管、二极管和变压器的寄生参数确定，也是固

定的。因此，电路设计中能改变的谐振参数为 Cr和 Lm。 
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本小节首先在给定所有 4 个电路关键参数的条件下，分析开关管工作频率和占空比

的设计方法，使得电路能够实现图 3. 6 所示的 ZVZCS 特性并满足电压单位增益特性。然

后针对可调整的关键参数 Cr和 Lm，讨论了它们的设计考虑。 

3.2.3.1  开关管的控制——工作频率和占空比 

参考 2.3.2 节的设计方法，由于开关管导通期间电路的等效电路即为基本的 ICF 谐振

腔，且电路实现 ZVS 特性时，主开关管关断期间谐振电感所在支路没有安秒变化，所以

电路的 ZCS 条件与式(2.7)相同，这里不再赘述推导过程。 

ZCS 特性实现条件： 

 onsin (cos T 1)2

sin
on

off
on

T
T

T

 
  


     (3.9) 

式中 1 2 =2 /r r rL C f T    。该公式给出了满足开关管零电流关断的 Ton和 Toff的

限制关系，可绘制如图 3. 10 中的粗实线，可见电路的 Ton必须大于 Tr/2。 

 

图 3. 10 Ton-Toff关系曲线 

ZVS 特性的实现条件： 

由模态分析可知，为了实现开关管的 ZVS 开通，需要保证当励磁电流在模态 III 中

下降到零后，模态 IV 的持续时间为 Lm和 Ce谐振周期的一半。因此，电路实现 ZVS 特性

的条件为：开关管关断时间 Toff等于模态 II 至模态 IV 时长之和。又根据模态 III 的分析，

模态 III 的持续时间与模态 I 的持续时间（Ton）相同，从而可以得到另一个关于 Ton和 Toff

的限制关系。 

 2 4off onT T t t       (3.10) 

这一方程给出了保证原边开关管实现准零电压开通的 Ton 和 Toff 的限制关系，可绘制
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成图 3. 10 中的粗虚线。从图中可以看出，当变压器副边主绕组和箝位绕组匝数相同时，

式(3.10)是一条与细虚线“Toff=Ton”平行且在其上侧的粗虚线。 

图中两根粗线的交点即是期望的 Ton和 Toff工作点（满足 Toff>Ton），可以实现电路的

QZVZCS 特性。在具体实现中，式(3.9)和(3.10)的解可通过数值计算软件求得。注意到式

(3.9)和(3.10)中均没有输入电压的信息，因此电路在不同输入电压下都可以实现 QZVZCS

特性。 

在解出 Ton和 Toff后，可以得到电路的开关周期和占空比如式(3.11)和式(3.12)。 

 s on offT T T    (3.11) 

 on sD T T   (3.12) 

综上，给定电路的 4 个关键谐振参数（Lr、Cr、Lm 和 Ce），根据上面的分析可以求

得本文提出的副边箝位谐振正激电路的工作频率和占空比。根据该工作参数给电路中的

开关管施加给定的固定工作频率和固定占空比的控制信号，能保证电路的 QZVZCS 性能

和电压单位增益特性，使得电路可以应用于高频不调整隔离型母线变换器应用场合。 

3.2.3.2  变压器励磁电感设计 

当样机制作完成后，电路励磁电感值可以通过调节磁芯的气隙来进行调整。根据

3.2.2 节的模态分析可知，励磁电感的选择主要有两方面的影响：一是模态 IV 的持续时

间；二是励磁电流的大小。这两方面的影响需要折中处理，具体分析如下。 

模态 IV 的持续时间 4t 为 Lm和 Ce谐振周期的一半，较小的 Lm意味着 4t 小，Ton和

Toff 之间的差别也小。因此，电路可以选择图 3. 10 中 Ton 更大、Toff 更小的工作点，电路

的占空比也更大，有利于减小谐振电流的有效值，减小电路的导通损耗。因此从减小模

态 IV 持续时间的角度，希望 Lm设计得小。 

从模态分析可以绘制电路的功率传输路径如图 3. 11 所示，在模态 I 中通过同步整流

管 SR 将能量传递到输出端，同时在励磁电感中储存能量；在模态 III 中通过箝位二极管

Dc将励磁电感的能量传输至输出端。当 Lm较小时，模态 I 结束时刻励磁电流较大，这会

增加箝位电路的导通损耗。另一方面，Lm 减小是通过增大磁芯的气隙实现的，气隙附近

的扩散磁通与 PCB 绕组交链会导致绕组的导通损耗增大。因而，从减小励磁电流、减小

箝位电路损耗，以及减小气隙扩散磁通影响的角度，又不希望 Lm设计得过小。 

针对 Lm 选择中存在的上述折中，本文提出从箝位二极管中传输的功率与输出总功率

的功率比的角度进行选择，该功率比可用电路中的电流表示如式(3.13)。 
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 _ _ _/ / /Dc o full Dc o full Lm o fullk P P I I n I I      (3.13) 

 
0

( ) /
onT

Lm Lm sI i t dt T    (3.14) 

式中 IDc 为箝位二极管中流过的平均电流，ILm 为开关管开通时间内的励磁电流在一

个开关周期内的平均电流，如式(3.14)所示，Io_full 是满载输出电流。这里 k 选择为 0.1 左

右，使得 90%的输出功率从效率较高的 SR 通过，从而电路可以有较好的效率性能。假

设 D 为 0.5，工作频率为 1MHz，ILm 可以近似成 ILm_pk/4，然后联立式(3.5)、(3.13)可得

Lm。 

 

图 3. 11 副边箝位谐振正激电路功率分布示意图 

3.2.3.3  谐振电容的选择 

谐振电容的改变也会带来两方面的影响：一方面是影响电路的工作频率和占空比；

另一方面是影响电路开关管的电压应力，下面分别分析。 

谐振电容 Cr和谐振电感 Lr一起决定了电路的谐振周期。当变压器结构确定后，Lr随

之确定，较大的 Cr会使得图 3. 10 中粗实线沿着 Ton轴正方向平移，电路工作点的 Ton增

大。当 Lm 和 Ce 固定时，模态 II 和模态 IV 的持续时间变化很小。根据式(3.10)，更大的

Cr 意味着更大的占空比，有利于减小导通损耗，且对变压器励磁电流和气隙扩散磁通影

响较小。可见，为了提高占空比，增大 Cr 比减小 Lm 更有优势。但是，Cr 不能选择得过

大，因为更大的 Ton意味着变压器绕组上的伏秒更大，磁芯的最大磁通密度也会更大，所

以 Cr 过大会导致变压器的磁损过高，甚至可能使磁芯饱和。因此，Cr 的选择需要在导通

损耗和磁损间进行折中。此外，在高功率密度设计中，Cr 也受其尺寸的限制，受限于目

前多层瓷片电容的能量密度，采用更多大容值的谐振电容（C0G 材质）会降低样机的功

率密度。 

另外一个选择谐振电容时需要考虑的因素是原边 MOSFET 的电压应力，因为当开关
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管关断时其电压应力与谐振电容电压有关，且 vCr有电压纹波。如图 3. 6 所示，稍滞后 t2

时刻 vds会有一个电压极大值，在 t3时刻也有一个电压极大值，这两个电压中的较大值决

定了原边 MOSFET 的电压应力。稍滞后 t2时刻出现的电压尖峰来源于开关管关断时谐振

电感中储存的能量，因而减小该尖峰有两种方法，一是减小谐振电感（更好的变压器设

计），二是减小关断电流。由于电路的原边开关管实现了准零电流关断，关断电流只是

励磁电流，其数值较小。因而第一个电压尖峰不会过高，且可以从能量守恒角度进行估

算，如式(3.15)所示。 

 2
_

1
( ) (2 )

2pk in r Lm pkE V E V L I    (3.15) 

式中 E(Vpk)是 vds电压为 Vpk时 Cds上储存的能量，E(2Vin)是 vds电压为 2Vin时 Cds上储

存的能量[172]。 

在 t3 时刻 vds 的电压值与谐振电容电压 vCr 有关。因为 VCr(0)略大于 vCr(t3)，VCr(0)与

输入电压之和可以作为 vds(t3)的近似值。当选用更大的 Cr时，vCr纹波减小，VCr(0)也会相

应减小。 

利用式(3.2)在 Ton时刻近似为零的条件，可以将 VCr(0)写成 Ton的函数，如式(3.16)。 

 
cos 1

(0)
sin

on
Cr r

on

T
V I L

T





   (3.16) 

在 3.2.3.1 节求出 Ton 后，式(3.15)和(3.16)可用来校核所选择的 Cr 能否满足对开关管

电压应力的要求。 

综上，考虑电路导通损耗和磁损间的折中，以及开关管的电压应力即可选择合适的

谐振电容值。需要说明的是，在本章面向的小功率高频降压母线变换器中，因为其功率

小于 200W、输入电流 Iin 很小，谐振电容电压 vCr 上的纹波与 Vin 相比也很小，可以忽

略，因而 vds(t3)可近似为 2*Vin。 

3.2.4  高频变压器结构优化设计 

变压器作为隔离变换器中的关键元件，其尺寸和损耗对于电路的功率密度和效率的

影响很大，需要进行优化设计。针对所提出的副边箝位谐振正激电路，考虑到电路的高

工作频率以及上节分析的谐振电容选择考虑点，电路中变压器的漏感（也即谐振电感）

需要设计得尽量小。 

传统的变压器实现方式是将绕线缠绕在磁芯磁柱上制作成变压器绕组，这种线绕变

压器需要人工或机器绕制，成本较高且参数一致性差。另外一种变压器的实现方式是平
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面变压器，其采用 PCB 铜层实现变压器的绕组，而磁芯则是通过 PCB 板上的挖孔与

PCB 装配在一起。相较于传统的绕线变压器，平面变压器具有热性能好、可重复性好、

寄生参数一致性好等优势，同时可以实现良好的交错并联、屏蔽绕组层等比较复杂的绕

组形式[161]。尤其是当电路的工作频率提高至几百 kHz 以上后，变压器的绕组匝数较少且

磁芯尺寸较小，平面变压器技术的优势更加凸显，因而在 MHz 母线变换中采用平面变压

器技术。本节以一个额定输出 66W，输入 18~36V（额定 24V）、输出电压/输入电压为

0.5 的母线变换器为例进行变压器的优化设计。 

A）变压器磁芯材料和磁芯形状 

样机目标频率为 MHz 以上，因而变压器的磁芯需要选择适合高频工作的磁芯材料，

这里选择东磁公司生产的 DMR51W，其数据手册给出的磁损密度随磁密变化的关系如图

3. 12 所示。 

 

图 3. 12 DMR51W磁损密度随磁密变化的关系 

一种适用于平面变压器的扁平型 EC 磁芯如图 3. 13 所示，其圆形中柱有利于减小绕

组的长度[55]。 

        

（a）等轴测图                           （b）俯视图 

图 3. 13 扁平型 EC 磁芯 
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B）绕组匝数 Np，Ns，Nc和磁芯型号确定 

在电路的额定工作点，变压器磁芯磁密变化满足式(3.17)，通常用磁密变化的一半来

计算磁芯的损耗密度。 

 2
2

o on

s e

V T
B

N A
    (3.17) 

式中 Ton 为模态一的持续时间，考虑期望的工作频率 1.1MHz 和期望的工作占空比

0.4，Ton 等于 360ns；Ns 为变压器副边绕组匝数，Ae 为变压器磁芯中柱的截面积。为了满

足期望的模块尺寸（1/16 砖，25.4 x 25.4mm），变压器所占面积应当在模块总面积的

1/3~1/2 之间，由此，根据磁芯厂商提供的 EC 磁芯尺寸，筛选出变压器磁芯中柱的截面

积在 15~25mm2之间。 

变压器磁芯的磁通密度由磁芯的中柱截面积以及绕组匝数决定，基于式(3.17)和图 3. 

