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摘要 

随着航天载荷技术的进步，其储能系统的输出电压和功率达到数百伏/千瓦级。

为实现高压蓄电池组充电管理系统的优化设计，需对满足航天要求的高效架构充

电技术进行研究。针对航天应用中高压储能电池高效率高增益的隔离充电需求，需

要对低压输入侧与高压输出侧之间完全电气隔离的高增益、高效率DC-DC变换器

进行研究，并且实现恒流控制转恒压控制的充电功能。 

航天蓄电池充电器的输入侧电压低、输出侧电压高，因此会面临低压大电流侧

的导通损耗大，高压侧整流二极管的电压应力大、反向恢复损耗大的问题；另外，

由于航天应用对于器件的要求十分苛刻，需要使用高可靠性的器件以抵抗太空辐

射的影响，而高可靠性器件在效率特性上通常比同样规格的工业级器件差很多，且

应力降额要求高等限制因素使得航天高压充电管理系统效率的提高变得十分困难。 

针对上述应用难题，本文调研了现有的不同拓扑架构，从系统效率、系统复杂

程度、可靠性等不同维度进行了对比分析，从可靠性和实用性角度出发，重点以零

电压软开关（ZVS）移相全桥（PSFB）PWM 拓扑为基础展开研究，并对其进行改

进，将储能电感由直流侧移至交流侧，提升了系统效率。 

在面对更高的电压增益和功率等级时，移相全桥PWM变换器的诸多缺点也暴

露出来，主要是其应用于更高增益以及较宽增益范围的场合时，其效率特性急剧下

降。因此，本文也探究了效率上具有更多优势的LLC谐振变换器。针对应用于LLC

拓扑的航天级模拟控制芯片的缺失问题，本文通过选用航天级准谐振控制芯片并

设计外部辅助电路，实现了LLC变换器的控制功能以及软起动和保护功能。 

关键词：航天电源，移相全桥，低电压应力，反向恢复，LLC 变换器 
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Abstract 

With the advancement of space load technology, the output voltage and power of the energy 

storage system reach 1kV/100kW level. In order to realize the optimal design of the high voltage 

battery charging management system, it is necessary to study the multi-level high-efficiency 

architecture charging technology that meets the space requirements. Aiming at the high efficiency 

and high gain isolation charging demand of high voltage energy storage batteries in aerospace 

applications, it is necessary to realize complete electrical isolation of dc-dc converter at low 

voltage input side and high voltage output side, and to realize constant voltage and constant 

current charging function with high gain, high efficiency and high reliability. 

Due to the low input side voltage and high output side voltage of the charger for space 

applications, it will face the problems of high conduction loss caused by high current on the low 

side, high voltage stress of rectifier diode on the high side, and high reverse recovery loss. In 

addition, due to the insufficient power and performance of other important devices that do not 

meet the space requirements, high limitations of stress reduction requirements make it difficult to 

improve the efficiency of space high voltage charging power supply. 

In view of the above application problems, this paper analyzes and designs a zero voltage 

soft switch PWM topology with energy storage inductance on AC side, eliminates reverse 

recovery loss, fully utilizes transformer leakage inductance, reduces loss of leakage inductance 

energy, and improves efficiency. At the same time, the design of rectifier circuit and the selection 

of transformer are explored. 

After comparing different DC-DC converter topologies, it is found that the LLC resonant 

converter has more advantages. However, due to the lack of aerospace-grade analog control chips 

for LLC topologies, the use of aerospace-grade quasi-resonant control chips and external circuit 

aids to achieve LLC converter soft start and protection functions. 

Key words: space power supply, PSFB converter, low voltage stress, reverse recovery, 

LLC converter
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第1章 绪论 

1.1 论文研究背景及意义 

当今世界各国航天技术飞速发展，越来越多的国家不断地涌入到航天飞行器

的设计与研发行列中来，而航天器的功能、性能，乃至整个飞行任务的成败都离不

开电源系统的支持[1]。随着空间电推进、行波管放大器、空间站等技术[2]的发展，

航天器储能系统的电压和功率等级愈发提高，因此，对应用于航天场合的高压大功

率直流电源的需求日益提高。 

电推进器用于改变或维持航天器的位置，以实现轨道转移或者姿态调整。国外

成功研制出了20-30kW功率量级的大功率离子推进器，如美国研制的大型离子推进

器NEXIS的功率能达到25kW[3]。霍尔推进器方面，GRC完成了50kW级霍尔推进器

的设计和试验[4]。行波管放大器在1962年首次应用，目前国际上较为典型的行波管

应用包括功率高达20kW的相控阵雷达和大功率卫星上行通信系统[5]。空间太阳能

电站则是应对环境问题，解决能源危机的一个未来趋势。早在上世纪80年代，美国

就提出了NASA/DOE模型，能提供5GW的功率到电网[6]。 

随着航天器内部电子设备的数量越来越多，这些形形色色的新功能以及新技

术使得航天器储能系统的供电电压和功率等级日益提高，与之而来的是对电源系

统的稳定性、可靠性等提出了更为严格的标准和要求。航天应用中高压母线由高压

蓄电池组支撑，蓄电池组的能量来源于光伏电池阵列[7]。而光伏电池的工作特性是

输出侧电压低，输出电流大，无法直接将能量传输至储能系统[8]。因此需要针对满

足航天应用要求的中大功率升压变换器展开研究，实现航天高压蓄电池组充电系

统的高效率、高增益以及高可靠性[9]。 

1.2 航天器储能系统充电管理技术研究现状 

目前国内航天器储能系统的充电管理技术分为隔离型和非隔离型两种结构。

其中，非隔离型的主要有 Buck 电路和 Superbuck[10-14]电路，如图 1-1 和图 1-2 所

示，其优点是结构简单、控制回路易于设计，并且稳定性和可靠性较高；但缺点是

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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当应用于输入输出电压比较大的降增益场合时，电路损耗大、设备的应力高、稳定

性和可靠性大大降低，且不能用于升压场合。 

Vin

Q Lo

Co

D

 

图 1-1 Buck 电路 

Vin

Q

D

L1

L2

Co

 

图 1-2 Super-buck 电路 

隔离型的拓扑主要是移相全桥（phase shift full bridge，PSFB）PWM 变换器（如

图 1-3 所示），优点是可以应用于升压场合，且可以实现开关管的零电压软开通

（ZVS），有利于高效率目标的实现。缺点是电路结构较非隔离拓扑复杂，需要更

多的开关管及整流管，不仅提高了成本，更使得变换器的效率有所降低；同时由于

需要变压器进行能量转换，在电能转换和传递的过程中会产生不可忽视的损耗。 

由于两种非隔离型的拓扑无法实现升压功能，因此不能用于高压蓄电池组充

电管理系统的设计，而目前常用的隔离拓扑，即 PSFB 变换器又因为存在占空比丢

失、环流损耗大、整流管反向恢复严重等固有缺陷，使得效率难以达到要求。因此，

需要针对航天应用中高压储能电池高效率高增益的隔离充电需求，研究更为合适

的隔离型高效架构充电技术。 
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图 1-3 国内航天应用中的移相全桥变换器架构 

1.3 隔离拓扑研究现状 

航天器通过由高压蓄电池组及其管理系统组成的电源系统对多个用电设备进

行供电，如果电源系统发生故障，无法继续给其他系统供电，那么整个航天器都将

无法工作。因此，高效率、高可靠性一直是航天器电源管理系统的主要研究和发展

方向，而采用隔离型拓扑，将显著提高电源管理系统的可靠性[15-17]。因此，应用于

高压和中大功率输出场合的高功率密度、高效率的隔离型 DC/DC 变换器一直是国

内外学者的研究对象。 

表 1-1 几种隔离拓扑的比较 

拓扑结构 单管正激 单管反激 双管正激 双管反激 

二极管 

电压应力 

2Vin Vin/(1-D) Vin Vin 

优点 输出电压纹波小 器件少 变压器无磁复位 变压器无磁复位 

缺点 
器件多 

变压器需磁复位 
漏感大 器件数量多 器件数量多 

隔离型 DC/DC 变换器种类繁多，工业界以及学术界较为常用的隔离型拓扑有：

单管正激、单管反激、双管正激、双管反激以及全桥变换器等[18-20]，如表 1-1 所

示。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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单管反激变换器（flyback）结构如图 1-4 所示，在小功率、低输入电压的应用

场合，该拓扑拥有较多的优点，主要包括电路结构较为简单，较少的电路元器件带

来较低的生产成本，而且控制方式较为灵活，可以工作在峰值电流控制 CCM 工作

模式以及变频控制 BCM 工作模式。但 flyback 变换器也有其缺点，主要表现为相

对较低的效率特性，以及较大的散热设备需要更大的空间，从而导致其电路元件数

量较少所带来的体积优势被抵消。由于上述缺点，flyback 变换器通常只适合小功

率的应用场景。 

Lm

D

Co

Vi

Q

Vo

 

图 1-4 flyback 变换器 

正激变换器电路结构简单因而广为工业界采用。但在每个开关周期内，变压器

都需要一定时间去进行磁复位，而在这一过程中，变换器并不进行能量传递，因此

变压器的利用率较低。虽然有一些方式可以有效地改善磁复位的效果，比如采用有

源箝位技术，可以使主电路的最大占空比得到有效增大，但由于有源器件的增加，

使得控制电路的抗干扰能力和可靠性有所下降。由于上述缺点，正激变换器通常也

只适合小功率的应用场合。 

全桥变换器有多种拓扑可供选择，其中，传统移相全桥变换器（FSFB）能够

利用储能电感的能量实现超前臂的 ZVS 软开通，并且利用变压器漏感的能量实现

滞后臂的 ZVS 软开通，从而降低开关管的开关损耗[21,22]；此外，其高频变压器不

会产生直流偏磁的现象，大大提高了变压器的利用率，使得变换器的设计和优化变

得更加灵活。该电路结构如图 1-5 所示，其中 Lk 是变压器的漏感，LR 是储能电感。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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图 1-5 PSFB 全桥变换器 