12，图 3. 14 给出了不同副边匝数下变压器磁芯磁损密度与磁芯中柱截面积的关系曲线。

可见，当 Ns 为 1 时，即使磁芯截面积为 25mm2，磁芯的磁损密度依然达到了

1000kW/m3，对应的磁芯损耗约为 0.8W，占额定输出功率的 1.2%，这对于提升电路的效

率不利。当 Ns 为 2 时，磁芯的磁损密度在合理的中柱面积范围内均为几百 kW/m3。同

时，当磁芯中柱截面积从 20mm2增加到 25mm2时，磁损密度的下降有限，因而本设计中

选择磁芯的中柱截面积为 20mm2 左右，如图 3. 14 中阴影所示，对应的磁芯型号为

EC14.5C。 

根据电路电压变比指标和电路的单位增益特性，可以确定变压器的匝比为 2:1:1，进

一步地，可以确定变压器原边匝数 Np为 4，箝位绕组匝数 Nc为 2。 

 

图 3. 14 变压器磁芯磁损密度与磁芯中柱截面积的关系曲线 
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C）变压器绕组排布 

因为变压器副边主绕组 Ns 中传输了大部分能量，因而在实际样机中副边主绕组和

SR 需要采用并联结构以减小导通损耗。一种并联结构如图 3. 15（a）所示，变压器绕组

直接并联且 SR 也直接并联，图中虚线表示电路高频电流流通路径，可见这种并联方式在

高频回路中存在并联点，由于高频的集肤效应和邻近效应，这些连接点会导致较大的损

耗[57]。另一种并联结构如图 3. 15（b）所示，该结构先将绕组、SR 和输出电容连接后，

在直流电容之后进行并联连接，这种结构简化了高频回路中的连接点，故在样机中采用

了这种结构。 

                

（a）交流回路中并联                                 （b）直流侧并联 

图 3. 15 变压器副边并联结构 

综合确定的变压器匝数：变压器原边绕组 4 匝、副边主绕组 2 匝且需要并联、箝位

绕组 2 匝，本设计中采用 10 层 PCB 板实现平面变压器的绕组，每一层 PCB 实现一匝绕

组。考虑到变压器绕组较多且副边绕组存在主绕组和箝位绕组的区别，这里需要对变压

器的绕组排布进行优化布局。在接下来的分析中，原边绕组用字母 P 表示，副边主绕组

用字母 S 表示，箝位绕组用字母 C 表示。 

为了抑制高频涡流效应（集肤效应和邻近效应）造成的绕组内电流分布不均匀，需

要增加不同绕组的交错程度。这里 4 匝原边绕组和 4 匝副边主绕组之间较好的交错方式

有两种：S-P-P-S-S-P-P-S 和 S-P-S-P-S-P-S-P，这样布局可以使得绕组的磁动势较小，不

仅可以抑制高频涡流效应，还可以减小原边绕组和副边主绕组之间的漏感，有利于上节

提到的谐振电容的选择。 

另一方面，考虑到减小原边绕组与箝位绕组的漏感有利于减小开关管的电压应力，

绕组排布应当使得该漏感也较小。基于上述原边绕组和副边主绕组的交错布局结构，下

面基于 Maxwell 2D 仿真软件对箝位绕组的布局位置进行优化分析，以使得不同绕组间的

漏感最小。箝位绕组 C 的位置有两种可能情况，一是不与原边绕组和副边绕组交错；二
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是与原边绕组和副边绕组交错。 

首先，箝位绕组不与原边绕组和副边绕组交错的布局结构有两类共计 4 种结构。图 3. 

16 以 SPPSSPPS 为例给出了箝位绕组的两种位置，分别是 2 匝箝位绕组在 PCB 一侧和在

PCB 两侧，记为排布 1 和排布 2；同样地，对应于 SPSPSPSP 结构，箝位绕组也有两种位

置，记为排布 3 和排布 4。通过 Maxwell 2D 软件可以得到原边绕组和副边主绕组间的漏

感 Lk_ps、原边绕组和箝位绕组间的漏感 Lk_pc，副边主绕组与箝位绕组的漏感 Lk_sc，结果

如表 3. 1 中绕组排布 1~4 所示，可见这 4 种结构 Lk_pc和 Lk_sc都较大。 

箝位绕组与原边绕组和副边绕组交错较好的布局结构有两种，分别如图 3. 17（a）、

（b）所示，表 3. 1 中绕组排布 5 和 6 给出了这两种结构的漏感仿真结果，可见这两种结

构的 Lk_pc和 Lk_sc都明显减小，且 Lk_ps也较小。 

P
S

S
P

S
P
P
S

C
C

           

P
S

S
P

S
P
P
S
C

C

 

    （a）箝位绕组在 PCB 一侧（排布 1）      （b）箝位绕组在 PCB 两侧（排布 2） 

图 3. 16 箝位绕组不与原边绕组和副边绕组交错的布局结构 
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（a）SPCPSSPCPS（排布 5）                      （b）SPCSPSPCSP（排布 6） 

图 3. 17 箝位绕组与原边绕组和副边绕组交错的布局结构 

综合以上 6 种绕组布局的漏感仿真结果，在样机 PCB 设计中选择整体漏感最小的排
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布方式 5。绕组排布方式 5 还有一个优势：在 PCB 剖面上，绕组排布沿 PCB 上下对称，

有利于并联绕组的均流。 

表 3. 1 不同绕组排布方式的漏感情况 

 Lk_ps (nH) Lk_pc (nH) Lk_sc (nH) 

绕组排布 1 
CCSPPSSPPS 

10.83 171 16 

绕组排布 2 
CSPPSSPPSC 

10.83 57.78 11.09 

绕组排布 3 
CCSPSPSPSP 

10.78 189.28 35.4 

绕组排布 4 
CSPSPSPSPC 

10.78 46.08 11.53 

绕组排布 5 
SPCPSSPCPS 

10.82 10.22 5.56 

绕组排布 6 
SPCSPSPCSP 

10.79 16.24 4.06 

3.3  副边箝位谐振正激电路的软启动分析 

上文分析了副边箝位谐振正激电路的工作原理、电路参数和变压器的优化设计方

法，可以指导设计一个高效高功率密度的单管谐振 DCX 电路。但是，与传统双端谐振电

路类似，单管谐振电路的启动也存在挑战，且无法直接应用传统谐振电路的软启动方

法，因而本节在分析副边箝位谐振正激电路软启动过程的基础上，提出一种新的软启动

方法，可以解决单管谐振正激电路的启动问题。 

3.3.1  副边箝位谐振正激的软启动过程 

对于副边箝位谐振正激电路，由于谐振电容与输入电压和输入电感构成的支路并

联，所以稳态工作时谐振电容的直流偏置电压为 Vin。同时，在稳态工作时，输出电容上

的电压为带有小开关电压纹波的 Vo，且满足 Vin约等于 nVo。由于谐振电感两端的电压为

谐振电容上的电压减去输出电压折算到原边的等效电压，在稳态工作点时，谐振电感两

端的电压约为谐振电容的纹波电压，因而谐振电流的应力较小。 

但在电路的启动过程中，当电路模块接入电压母线且电路的控制信号尚未给出时，

谐振电容及原边开关管的结电容会首先被充电至 Vin，而输出电容上的电压保持为零电

压，对应的电容初始电压如图 3. 18 所示。所以当原边开关管 M 开通时，M 硬开通，其

上电压直接降为零，谐振电容上的电压 Vin 直接加在谐振电感上，如果 M 仍采用与稳态
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相同的导通时间，会造成谐振电感电流过大，或者会触发电路的过流保护，或者会使得

开关器件由于过流而损毁。综上，单管谐振正激电路的软启动过程可以理解为在控制合

理的谐振电流的情况下，实现输出电容偏置电压建立的过程。 

 

图 3. 18 副边箝位谐振正激电路的电容初始状态 

3.3.2  常用软启动方法及其在单管谐振正激电路中的局限 

Buck 电路为了解决启动时的电流过冲和输出电压过冲，一般采用逐渐增大开关管占

空比的方式，这实际上是通过限制电感两端的伏秒使得输出电压安全建立。 

这种限制伏秒的方式也被广泛应用在谐振电路的启动中。ZVS 多谐振正激电路是一

种实现了开关管零电压开通的单管谐振电路，因为电路利用谐振电感和开关管结电容的

谐振实现开关管的 ZVS 开通且电路实现 ZVS 所需的时间固定（与开通时间无关），其采

用固定开关管关断时间、改变开通时间的变频控制策略，而在启动过程中，该电路通过

限制较小开通时间、增大工作频率的方式限制电感两端的伏秒，实现电路的软启动[173]。

因为启动过程也能保证谐振电感和开关管结电容的谐振，电路在启动过程中没有器件电

压应力问题，也能实现开关管的软开通。LLC 作为最常用的软开关谐振拓扑，工业界和

学术界对其启动方法已经作了较为深入的探索，典型的高频启动策略和基于最优轨迹控

制给定窄脉冲控制序列的策略[174, 175]均采用限制谐振电感伏秒的方法直接控制谐振腔的

电流，以实现谐振电容和输出电容偏置电压的安全建立。因为半桥结构可以实现开关管

两端电压的箝位，因而电路没有器件电压应力问题，同时电路在启动过程中也采用励磁

电流实现了开关管的软开关。 

在本文提出的副边箝位谐振正激电路中，因为开关管两端的电压通过变压器的耦合

绕组（箝位绕组）箝位，而变压器绕组间无法做到完全耦合，开关管在大电流关断时谐

振电感电流会对开关管结电容充电，造成开关管的高电压应力。因为上述限制电感伏秒

的方法均会在谐振电流较大时关断开关管，所以这些方法均无法借鉴到副边箝位谐振正

激电路中。而为了减小启动中的器件电压应力，直接采用保证电路在启动过程中也实现
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开关管 ZCS 的控制方式（上一小节提及的与稳态相同的控制信号），又会引入器件的电

流应力问题。 

3.3.3  利用开关器件恒流工作区的软启动方法 

为了限制谐振电流，从而减小开关器件的电流应力，除了直接限制谐振电感伏秒的

方法，还可以采用增大开关器件所在支路阻抗的方法，而这可以通过控制开关管

（MOSFET）的门极电压来实现。本节首先介绍控制开关器件门极电压来增大阻抗的原

理，进一步地提出一种利用 MOSFET 恒流工作区限制电路中能量的软启动方法，以实现

输出电压的缓慢建立，同时减轻甚至消除开关管的应力问题。 

3.3.3.1  软启动方法 

首先以如图 3. 19 所示的一个简单电容充电电路为例说明控制开关器件门极电压来增

大阻抗的原理。MOSFET 的输出特性和转移特性曲线如图 3. 20 所示[176]，输出特性图中

粗虚线左侧为可变电阻区，右侧为恒流区，恒流区体现了门极电压对 MOSFET 沟道电流

的控制，对应为转移特性中的粗实线，图中三角形对应同一个工作点，圆形也对应同一

个工作点。当开关管 M 的 Vgs 较高（如 10V）时，M 始终工作在可变电阻区，可等效成

一个电阻，电路的等效电路如图 3. 21（b）所示，开关管电流如图 3. 19（b）中细虚线和

细实线所示，可见 ID在时刻 0 较大。MOSFET 的起始工作点分别如图 3. 20（a）和（b）

中的圆圈标识，在电容充电过程中，MOSFET 的工作点沿着输出特性中对应门极电压的

实线趋向于零。如图 3. 20 中三角形所标识的工作点所示，当给定的门极电压 Vgs_set 较低

且 M 的起始工作点在恒流工作区时，Vgs_set控制 M 的沟道电流为 I，与之前工作在可变电

阻区相比，电路中的初始电流大大减小。在恒流工作区，电容充电电路的等效电路如图

3. 21（a）所示。随着输出电压的建立，M 的 Vds 逐渐减小，M 的工作点从恒流工作区转

移到可变电阻区，电容充电电路的等效电路切换为图 3. 21（b），开关管 M 的沟道电流 

 

（a）电路原理图                                          （b）电流曲线 

图 3. 19 电容充电电路 
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（a）输出特性                                                        （b）转移特性 

图 3. 20 MOSFET 输出特性和转移特性 

+
-

Vin

Co

ID
R

I

 

（a）电流源充电                                                （b）电压源经过电阻充电 

图 3. 21 电容充电电路等效电路 

 

图 3. 22 副边箝位谐振正激电路的软启动方法 

沿着输出特性中 Vgs_set对应的曲线从 I 继续下降到零。综上，当开关管 M 的 Vgs较低使其

工作在恒流区时，可有效限制流过开关管的电流，等效增大了开关管的电阻。 

应用上述限流策略，本文提出的副边箝位谐振正激电路的软启动方法如下：在启动

过程中保持开关管控制信号的工作频率和占空比固定，同时控制原边 MOSFET 的栅源极

电压从开通阈值 Vgs_th缓慢上升至稳态的控制电平值（10V），如图 3. 22 所示。采用这种

启动策略后，整个软启动过程中谐振电流峰值的轨迹如图 3. 23 所示，在图 3. 23（a）的

MOSFET 转移特性中，可以看出在启动过程的前一阶段，由于输出电压没有建立，
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MOSFET 的沟道电流受 Vgs控制，MOSFET 的沟道电流随着 Vgs的升高而增大，在图 3. 23

（b）的 MOSFET 输出特性中，可以看出随着输出电压的建立，MOSFET 开通期间的 Vds

逐渐减小，MOSFET 逐渐从恒流工作区过渡到可变电阻区。因为进入可变电阻区后，Vgs

进一步提高，MOSFET 导通电阻减小，因而谐振电流峰值可能会有小幅上升，之后输出

电容电压继续升高，谐振电感两端电压减小，谐振电流峰值下降。随着 Vgs继续提高，电

路最终进入稳态工作点。综上，利用 MOSFET 恒流工作区限制电路中能量后，电路在启

动过程中没有电流应力问题。此外，由于启动过程中 MOSFET 关断电流较小，谐振电感

能量较小，电路也没有电压应力过高的问题。 

 

（a）转移特性                                                      （b）输出特性 

图 3. 23 软启动过程中谐振电流峰值轨迹 

3.3.3.2  软启动控制信号实现 

为了实现图 3. 22 中的软启动控制信号，可以采用图 3. 24 中的结构，利用驱动芯片

的输出驱动信号高电平为芯片供电电压的特性，为驱动芯片提供电压缓慢上升直至稳态

电平的电压源（这里称之为斜坡电压源）。当给定驱动芯片的控制信号后，图 3. 24 中的

驱动芯片即可输出高电平缓慢上升的驱动信号。考虑到驱动芯片一般设置了欠压锁定，

当这一欠压锁定值高于开关器件的门极开通阈值时，可以采用一个变压器实现驱动电平

的匹配。 

 

图 3. 24 软启动信号实现方法 
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对于斜坡电压源的实现，可以采用图 3. 25 所示的结构，基于一个稳压 Buck 电路

（或线性稳压器），在电路的分压电阻网络上并接一个由电容 Ca、电阻 R3、二极管 Da

构成的软启动网络（如图中粗线所示）。在 Buck 开始启动时，输出电压给 Ca、R3 充

电，Ca电压缓慢上升。当 Ca上电压较低时，二极管 Da导通，Ca和 R1并联，这等效地降

低了 Buck 电路的分压电阻 R1和 R2的比例，且随着 Ca电压的上升，输出电压 Vp上升。

Da左端电压为参考电压 Ref，右端电压为输出电压减去 Ca上电压，当输出电压和 Ca电压

上升到令 Da截止后，电路的反馈由 R1和 R2控制，直至输出电压 Vp最终到达稳态。 

 

图 3. 25 斜坡电压源产生电路 

3.4  实验验证 

3.4.1  实验样机及波形 

 

图 3. 26 样机原理图 
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根据上述的分析，设计了一台工作频率大于 1MHz 的样机来验证所提出拓扑的高频

性能和低电压应力。样机的指标如下：Vin=18~36V（24V 额定），Vo/Vin=0.5，不同输入

电压下的最大输出电流为 5.5A。图 3. 26 给出了实验样机的原理图，关键元件的型号及参

数已在图中标出；电路的谐振电感采用变压器的漏感实现；变压器的副边采用同步整流

来提高效率，并且采用两个 SR 直流侧并联的结构来减小导通损耗；电路原边开关管采用

驱动芯片驱动，驱动信号根据 3.2.3 节求得并由信号发生器给出，驱动信号通过电容隔离

器隔离后为副边驱动芯片提供信号，在信号路径上加入 RC 延时环节完成原副边驱动信

号的同步；电路原边驱动芯片采用 Buck 实现的斜坡电压源供电以完成电路的软启动。 

 

图 3. 27 样机图片 

 

图 3. 28 带电流测量引线的样机图片 

电路样机图片如图 3. 27 所示，变压器的漏感用作谐振电感 Lr，其电感值约为

30nH。考虑到样机期望的工作频率为 MHz 以上及 PCB 板上有限的空间，最终样机上的

谐振电容为 300nF（2×150nF，C0G 材质）。 

为了验证原边开关管的准零电流关断特性，需要测量图 3. 27 所示样机的谐振电流

iLr。为此，在原边开关管所在支路中串联一根电流测量引线，如图 3. 28 所示，进而可以

用电流探头观测谐振电流。这一额外的引线会等效地使谐振电感（变压器漏感串联引线

电感）增加到 60nH，相应地，谐振电容减小到 94nF（2×47nF，C0G 材质），电路的开
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关频率为 1.18MHz。 

图 3. 29 给出了图 3. 28 所示样机在额定输入电压（24V）时的关键波形。图 3. 29

（a）是在空载条件下，图 3. 29（b）是在满载条件下，这里的满载条件是指满载输出电

流（5.5A）。Vg 和 Vg_SR分别为主开关 M 和 SR 的门极驱动信号，电压 vds为原边开关管

的漏-源极电压，iLr 为谐振电流，vCr 为谐振电容电压。在两种负载情形下，如图中所圈出

的，原边开关管都实现了准零电压开通和准零电流关断。在图 3. 29（b）中，当 vds 下降

到较低值（约 16V）时，开关管开通。因为开通电压较低，相应的开通损耗与输出功率

相比很小，只有 0.231W（f×Eon），因而称原边开关管实现了准零电压开通。开关管开

通时寄生电容 Coss上储存的能量 Eon可通过器件数据手册上的非线性电容曲线求得。同时

在图 3. 29（b）中给出谐振电容电压波形，与 2.3.1 节分析一致，当实现准零电流关断

时，器件开通时间内的 vCr 波形具有对称性。在最终样机中去除电流测量引线以减小谐振

电感时，可利用 vCr的这一对称性来判断电路是否实现了零电流关断。 

iLr: 5A/
vds: 20V/

Vg: 10V/

Vg_SR: 10V/
Vg: 10V/

iLr: 5A/
vds: 20V/

vCr: 10V/

ZCS ZVS ZCS ZVS

Time: 100ns/ Time: 100ns/

 

（a）空载                                                                              （b）满载 

图 3. 29 额定输入时带电流测量引线样机的关键波形 

图 3. 30 给出了未接电流测量引线的样机在额定输入电压下的关键波形。谐振电容容

值为 188nF（4×47nF，C0G），电路的开关频率为 1.22MHz，占空比为 0.29。图 3. 30

（a）、（b）分别是电路在空载和满载下的波形，由图中 vCr 波形的对称性可知，电路实

现了 QZVZCS。但是，与模态 IV 的持续时间相比，开关管的开通时间较短，电路的占空

比较小，这会导致电路的导通损耗增大，降低电路的效率性能。注意到图中模态 IV 结束

时 vds 的变化斜率很小，以稍许增加开关管的开通电压为代价，模态 IV 的持续时间可以

大大缩短，从而可以增大电路工作的占空比，减小电路的导通损耗，这一开通损耗和导

通损耗的折中是副边箝位谐振正激电路效率优化中的一个重要考虑点。需要注意的是，

电路开关管的开通电压不能过分提高，事实上，当开关管的开通电压从 20V 提高到 30V

时，电路的开通损耗会加倍。 
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图 3. 31 给出了图 3. 27 所示样机谐振电容较大时的关键波形。谐振电容由 2 个

C1812C154J1GACTU 实现，容值为 300nF，这是目前 1812 封装下 C0G 材质的陶瓷电容

能具有的最大容值。电路的开关频率为 1.175MHz，占空比为 0.4。图 3. 31（a）是电路

在额定输入电压下空载时的波形，图 3. 31（b）是电路在额定输入电压下满载时的波

形，图 3. 31（c）是电路在 36V 输入下满载时的波形。同样，电路实现了 QZVZCS。由

于 Cr增大，与图 3. 30 相比，电路的导通时间增大。图 3. 32 给出了电路在额定输入电压

和 36V 输入时 SR 和箝位二极管的电压，可见副边 SR 也实现了准 ZVS。由于变压器漏感 

 

（a）空载                                                                              （b）满载 

图 3. 30 额定输入下样机 Cr较小时的关键波形 

 

（a）24V 输入空载                                                            （b）24V 输入满载 

 

（c）36V 输入满载 

图 3. 31 样机 Cr较大时的关键波形 
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的存在，SR 的漏-源极电压也有一些振荡，这会导致副边器件的电压应力稍大于 2 倍的输

出电压。 

 

（a）24V 输入空载                                                            （b）24V 输入满载 

 

（c）36V 输入满载 

图 3. 32 样机 Cr较大时的副边关键波形 
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（a）实测效率曲线                               （b）不同输入电压下满载损耗分析 

图 3. 33 实测样机效率曲线和损耗分析 

图 3. 33（a）给出了电路在不同输入电压和不同负载电流下的效率曲线。在额定输入

电压下，电路的峰值效率为 95.3%，满载时的效率接近 95%。这里没有考虑开关管的驱

动损耗。图 3. 33（b）给出了电路在不同输入电压和满载时的损耗分析。从损耗分析可

见，与电流有效值相关的导通损耗占了总损耗的最大部分（损耗分析过程参见下一小
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节），因此，适当牺牲开通损耗以增大占空比有利于提高电路效率。图 3. 34 给出了电路

在不同输入电压下输出电压随负载电流变化的曲线，可见输出电压始终约为输入电压的

一半，证明了本文提出的电路可以用作 DCX。根据图 3. 27 标出的主电路部分和 24V 输

入时的最大输出功率（66W），该样机达到了 270W/in3 的功率密度，是目前主流的小功

率隔离模块的功率密度（约 150W/in3）的近两倍[177-179]。 

8
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图 3. 34 实测样机的负载调整特性 

 

（a）软启动驱动信号完整波形 

Vg: 5V/

Vp: 5V/

iL: 100mA/

Vg: 5V/

Vp: 5V/

iL: 100mA/Time: 2μs/ Time: 2μs/

 

（b）前期驱动信号波形                                               （c）后期驱动信号波形 

图 3. 35 软启动驱动信号、斜坡电压源波形 
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图 3. 35 给出了样机软启动中应用的器件驱动信号波形，这里利用了图 3. 24 和图 3. 

25 所示的软启动控制信号实现方法。图 3. 35（a）为软启动驱动信号的完整波形，当给

驱动芯片输入期望频率和占空比的控制信号并利用 2 通道的斜坡电压源为驱动芯片供电

后，驱动芯片即可输出高电平缓慢提高的软启动信号，且信号高电平从驱动芯片欠压锁

定（UVLO）电压开始上升，上升过程中会经过原边 MOSFET 的米勒平台电压；通道 4

为 Buck 电路的电感电流，可见随着驱动电压的升高，驱动损耗增大，Buck 的输出电流

也缓慢增大。图 3. 35（b）和（c）分别为软启动完整信号前期和后期的展开图，可以看

出，软启动控制信号确实保持了固定的频率和占空比，且高电平逐渐提高，可以保证

MOSFET 器件从恒流区逐渐转移到可变电阻区，从而实现电路的软启动功能。 

为了验证所提出的软启动方法可以减小启动过程中的电流应力，图 3. 36 给出了带电

流测量引线样机在 24V 输入时的空载和满载启动波形，可见 Vo平稳上升，没有过冲或跌

落；开关管漏源极电压 vds没有电压过冲，谐振电流 iLr也没有电流过冲，证明了所提出软

启动方法的有效性。 

Vg: 5V/

vds: 20V/

iLr: 5A/

Vo: 5V/

Vg: 5V/

vds: 20V/

iLr: 5A/

Vo: 5V/Time: 4ms/ Time: 4ms/

 

（a）空载                                                                           （b）满载 

图 3. 36 带电流测量引线样机启动波形图（24V 输入） 

Vg: 5V/

vds: 20V/
Vo: 5V/

vCr: 10V/

Vg: 5V/

vds: 20V/
Vo: 5V/

vCr: 10V/

Time: 4ms/ Time: 4ms/

 

（a）空载                                                                           （b）满载 

图 3. 37 无电流测量引线样机启动波形图（24V 输入） 
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图 3. 37 给出了无电流测量引线样机在 24V 输入时的空载和满载启动波形，同样地，

电路实现了可靠启动，没有电压或电流应力问题。此外，可以看出在启动开始时刻，谐

振电容上已经建立了电压，验证了 3.3.1 节的启动过程分析。 

3.4.2  损耗分析 

副边箝位谐振正激直流变压器的损耗主要包括输入电感的导通损耗 P_L、开关管的

驱动损耗、开关 M 的导通损耗 Pcon_M和开通损耗 Pon_M、SR 的导通损耗 Pcon_SR和开通损

耗 Pon_SR、变压器的磁损 Pcore和绕组导通损耗 Pwinding以及箝位电路的损耗 Pclamping。 

1）输入电感的导通损耗 

输入电感的导通损耗可通过输入平均电流 I 求得， 

 2_ LP L I R ，  (3.18) 

式中 RL为输入电感的直流电阻，可查阅电感数据手册获得。 

2）开关管的驱动损耗 

根据器件的驱动电压 Vg和工作频率 f 可求得器件的驱动损耗， 

 driving g gP Q V f .  (3.19) 

3）原边开关管 M和副边 SR的导通损耗 

根据 3.2 节给出的谐振电流表达式 iLr(t)和励磁电流表达式 iLm(t)，可以求得 M 和 SR

的导通损耗分别如式(3.20)和(3.21)所示， 

 2
_ _0

( ) /
onT

con M Lr dson M sP i t R dt T  .  (3.20) 

  2 _
_ 0

2( ( ) ( )) /
2

onT dson SR
con SR Lr Lm s

R
P i t i t dt T  .  (3.21) 

式中 Rdson_M和 Rdson_SR分别为原边和副边 MOSFET的导通电阻。 

4）原边开关管 M和副边 SR的开通损耗 

根据开关管的实验电压波形 vds 和 vds_SR 可以得到对应开关管的开通电压，结合器件

数据手册中的结电容参数曲线，可以求得开关管开通时储存在结电容 Coss上的能量 Eon，

进而可得器件的开通损耗， 

 _ _on M on MP E f .  (3.22) 

 _ _2on SR on SRP E f .  (3.23) 

5）变压器损耗 

变压器磁芯单位体积的磁芯损耗 pv 可基于磁芯数据手册通过 Steinmetz 公式拟合得
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到，如式(3.24)所示，进一步地可以求得变压器的磁损。 

 vp kf B  .  (3.24) 

 core v eP p V  .  (3.25) 

式中，B 为变压器磁密变化的一半，k、α和 β是磁芯的材料参数。 

变压器原边绕组的导通损耗如式(3.26)所示， 

 2
_ _0

( ) /
onT

winding pri Lr AC pri sP i t R dt T  .  (3.26) 