移相全桥变换器也有自身的缺陷，由于输入侧滞后臂 ZVS 软开关的实现范围

与变压器漏感的大小直接相关，当变换器工作在轻载模式时，漏感储存的能量不足

以实现滞后臂的 ZVS 软开通，使得开关损耗有所增加。通过做大漏感的方法虽然

能改善这个缺陷，但同时使得占空比丢失的问题更加严重、输入侧的环流损耗增大

[23,24]，并且输出侧整流管寄生结电容上的电压振荡也会变得严重。 

虽然可以通过一些简单的方法将滞后臂的软开关范围扩大[25,26]，但同时会因

为引入辅助电路而带来额外的损耗，并且使得变换器的体积增大，导致变换器的功

率密度有所降低，这些问题的存在使得该类做法所带来的最终效果不尽人意。此外，

在最近二十年来不断地有学者进行相关的研究和探索，对 PSFB 变换器提出了许多

改进的方案[27-29]。但总的来说，移相全桥变换器在元件数量上以及输入侧开关管总

损耗上的劣势一直是困扰研究者的巨大难题。 

21 世纪伊始，随着 DC/DC 变换器向高频小型化的方向发展，一种三元件串并

联谐振变换器（LLC，如图 1-6 所示）因其良好的软开关工作特性开始在工业界和

学术界获得广泛的关注，该拓扑利用了变压器的励磁电感，得以在全负载范围内实

现所有开关管的 ZVS 软开通，大大降低了开关管的总损耗，而且其开关管 ZVS 软

开关范围较宽；且输入侧开关管的关断电流通常取决于变压器励磁电流的峰值，因

此不会产生很大的关断损耗。上述种种优点使得 LLC 变换器十分适合中大功率的

应用场合。但由于针对 LLC 变换器的航天级谐振模拟控制器的缺失问题，使得其

至今仍未能应用于国内航天器储能系统的充电管理设计当中。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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图 1-6 LLC 变换器 

1.4 航天器信号反馈隔离技术研究现状 

由于隔离型 DC/DC 变换器主电路通过变压器实现了输入侧与输出侧的电气隔

离，那么相对应地，其反馈电路也需实现信号传输的隔离功能，以保证变换器整体

能达到输入侧与输出侧之间电气隔离的目标。光电隔离、磁隔离是工业界应用较广

泛的两种信号隔离方式。 

光耦合器（optical coupler，OC），简称光耦。光耦内部设计有隔离层，其填充

材料透明且绝缘，输入与输出间通过光传输信号，实现隔离功能。由于是将电信号

转换为光信号进行信息传递，具有较强的隔离性能。光耦的工作方式为：不同强度

的输入信号驱动发光二极管产生相应的光信号，当受光器接收到这些强弱不同的

光信号时，其输出电压或电流的大小也随之不同，如图 1-7 所示。 

 

图 1-7 光耦的结构及工作方式 

通过光耦进行信号的隔离传输也有其弊端，主要表现为：数据传输速率通常较

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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低，且信号非线性传输，同时由于半导体老化的问题，器件的可靠性会随着使用时

间的增加而降低，主要是传输比率会随着使用时间的增加而发生偏移。 

磁隔离反馈方式是在反馈回路中将采样电压或电流信号转换成交流量，然后通

过变压器传递交流电信号，以达到信号隔离的目的。因为是通过变压器进行信号传

递，因此需要先将反馈的直流信号调制为交流信号之后才能通过变压器进行传递，

以完成“电-磁-电”的信号转换，实现输入输出间的隔离功能。 

 

图 1-8 磁隔离耦合器 ADuM1200[30] 

磁隔离比光耦隔离具有更高的可靠性，因为磁隔离的方式不存在信号非线性传

输以及传输比率漂移等问题，因此更适用于航天应用。但是由于磁隔离的方式需要

变压器和调制电路协同工作，因此电路结构比光耦隔离的方式更为复杂，尺寸也相

对较大，虽然目前已经有众多的磁隔离耦合器已经集成了变压器，如 ADI 公司磁

耦 ADuM1200 系列，从数据手册[30]中得到其结构图（如图 1-8 所示）。但是目前并

没有可用于航天场合的磁集成隔离耦合器，因此仍然需要采用调制电路搭配变压

器共同工作的方式实现磁隔离反馈的功能。 

1.5 本论文主要研究内容 

航天应用的充电器输入侧电压低，输出侧电压高，因此会面临由低压侧大电流

引发的导通损耗大，高压侧整流二极管的电压应力（指二极管承受的最大反向电压）

大、反向恢复损耗大等问题；另外，由于航天应用对于器件的要求十分苛刻，需要

使用高可靠性的器件，这就导致了可选器件的性能较差，且应力降额要求高等限制

因素使得航天高压充电电源效率的提高变得十分困难。 
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针对上述应用难题，本文研究了储能电感置于交流侧的零电压软开关移相全

桥 PWM 拓扑。该拓扑可以降低整流管的电压应力、消除反向恢复损耗，并且充分

利用变压器漏感，降低漏感能量的损耗，提高效率，同时对整流电路与变压器的设

计进行研究。 

当航天器充电管理系统工作在更高的电压增益和功率等级下时，移相全桥

PWM变换器的诸多缺点也暴露出来，主要是在大功率的应用场合下，为了满足宽

增益范围的要求所设计的电路，当输入电压升高时，占空比会降低，导致功率回路

产生较大的电流有效值和峰值，大大恶化了原边侧，即低压大电流侧开关管的导通

以及关断损耗。 

因此，本文也对在效率特性上具有更多优势的LLC谐振变换器进行探究。由于

航天级针对LLC拓扑的模拟控制芯片缺失，本文通过选用航天级准谐振控制芯片和

外部电路辅助，实现LLC变换器的控制功能以及软起动和保护功能。 

由于该项目是由课题组和国内某航天研究所合作的基金项目，出于保密原则，

不能展示相关的指标和参数，只给出额定输入输出电压点为输入 100V转输出 200V

和输入 30V 转输出 400V 两种规格，分别采用 PSFB 和 LLC 两种方案。 

本文的主要内容包括： 

第一章，绪论，介绍论文研究的相关背景，包括航天器储能电池的发展、国内

航天电源充电技术的研究现状、隔离拓扑的对比。 

第二章，针对航天高压蓄电池组充电时的输入输出特性，对传统的 PSFB 变换

器进行分析，并在此基础上研究设计了储能电感移至交流侧的移相全桥拓扑，并进

行了原理验证和仿真以及损耗分析。 

第三章，通过对航天高压蓄电池组的电池特性进行分析，设计了磁隔离反馈电

路、控制电路及驱动电路，并进行了小信号仿真。 

第四章，通过以上的设计和分析，搭出实物样机进行验证。 

第五章，针对更高功率等级的蓄电池充电应用场合，探索了效率方面更为突出

的 LLC 拓扑及其合适的控制方案。 
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浙江大学硕士学位论文 第 1 章 绪论 

9 

第六章，总结与展望，对本文针对的问题、研究目标、解决方案等做了总结，

并对现有工作提出了进一步的展望。 
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第2章 低电压应力无反向恢复的移相全桥 DC-DC 拓扑 

2.1 移相全桥（PSFB）变换器在中功率场合的应用 

长期以来，传统的定频 PSFB 变换器一直受到学术界以及工业界的青睐，该变换器能

通过储能电感的续流作用将输入侧开关管结电容储存的电荷释放掉，从而实现开关管的

ZVS，但在轻载时易发生滞后臂 ZVS 丢失的问题。 [23-33]从不同的方向着手对传统移相

全桥变换器提出了多角度的改进措施，力求克服其原生的缺陷。但是当这些问题得到改善

时，往往又会带来其他问题，比如效率降低、可靠性降低等，而这些又都是航天蓄电池组

充电管理系统中非常敏感的电源特性指标，是保障航天器可靠运行的主要技术资本。因此，

若能在不降低电路可靠性，维持电路原有结构简单性的前提下，对传统 PSFB 变换器进行

改进和优化，以可接受的代价克服原有缺陷并提高变换器效率，将会为我国的航天事业做

出重要的贡献。 
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图 2-1 传统移相全桥变换器 

如图 2-1 所示，为了有效地降低输出电流纹波并且抑制输出电压纹波，传统全桥变换

器的输出侧通常采用感性整流滤波电路（工作原理如图 2-2 所示）。这就导致了输出侧二

极管强迫换流，产生较大的反向恢复损耗；且输出侧整流管的电压应力要高于输出电压，

以至于在选型时要选择更高耐压等级的整流管，导致损耗增加；同时占空比丢失这一问题

也会加大变压器优化设计的难度，使得效率的提高变得更为困难。 

由于传统移相全桥变换器输出侧整流管的电压应力通常与输入电压有关，如式（2-1）

所示，这个值高于输出电压，若再考虑整流管寄生电容与滤波电感振荡所导致的电压尖刺，

以及 I 级降额的裕量要求，输出侧通常需要选择耐压等级远高于输出电压的整流管，其导

通损耗必然高于低耐压等级的整流管。此外，变压器漏感的能量无法充分利用，也会导致

效率的降低。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 2 章 低电压应力无反向恢复的移相全桥 DC-DC 拓扑 