变压器副边绕组的导通损耗如式(3.27)所示， 

  2

_ sec _ sec0
2( ( ) ( )) /

onT

winding Lr Lm AC sP i t i t R dt T  ，  (3.27) 

式中 RAC_pri和 RAC_sec分别是变压器原边和副边绕组的交流电阻。总的变压器绕组损

耗如式(3.28)所示， 

 _ _ secwinding winding pri windingP P P  .  (3.28) 

6）箝位电路损耗 

如图 3. 6 所示，励磁电路 iLm在模态 I 中从 0 升高至峰值 iLm_pk，在模态 III 中从峰值

电流减小到零，且两个模态的时长相等，因而模态 I 中的励磁电流表达式 iLm(t)可用来计

算箝位电路的损耗。考虑到变压器的变比为 2:1:1，箝位电路中的电流是原边励磁电流的

2 倍，箝位二极管的导通损耗如式(3.29)所示， 

 _ 0
2 ( ) /

onT

con Dc Lm F sP i t V dt T  ，  (3.29) 

式中 VF为箝位二极管的正向导通压降。 

箝位绕组的导通损耗如式(3.30)所示， 

 2
_ _0

(2 ( )) /
onT

clamping winding Lm AC clamping sP i t R dt T  ，  (3.30) 

式中 RAC_clamping为箝位绕组的交流电阻。 

箝位绕组的总损耗为 

 _ _clamping con Dc clamping windingP P P  .  (3.31) 

3.5  本章小结 

为了解决本文第二章提出的电流源输入型谐振复位正激电路的电压应力问题，本章

提出并分析了一种具有副边二极管箝位的单管谐振正激电路。只利用一个简单的箝位二

极管，即可箝位原边开关管的电压应力，同时还保留了基本单管谐振正激电路的 ZVZCS
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特性。实验结果验证了所提出的电路的有效性。在固定频率固定占空比控制下，本文所

提出的电路可以实现高频工作，实现高效高功率密度的设计，因而适合小功率不调整母

线变换器应用场合。 

此外，针对单管谐振拓扑软启动的难题，本章提出了一种利用开关器件恒流工作区

来实现电路软启动的方法，该方案可以有效减小单管谐振拓扑启动过程中的电压应力和

电流应力，而且还能推广应用至 LLC 等双端谐振拓扑。文中介绍了该方法的原理和实现

方式。 

最后，搭建了一台 MHz 工作频率的样机，验证了电路的可行性，并通过实验对文中

理论分析和参数设计进行了验证。 
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第 4 章  有源箝位谐振正激直流变压器及其轻载控制策略 

在基本的电流源输入型谐振正激电路上应用有源箝位技术，即得到了本章提出的电

流源输入型有源箝位谐振正激电路，虽然箝位电容和辅助开关管的引入增加了电路的复

杂度，但是变换器的性能可以得到很大的提高。另一方面，由于变压器原边侧两个开关

管功能上不对称，辅助管可以采用性能较差、成本较低的 MOSFET 器件，因而其结构又

较传统半桥谐振电路简单，在小功率应用场合能够做到较好的性能和成本的折中。本章

详细介绍电流源输入型有源箝位谐振正激电路的工作原理、给出电路参数的优化设计方

法，并提出一种独特的负载自适应导通时间控制策略，可以大幅提高直流变压器轻载时

的效率性能。 

4.1  电流源输入型有源箝位谐振正激直流变压器 

在 3.2 节中，为了解决单管谐振正激电路开关管的电压应力问题，提出了副边箝位的

单管谐振正激电路。这种副边箝位技术利用与副边主绕组匝数相同的箝位绕组以及箝位

二极管对主开关管的漏源极电压进行有效箝位，结构十分简单。然而，由于变压器绕组

间不能实现理想耦合，变压器原边开关管小电流关断时变压器漏感中仍有部分储能无法

回收，这造成了开关管漏源极电压的高频振荡，并以损耗的形式耗散掉。并且，当采用

二极管箝位的方案时，变压器的激磁电压和去磁电压均固定，因而对应的激磁和去磁时

间成比例，考虑到这两部分时间为整个开关周期的主要部分，所以电路的占空比不能灵

活调整。在 3.4 节的样机实现中，变压器的激磁电压和去磁电压相等，对应的变压器激磁

时间和去磁时间相等，激磁时间即为电路向输出传递能量的有效时间，考虑到实现开关

管准零电压开通的额外时间，样机只能实现 0.4 的占空比，这使得电路的电流有效值较

大，降低了电路重载时的效率性能。  

4.1.1  电路结构 

3.1.2 节已经对采用有源箝位技术的单管谐振正激电路结构进行了介绍，其有两种实

现方式，一是箝位支路并联在原边开关管两端，一是箝位支路并联在变压器原边绕组两

端，分别如图 3. 4（a）、（b）所示。图 3. 4（a）中变压器原边侧的两个开关管能够实

现共地驱动，这里从驱动实现简单的角度选择该方案进行分析，电路结构重新绘制如图

4. 1。与第三章介绍的采用无源箝位技术的方案相比，尽管多使用了一个开关管，采用有

源箝位的方案有以下优势：（1）所有漏感能量都能得到回收，开关管漏源极电压无过

冲；（2）变压器结构简单；（3）可灵活实现大占空比；（4）更好的 ZVS 特性。更重
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要的是，作为有源箝位方法的特性，箝位电容的电压与开关管的占空比成比例，这一特

性可以用来提高电路作为直流变压器时轻载工况下的效率。 

在图 4. 1 所示的电路中，输入电压源与输入电感 L 串联构成一个电流源，变压器 T

的原边绕组和原边主开关管 Sw串联，谐振电容 Cr链接了这两个串联支路。变压器的漏感

Lr 用作谐振电感，辅助开关管 Sa 和箝位电容 Cc 构成的串联支路并联在 Sw 两端，Sa 采用

PMOS 实现。变压器的匝比为 n:1，Lm 是变压器的励磁电感。SR 是副边的同步整流开关

管，变压器副边绕组与 SR 串联后连接到输出端。 

 

图 4. 1 有源箝位谐振正激电路原理图 

4.1.2  电路工作原理 

为了简化电路的分析，这里对该电路的参数作以下假设： 

1、输入电感 L 比谐振电感 Lr 大得多（10 倍以上），在开关周期内，它可以看作一

个电流源； 

2、箝位电容 Cc和输出滤波电容 Co较大，在一个开关周期内它们上面的电压 Vc和 Vo

近似保持不变，可以看作电压源。忽略二极管的正向导通压降，忽略器件和元件的导通

电阻； 

3、参照图 3. 9 的等效过程，Sw、Sa、SR 和变压器寄生电容可等效成一个并联在原边

主开关管漏源极的等效电容 Ce。 

基于上述假设条件，电路工作的关键波形如图 4. 2 所示。Sw和 SR 由相同的驱动信号

控制，导通时间为 Ton，Sa 由驱动信号 Vgs_Sa 控制，导通时间为 Ton_Sa，Sw 和 Sa 的控制信

号间存在两个死区时间 Td。需要注意的是，因为 Sa采用 PMOS 实现，当 Vgs_Sa的电平为

负值时，Sa 开通。一个开关周期可以分成 5 个模态，相应模态的等效电路如图 4. 3 所

示。同样地，根据 2.3.1 节分析的电流源输入型谐振腔的单位增益特性，当电路原边开关

管实现图 4. 2 所示的 ZVZCS 特性时，电路的输入输出电压满足关系（n×Vo=Vin），可用
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作直流变压器（DCX）。 

t5t0 t1 t2 t3 t4

Vgs_Sw

0

Vc

Vgs_Sa

iLr

vsd_Savds_Sw

iLm

is

vLm

vCr

0

0
0

0

0

0

0

iLm

I 

&Vgs_SR

Ton=DTs

Ton_Sa

Td Td

Ts

Vc

Vc

nVo

 

图 4. 2 电路关键参数波形图 

模态 I [t0-t1]：当 Sw两端电压下降到零时，Sw和 SR 开通，模态 I 开始。Lr开始与 Cr

谐振，谐振电流 iLr 为正弦波形。副边电流 is 也为正弦波形，并为输出电容提供能量。输

出电压施加在变压器上，励磁电感 Lm两端电压被箝位在 n×Vo，励磁电流 iLm线性上升。

在 t1时刻，iLr与 iLm相等，Sw和 SR 关断，这一模态结束。因为 iLm在 t1时刻很小，开关管

Sw 实现了准 ZCS 关断，同时 SR 实现了 ZCS 关断，SR 没有体二极管损耗和反向恢复损

耗。 

模态 I 的简化等效电路图如图 4. 4 所示。根据基尔霍夫定律和相应的初始条件，原边

谐振电流 iLr和谐振电容电压 vCr可以分别表示为式(4.1)、(4.2)。 

 
(0) '

( ) cos sinCr
Lr

r

V Vo
i t I I t t

L
 




     (4.1) 

 ( ) sin ' ( (0) ') cosCr r o Cr ov t L I t V V V t        (4.2) 

式中 I（ =Pin/Vin ）为输入平均电流，VCr(0)为 t0 时刻的谐振电容电压，Vo’

（=n*Vo=Vin）是输出电压折算到原边的值， 1 r rL C  ， 1 00 ( )t t t   。 
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励磁电流 iLm的表达式为式(4.3)，模态 I 的持续时间如式(4.4)所示。 

 1( ) ( ' ) ( 2)Lm o mi t V L t t      (4.3) 

 _
1 1 0 =

'
Lm pk

on
o m

I
t t t T

V L
      (4.4) 

式中 ILm_pk为 t1时刻励磁电流值。 

    

                 (a) 模态 I [t0-t1]                                        (b) 模态 II [t1-t2] & IV [t3-t4] 

    

(c) 模态 III [t2-t3]                                          (d) 模态 V [t4-t5] 

图 4. 3 工作模态等效电路 

 

图 4. 4 模态 I 的简化等效电路 

模态 II [t1-t2]：因为 SR 零电流关断且其体二极管反向截止，输出电压与绕组断开，

使得 Lm可以参与谐振。模态 II 的等效电路如图 4. 5 所示。因为 Cr>>Ce，Cr可以看作一

个电压源，又因为 Lm>>Lr 且这一模态的持续时间很短，Lm 可以看作一个给 Ce 快速充电

的电流源。当 Ce上的电压到达箝位电压 Vc时，Sa的体二极管正向偏置，模态 II 结束。 

 2 2 1 _ =e c Lm pk dt t t C V I T       (4.5) 
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图 4. 5 模态 II 的等效电路 

模态 III [t2-t3]：在 t2 时刻，Sa 可以实现零电压开通。Lm 两端电压被箝位在(Vc-vCr)，

忽略 vCr的电压纹波并将 vCr用其直流分量来近似（直流分量参见 2.3.1 节的分析），Lm的

箝位电压为（Vc-Vin），iLm线性下降。因为采用了有源箝位方法，Sw漏源极电压可以实现

很好的箝位，vds_Sw 上没有电压振荡，且漏感能量可以储存到箝位电容上得到回收。当 Sa

关断且 iLm下降到其负向峰值时，这一模态结束。 

 _
3 3 2 _

2

( )
Lm pk

on Sa
c in m

I
t t t T

V V L
    


  (4.6) 

模态 IV [t3-t4]：在 t3时刻，Sa关断，电路进入模态 IV，该模态的等效电路与模态 II

相同。励磁电感电流在其负向峰值（-iLm_pk），并可近似成一个电流源给 Ce 放电。当

vds_Sw 下降时，Lm 两端电压逐渐上升。当 vLm 上升至到（n×Vo）时，SR 的体二极管开始

导通，这一模态结束。此时 SR 可实现零电压开通，但由于谐振电容电压的纹波，原边开

关管结电容还未放电至零电压，具体分析如下：参考第 2.3.1 节的分析，谐振电容电压

vCr在[t0-t1]和[t1-t5]时间段内分别为一关于其直流分量 Vin（=n*Vo）奇对称的波形。由于模

态 IV 处于[t1-t5]时间段的后期，考虑到谐振电容的电压纹波，谐振电容电压在 t3和 t4时刻

的值满足 vCr(t3)>Vin和 vCr(t4)>Vin，且由于输入侧电流源在[t3-t4]时间段内继续给 Cr充电，

vCr(t4)稍高于 vCr(t3)。忽略谐振电感上的压降，Sw漏源极电压 vds_Sw在 t4时刻的值可表示为

式(4.7)。 

 _ 4 4 4( ) ( ) ( ) 0ds Sw Cr o Cr inv t v t n V v t V        (4.7) 

所以在这一模态结束时，Ce 上仍有很低的电压。该模态的持续时间可近似为式

(4.8)。 

 4 4 3 _e c Lm pk dt t t C V I T        (4.8) 

模态 V [t4-t5]：在 t4时刻，由于 SR 体二极管导通，输出电压开始施加在 Lm上。电路

的等效电路如图 4. 3（d）所示。谐振电感 Lr给 Ce放电，vds_Sw继续下降。当 vds_Sw在 t5时

刻下降到零，Sw 的体二极管正向偏置，这一模态结束，Sw 可以实现零电压开通。这一模
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态持续时间非常短可以忽略。由此可见，有源箝位谐振正激电路的 ZVS 性能要优于第三

章提出的副边箝位谐振正激电路，副边箝位谐振正激电路的原边开关管只能实现准 ZVS

开通。 

4.1.3  电路参数设计考虑 

从图 4. 4 和图 4. 5 的模态等效电路可知，电路的关键参数为谐振电感 Lr、谐振电容

Cr、励磁电感 Lm以及等效电容 Ce，这与第三章提出的副边箝位谐振正激电路是一致的。

在这 4 个参数中，谐振电感 Lr 由变压器的漏感决定，Ce 由开关管和变压器的寄生参数确

定，在器件选型确定、样机制作完成后，电路中能改变的谐振参数为 Cr 和 Lm。另一方

面，由于应用了有源箝位技术，电路控制上的灵活度得到提高，电路开关管的控制参数

为主管导通时间 Ton、辅助管导通时间 Ton_Sa以及死区时间 Td，按照图 4. 2 所示的控制逻

辑，这 3 个开关管的控制参数可转换为主管的工作频率 fs、占空比 D 以及主管和辅助管

间的死区时间 Td。 

本小节首先在给定谐振电感 Lr、谐振电容 Cr、等效电容 Ce 以及死区时间 Td 的条件

下，讨论开关管工作频率和占空比的设计方法，使得电路能够实现图 4. 2 所示的 ZVZCS

特性并满足电压单位增益特性。然后针对可调整的关键参数 Cr和 Lm，讨论了它们的设计

考虑。最后讨论了开关管寄生电容的非线性对电路 ZVZCS 特性的影响。 

4.1.3.1  开关管的控制——工作频率和占空比 

由于变压器原边侧主开关管导通期间电路的等效电路即为基本的 ICF 谐振腔，电路

零电流关断条件同式(2.4)；且电路实现 ZVS 特性时，主开关管关断期间谐振电感所在支

路没有安秒变化，式(2.5)同样可以满足，所以参考 2.3.2 节的分析设计方法，电路的 ZCS

条件与式(2.7)相同，这里不再赘述推导过程。 

ZCS 特性实现条件： 

 
2

onsin (cos T 1)

sin
on

off
on

T
T

T

 
  


     (4.9) 

式中 1 2 =2 /r r rL C f T    。该公式给出了满足开关管零电流关断的 Ton和 Toff的

限制关系，可绘制如图 4. 7 中的粗实线。可以看出，随着 Ton 的减小，Toff 逐渐增大，而

且 Toff增大的速率更快，本文 2.3.2 节已经对该关系的物理意义进行了详细的解释。 

为了在曲线上确定电路的工作点，还需要另一个 Ton 和 Toff 的限制关系，这可以通过

Lm 的伏秒平衡来得到。通过限定 Lm 两端的电压为梯形波，Lm 的伏秒平衡关系可转换为

电路 ZVS 特性的实现条件。 
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ZVS 特性实现条件： 

为了简化 Lm 伏秒平衡的分析，首先从对称性的角度对励磁电感两端的电压波形进行

简化。从模态 III 的分析可知，[t2-t3]时间段内励磁电感两端电压 vLm为（vCr-Vc）。考虑到

谐振电容电压 vCr在[t1-t5]时间段内为一关于其直流分量 Vin（=n*Vo）奇对称的波形，并且

[t1-t2]和[t3-t5]表示的两段死区时间相等，因而 vCr 在[t2-t3]时间段内也为一关于其直流分量

Vin 奇对称的波形，进一步地，可以得到 vLm在[t2-t3]时间段内为一关于（Vin-Vc）奇对称的

波形。从伏秒的角度，vLm 在[t2-t3]时间段内可以用其直流量（Vin-Vc）等效，从而电路关

键参数的波形图可以简化成图 4. 6。原边主开关管关断时间段包括 3 部分，分别是辅助管

Sa导通时间和两个死区时间 Td。图 4. 6 相较于图 4. 2 在两个死区时间内对 vLm的波形也作

了合理的近似，因为第一个死区时间内负的伏秒减小，第 2 个死区时间内负的伏秒增

加，两部分的变化可以近似抵消。根据图 4. 6，变压器励磁电感的伏秒平衡可表示为式

(4.10)。 

 ( ) ( ) ( )in d in d
in on c in off d

c c

V T V T
V T V V T T

V V
         (4.10) 

式(4.10)可以简化为式(4.11)。 

 in on
off d

c in

V T
T T

V V


 


  (4.11) 

式中 / ( )c c inV V V   。 

 

图 4. 6 简化的关键参数波形图 

根据期望的工作频率范围给定 Td 后（如 1MHz 工作频率对应 90ns 左右的死区时
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间），公式(4.11)具有两层含义。一是给定 Vc后，这一方程实际上给出了保证原边开关管

实现零电压开通的 Ton和 Toff的限制关系，可绘制成图 4. 7 中的粗虚线，粗虚线与粗实线

的交点即是期望的（Ton, Toff）工作点，从而可以确定保证电路实现 ZVZCS 的工作频率和

占空比。可以看出，当 Vc是输入电压 Vin的 2 倍以上时，粗虚线的斜率大于 1，电路的工

作点 Ton 大于 Toff，电路的占空比大于 0.5，有利于减小电流有效值，减小电路的导通损

耗。二是在图 4. 7 粗实线上确定（Ton, Toff）工作点后，根据式(4.11)，Vc会随着电路的工

作点灵活变化，即图 4. 7 中粗虚线的斜率可以跟随电路（Ton, Toff）工作点灵活调整，且

均能使电路具有 ZVZCS 的工作特性。这意味着电路的占空比可以灵活调节且均能满足电

路的电压单位增益特性，这一特性为该谐振电路所特有。4.2 节将利用这一特性来实现提

高电路轻载效率的控制方法。 

 

图 4. 7 Ton-Toff关系曲线 

工作频率和占空比求解流程： 

1）选择原边开关管 

在本文所针对的不调整 IBA 应用场合中，输入电压具有较窄的变化范围（从 Vin_min

到 Vin_max）。为了充分发挥控制简单的优势，在不同输入电压下原边主开关管采用具有

相同工作频率和占空比的控制信号，则根据式(4.11)，当输入电压取最大值 Vin_max 时，电

路的箝位电压达到最大值 Vc_max，Vc_max 同时也是原边开关管的最大电压应力。所以为了

根据原边开关管的耐压值确定 Vc_max，以代入式(4.11)确定电路的工作点，需要首先确定

原边开关管的选型，下面给出根据期望的占空比 Dexp选择原边开关管的方法。 

根据期望的占空比 Dexp，同时忽略 Td，可以从式(4.11)中得到最大输入电压下箝位电
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容电压的估计值如下。 

 
_ max _ _ max

_ _ max exp

( )

/ (1 )

in on c est in off

c est in

V T V V T

V V D

   

 
  (4.12) 

基于这一最大箝位电压的估计值 Vc_est，可以选定原边开关管，根据原边开关管的耐

压并考虑一定的安全裕量，可以确定电路的最大箝位电压 Vc_max。 

2）求解工作频率和占空比 

将 Vin_max和 Vc_max代入式(4.11)可以得到式(4.13)。 

 _ max _ max

_max _ max _ max _ max

in on c
off d

c in c in

V T V
T T

V V V V


 

 
  (4.13) 

联立式(4.9)和(4.13)，即可得到一组（Ton, Toff）工作点，这一 Ton和 Toff的组合可以得

到 Dexp附近的工作占空比。 

3）确定励磁电感值 

为了保证电路的 ZVS 特性，励磁电流需要在模态 II 中将 Ce充电至 Vc_max，同时在模

态 IV 中将 Ce电压从 Vc_max放电至 0，即需要满足式(4.14)。 

 _ max _ max
_ 2

in e con
Lm pk

m d

V C VT
I

L T


     (4.14) 

从式(4.14)中可以确定电路实现 ZVS 特性所需要的励磁电感 Lm。 

需要说明的是，由于上述求解流程中忽略了死区时间 Td 来得到箝位电压的估算值

Vc_est，而这一估算值比占空比为 Dexp 下的箝位电压实际值要小，所以基于 Vc_est 并根据上

述流程求得的工作点的实际占空比较 Dexp小。对于 1MHz 的开关频率，如果 Td较小，比

如只有几十纳秒，则求得的占空比只比 Dexp 略小，对实际应用影响不大可以接受。如果

选择的死区时间已经占据开关周期较大比例，则求得的占空比会与期望的占空比相差较

大。幸运的是，现有的商用 MOSFET 器件的耐压值是离散的，而上述方法已经确定了一

个器件耐压值，通过选择更高耐压的开关管并将式(4.9)和(4.13)迭代计算 1 至 2 次，即可

求得与 Dexp接近的占空比。 

综上所述，给定 Lr、Cr、Td 和 Vc_max（等效期望的占空比），保证电路实现 ZVZCS

特性的 Lm、Ton 和 Toff 可以根据上述设计流程确定，进而可以得到电路的工作频率和占空

比： s on offT T T  ， /on sD T T 。根据该工作参数给电路中的开关管施加给定的固定工作

频率和固定占空比的控制信号，能保证电路的 ZVZCS 性能和电压单位增益特性，使得电

路可以应用于高频不调整隔离型母线变换器应用场合。 
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4.1.3.2  励磁电感 Lm和谐振电容 Cr的设计考虑 

第三章提出的副边箝位谐振正激电路的 ZVS 实现机制中，励磁电感的初始电流为

零，因而用于实现 ZVS 的模态持续时间由励磁电感和电路寄生电容的谐振周期决定。而

在有源箝位谐振正激电路的 ZVS 实现机制中，励磁电感具有一定的初始电流，并作为一

个电流源给结电容充放电，因而用于实现 ZVS 的模态持续时间与励磁电感值实现了解

耦，对电路优化影响较大的实际上是励磁电流的大小。且由 4.1.3.1 小结可知，给定电路

指标、谐振腔参数、器件选型和箝位电容最大值后，保证电路实现 ZVS 的励磁电感值可

通过式(4.14)求得。 

对于励磁电流大小和电路死区时间的折中考虑分析如下。由式(4.14)可知，在给定开

关管选型的条件下，也即给定 Vc_max和 Ce后，电路励磁电流峰值与死区时间 Td成反比。

当 Td 选择较小时，电路励磁电流需要设计得较大。虽然 Td 减小有利于实现较大的占空

比，有利于减小导通损耗，但励磁电流的增大又会带来导通损耗增大的效应（包括原边

主开关管和辅助管），因此，励磁电流大小和电路死区时间在实际设计时需要折中考

虑。 

谐振电容的改变主要会影响电路的工作频率和占空比。谐振电容 Cr和谐振电感 Lr一

起决定了电路的谐振周期，当变压器结构确定后，Lr 随之确定，较大的 Cr 会使得图 4. 7

中粗实线沿着 Ton轴正方向平移，电路工作点的 Ton增大。在死区时间 Td相同的情况下，

由于死区时间所占的比例减小，增大 Cr 有利于增大电路工作的占空比，有利于减小导通

损耗；但是 Ton 增大又增加了变压器的伏秒变化，磁芯的最大磁通密度也会更大，所以

Cr 过大会导致变压器的磁损过高，甚至可能使磁芯饱和。因此，Cr 的选择需要在电路导

通损耗和变压器磁损间进行折中。此外，在高功率密度设计中，Cr 也受其尺寸的限制，

受限于目前多层瓷片电容的能量密度，采用更多大容值的谐振电容（C0G 材质）会降低

样机功率密度。 

4.1.3.3  较低输入电压时的死区控制 

上面给出的设计流程只考虑了最大输入电压。由式(4.12)可见，Vc 近似与输入电压

Vin 成比例。根据最大输入电压时确定的 Lm、Ton 和 Td，如果 Ce 不随输入电压变化而变

化，在整个输入电压范围内式(4.14)均能满足，则电路的 ZVS 特性与输入电压无关。但

是，开关管的输出电容 Coss实际上是非线性的，式(4.14)中使用的时间等效电容 Ce会随着

Vc的减小而增大。因此，为了保证电路的 ZVS 特性，当输入电压减小（即 Vc减小）时，

需要相应地增加 Td来保证式(4.14)在整个输入电压范围内得到满足。 
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在从器件的应用手册中拟合出器件输出电容关于漏源极电压 Vds 的函数 Coss(Vds)后，

器件的时间等效电容 Coss_tr(Vds)可以由式(4.15)求得。 

 _ 0
( ) ( )

dsV

oss tr ds oss dsC V C u du V    (4.15) 

以 Infineon 的开关管 BSC190N15 为例，该器件的 Coss(Vds)和 Coss_tr(Vds)如图 4. 8 所

示。该器件的耐压为 150V，当 Vds从 100V 降低至 50V 时，器件的 Coss_tr将会从 600pF 增

加到 1100pF。根据式(4.14)，如果 Td 保持适合高输入电压时的值不变化，那么该死区时

间将不足以实现低输入电压时的 ZVS 特性，电路开关管在 MHz 频率工作时将会有很大

的开通损耗。 

 

图 4. 8 BSC190N15 输出电容的非线性 

在 4.1.3.1 节确定 fs和 D 后，为了求得较低输入电压下对应的死区时间 Td，需要在式

(4.14)中考虑非线性的时间等效电容 Ce_tr，可以得到公式如下。 

 _
_

( )