11 

 

图 2-2 移相全桥工作波形图 
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其中，Vin 为输入电压，n为变压器的匝比，VREC 为变压器副边的电压。 
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图 2-3 新型的软开关移相全桥变换器 

在[32-35]的基础上，有相关文献根据此类全桥变换器的拓扑结构提出了一种储能电感

置于交流侧的移相全桥变换器[31-34]，如图 2-3 所示。 

2.2 交流侧储能电感移相全桥变换器 

2.2.1 交流侧电感移相全桥电路 

由于航天器储能系统的充电系统工作在低输入电压、高输出电压的工况下，传统的

PWM 移相全桥拓扑存在副边整流管的电压应力大、反向恢复损耗严重、轻载易丢失 ZVS

等问题。因此，需要对传统的移相全桥变换器拓扑进行改进和优化。 

因此，本文研究了[36-40]中将储能电感从直流侧移至交流侧的方案（如图 2-3 所示），

在此基础上，选择将储能电感 L放置于高压小电流侧以减小电感铜损。这主要有以下几个

优点： 
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1. 储能电感移至交流侧，从而将整流二极管的反向电压箝位到输出电压，降低了整

流管的电压应力，便于选择特性更好的低压整流器件，进而减小损耗、提升效率； 

2. 传统移相全桥变换器的直流侧电感方案虽然能够有效地抑制输出电流纹波并减小

输出电压纹波，但二极管强迫换流，导致较大的反向恢复损耗，当电感移至交流

侧时，无论电路处于 DCM 还是 CCM 工作模式，其电流下降斜率都较为缓慢，大

大缓解了二极管的反向恢复，提高效率； 

3. 电感移至交流侧的改动使得滞后臂软开关在轻载时易丢失的问题得到改善； 

4. 同时变压器的漏感得以有效利用，使得电感体积得以减小，有利于效率和功率密

度的提高； 

5. 不存在占空比丢失的问题，便于变压器和电感的优化设计。 

2.2.2 低电压应力副边整流结构设计 

表 2-1 副边整流结构比较 

 开关管个数 电压应力 电流应力 

倍压整流 2 Vo 2Io 

中心抽头 2 2Vo Io 

全桥整流 4 Vo Io 

在副边整流结构中，比较常用的有中心抽头整流、全桥整流和倍压整流三种结构，这

三种结构各有合适的应用场合。表 2-1 对比了三种拓扑的开关管电压及电流应力。图 2-4

是中心抽头整流电路的原理图。 
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图 2-4 中心抽头整流电路 
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图 2-5 倍压整流电路 

由于该电路是升压电路，使用中心抽头变压器整流会加倍整流管的电压应力，所以需

要设计适合高压场合的整流电路。为了减小整流管的损耗，在输出电压较高的应用场合常

采用倍压整流的方式，如图 2-5 所示。但在倍压整流电路中输出侧电容串联，因串联电容

的漏电阻以及其他寄生参数的不匹配所导致的均压问题会降低电路的可靠性，因此变换器

副边的整流结构初步考虑采用全桥整流的方式，如图 2-6 所示，其中 CB 为隔直电容，用

来隔绝因开关管参数不同导致变压器正负半周伏秒不平衡所产生的直流电压分量。 
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S2 S3

S4

Vin Co

D1

D2

L

D4

D3

CB

 

图 2-6 全桥整流电路 

2.3 基本工作原理分析 

交流侧储能电感移相全桥变换器的基本电路结构如图 2-6 所示，其中，S1-S4 为一次侧

的主功率开关管，L是二次侧的串联交流储能电感，CB 是一次侧的串联隔直电容。二次侧

采用全桥整流结构，并且由于高压场合下，二极管比 MOSFET 具有更小的导通损耗，因

此选择二极管作为整流管。CO为输出滤波电容，构成容性整流滤波电路。 

该电路的工作模式主要分为 DCM 和 CCM 两种工作模式，BCM 模式可以看做一种特

殊的 DCM 模式。CCM 下虽然可以有效降低一次侧的电流有效值，从而降低开关管的导通

损耗，但缺陷是其增益范围有限，随着占空比的降低必然会进入 DCM 工作模式，因此在

设计电路时应尽可能地将最大增益点设置在 CCM 或者 BCM 工作模式下。又因为 CCM 模

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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式的参数设计比另外两种模式更为复杂，因此这里先将最大增益点设置在 BCM 模式下，

进而进行电路参数设计，然后再进行参数微调使其最大增益点工作在 CCM 模式下。 

图 2-7是该软开关移相全桥变换器在断续导通模式下的主要工作波形以及不同时刻的

等效电路图。 

电路工作于断续模式，电感电流波形为三角波。移相全桥变换器有两个桥臂，分别由

S1、S2 和 S3、S4 两组开关管构成。S1、S2 为超前臂，S3、S4 为滞后臂，通过控制超前臂与

滞后臂导通信号之间的相位差来实现对占空比的控制。 

S1

S3

S2

S4

VAB

iL

VL

VD

Vi

Vo

0.5Vo

0.25Vo

t1t2t3t4t5t0

Vi-Vo
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n
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S2 S3

S4
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A
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S4
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A
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S2 S3

S4
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D4

D3
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D4
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Vi
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图 2-7 移相全桥变换器主要工作波形及其对应的等效电路图 

模态 1（t0-t1 阶段）：t0 时刻 S1、 S3 以及 D1、D3 导通，电感 L 承受正向压降，电感电

流由 0 开始缓慢上升，其电流上升斜率为式（2-2）所示。此时整流管 D2 和 D4 的电压被箝

位在输出电压 Vo。t1 时刻 S1 关断，本模态结束。 

 1

= =
i o

L L

V V
di V n
dt L L

−  (2-2) 

模态 2（t1-t2 阶段）： t1 时刻 S1 关断，进入死区时间。此时电感 L给 S1 结电容充电的

同时给 S2 结电容放电。S2 结电容放电完成后，其漏源电压降为零，S2 的体二极管自然导

通导通，实现一次侧的续流，此时给 S2 开通信号，即可实现 MOS 管的 ZVS 软开通，S2 在

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 2 章 低电压应力无反向恢复的移相全桥 DC-DC 拓扑 

15 

t2 时刻开通，本模态结束。 

在 t2-t3 阶段，S2 在 t2 时刻实现 ZVS 软开通，与 S3 组成续流回路。由于交流储能电感

L放电，使得二次侧的电流依然正向流动，副边整流管 D1 和 D3 导通续流，一次侧及二次

侧的电流均缓慢下降。t3 时刻电感电流下降为零，本模态结束。 

在 t3-t4 阶段，电感电流为 0，每个整流管的应力降为输出电压的一半，为 S3 的 ZCS 关

断做准备。 

在 t4-t5 阶段，电路进入死区时间，之后电路进入负半周期，模态和正半周类似，只是

电感电流等变为负值，为 S4 的 ZCS 开通做准备。 

为了便于设计，之后的设计中将半个周期中施加在变压器原边的激励时间（即 t0-t1 部

分）所占半个周期（即 t0-t5 部分）的比重定义为占空比 D，正半周的时长 Tr为开关周期 Ts

的一半。 

2.4 主电路参数设计 

由于本项目是由课题组和国内某航天研究所合作的基金项目，出于保密原则，该变换

器的输入输出电压范围、输出功率等具体的变换器指标不便给出。因此，本章节只讨论电

路元件参数的设计方法，不涉及电压电流等电气参数。 

2.4.1 占空比和匝比设计 

将最大增益点确定在 BCM 模式下后，便可以进行电路参数设计。首先需要设计的是

最大占空比 Dm 与变压器匝比 n，可以通过电感电流以及电感的伏秒平衡进行设计，BCM

模式下的电感电流波形如图 2-8 所示。 

iL

t

Dm Dm
 

 

图 2-8 最大增益点电感电流波形 

为了留有一定裕量以及死区时间，本方案将电感电流的最大连续时间设置为 0.95Tr，

如式（2-3）所示。 

 
m m=0.95D D+  (2-3) 

根据储能电感 LR上的伏秒平衡可以得到 D
’ 

m 与 Dm的关系式为 
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m

1
i o

m

o

V V
nD D

V

−
 =

 (2-4) 

代入式（2-3）可得 

 

m m

1

0.95
i o

o

V V
nD D

V

−
+  =

 (2-5) 

得到 n与 Dm之间的关系，其关系曲线如图 2-9 所示。 

0.6 0.7 0.8 0.9
2.5

3

3.5

4

4.5

n

Dm  

图 2-9 n与 Dm的关系曲线 

取 n=3，得 Dm=0.88。 

电路工作于 BCM 模式，则储能电感的大小可由临界点的电感伏秒平衡得到，由之前

的分析可知最大增益点处 Dm=0.88，n=3，此时根据输出电流与电感电流的等面积公式（2-

6），电感的峰值电流公式（2-7），电感的伏秒平衡公式（2-8），三个公式联立可得出电感

的设计公式。 

 
( )r m m r

1
'

2
L peakI T I D D T =  + 

 (2-6) 

 
max max

m r

1

=
i o

peak

V V
nI D T

L

−


 (2-7) 

 
max max

m

max

1
i o

m

o

V V
nD D

V

−
 =

 (2-8) 

联立上述三个公式可得 
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max max max max

m m

max

1 1

2

i o i o

O L r m

o

V V V V
n nI I D T D D

L V

 
− − 

= =    +  
 
 

 (2-9) 