2
e tr c cin on

Lm pk
m d

C V VV T
I

L T


     (4.16) 

根据 4.1.3.1 节确定的 Ton和 Toff，在给定输入电压 Vin下实现 ZVS 所需要的死区时间

Td 和相应的 Vc 可以通过联立求解式(4.11)和(4.16)得到。根据给定 Vin 下的（Ton, Toff, Td）

组合，可以很容易地得到图 4. 2 所示的开关管的控制信号，从而能够在整个输入电压范

围内同时实现所期望的占空比以及开关管的 ZVS 开通。 

4.1.4  高频变压器结构优化设计 
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3.2.4 节已经分析了高工作频率下采用平面变压器的优势，这里不再赘述。本节仍以

一个额定输出 50W，输入 18~36V（额定 24V）、输出电压/输入电压为 0.5 的母线变换器

为例进行变压器的优化设计。因为电路指标与 3.2.4 节相同，变压器的磁芯材料、磁芯尺

寸、绕组匝数直接沿用了第三章的优化分析结果，即变压器磁芯材料为东磁公司生产的

DMR51W、磁芯型号为 EC14.5C、变压器原边绕组匝数 Np 为 4 匝、变压器副边匝数 Ns

为 2 匝。本节主要介绍适合有源箝位谐振正激电路的变压器绕组排布优化设计。 

A）变压器绕组排布 

与副边箝位谐振正激相比，有源箝位谐振正激的变压器仅有原副边两个绕组，变压

器的绕组结构更为简单。因为变压器副边主绕组 Ns 中传输了大部分能量，因而在实际样

机中副边主绕组和 SR 需要采用并联结构以减小导通损耗。变压器副边绕组采用直流侧并

联结构，如图 4. 9 所示，该结构先将绕组、SR 和输出电容连接后，在直流电容之后进行

并联连接。图中虚线表示高频电流流通路径，可见这种接法在高频回路中没有并联点，

消除了高频回路中并联点带来的损耗。 

 

图 4. 9 变压器副边并联结构 

综合确定的变压器匝数：变压器原边绕组 4 匝、副边绕组两个 2 匝并联，一共 8 匝

绕组，本设计中采用 8 层 PCB 板实现平面变压器绕组，每一层 PCB 实现一匝绕组。在接

下来的分析中，原边绕组用字母 P 表示，副边主绕组用字母 S 表示。 

高频变压器的绕组排布需要考虑高频涡流效应，包括集肤效应和邻近效应，这两种

效应均会造成变压器绕组内电流分布的不均匀，从而等效增大了变压器绕组的电阻，又

称交流电阻。变压器绕组的交流电阻与直流电阻之比称为交流系数 FR。文献[180]对变压

器中的高频涡流效应进行了建模分析，得出了变压器绕组的损耗模型，变压器绕组的交

流系数 FR如式(4.17)所示： 

 
2( 1) '

'
3R

m D
F M


  .  (4.17) 

式中 M’和 D’分别为复数 M 和 D 的实部， coth( )M h h  , 2 tanh( / 2)D h h  , 
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0 /j    , /lN a b  ，m 为一个绕组单元（winding portion）中的层数，这里的绕

组单元定义为磁动势零点到其相邻磁动势峰值之间的绕组（将在具体绕组排布方式中进

一步解释），ω 为角频率，h 为绕组铜层的厚度，Nl 为每层绕组中的匝数，a 为每层绕组

的总宽度，b 为一层绕组中每匝绕组的宽度。可见，m 值的大小会对绕组的交流系数造成

很大影响，而变压器原副边的不同排布方式会改变 m 的大小，需要进行优化分析。 

对于本设计中的 8 层 PCB 绕组，几种典型的绕组排布方式如图 4. 10 所示，对应的磁

动势（Magnetomotive force, MMF）分布如图 4. 11 所示。在图 4. 11（a）的无交错结构中

有两个磁动势为零点，磁动势零点到磁动势峰值间分别为 4 层原边绕组和 4 层副边绕

组，因而这一种绕组排布方式中有两个绕组单元，且 m 等于 4，根据式(4.17)绕组的交流

系数较大；在图 4. 11（b）和（c）的绕组排布中，由于变压器原副边的绕组实现了交错

排布，因而这两种结构中分别存在 8 个磁动势零点，对应 8 个绕组单元，且每个绕组单

元的 m 值为 1，式(4.17)中的第二项为零，涡流效应的不利影响得到很大抑制。 

从磁动势分布角度看，图 4. 11（b）和（c）的两种排布方式的磁动势峰值一致，绕

组涡流效应的影响相近。但是考虑到副边绕组存在两个 2 匝绕组的并联，而图 4. 11（c） 
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图 4. 10 几种典型的绕组排布方式示意图 
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图 4. 11 MMF 分布图 
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可以采用 1-4 层、5-8 层的盲孔工艺使得第 1、4 层和第 5、8 层构成的两个 2 匝绕组布局

更对称，有利于副边两个 2 匝绕组的均流。此外，图 4. 9 中变压器副边的两个 SR 分别放

置在 PCB 的顶层和底层，采用图 4. 11（c）的结构后，SR 可以直接跟第 1 层和第 8 层的

副边绕组相连，减少了高频回路中的 PCB 过孔；而在图 4. 11（b）的结构中，第 8 层的

SR 需要通过 PCB 过孔实现与内层 PCB 绕组的连接。综合以上分析，本设计选用了

SPPSSPPS 的原副边绕组排布优化布局，既有利于减小高频涡流效应的影响，也有利于实

现副边绕组的均流、简化副边绕组与 SR 的连接。 

B）变压器绕组结构 

根据上述分析，利用 8 层 PCB 板完成了变压器绕组布局，如图 4. 12 所示，该结构对

应于图 4. 9，包括变压器原副边绕组、副边 SR 以及高频回路电容。变压器绕组采用

SPPSSPPS 的交错方式，第 1、4 层利用通孔串联构成一个副边绕组，第 5、8 层串联构成

另一个副边绕组，SR 和高频电容与副边绕组的两个端子紧密布局以减小高频回路包围的

面积，两个副边高频回路在高频电容两侧通过通孔实现并联；原边 4 层绕组也利用通孔

逐层串联。 

 

图 4. 12 变压器绕组纵向展开图 

4.2  提升轻载效率的自适应导通时间控制 

4.2.1 有源箝位谐振正激电路的轻载损耗分析 

本节首先分析电路轻载下的损耗分布情况。根据 4.1 节的分析完成样机设计后，图 4. 

13（a）给出了样机在额定电压（24V 输入、12V 输出）下 10%负载时的损耗分析，由于

电路实现了全软开关，开关管的开关损耗可以忽略，同时因为电流较小，电路的导通损
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耗较小，可见变压器的磁损为轻载损耗的主要部分（近 96%）。同时磁损在量值上与轻

载损耗可比，因而电路的轻载效率较低。图 4. 13（b）中给出了样机在额定电压下满载

点的损耗分析，以与轻载损耗分布作对比，尽管此时变压器的磁损与轻载点相同，但电

路的导通型损耗较大，因而磁损只占满载损耗的 30%。 

 磁损
 NMOS导通损耗
 原边绕组
 PMOS导通损耗
 副边绕组
 SR导通损耗
 输入电感

 

 

（a）10%负载                                 （b）满载 

图 4. 13 有源箝位谐振正激损耗分布 

4.2.2  传统谐振电路的轻载效率提升策略及其借鉴意义 

LLC 变换器因其相对简单的谐振腔结构和优良的软开关特性，成为目前应用最广的

谐振电路，适用于高效高功率密度隔离 DC/DC 应用场合。在长期的应用实践中，学术界

和工业界在提升 LLC 的轻载效率方面进行了很多研究，有效提高了 LLC 变换器的轻载效

率。本节主要介绍 LLC 的轻载效率提升策略，作为典型的谐振变换器，其轻载效率提升

理念对于其他谐振变换器也具有指导意义。 

当应用于稳压场合时，LLC 一般采用频率调制（Frequency Modulation）的方法来实

现电压的调节。根据基波等效方法，LLC 的电压增益随频率变化的曲线如图 4. 14 所示。

可见，理想情况下，通过提高电路的工作频率，LLC 电路能够降低轻载时的增益。但实

际上，因为变压器副边整流管结电容的存在，LLC 电路轻载时的增益会随着频率的提高

而升高[181-183]，这会导致电路轻载时的输出电压高于设定的电压，即采用频率调节的

LLC 电路无法实现轻载时的稳压。为了在保持频率调制方法的基础上解决上述问题，文

献[184]提出了在输出增加死负载的方法，但这实际上是以增加损耗的代价解决了电压调

整的问题；文献[181]通过在开关管上并联电容的方式缓解了轻载时的电压调整问题，但

这种方法影响了电路的 ZVS 范围，也不利于效率的提升；文献[182]提出在谐振电感上并

联阻容网络的方式来补偿副边结电容的影响，这种方式解决了轻载时的稳压问题，且不

会影响开关管的 ZVS 范围，但仍不能提升电路的轻载效率。这是因为在给定工作频率
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下，电路的驱动损耗和变压器的磁损无法减小，传统的频率控制方法很难提高电路的轻

载效率。文献[183]通过揭示谐振点工作的 LLC 电路的变压器磁损不随负载变化的事实，

指出减小轻载时的变压器磁损可以有效提升电路的轻载效率；文章基于全桥 LLC 电路，

结合调频和移相的控制方法，通过移相减小了轻载下的有效占空比，既解决了轻载时的

调压问题，又明显提升了电路的轻载效率；但这种方法只适用于全桥结构，且整体控制

较为复杂。 

 

图 4. 14 LLC 电路增益曲线（基波等效法） 

另一类提升 LLC 电路轻载效率的控制策略称为“打嗝”模式（Burst mode）控制

[185]，其控制思想为使电路在工作和停机之间交替切换。在电路工作时间 Tburst 内，LLC

电路工作在峰值效率点，电路的瞬时功率为峰值效率点的功率 POPT。在电路停机时间 Toff

内，电路不工作，输出功率为零。通过控制打嗝模式的占空比 Dburst，电路在打嗝模式中

的输出平均功率如式(4.19)所示。 

 / ( )burst burst burst offD T T T    (4.18) 

 ave OPT burstP P D    (4.19) 

理想情况下，通过使电路在 Tburst 内工作在峰值效率点，“打嗝”模式可以使电路的

轻载效率提高至峰值效率。但由于谐振腔的动态问题，实际上很难做到这一点。典型的

LLC 模拟控制器，如 Onsemi 的 NCP1398，采用滞环控制来实现“打嗝”模式，当负载

减小时，输出电压升高，控制器提高电路的工作频率，当达到最大频率限制时使电路停

机；负载依靠输出电容供电，输出电压下降，当电路的闭环反馈使得模拟控制器达到设

定的最小频率阈值时，模拟控制器输出控制信号，电路进入工作状态。由于电路在工作

时间段 Tburst 内仍然受闭环控制，随着 Vo 的提高，电路的谐振电流会逐渐减小[186]，也即

电路不能始终工作在效率最高点，电路的轻载效率提升有限。通过最优轨迹控制方法

（optimal trajectory control，OTC）[187, 188]，可以实现对谐振腔动态的精确控制，从而能
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够使电路在工作时段 Tburst 中工作在峰值效率点，有效提高电路的轻载性能；但是这种方

法需要采用数字控制，控制实现相对复杂。 

通过以上分析，为了提高 LLC 谐振变换器的轻载效率，电路需要具有控制自由度实

现对轻载下损耗机制的调控，或者增加控制维度——移相，或者采用“打嗝”模式，以

降低轻载时的驱动损耗和磁损。但对于 LLC DCX 而言，由于采用固定的控制信号，且电

路增益为 1 的工作点只有一个，因而电路的驱动损耗和磁损无法减小，因而在保证 DCX

工作特性的条件下无法实现轻载效率的提升。本章提出的有源箝位谐振 DCX 具有独特的

增益特性，通过合理控制可以实现 DCX 工作特性下的轻载损耗机制的调控，提升电路的

轻载效率，下一小节将进行详细分析。 

4.2.3  有源箝位谐振正激电路的自适应导通时间控制策略 

A）控制策略分析 

由式(4.11)可知，当 Ton和 Toff沿着图 4. 7 中的粗实线变化时，为了满足励磁电感的伏

秒平衡，箝位电容电压 Vc会随之灵活变化。由于粗实线为电路的 ZCS 特性曲线，其上的

工作点均能保证电路的 ZCS 特性，而箝位电容电压的灵活性也能保证电路的 ZVS 特性，

因此，同一个样机可以工作在不同的工作频率和占空比的组合下，且都能保证实现

ZVZCS 和单位电压增益，这一特性是有源箝位谐振正激电路所独有的。在下面的分析中

可以看到，这一特性可以用来提升电路的轻载工作效率。作为对比，LLC 和串联谐振电

路只有在谐振点才能同时实现开关管的 ZVZCS 和单位电压增益特性。 

 

图 4. 15  fs和 Toff随 Ton变化的曲线 
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基于 4.1.3 节的设计流程，电路可以实现大于 0.5 的占空比，这有利于减小电流有效

值，进一步地可以减小导通损耗，有利于提升电路在重载下的效率。由于原边主开关管

的导通时间 Ton和关断时间 Toff需要满足 ZCS 关系式(4.9)，因而它们是相关量，在接下来

的分析中选取 Ton 作为控制量。Toff 随着 Ton 的减小而增大，这一关系再次绘制在图 4. 15

中，其纵轴在图的左侧。当电路工作在较大的导通时间 Ton_max 时，电路具有较大的占空

比。图 4. 15 中还给出了开关频率 fs随 Ton变化的曲线，其纵轴在图的右侧，可以看出，fs

随着 Ton的减小而减小。 

4.2.1 节指出变压器的磁损为轻载损耗的主要部分（近 96%），为了提升电路的轻载

效率，需要减小轻载下变压器的磁损。下面对有源箝位谐振正激电路变压器的磁损进行

分析。 

电路变压器的磁通密度变化如式(4.20)所示。 

 in on

e

V T
B

NA


    (4.20) 

式中 N 是变压器原边绕组的匝数，Ae 是变压器磁芯的等效截面积。可以看出，在固

定的 Vin下，△B 随着 Ton的减小而减小。根据 Steinmetz 公式，磁芯的损耗密度由式(4.21)

给出。 

 v sp kf B     (4.21) 

式中 k、α和 β是磁芯的材料参数。因为式(4.21)中的两个变量 fs和△B 均随着 Ton的

减小而减小，pv随着 Ton 的减小而减小。综上，给定变压器设计，如磁芯尺寸、材料和绕

组排布，电路的磁损会随着 Ton的减小而减小。考虑到变压器磁损为电路轻载下的主要损

耗，减小轻载条件下的磁损可以有效提升电路的轻载效率。基于上述特点，本章提出的

自适应 Ton控制策略如下：给定负载电流，不同输入电压下 Ton保持不变；而输入电压不

变的情况下，通过检测负载电流，轻载时减小 Ton。 

为了分析这种自适应 Ton 控制策略的影响，这里考虑电路的两个工作点，如图 4. 15

所示，电路重载下工作在导通时间为 Ton_max的点，轻载下工作在导通时间为 Ton_set的点。

在实际应用中，通过在磁损和导通损耗间进行折中可以选择多个适应不同负载电流大小

的工作点，这样可以进一步提高电路的整体工作效率。在本文所提出的自适应控制策略

中，相同负载电流不同输入电压下 Ton保持不变，也即开关频率和原边开关管的占空比不

变，根据式(4.12)，箝位电压 Vc在 Vin_max和最大占空比（也即 Ton_max）时取得最大值。当

Ton 减小时，Toff 随之增加，图 4. 6 中正值阴影部分的宽度减小，负值阴影部分的宽度增
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加。根据 Lm的伏秒平衡，（Vc-Vin）会随着 Ton的减小而减小，从而 Vc也即原边开关管的

电压应力会随着 Ton 的减小而减小。通过减小 Ton 来减小磁损的控制策略不会带来电压应

力问题。将根据式(4.9)和负载条件给定的 Ton_set、Toff_set 以及 Vin 代入式(4.11)和式(4.16)中

联立求解即可得到相应的 Td_set 和 Vc，综合 Ton_set、Toff_set 和 Td_set 可以得到开关管的控制

信号。 

因为 Vc 随着 Ton 和 Toff 的不同组合而变化，为了避免 Ton 和 Toff 突然变化带来的暂态

问题，当负载电流从较大值切换到小于预先设定的轻载阈值的电流值时，Ton 应当沿着

Ton-Toff曲线逐渐从 Ton_max减小到 Ton_set，以保证 Vc平稳变化。 

B）控制策略实现 

本节以一个额定输出 50W，输入 18~36V（额定 24V）、输出电压/输入电压为 0.5 的

母线变换器为例具体说明轻载效率提升策略，电路的输出电流范围为 0~6A，电路的具体

参数将在图 4. 17 中介绍。通过在导通损耗和磁损之间进行折中，这里将整个负载电流范

围分成三部分，分别对应轻载、中等负载和重载，相应的导通时间、工作频率和占空比

如表 4. 1 所示，可见，轻载时导通时间更短，变压器的磁损更小。图 4. 16 给出了自适应

控制工作点和负载范围的映射关系，左图中有两条曲线，一条为 Toff-Ton的特性曲线，另 

表 4. 1 负载自适应导通时间控制信号 

Io /A 导通时间 Ton /ns fs 占空比 

0~2 375 850kHz 0.33 
2~4 401 1.09MHz 0.44 
4~6 426 1.25MHz 0.54 

 

Ton

A

A

C

B C

B

 

图 4. 16 自适应控制策略工作点和负载范围的映射关系 
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一条为工作占空比随 Ton的变化曲线，分别对应左侧和右侧纵轴。Toff-Ton特性曲线上的三

个工作点 A、B、C 分别对应 0.33、0.44 和 0.54 的占空比；右图为电路工作占空比与负载

范围的关系，通过左右两图的占空比纵轴的对应，即可直观地展示电路工作点与负载范

围的映射关系。当电路的负载电流在任意两个负载范围间切换时，电路的控制信号应当

随之更新以获得最佳的效率性能。需要说明的是，因为在全负载范围内电路在任意一个

工作点均能稳定工作（实现 ZVZCS 和单位增益特性），电路可以较缓慢地实现工作点的

切换。 

基于表 4. 1 的控制信号，图 4. 17 给出了自适应导通时间控制的实现框图，通过微控

制器来给出开关管的控制信号。因为表 4. 1 中相邻工作点之间占空比相差 10%左右，如

果直接进行切换，由于箝位电容电压不能突变，电路的励磁电流会出现偏置。为了避免

控制信号直接切换带来的暂态问题，实际中在相邻工作点之间插入了若干中间工作点，

以使得占空比以 2%左右的步长切换，这样能保证箝位电容电压平稳变化。数字控制实现

中所应用的表格如表 4. 2 所示，表中加粗的列分别对应图 4. 16 中 C、B、A 三个工作

点，对应的导通时间分别用 Ton_set1、Ton_set2和 Ton_set3表示。图 4. 18 给出了自适应控制算

法流程图，通过采样负载电流，判断当前的负载电流工作范围，如果电路没有工作在对

应的最佳工作点，则查表使电路从当前的工作点逐渐切换到最佳工作点，并且每个中间

点工作约 200μs。图中以电流大于 4A 为例给出了控制信号更新流程，另外两个电流范围

的控制信号更新也是类似的。 

+
-

Vin

SW

Ce

RL

Lm

iLr

iLm
is

vds_Sw

SR

Sa
Vc

Vo

T (4:2)
E14.5C/DMR51W

6.5μH

Lr 75nH

vcrCr 

3x47nF

Cc 1μF

Lin

3.3μH

Co

24μF

BSC190N12NS 3G

BSC052N08NS

FDMC86259P

ADC

CPU
表格

PWM

SW
Sa

MCU

SR

 

图 4. 17 样机的简化原理图及控制实现框图 
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表 4. 2 控制信号表格 

Ton/ns 426.5 420 415 409 404 401 395 390 386 381 375 
Toff/ns 374 403.6 429 463.2 495.4 516.5 563.9 609.5 651 710.7 797.1 
Td/ns 126.2 123 121.2 119.3 117.9 117 115.2 113.7 112.3 110.5 108.3 
占空比 0.533 0.510 0.492 0.469 0.449 0.437 0.412 0.390 0.372 0.349 0.320 

 

开始

Ton, Toff, Td初始化

EPWM输出控制信号

采样电流Io

If Io>4A

参数保持

If 2A<Io<4A If 0A<Io<2A

If Ton=Ton_set1 If Ton=Ton_set2 If Ton=Ton_set3

查表，Ton按给定
点逐渐增加到

Ton_set1，每个点工

作200us

查表，Ton按给定
点逐渐增加到

Ton_set1，每个点工

作200us

N

Y

N

Y

N

Y

N

Y

Y

Y

 

图 4. 18 负载自适应导通时间控制流程图 

4.3  实验验证 

根据上述的分析，设计了一台工作频率大于 1MHz 的样机来验证所提出拓扑的高频

性能。样机的指标如下：Vin=18~36V（24V 额定），Vo/Vin=0.5，不同输入电压下的最大

输出电流为 5.5A。实验样机的原理图已在图 4. 17 中给出，为了减小电路重载时的导通损

耗，希望电路的占空比在 0.6 左右，根据 4.1.3 的设计流程完成了原副边器件的选型，也

标注在图 4. 17 中。电路的样机图片如图 4. 19 所示。电路变压器的漏感为 30nH 左右，为

观测变压器原边电流，在原边开关管所在支路中串联一根电流测量引线，因而最终样机

的谐振电感为变压器漏感和电流测量引线电感串联而成，其值约为 75nH；变压器的副边

采用同步整流来提高效率，并且采用两个 SR 直流侧并联来减小导通损耗；开关管的控制 
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图 4. 19 样机图片 

信号由微控制器给定，原边的 Sw 和 Sa 通过驱动芯片驱动，副边 SR 通过隔离驱动芯片驱

动。 

根据所选定的原边器件耐压（150V），设定满载电流时最大输入电压（36V）下的

箝位电容电压为 110V，另外根据 MHz 的工作频率设定死区时间 Td 为 90ns，基于 4.1.3

节的设计流程可以确定电路的工作频率为 1.25MHz，工作占空比为 0.54，进一步地，根

据式(4.14)可以得到励磁电感值约为 6.5uH，然后调整磁芯的气隙使得变压器的励磁电感

为期望值。 

图 4. 20 给出了样机在额定输入电压（24V）时的关键波形。图 4. 20（a）是在空载

条件下，图 4. 20（b）是在满载条件下。这里，满载条件是指满载输出电流（5.5A）。

Vgs_Sw、Vgs_Sa 和 Vgs_SR分别为主开关 Sw、Sa 和 SR 的门极驱动信号，iLr 为谐振电流，电压

vds 为原边开关管的漏-源极电压，其高电平即为箝位电容电压。在两种负载情形下，如图

中所圈出的，原边开关管都实现了零电压开通和准零电流关断。图 4. 21（a）、（b）分

别给出了样机在 18V 和 36V 输入时的满载关键波形，容易看出，原边开关管也实现了零

电压开通和准零电流关断。图 4. 21（b）中标识出了电路工作的 5 个典型模态，其中从 t4

时刻谐振电流斜率的突变可以看出模态的切换，验证了时长较短的模态 5 的存在。在图 4. 

20 和图 4. 21 还给出了不同输入电压下的死区时间，同分析一致，随着输入电压的减小，

需要增大死区时间以保证电路的 ZVS 开通，电路的死区时间从 36V 输入时的 86ns 分别

增加到 24V 时的 120ns 和 18V 输入时的 150ns。在图 4. 21（a）中，受微控制器的限制，

Sa 的导通时间不能设置得过小，相应的死区时间不足以实现开关管的零电压开通，但因

为开通电压只有 10V，对应的开通损耗可以忽略；此外，通过适当减小励磁电感增大励

磁电流可以解决这一问题。 
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为了说明较低输入电压时增加死区时间的必要性，图 4. 22 给出了 18V 输入下，采用

适合 36V 输入的死区时间时的关键波形，可见原边开关管开通电压为 20V，对应

1.25MHz 开关频率下的开通损耗约为 0.6W，占据了 18V 输入时满载功率的 1.2%，因而

有必要对死区时间进行控制，以减小高频下开关管的开关损耗。 

 

（a）空载                                                                              （b）满载 

图 4. 20 额定输入时样机的关键波形 

 

（a）18V                                                                              （b）36V 

图 4. 21 18V 和 36V 输入时样机的满载波形 

Vgs_Sw

Vds: 20V/

Vgs_Sa

Td=86ns

Time: 200ns/  

图 4. 22 18V 输入下采用较小死区时间的关键波形 
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图 4. 23 实测样机效率曲线（固定导通时间控制） 

图 4. 23 给出了样机在 1.25MHz 和 0.54 占空比控制（固定导通时间控制）时不同输

入电压和不同负载电流时的效率曲线，需要说明的是，本文关注的是主电路的性能，效

率曲线中没有计入开关管的驱动损耗。可见，电路额定输入电压时的满载效率达到了

96%，但是，电路在 0.5A 轻载时的效率低于 90%，尤其在输入电压较高、变压器磁损较

大的情况下。 

为了提升电路的轻载效率性能，在样机上应用了 4.2.2 节提出的负载自适应导通时间

控制策略。图 4. 24 给出了样机实现 5A 到 3A 跳变时的关键波形，图 4. 24（a）为整个工

作点切换过程，可见在负载电流向下跳变后，原边开关管漏源极电压 vds 逐渐降低，电路

工作点逐渐从图 4. 16 中 C 点转移到 B 点，在此过程中输出电压 Vo保持 Vin/2 不变，维持

DCX 的功能；图 4. 24（b）、（c）和（d）分别为工作点切换过程前期、中期和结束后

的波形展开图，从每张图片顶部缩略图中的灰色竖线可以看出其在整个切换过程中的位

置，可以看出，开关管在整个过程中保持了 ZVS 特性。图 4. 25 给出了样机实现 0.5A 到

5A 跳变时的关键波形，图 4. 25（a）为整个工作点切换过程，可见在负载电流向上跳变

后，原边开关管漏源极电压 vds 逐渐升高，电路工作点逐渐从图 4. 16 中 A 点转移到 C

点，同样地，在此过程中输出电压 Vo保持 Vin/2 不变，维持 DCX 的功能；因为这一跳变

的负载变化范围较大，切换前后工作点占空比相差 20%，因而切换时间也更长；图 4. 25

（b）、（c）和（d）分别为工作点切换过程前期、中期和结束后的波形展开图，同样

地，在整个切换过程中开关管保持了 ZVS 特性。 

图 4. 26 中的实线给出了采用负载自适应导通时间控制后样机的实测效率曲线，图 4. 