根据上述公式可得储能电感大小为 L=33.45μH。 

2.4.2 变压器磁芯选型 

暂定开关频率为 100kHz，在额定点处，对变压器的磁通密度和匝数进行设计。低压大

电流输入的应用场合中，输入侧的电流有效值较大，更少的变压器一次侧绕组匝数带来更

低的导通损耗。但是较少的绕组匝数使得磁芯的磁通密度变化量增大，导致磁芯损耗增大，

因此磁通密度和匝数之间通常需要折衷设计。两者存在函数关系，如式（2-10）所示， 

 

p

i r
T

T

V D T
B

N Ae

 
 =



 (2-10) 

其中 Np 是变压器一次侧绕组匝数，AeT是变压器磁芯的有效截面积，△BT为峰峰值。

对于这三个参数的优化，可以先预设一个△BT作为初始值，并通过推导得出另外的参数值，

然后经过迭代优化，得出一组较为合理的参数。 

 

图 2-10 东磁功率铁氧体 RM 磁芯[35] 

目前市面上磁芯的种类很多，主流磁芯型号为 EC 型、RM 型、PQ 型、EP 型等。例

如图 2-10 所示的东磁功率铁氧体 RM 磁芯。RM 型磁芯体积小，节约了安装空间，安装

过程也较为简单，但是不适用于大功率变压器。PQ 型磁芯的磁芯面积与其提供的绕制面

积之间的比值较为适合变压器的设计，因此，PQ 型磁芯在开关电源的变压器设计中应用

较为广泛。经过横向对比，最终选择 PQ 型磁芯进行变压器设计。 

先预设△BT=0.3T，在额定点处，可得原边匝数 Np=2 时，Ae=248.9mm2，则成品磁芯

中符合 Ae要求的型号，其体积、窗口面积以及 footprint 过大，NP=4 时，Ae=124.5mm2，

此时符合 Ae要求的成品磁芯其体积和窗口面积较为合适。 
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图 2-11 PQ 型磁芯[36] 

因此初步选取 NP=4，选取磁芯为 PQ26/20，如图 2-11 所示，其磁芯体积及窗口面积

等参数如表 2-2 所示，其中 Ve为磁芯体积，Ae为磁芯截面积，Aw为磁芯窗口面积。 

表 2-2 PQ26/20 磁芯体积及窗口面积 

Ve 5509.7 mm3 

Ae 119 mm2 

Aw 37.4 mm2 

2.4.3 变压器绕组设计 

绕组设计通常有两种方案：利兹线和 PCB。 

使用 PCB 绕组虽然能有效降低大电流侧绕组铜损，但由于原边匝数较多，且需要多

匝并联增加 PCB 的层数，加大了设计复杂度，且更多的层数需要更多的通孔进行层与层

之间的连接，这大大降低了可靠性，且通孔带来的损耗也不容忽视，因此变压器的原副边

绕组均采用利兹线绕制的方式。 

变压器结构如图 2-12 所示，其 3D 结构图如图 2-13 所示。变压器绕组采用“三明治”

的绕制方式，磁芯中柱最内层为副边，中间层为原边，最外层为副边。 

电感电流的有效值计算公式如式 2-11 所示。 

 

( )
( )1 1 2

1

2 2

1
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1 2

1 r r

r

D T D D Tpeak peak

L RMS peak r
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r r r
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

     
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 (2-11) 
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nD D
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图 2-12 变压器绕组结构 

原边绕组

磁芯

磁芯

副边绕组

副边绕组

 

图 2-13 变压器 3D 结构图 

 

1

1

=
i o

peak

r

V V
nI D Tr

L

−


 (2-13) 

原边电流有效值的计算公式为 

 1
T P L RMSI I

n
− −= 

 (2-14) 

根据电流有效值的计算公式可得，电路工作在额定输出功率点时原边有效值约为 5.2A，

原边选取利兹线线径为 0.2mm·20，电流密度 J=8.236A/mm2，副边选取利兹线线径为

0.1mm·25，电流密度 J’=8.8A/mm2。 

2.4.4 电感设计 

储能电感的大小可根据临界点的电感伏秒平衡计算得到，临界点即为增益最大点，在

之前 2.1 章节的分析已经得知储能电感大小为 L=33.45μH。 
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在优化设计高压交流侧储能电感 L时，需要和变压器做同样的折中考虑。磁芯的磁通

密度变化量同样可以表示为占空比 D 的函数形式，如式（2-15）所示，其中 NL是电感线

圈匝数，AeL是电感磁芯的有效截面积，△BL为峰值。 

 1
i o r

L

L L

V V D T
n

B
N Ae

 
 −   

  =


 (2-15) 

电感的参数设计同样需要经过多次的循环优化，从而得出一组较为合理的参数。 

本方案中磁芯选择 RM8，材料为 DMR95，Ae=64mm2，le=38mm。取 NL=14，额定点

处，△BT=0.167T，绕组线径为 0.1mm·25，电流密度为 J=8.8A/mm2。 
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第3章 磁隔离反馈回路设计及仿真分析 

为了满足磁隔离以及恒流和恒压充电的要求，需设计合理的反馈回路。电压电流反馈

信号先通过 PI 环节进行补偿后 ，由隔离反馈芯片 UC3901（航天级为 UC1901）处理得到

隔离后的反馈信号，再送入移相控制器 UC3875（航天级为 UC1875），最后由控制器对信

号处理后产生 PWM 信号经驱动芯片驱动开关管的开关，原理框图如图 3-1 所示。 

PI补偿
UC3901

U
C

3
8

7
5

D
riv

e
r

VGS1

VGS2

VGS3

VGS4

D
riv

e
r

VGS1

VGS2 VGS3

VGS4

 

图 3-1 反馈回路原理框图 

3.1 移相控制器 UC3875 介绍 

控制芯片采用 UC3875，UC3875 是一款自带误差放大器的 PWM 控制芯片，对反馈信

号进行处理后，控制 PWM 输出信号，进而控制开关管的占空比。UC3875 同时具有过电

流保护的能力，通过检测输入电流的大小，并将检测值与 UC3875 内置的基准进行比较，

当检测值大于基准电压时关断 UC3875 的输出信号，实现过电流保护的功能。 

UC3875 通过控制两个桥臂之间的相位差，即两个桥臂间的移相角来实现对输入侧占

空比的控制，将恒频脉冲宽度调制与零电压开关相结合，以在高频下获得高效率。该控制

器可工作在电流控制模式和电压控制模式两种工作方式，并能通过单独的保护引脚提供故

障保护功能。该器件提供可调的输出延迟，以在每个桥臂的导通信号间插入死区，且每个

桥臂的死区时间（A-B，C-D）是独立可控的。由于振荡器能够在超过 2MHz 的频率下工

作，因此可以输出频率为 1MHz 的 PWM 信号。此外，UC3875 可以使用时钟同步管脚接

受外部时钟同步信号，将最多 5 个单元锁定在一起。保护功能主要为在故障发生的 70ns 内

将输出关闭，并对当前故障电路执行重启操作。 
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图 3-2 UC3875 芯片简化原理图[37] 

3.2 磁隔离反馈回路设计 

磁隔离技术有着诸多优点，如表 3-1 所示。 

表 3-1 磁隔离技术的优点 

小型封装 
磁隔离技术采用晶片级工艺，能够做到将不同特性和功能集成在一

个封装内并且互不影响。 

可靠性 
非线性传输特性、不确定电流传输比、时间漂移和温度漂移这些在

使用光耦合器件中遇到的问题被解决 

使用方便 
小体积和多沟道布置是使磁耦合电路设计更简洁，应用更灵活的前

提。与此同时，高集成度的接口发生器也大大减少了线路连接。 

功耗低 在相同的速度下，功耗仅为光耦合的 1/10 到 1/6。 

高性能 

磁耦合可以在低功耗下实现高速数据隔离。磁耦合芯片内部包含差

分放大器能够对输入输出信号进行共模抑制，因此能够与 DSP、

ARM、PLC 等各种高速控制芯片直接连接。 

3.2.1 隔离反馈发生器 UC3901 介绍 

UC3901 是一款自带误差放大器的隔离反馈芯片，如图 3-3 所示。电路补偿信号输入

到 UC3901 中，先经内部自带放大器进行跟随或者补偿后，其内部的差分放大电路会对信

号进行差分放大得到幅值调制波，再由内部的驱动器进行输出。UC3901 的输出信号再经

变压器隔离、二极管整流、电容滤波后得到解调的反馈信号，最后送入 UC3875 中。图 3-4

是 UC3901 的简化工作原理图。 
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图 3-3 UC3901 芯片简化原理图[38] 

3.2.2 UC3901 的磁隔离功能 

UC3901 隔离反馈功能的实现具体如下，如图 3-4 所示，当图中右侧所示的反馈信号

被送入到 UC3901 时，会先经过一次减法运算得到信号 VSUB（如图 3-5 所示），然后其内

部的乘法器会将 VSUB 和其内部产生的高频载波信号相乘，并经过差分放大得到如图 3-6

所示的调制信号 V1 并输出，再经变压器隔离、二极管整流、低通滤波器滤波得到与原本的

反馈信号互补的一个信号（如图 3-7 所示），这样就实现了反馈信号的磁隔离。 

载波 

UC3901

Vo

VSUB

反馈信号

V1

 

图 3-4 UC3901 工作示意图 
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1-

0.5-

0

0.5

1

t/us

VSUB/V

 

图 3-5 VSUB波形 
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图 3-6 UC3901 输出信号 V1 