26（a）-（c）分别为 18V 输入、24V 输入和 36V 输入下的效率曲线。同时每张图中还以 
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（a）全过程                                                           （b）切换初期 

 

（c）切换中期                                                       （d）切换结束 

图 4. 24 5A 到 3A 负载跳变的关键波形 

 

（a）全过程                                                         （b）切换初期 

 

（c）切换中期                                                        （d）切换后期 

图 4. 25 0.5A 到 5A 负载跳变的关键波形 
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虚线的形式给出了样机在采用图 4. 16 中三个稳态工作点控制信号时的效率，比较三条虚

线的效率，可以看出工作频率最低的工作点轻载效率最高而满载效率最低，这是因为该

工作点磁损最小，但同时占空比也最小、重载时导通损耗较大。样机最终的效率近似为

三个稳态工作点效率的包络线，通过在磁损和导通损耗之间进行折中，样机实现了最优

效率。与图 4. 23 相比，样机在额定输入下 0.5A 时的效率提升至了 93.5%，验证了所提出

的负载自适应导通时间控制策略的有效性。 

效
率

效
率

效
率

 

（a）18V 输入                                 （b）24V 输入                                 （c）36V 输入 

图 4. 26 采用负载自适应导通时间控制后样机实测效率曲线 

8

10

12

14

16

18

20

0 2 4 6

18V

24V

36V

输出电流（A）

V o
/
V

 
图 4. 27 实测样机负载调整率特性 

图 4. 27 给出了在采用负载自适应导通时间控制后样机在不同输入电压下输出电压随

负载电流变化的曲线，可见输出电压始终约为输入电压的一半，证明了本文提出的电路

可以用作 DCX。根据图 4. 19 标出的主电路部分和 24V 输入时的最大输出功率

（66W），该样机仍实现了 270W/in3 的功率密度，同样是目前主流的小功率隔离模块的

功率密度（约 150W/in3）的近两倍。图 4. 28（a）给出了本章所提出的拓扑与第三章提

出的副边箝位谐振正激电路在 24V 输入时的效率对比，与第三章提出的拓扑相比，本章

提出的有源箝位谐振正激电路在保持相同功率密度的情况下，实现了更好的效率性能。

图 4. 28（b）给出两个正激电路在 24V 输入下满载点（5.5A）时的损耗分析对比，其中
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原边开通损耗和副边开通损耗为副边箝位谐振正激电路所独有；箝位电路损耗在副边箝

位谐振正激电路中指代箝位绕组和箝位二极管的损耗，在本章的有源箝位谐振正激电路

中指代辅助管的导通损耗，且其值很小可以忽略。基于图 4. 28（b）的损耗分析对比，

有源箝位谐振正激电路相较于副边箝位谐振正激电路在满载点的 1%效率提升可分析如

下：1、占空比较大，开关管和变压器绕组的导通损耗较小；2、开关管没有开关损耗；

3、箝位电路损耗大为减小；4、变压器磁损略微增大抵消了部分效率提升效果。有源箝

位谐振正激电路相较于副边箝位谐振正激电路在 0.5A 负载点的 10%效率提升可分析如

下：1、开关管没有开关损耗；2、几乎没有箝位电路损耗；3、磁损相近。 
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（a）24V 输入时的实测效率 
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（b）满载点损耗分析对比 

图 4. 28 谐振正激电路效率对比及损耗分析对比 

4.4  本章小结 

为了进一步提升单管谐振 DCX 拓扑的效率性能，本章提出并分析了一种有源箝位谐

振正激电路。利用有源箝位技术，电路能够完全回收变压器漏感中的能量，且能够在全

负载范围内实现开关管的 ZVZCS 特性。为了适应宽电压范围工作，提出了开关管死区时

间控制方法，可保证电路在全电压范围内实现开关管的 ZVZCS 特性。电路能够实现大于
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0.5 的占空比，减小了电流有效值，有利于提升电路的重载效率性能。在固定频率固定占

空比控制下，本章所提出的电路可以实现高频工作，实现高效高功率密度的设计，因而

适合小功率不调整母线变换器应用场合。 

此外，本章充分利用有源箝位技术的特性，在把握电路轻载损耗分布的基础上，提

出了一种独特的负载自适应导通时间控制策略来进一步优化电路的轻载效率性能。文中

介绍了该策略的原理和实现方法。 

最后，搭建了一台 MHz 工作频率的样机，验证了电路的可行性和理论分析的正确

性。 
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第 5 章  总结与展望 

5.1  本文工作总结 

中间母线供电架构具有效率高、灵活性好、可扩展性强等优点，被广泛应用在各种

工业供电系统中。本文结合近年来工业界 DC/DC 变流器高频化、模块化和功率集成的趋

势，针对工业应用小功率母线变换器无法满足未来功率密度、效率需求的问题，从变换

器拓扑结构与控制、元器件优化设计的角度进行了深入研究和探讨，研究内容和创新点

包括以下几个方面： 

 针对现有串联谐振 DC/DC 变流器结构复杂的问题，研究电压源输入型谐振腔的内在

结构限制，在此基础上提出了电流源输入型全谐振单元及其相应的拓扑推演方法，

突破了电压型谐振拓扑开关网络复杂的限制，解决了小功率应用场合缺少高效单管

谐振拓扑的问题。 

现有隔离型谐振软开关拓扑具有优良的软开关特性，能够实现功率密度和效率较高

的电源模块，但是存在拓扑方案复杂的问题。本文第二章分析了现有谐振腔缺乏对应单

管拓扑的原因，在此基础上提出了电流源输入型和电流源输出型全谐振单元，这两种新

型的全谐振单元可直接推演出对应的单管谐振拓扑。因为消除了全工作范围内开关管的

开关损耗，所提出的单管谐振拓扑有效提高了小功率拓扑在高频工作下的效率性能，同

时，高工作频率减小了无源元件的体积，提升了模块的功率密度。 

基于对基本全谐振单元的扩展和组合，提出了复合谐振单元的构建方法及其拓扑推

演方法，并进一步地提出一族能够同时实现开关管零电压开通和零电流关断的全谐振软

开关拓扑，该族拓扑能够适应不同功率和电压等级的高效和高功率密度 DC/DC 的应用需

求。 

 针对基本单管谐振拓扑器件电压应力较高的问题，本文研究了不同的箝位方法，并

根据 DCX 降压应用提出了副边箝位谐振正激变换方法，不仅解决了器件的电压应力

问题，而且有效提高了单管谐振拓扑的效率性能。 

基本的单管谐振拓扑结构简单，且具有优良的软开关特性，但是存在开关管电压应

力较高的问题。针对这一不适合较高输入电压的缺陷，本文研究了不同的开关管电压应

力箝位方法，其中利用箝位绕组和箝位二极管的无源箝位方法结构上较为简单。 

因为降压场合变压器副边匝数较少，箝位绕组设置在变压器副边有利于简化变压器

绕组的设计，本文提出了副边箝位谐振正激变换拓扑。该拓扑通过输出电压实现了对开
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关管两端电压的箝位，开关管电压应力小，使得电路可以采用耐压更低的开关管，有利

于提高电路的效率。另一方面，该拓扑保留了基本单管谐振正激电路优良的软开关特

性，实现了开关管的准零电压零电流开关，保持了高频工作时的高效率。 

 为了进一步提高单管谐振拓扑的效率性能，本文提出了一种有源箝位谐振正激变换

方法，并引入导通时间可调的控制方式，解决了轻载时全谐振 DC/DC 变换器中变压

器磁芯损耗比重大的问题，大幅提高了轻载效率。 

尽管增加了一个辅助开关，有源箝位谐振正激变换拓扑相较于无源箝位谐振正激变

换器而言软开关特性更优，占空比灵活性更好，且变压器结构更简单，因而效率更高。 

传统谐振电路用作直流变压器时工作点固定，变压器的磁损在不同负载下保持恒

定，因而轻载时变压器磁芯损耗比重大、轻载效率低。而有源箝位谐振正激变换器的箝

位电容电压随控制参数灵活变化，电路可以在不同工作点实现全软开关特性和单位增益

特性。本文结合这一特性，提出了一种变导通时间控制策略，通过在不同负载下改变电

路的导通时间，巧妙地解决了轻载时全谐振 DC/DC 变换器中变压器磁芯损耗比重大的问

题，大幅提高了轻载效率。 

 针对单管谐振正激电路的软启动问题，本文提出了一种利用开关器件恒流工作区的

的软启动方法，实现了输出电压的缓慢建立，同时减小了启动过程中谐振腔的电流

过冲以及开关管的电压过冲。 

传统的谐振电路采用限制谐振电感伏秒的方式减小启动过程中谐振腔的应力，但这

种方法无法应用到单管谐振正激电路中，因为单管谐振正激拓扑器件两端电压没有被箝

位，器件大电流关断时漏感中的能量会在器件两端造成较高的电压应力。本文从增大主

电路阻抗的角度，利用开关器件的恒流工作区实现了一种适用于单管谐振正激电路的软

启动方法，有效解决了电路的软启动问题，并且，这一软启动概念还能推广应用至桥式

谐振电路的启动。 

表 5. 1 给出了本文提出的谐振正激电路拓扑族的关键特性比较，可见当三种电路的

占空比均设置为 0.5 附近时，基本的电流源输入型谐振正激电路具有最高的开关电压应

力，副边箝位谐振正激电路的开关电压应力适中，而有源箝位谐振正激电路的开关电压

应力最小；基本的电流源输入型谐振正激电路和副边箝位谐振正激电路工作占空比小于

0.5，而有源箝位谐振正激电路可以实现大于 0.5 的占空比；三种拓扑中，有源箝位谐振

正激电路在多个导通时间不同的工作点均能工作，因而可以实现一种独特的轻载效率提

升控制策略；三种拓扑的原边开关管数量均较少，因而适用于小功率应用场合，需要说
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明的是，有源箝位谐振正激电路的辅助管中流过的电流较小，该辅助管可以选取导通电

阻较大的开关器件。 

表 5. 1 本文提出的谐振正激电路拓扑族关键特性比较 

拓扑 
电流源输入型 

谐振正激电路 

副边箝位 

谐振正激电路 

有源箝位 

谐振正激电路 

电压应力 

(D≈0.5) 
3.5×Vin 2.5×Vin 2×Vin 

适用占空比范围 <0.5 <0.5 >0.5 

变导通时间能力 否 否 是 

变压器原边开关数量 1 1 2(主管+辅助管) 

图 5. 1 给出了典型的小功率隔离 DC/DC 模块效率的比较（2016~2018 年），图中方

形为绪论中综述的适合高频应用的准方波反激电路和 VHF 电路，三角形为两种典型的小

功率隔离模块电源产品，而圆形为本文提出的两种谐振正激电路，可见在小功率应用场

合，本文提出的谐振正激拓扑族具有更好的效率性能。 

86%

88%

90%

92%

94%

96%

98%

2015 2016 2017 2018 2019

效
率

年份

[179] 50W
24V-12V

[189] 50W
24V-12V
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5MHz 48V-12V

[148] VHF, 18W
10MHz 18~24V-9V

副边箝位谐振正激
66W, 24V-12V

有源箝位谐振正激
66W, 24V-12V

 

图 5. 1 小功率隔离 DC/DC 模块效率比较（2016~2018 年） 

5.2  后续研究展望 

进一步提高母线变换器的效率和功率密度对于实现工业控制等应用系统的轻量化、

小型化有着重要的意义。而高效高功率密度的母线变换器是一个涉及高频电路拓扑、高

速低损开关、高频磁元件设计、高频高效驱动、EMI 抑制方法、集成与封装方法等高频

化关键技术的研究方向。本文虽然针对小功率母线变换器完成了部分研究工作，但就该

课题而言，未来还有许多问题和后续工作待进一步探索研究，其中包括： 
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（1）本文基于硅器件对高频谐振正激电路的特性和电路设计进行了研究，但 Si 器

件在高频工作时驱动损耗较大，影响了电路的效率性能。在当前宽禁带器件尚未成熟的

背景下，研究高频高效的驱动技术有助于提升该高频变换方法的实用性。 

（2）对于小功率母线变换器，本文提出的方案通过高频化实现了主电路部分的小型

化，但是对于一个实用的电源模块而言，系统还包括控制芯片、辅助供电、启动电路、

保护等模块，因而本文的方案离真正产业化应用还有一定距离。 

（3）本文提出的一族软开关拓扑中还有适合较大功率的拓扑，为这些拓扑找到合适

的应用场合还需进一步的探究。 

（4）本文主要针对小功率输出不控型高频母线变换器进行研究，如何实现高频高效

且输出可调整的小功率母线变换器也是值得进一步探究的方向。
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