其中，图 3-4 左侧方框圈起来的部分为幅值解调器，由变压器输出侧的串联二极管和

并联电阻及保持电容构成，电阻的作用是为了释放保持电容的电荷，根据手册选取电阻值

为 10kΩ。保持电容的作用是将高频的脉冲信号滤波为低频的信号，电容值取太小，则最

终的输出信号 Vo 的高频纹波分量幅值较大，易导致占空比不稳定，且易受到噪声的干扰；

电容值取太大，则电容的充放电时间过长，影响环路的响应速度，经测试可得电容选取 10nF

最为合适。 

0 10 20 30

1-

0.5-

0

0.5

1

t/us

Vo/V

 

图 3-7 整流滤波后的输出信号 Vo 

虽然 UC3901 实现了反馈信号的磁隔离，但因其内部减法运算的存在，与补偿电路级

联后将整体的反馈逻辑变为了正反馈。因此，本方案将反馈信号的补偿电路改为正反馈，

这样经过 UC3901 的减法运算后，整体的反馈回路仍为负反馈，如图 3-8 所示： 

此外，充电模式的恒流转恒压控制可由两个放大器组成的补偿环节实现。如图 3-9 所

示，Iof 为电流反馈信号，Iref 为电流环的参考电压，Viloop 为电流环的输出信号；Vof 为电压

反馈信号，Vref 为电压环的参考电压，Vvloop 为电压环的输出信号，Vor信号送入 UC3901 中。 
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图 3-8 反馈及控制回路原理图 

Iref

Vref

Iof

VofVor

Viloop

Vvloop

 

图 3-9 补偿环节 

由图 3-10 的各节点电压波形得知（其中 Vo 是功率主电路输出电压，Io 是输出电流），

充电时，负载电压 Vo 从 150V 开始上升； 

t0 时刻，输出电流 Io 达到额定值，此时 Vo 远未达到额定值，Vof 低于 Vref，电压补偿的

输出低于电流补偿，Vor=Viloop，此时电流环作用，实现恒流充电； 

t1 时刻，Vo 升至 200V 时，在恒流环的作用下，Vof 会逐渐高于 Vref，直至 t2 时刻，电

压补偿的输出高于电流补偿，电压环接管控制电路； 

t3 时刻，电压环输出趋于稳定，开始恒压充电。 

可见，该补偿环节实现了恒流转恒压控制的功能。 
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Vo
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Viloop

Vor

t1 t2 t3

200V

t0

Viloop

150V

 

图 3-10 补偿环节个节点电压波形 

3.3 闭环仿真及环路分析 

3.3.1 闭环仿真 

PSIM 的仿真电路如图 3-11 所示，由于电路既有电流环又有电压环，故使用电阻负载

进行启动过程以及负载变动时的动态仿真。 

移相信号触发电路

电
流
环

电压环  

图 3-11 仿真电路图 

对电路启动过程的仿真结果如图 3-12 所示，VO为输出电压，IO为输出电流，Viloop 为

电流环输出信号，Vvloop 为电压环输出信号，Vpi为移相控制器接收的信号。 
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图 3-12 仿真波形 

从图中可以看出，在仿真时间达到 t0 之前，电流环起主导，当电压上升至 200V 时，

电压环输出电压开始上升，直至 t0 时刻电压环输出电压大于电流环输出电压，此时控制回

路被电压环接管，说明该电路实现了恒流转恒压的控制方式。由于仿真电路中没有加入软

启动电路，所以启动过程中电流和电压的过冲比较大，电压超调量约为 2.5%，超调时间约

为 250us。 

3.3.2 环路仿真 

仍然使用 PSIM 对电压环和电流环分别进行环路仿真，电压环的环路仿真电路如图 

3-13 所示，在电压环的反馈回路加入一个扰动的小信号，然后对环路进行频率响应分析。 

 

图 3-13 电压环频率响应分析电路 

扰动
信号

频率响应分析

电压环
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图 3-14 电压环频率响应 

频率响应分析的结果如图 3-14 所示，其中上图是增益曲线，下图是相位曲线，可以

看出相位裕度在 63°左右，增益裕度在 18dB 左右，表明系统是稳定的。 

电流环的环路仿真电路如图 3-15 所示，在电流环的反馈回路加入一个扰动的小信号，

然后对环路进行频率分析。 

 

图 3-15 电流环频率响应分析电路 

频率响应分析的结果如图 3-16 所示，其中上图是增益曲线，下图是相位曲线，可以

看出相位裕度在 65°左右，增益裕度在 22dB 左右，表明系统是稳定的。 

经过对电压环和电流环的频率响应分析后可知，将补偿环节由反向放大修改为正向放

大后，电路的稳定性仍然可以达到相位裕度大于 60°、增益裕度大于 15dB 的要求。 

扰
动

信
号

电
流
环
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图 3-16 电流环频率响应 
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第4章 效率分析及样机验证 

由于该项目是由课题组和国内某航天研究所合作的基金项目，出于保密原则，该变换

器的输入输出电压、输出功率等具体的变换器指标不便给出。因此，本章只讨论元件损耗

及效率分析，不涉及电压电流等电气参数。 

4.1 效率分析 

4.1.1 变压器损耗 

变压器的损耗主要包括磁损和铜损，首先计算铜损。 

在 2.4.2 变压器磁芯章节中，已经初步选择磁芯为 PQ26/20，DMR95 材质，查阅 DMR95 

的数据手册，可得不同条件下单位体积的磁芯损耗 PV的曲线，如图 4-1 所示。 

 

图 4-1 DMR95 磁损曲线[39] 

由此得到 100kHz 时的拟合曲线，公式如下 

 2.565 318405.21 / cV LP B mW m=   (4–1) 

磁芯损耗的公式如下，其中 PV是单位体积的磁芯损耗，Ve是磁芯的体积。 

 610coreT VP P Ve W−=    (4–2) 

在频率 100 kHz，磁感应强度 0.2 T，磁芯温度 25℃时，得变压器磁芯损耗为： 

 1.6coreTP W=  (4–3) 

接下来计算变压器铜损，包括原边铜损和副边铜损，原副边线圈均为利兹线绕制，原

边线径为 0.2mm·20，匝数 NP=4，副边线径为 0.1mm·25，匝数 NS=12。 

原边绕组铜损计算公式如下，其中 Iprms 为原边电流有效值，RDC为原边利兹线直流等

效电阻，考虑集肤效应和邻近效应以及温升的影响，选取交流系数为 2.1。 
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 2 2.4TpCu prms DCP I R= 
 (4–4) 

原边铜损为： 0.4TpCuP W= 。 

副边绕组铜损计算公式如下，其中 Isrms 为原边电流有效值，RDC 为副边利兹线直流等

效电阻，考虑集肤效应和邻近效应以及温升的影响，选取交流系数为 1.5。 

 2 1.5TsCu prms DCP I R= 
 (4–5) 

副边铜损为： 0.3TsCuP W= 。 

变压器的总损耗公式为 

 
T coreT TpCu TsCuP P P P= + +  (4–6) 

则变压器的总损耗为： 2.3TP W= 。 

4.1.2 开关管损耗 

开关管选型要满足一级降额的耐压要求，在航天级MOS管中可选择的为 IRHMS67264

（实验室暂由工业级的 IRFP260MPbF 代替），Rds（80℃）=62mΩ 封装为 TO-254AA，如

图 4-2 所示。 

 

图 4-2 开关管封装[40] 

在额定点处，变压器原边电流的有效值为 5.2A，而每个开关管导通时间只有半个周

期，其电流有效值为 3.66A，考虑到开关管的温度系数，导通电阻取 Rds（80℃）=62mΩ，

可得单个管子的导通损耗为 

 2

con dsQrmsP I R= 
 (4–7) 

 
con 0.6P W=  (4–8) 

则全桥共 4 个管子，总导通损耗为 

 
con-total 2.4P W=  (4–9) 
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作为超前臂，S1、S2 能实现 ZVS 开通，但关断是硬关断的方式，其关断损耗与关断

时刻的电流峰值有关，在额定点，开关管的峰值电流为 29.41A，其关断损耗为 

 

2

2

2

gsin L G GD
loss off

pl th pl

QV I R Q
P f

V V V
−

 
 
 = + 

+  
  
  

 (4–10) 

 0.65loss offP W− =  (4–11) 

两个超前臂的总关断损耗为： total 1.3loss offP W− − = 。 

作为滞后臂，S3、S4 能实现 ZCS 关断，但开通是硬开通的方式，其开通损耗是结电

容的能量在沟道释放产生的损耗，开通损耗为 

 
2

gd

1
=

2
loss on iP C V f−  

 (4–12) 

 =0.1loss onP W−
 (4–13) 

两个滞后臂的总开通损耗为： n total 0.2loss oP W− − = 。 

4.1.3 二极管损耗 

副边整流结构采用全桥整流拓扑，每个二极管承受的最大反压为输出电压，根据一级

降额的耐压要求，可选择的航天级整流二极管为 OM5006ST，器件特性较差，VTH 以及导

通压降比大多数工业级二极管大很多，这里选择和 OM5006ST 参数较为接近的工业级二

极管，型号为 Infineon-IDP45E60，两者具体参数如图 4-3 所示。 

 

图 4-3 左侧为 OM5006ST[41]，右侧为工业级 IDFW40E65D1E[42] 

二极管的导通损耗可通过积分得到： 
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0

=
Ts

Dcon D DP i v dt
 (4–14) 

使用工业级二极管 IDFW40E65D1E 时的导通损耗为： =0.6DconP W 。 

DCM 模式下二极管的反向恢复损耗可以忽略。 

全桥整流使用航天级器件时，四个二极管的总损耗为： total =2.4DconP W− 。 

4.1.4 电感损耗 

电感的磁芯型号选择 RM8，材质为 DMR95。磁损曲线如图 4-4 所示，可得不同条件

下单位体积的磁芯损耗 PV的曲线，其尺寸如表 4-1 所示，其中 Ve为磁芯体积，Ae为磁芯

截面积，Aw为磁芯窗口面积。 

表 4-1 RM8 磁芯参数 

Ve 2432 mm3 

Ae 64 mm2 

Aw 2432 mm2 

 

图 4-4 DMR95 磁损曲线[39] 

由图 4-4 得到 100kHz 时的拟合曲线，公式如下 

 2.565 318405.21 / cV LP B mW m=   (4–15) 

 610coreL VP P Ve W−=    (4–16) 

可得电感的磁损为： 0.3coreLP W= 。 

电感线圈采用利兹线绕制，线径为 0.1mm·25，匝数为 NL=14，直流电阻 RDC=28 mΩ，
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考虑集肤效应和邻近效应以及温升的影响，取交流系数为 1.5，则电感铜损为 

 2 1.5LCu Lrms DCP I R=   (4–17) 

 0.6LCuP W=  (4–18) 

电感的总损耗为 

 = =0.9L coreL LCuP P P W+  (4–19) 

4.1.5 输出滤波电容损耗 

输出侧滤波电容采用成都宏明电子的军用薄膜电容，型号为 J-C499-800V-12uF-±5%-

Q/RQ23128-2017。 

考虑电容电压纹波率为 0.6%，计算所得容值大小为 2.6uF，该系列符合所需容值的型

号有两种可选，一种引线间距为 27.5mm，另一种为引线间距为 37.5mm。电容需要尽可能

地工作在容性区，即电容的工作频率要远小于自谐振点的频率。由于 37.5mm 引线间距的

电容其自谐振点在 150kHz 左右，不符合频率要求，而 27.5mm 引线间距的电容其自谐振

点大于 200kHz，因此选择 27.5mm 引线间距的电容，尺寸如图 4-5 所示。 

 

图 4-5 27.5mm 引线间距电容尺寸图[43] 

其阻抗随频率变化的曲线如图 4-6 所示，主电路的工作频率为 100 kHz，为了保证电

容自谐振点远大于工作点，可选择 5uF 和 3uF 的，又根据其 ESR 曲线，如图 4-7 所示，

选取 ESR较小的 5uF 系列, 其 ESR在 100kHz 时为 15mΩ。 

其损耗为 

 2

C L RMSP I esr−=   (4–20) 

计算可得输出滤波电容损耗为 

0.1CP W=            (4–21) 

36.5mm 22mm

31.5mm

27.5mm
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图 4-6 阻抗随频率变化曲线[43] 

 

图 4-7 ESR 随频率变化曲线[43] 

4.1.6 损耗分布 

电路如图 4-8 所示，损耗分布如图 4-9 和图 4-10 所示，效率为 95.2%。 

S1
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S4

Vin Co

D1
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L

D4

D3

CB

 

图 4-8 主电路 
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图 4-9 损耗分布 

 

图 4-10 损耗分布柱状图 

4.2 样机试验波形及效率 

由前文的原理分析及参数设计搭出原理样机，如图 4-11 所示，主要包括变压器、交

流侧储能电感、滤波电容、输入侧开关管和输出侧整流管。 

输入电容

原边开关管 输出电容

副边整流管

储
能
电
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图 4-11 实验样机图 
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4.2.1 软开关验证 

图 4-12 为额定输入输出时，桥臂上下管的电压波形及其驱动波形。 

 

图 4-12 桥臂上下管电压及驱动波形 

桥臂下管的电压 VDS1 在其驱动信号 VGS1 转变为为高电平之前已经降为 0，即开关管

漏源电压在降到 0 以后，开关管才开通，说明实现了开关管的 ZVS 软开通。 

4.2.2 软启动及二极管电压应力验证 

图 4-13 为电路启动时刻的电感电流及输出电压的波形。 

 

图 4-13 软启动波形 

由图 4-13 可得，输出电压在电流刚启动时刻缓慢上升，并没有发生输出电压过冲的

情况，证明电路实现了软启动的功能。 

 

图 4-14 二极管电压波形 

图 4-14 给出了额定负载下电路的电感电流、输出电压以及二极管电压波形，浅蓝色
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为二极管电压波形，绿色为输出电压波形，可以看出，二极管电压被箝位在输出电压。 

4.2.3 效率测试 

 

图 4-15 不同输入电压下的效率曲线 

变换器工作在额定输入输出下时，测得其效率为 95.3%，达到项目的指标要求，但是

由于项目的保密要求，不能给出具体的参数，仅展示不同输出功率下的效率曲线，如图 

4-15 所示。其中满载是指输出电压为额定电压，输出电流达到额定电流；半载是指输出电

流为额定电流的一半，五分之一载是指输出电流为额定电流的五分之一。 
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95%

97%

70 80 90 100

效
率
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Vo=200V效率曲线
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第5章 LLC 拓扑探究 

5.1 LLC 高效充电器的设计 

当航天充电管理系统工作在更高的电压和功率等级下时，移相全桥 PWM 变换器的诸

多缺点也暴露出来，主要是在大功率的应用场合下，为了满足宽增益范围的要求所设计的

电路，在额定点工作时，会进入较低占空比的工作模式，导致功率回路产生较大的电流有

效值和峰值，大大恶化了原边侧开关管的导通损耗以及关断损耗。此时为了满足效率的要

求，需探究效率特性更为优良的 LLC 变换器。 

相较于移相全桥变换器，LLC 谐振变换器拥有诸多的优点[44-46]。该拓扑可以在全负载

范围内实现原边开关管的 ZVS 软开通，同时具有较小的关断电流；并且能通过很窄的频

率变化实现较宽的增益范围。而该拓扑的缺点在于：缺少航天级的模拟控制芯片，需要设

计较为复杂的辅助电路。 

5.1.1 LLC 谐振变换器的工作模态分析 

LLC 谐振变换器的谐振腔由三个元器件组成，分别为谐振电感 Lr、谐振电容 Cr 和励

磁电感 Lm。该拓扑多被应用于降压场合，因此常见的拓扑采用半桥输入，副边采用中心抽

头结构。当该变换器应用于升压场合时，半桥输入的结构其原边开关管的电流应力较大，

因此，该变换器采用原边全桥输入、副边全桥整流的方式，其拓扑如图 5-1 所示。 

Cr

Lm

Lr

VDS

Vgs1

Vgs1Vgs2

Vgs2

Vin

iDp

D1

D2

D3

D4

Co

S1

S2 S4

S3

iLr

iLm

 

图 5-1 LLC 谐振变换器 

通过对电路的工作模态进行分析，可知 LLC 谐振变换器具有两个谐振频率：当励磁

电感 Lm被副边箝位时，谐振电感 Lr和谐振电容 Cr 发生谐振，此时电路的谐振频率 fr可以

表示为： 
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1

2
r

r r

f
L C

=                        (5-1) 

当副边整流二极管截止时，励磁电感 Lm和谐振电感 Lr 串联，两者共同和谐振电容

Cr产生谐振，此时谐振频率为： 

1

2 ( )
m

r m r

f
L L C

=
+

                   (5-2) 

基于上述分析，依据不同的电路工作频率 fs，将电路的工作模态分为以下四种：1）

s mf f ；2） m s rf f f  ；3） =s rf f ；4） s rf f 。 

其中，当 s mf f 时，电路工作在容性区，开关管无法实现零电压开通，在实际应用中，

应避免该模态；当 =s rf f 时，可看作一种特殊的 m s rf f f  ，因此只对剩余两种模态进行

分析。 

5.1.2 断续导通模式 

m s rf f f  时，工作过程如图 5-2 所示，此时电路工作在断续模式。通过该模式，可

以实现较高的增益。 

Vgs1

Vgs2

0

0

iDp

0

0

iLr

iLm

t0 t1 t2 t3

VDS

0

 

图 5-2 断续导通模式 

t0 时刻，Vgs1 跳变为高电平时，S1 和 S4 导通，谐振电感 Lr 的电流和励磁电感 Lm 的电

流上升。由于励磁电感 Lm 的电压被输出箝位而不参与谐振，谐振仅发生在 Lr 和 Cr 之间，

输出电流 IDp 为谐振电感与外加电感电流之差； 

由于开关频率小于谐振频率 fr，在 t1 时刻谐振电感 Lr 的电流在此刻等于励磁电感 Lm

的电流，从而使得输出电流 IDp 降为零，输出侧整流二极管零电流关断。由于此时励磁电
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感 Lm 不再被输出箝位，它和谐振电感 Lr 一起与谐振电容 Cr 发生谐振。由于 Lm 的电感量

比 Lr大得多，因此谐振周期变长，电流缓慢变化。 

t2 时刻，Vgs1=0，进入死区时间。此时的谐振腔电流可看作恒定不变。在死区时间内，

谐振电流给 S2 和 S3 的结电容放电，为零电压开通做准备； 

t3 时刻，Vgs2 为高电平，S2 和 S3 零电压开通，进入负半周，重复上述模态。 

5.1.3 连续导通模式 

s rf f 时，工作过程如图 5-3 所示，此时电路工作在连续导通模式。当 LLC 谐振变

换器工作在连续模式时候，谐振腔的输出电压小于输入电压。 

Vgs1

Vgs2

0

0

iDp

0

0

iLr

iLm

t0

VDS

0

t1 t2

 

图 5-3 连续导通模式 

t0 时刻，和前两个模式相同，Vgs1 跳变为高电平时，S1 和 S4 导通，谐振电感 Lr的电流

和励磁电感 Lm电流上升。由于励磁电感 Lm的电压被输出箝位而不参与谐振，谐振仅发生

在 Lr和 Cr 之间，输出电流 IDp 为谐振电感与外加电感电流之差。 

t1 时刻，在 Vgs1 由高电平转为低电平时，由于 s rf f ，此时谐振电感电流仍然大于外

加电感电流。和前两个模式相比，该模式下 MOSFET 开关管需要承受更大的关断电流。

进入死区时间后，由于激励变为 0，谐振电感的电流快速下降。当谐振电感 Lr 的电流下降

到与励磁电感 Lm的电流相等时，输出电流 IDp 降为零。在死区时间内，谐振电流给 S2、S3

的结电容放电，为负半周的零电压开通做准备。 

t2 时刻，Vgs2 跳变为高电平，S2 和 S3 零电压开通，进入负半周，重复上述模态。 

5.2 LLC 谐振腔参数选择 

5.2.1 设置额定工作点 
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对上述两种工作模式分析可知，在传输相同电流的情况下，断续模式下变换器原边的

电流有效值更大。这意味着在传输相同功率时会产生更大的导通损耗，不利于效率的提高。

但是在连续导通模式下，虽然在传输相同功率的情况下原边电流的有效值更小，但是在该

模式下，关断时刻的谐振电流远大于前两个模式，加大了开关管的关断损耗，恶化了整体

效率。 

为了避免原边电流有效值过大和关断电流过大的情况，需要将电路的额定工作点设置

在临界导通模式，这样在额定点处既有连续模式中原边电流有效值低的优点，又具有断续

模式中关断电流小的优点。 

当 LLC 变换器工作在临界导通模式时，励磁电感 Lm不参与谐振，此时变换器的增益

恒定为 1。首先根据指标要求的额定工作点确定变压器变比为 n=1/12。 

5.2.2 限定励磁电感 

在 LLC 变换器中，励磁电感的能量不会传递到副边，但是励磁电流的增大会导致原

边电流有效值的增大，从而产生额外的导通损耗。从减小导通损耗的角度来看，需要尽可

能地减小励磁电流，即选取感值大的励磁电感，但是过大的励磁电感会使得原边开关管丢

失零电压开通，还有可能影响变换器的增益范围。因此在励磁电感参数选取时，需要在满

足开关管软开关需求的基础上尽可能地增大励磁电感的取值。 

谐振腔的励磁电流应满足如下关系： 

24
s

T o
i

peak oss

d

T
n V

V
I C

Lm t
=                         (5-3) 

其中，nT为变压器变比，Vo 为输出电压，Ts为开关周期，Coss 为原边开关管结电容

𝑡𝑑为设定死区时间。开关频率为 120kHz，原边开关管选用英飞凌的 IRFP4110PbF，

Coss=3000pF，死区时间 td=100ns，可得励磁电感的最大取值： 

   34.7
8

d
m

oss

T t
L H

C
 =                         (5-4) 

5.2.3 确保增益范围 

由于需要实现宽范围输入和宽范围输出，LLC 需要在工作频率范围内实现较宽的增益

范围。由于变压器变比已经确定为 n=1/12，可得出谐振腔的最高增益和最低增益要求： 
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           max
max

min

1.39t o

i

nV
M

V
= =                          (5-5) 
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nV
M

V
= =                          (5-6) 

5.2.4 基波等效法 

虽然 LLC 谐振电路的电路特性保证了宽输出范围的实现，但是由于电路中有三个元

件参与谐振，每个器件的改变均会影响电路的工作状态，使得 LLC 谐振电路的设计变得

较为复杂。 

通过基波等效法，可以在数学上方便地求得 LLC 变换器在不同频率下的增益公式[47-

50]。通过该方法，可以将输出侧的整流桥等效为一个纯电阻负载，从而将 LLC 谐振变换器

在不同工作频率下的电压增益表示为： 

2 2

2

1

1 1 1
1 1

FHA

n

n n n

M

n Q f
L f f

=

      
+ − + −      

      

                (5-7) 

其中将励磁电感与谐振电感之比定义为 =n m rL L L ；开关频率 sf 与谐振频率 rf 之比定

义为： n s rf f f= ；品质因数定义为
2

r r eQ L C n R= ，等效电阻 28 /e LR R = 。 

该方法主要基于两个假设的建立：第一，谐振腔的选频特性使得开关频率中的高次谐

波得以忽略，从而假定谐振腔中的电流为基波频率的正弦波；第二：由于谐振腔中的电流

被看作是基波频率的正弦电流，从而从原边传递到副边的有功功率仅由基波电压与电流共

同传递。但是由于只考虑了基波分量，通过该方法计算获得的电路增益明显小于实际工作

状态下的电路增益，但考虑到裕量要求，可以将这部分误差作为裕量设计。 

为精确计算并求得LLC谐振变换器的增益公式，有学者提出了更为精确的模型[50-52]。

但是该模型极为复杂，为了确定变换器的运行状态，需要求解非线性方程，难以应用在实

际的设计。此外，在实际电路中，寄生参数也会对变换器的运行状态产生影响，从而使得

计算结果更加偏离实际值[53]。因此，仍然采用基波等效法对电路参数进行设计。 

5.2.5 基于仿真的谐振腔设计方法 

虽然使用基波等效法不能精确地获得 LLC 谐振变换器的精确增益，但是其抽象出的

三个参数： nL 、 nf 和Q能完全确定 LLC 谐振变换器的工作状态。换言之，即使 LLC 谐振

腔中三个元件的参数不相同，只要保证励磁电感与谐振电感之比 =n m rL L L 、品质因数
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2

r r eQ L C n R= 相同，且工作在相同的归一化频率 n s rf f f= 上，就能保证谐振腔拥有相

同的增益。 

为了让 LLC 谐振变换器的设计更为系统，有学者提出了 LLC 谐振腔的设计方法[54]。

通过该设计方法，能在满足增益范围和损耗最低的情况下实现对谐振腔参数的设计。 

参考该方法，首先在满载输出的情况下使用仿真工具 PLECS 获得 LLC 谐振变换器中，

在某一峰值增益下谐振腔参数 Q 与 Ln 的关系曲线，如图  5-4 所示。图中标注为

“Gain_max=1.39”的曲线表示在该线的点（Ln，Q）对应的参数组合恰好能满足变换器峰值

增益为 1.39 的要求；而图中标注为“Gain_max=1.7”的曲线表示在该线的点（Ln，Q）对应

的参数组合恰好能满足变换器峰值增益为 1.7 的要求。对比图中两条曲线可以发现，参数

点越接近左下角，其能达到的峰值增益越大。所以可以将图中的等增益线看作是增益边界，

在设计变换器时，只要保证选定的（Ln，Q）在曲线的左下方，即可满足最高增益要求。  

0

0.4

0.8

1.2

1.6

Q

0 51 10

Ln

2 3 4 6 7 8 9

增益增大

Gain_max=1.39
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图 5-4 LLC 变换器的增益边界 

变换器的谐振频率与谐振腔中的元件 Lr、Cr有如下关系： 

1

2
r

r r

f
L C

=                            (5-8) 

而谐振腔参数 Ln、Q被下式定义： 

m
n

r

L
L

L
=                               (5-9) 

2

/
= r r

L

L C
Q

n R
                            (5-10) 

整理后可得，品质因素 Q和电感比 Ln 满足如下关系： 
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2

2 1
= r m

L n

f L
Q

n R L


                           (5-11) 

谐振频率 rf 和最高增益时的负载 LR 既定，当励磁电感 Lm的感量确定，Q 和 Ln 的关

系便得到确定。换言之，当 Ln 值确定，便能得知对应的 Q 值。 

为了尽可能地提高变换器的效率，首先尝试将励磁电感 Lm 的感量确定为其上限值：

34.5μH。随后获得 Q 与 Ln 的关系曲线，和增益边界同时绘制在图 5-5 中。 
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Q
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Ln
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Lm=34.5μH

Gain_max=1.39

 

图 5-5 增益边界与 Lm=34.5μH 时的 Q、Ln 关系曲线 

由图 5-5 可得，当励磁电感 Lm取其上限值时，Q 与 Ln 关系曲线始终在峰值增益的右

上方。这说明，如果仅以原边开关管零电压开通为条件取励磁电感 Lm 为最大值，变换器

难以实现所需的最高增益。 

观察公式（5-10），可以发现通过减小励磁电感 Lm，可以将变换器固有的 Q 与 Ln 的

关系曲线下移，因此为了变换器能达到设计预期的增益，需要减小励磁电感的感量，将

励磁电感 Lm减小到 15μH 重新进行尝试，获得该情况下 Q 与 Ln 的关系曲线，和增益边

界同时绘制在图 5-6 中。 

从图 5-6 可以得知，在励磁电感 Lm取 15μH 的情况下，当电感比 Ln 大于 15 时，变换

器便能满足最高增益的要求。 
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Lm=15μH
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图 5-6 增益边界与 Lm=15μH 时的 Q、Ln 关系曲线 

图 5-7 为在 Lm=15μH 的情况下，选用不同满足要求的 Ln，通过仿真得到的电路增益

与频率关系曲线。可得 Ln 值越大，电路的最高增益越高。但是由于在实际工作时需要将变

换器的频率变化范围限定在在增益曲线的负斜率区，通过观察曲线可以看到，若要满足本

设计的最高增益，Ln 越大则要求要拥有越低的下限频率。 
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图 5-7 Lm=15μH 时，不同电感比下的增益曲线 

过低的下限频率会对变换器的损耗造成影响，甚至影响正常工作，主要体现在几方

面：其一、由于开关周期的增大，磁材料的磁通密度变化量会变大，导致产生严重的磁

芯损耗；其二、由于励磁电感充能时间变长，励磁电流有效值将会变大，从而导致谐振

腔电流有效值增大，导致导通损耗增加；其三、当磁材料的磁通密度增大到其饱和值，

会导致电路中电感的感量迅速降低，改变电路参数，最终导致电路无法正常工作。由于

需要尽可能地增大变换器的下限频率，所以对于某个特定的励磁电感 Lm的值，对于该设

计的最优参数即为 Q、Ln 关系曲线与增益边界的交点。 

变换器的工作频率范围为 60-300kHz，即 0.5fn-2.5fn，对照图 5-7，发现还需进一步减
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小励磁电感 Lm 的感量以提高变换器的下限频率。依次将励磁电感 Lm 的值调整为 12μH、

10μH、8μH，得到在这些情况下谐振腔参数 Q 和 Ln 的关系，如图 5-8 所示。 

0.2

0.4

0.6

0.8

1.0

Q

2 73 12

Ln

4 5 6 8 9 10 11

Gain_max=1.39

Lm=12μH

Lm=10μH

Lm=8μH

 

图 5-8 调整 Lm 后谐振腔参数与增益曲线的关系 

通过读取关系曲线和增益边界的交点，得到在上述情况下的最优参数。最后利用读

到的最优参数，通过仿真工具获得电路增益与频率关系曲线，如图 5-9 所示。 
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图 5-9 最优电路参数下的增益曲线 

观察曲线可以看出，通过减小励磁电感 Lm的取值，可以使得变换器拥有更窄的增益

范围。该变换器限定最小频率为 0.5 倍的谐振频率，因此可以得到谐振腔中的励磁电感

Lm应小于 10μH。结合谐振腔电流有效值尽可能小的要求，最优的参数为 Lm选取其允许

的最大值 10μH。依据 Q 和 Ln 的关系曲线与增益边界的交点，可以得到此时的 Ln=7，可

以计算得： 

1.43m
r

n

L
L H

L
= =                          (5-12) 
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
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= =                        (5-13) 

由于实际能获得的电容取值有限，且在实际制作时，需要考虑留有一定的增益余

量。 

5.3 控制部分 

针对市场上航天级 LLC 模拟控制芯片缺失的问题，本文选用准谐振芯片 UC1864（其

工业级芯片为 UC2864）配合外部辅助电路实现 LLC 控制器的基础功能。 

UC1864 这款芯片可以依据外部输入电压的变化输出对应频率的 PWM 波形，输出频

率范围能达到 1MHz。但是由于该芯片是针对准谐振变换器设计的，它的输出信号并不是

50%的方波，而是高电平时间一定的 PWM 信号，不能直接用于 LLC 变换器的控制，需要

通过辅助电路对芯片输出的 PWM 信号进行处理，使其满足变换器的要求。 

本文采用 D 触发器对输出信号进行整形，将控制芯片输出的 PWM 波作为触发器的时

钟信号。当控制芯片的输出频率恒定时，D 触发器将输出两路互补的方波信号，可分别作

为上下桥臂的驱动信号。但是由于 D 触发器的两个输出端始终互补输出，即在初始上电时

始终有一路输出维持在高电平，若不对驱动芯片的使能信号加以控制，在开机过程中会出

现主电路中原边开关管持续导通的情况，该过程会对谐振腔中的原件持续单向充电，破坏

LLC 变换器的正常运行。 

-

+

Vref1=3V

Clk

DQ

Set

UC1864

PWM_Out

Clk

DQ_N

Q

LIN

HIN

SD

VCOMP1
VC

DFF1DFF2

C1

 

图 5-10 控制芯片辅助电路原理图 

为了解决驱动芯片使能信号缺失的问题，在使用 D 触发器整形的基础上对辅助电路

进行了优化，其原理图如图 5-10 所示。其中，SD 为驱动芯片的关断信号，当其为高电平

时，驱动芯片停止工作，所有开关管均关断；HIN 和 LIN 分别为单个桥臂的上下管驱动信

号。 
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在启动时，控制电路的运行模态如图 5-11 所示。在 t0 时刻，UC1864 产生 PWM 信

号，该信号用于 DFF1 的时钟输入，DFF1 输出开始翻转，同时刻电容 C1 开始充电。由于

启动时电容电压低于参考电压，比较器输出低电平，将 DFF2 的输出强制置高，驱动芯片

处于关断状态。t1 时刻，电容 C1 的电压超过参考电压，比较器输出低电平。此时由于没有

时钟信号输入，DFF2 的输出信号保持不变，驱动芯片保持关断。t2时刻，DFF1 的输出信

号 HIN由低跳变到高，随后 DFF2 的输出 SD被置为低电平，驱动器在此刻开始工作。 

VCOMP1

HIN

3V

SD

VPWM

VC

t0 t1 t2  

图 5-11 启动时辅助电路的运行模态 

5.4 LLC 高效充电器的实验结果 

5.4.1 实验样机 

实验样机如图 5-12 所示。依据该样机，对在额定输入情况下的效率、不同情况下谐

振腔电流波形和启动时的动态过程依次进行了测试。 

输
入
电
容

原边开关管

输
出
电
容

谐
振
电
感

副边整流管

变压器

 

图 5-12 LLC 高效充电器实物样机图 
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5.4.2 启动时的动态过程 

在额定输入、额定输出的条件下对启动时的动态过程进行记录，如图 5-13 所示，蓝

色为输出电压波形，红色为电感电流波形。 

 

图 5-13 原边电流波形 

t0 时刻 VDS下降为 0V，而 VGS 直到 t1 时刻才跳转为高电平，即开关管漏源电压在降到

0 以后，开关管才开通，说明软启动过程中依然能实现开关管的 ZVS 软开通。 

5.4.3 效率测试与稳态工作波形  

在额定电压（30V）输入的情况下，对充电器在不同输出电压下的效率进行了测试，

效率曲线如图 5-14 所示。 

93%

94%

95%

96%

97%

效
率

300 400

输出电压(V)

320 340 360 380

 

图 5-14 额定输入下的效率曲线 

由于变压器的变比为 1:12，当开关频率为谐振频率，输出电压为 360V。电路工作在

临界导通模式。此时变换器拥有最高的效率，达到 96.17%，其原边电流波形如图 5-15 所

示。 

当开关频率低于谐振频率，充电器输出电压大于 360V，电路工作在断续模式。随着
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输出电压升高，开关周期变长，励磁电感上储存的循环能量增加。和临界导通模式相比，

传输相同的能量将产生更多的损耗。在 400V 输出时，效率为 95.56%，其原边电流波形如

图 5-16 所示。 

 

图 5-15 30V 输入、360V 输出时原边电流波形 

 

图 5-16 30V 输入、400V 输出时原边电流波形 

当开关频率高于谐振频率，充电器输出电压小于 360V，电路工作在连续模式。在该

模式下，随着输出电压的降低，原边 MOSFET 开关管的关断电流迅速升高，从而使得关

断损耗显著增加。从效率曲线上看，当 30V 输入，300V 输出时，充电器效率仅为 93.60%，

其原边电流波形如图 5-17 所示。 

 

图 5-17 30V 输入、300V 输出时原边电流波形 
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(a) 24V 输入，400V 输出                  (b) 32V 输入，300V 输出 

图 5-22 极端工况下原边电流波形 

此外，还对充电器在极端工况下的效率进行了测试。当 24V 输入，400V 输出时，效

率为 93.89%；当 32V 输入，300V 输出时，效率仅为 90.71%。这两种工况下原边电流波

形见图 5-22。 
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第6章 总结与展望 

本文针对航天高压蓄电池组充电管理系统中低压大电流输入、高压输出的应用场合，

研究开发无反向恢复损耗、低电压应力的高效率软开关高增益 DC/DC 拓扑及其控制策略，

并能够充分利用变压器的漏感能量，提高航天高压隔离型充电器的效率。 

本文首先对航天器储能系统充电管理技术现状进行了研究分析，重点比较了几种不同

的隔离拓扑，最终从众多拓扑里选择了较为合适的移相全桥变换器和 LLC 谐振变换器。

由于传统的 PWM 移相全桥拓扑存在副边整流管的电压应力大、反向恢复损耗严重、轻载

易丢失 ZVS 软开关、占空比丢失、变压器设计困难等问题，本文研究了将储能电感从直

流侧移至交流侧的方案。 

针对由于航天等级的功率器件开关损耗大，反向恢复严重等问题所导致的高增益隔离

型DC/DC拓扑的开关和导通损耗增加、整流二极管的损耗严重、变压器优化困难、效率远

低于应用需求等难题，提出了以下解决方案： 

1. 采用了储能电感置于交流侧的PWM软开关移相全桥变换器。通过将储能电感移至

交流侧，从而将整流二极管的反向电压箝位到输出电压，降低了整流管的电压应力，并且

大大缓解了二极管的反向恢复，提高效率；交流侧电感的存在可以极大地弥补传统移相全

桥电路中轻载滞后臂软开关丢失的问题。 

2. 探究了在大功率应用场合具有更多优势的LLC谐振变换器。针对应用于LLC拓扑

的航天级模拟控制芯片的缺失问题，通过选用航天级准谐振控制芯片和外部电路辅助，实

现LLC变换器的控制功能以及充电器的高频软起动和保护功能。 

对于本文的研究目标来说，仍然有许多可以进行优化和研究的方向，包括：针对 LLC

谐振腔中的磁元件进行损耗分析和优化；针对高输出电压的应用场合，副边的整流拓扑可

以探索倍压整流的方案。 
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