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  摘 要 

近年来，能源危机、环境恶化等问题被广泛关注。清洁能源的开发和高效利

用受到世界各国的重视，如风力发电、太阳能发电、高效率的数据中心供电等。

DC/DC 变换器是其中最为广泛应用的一种变换器，对其性能的要求也不断提高。

LLC 谐振变换器由于其高转换效率、高功率密度和电路结构简单受到广泛应用，

但其输入和输出电压适应范围有限。虽然目前有变拓扑控制策略、两级级联拓扑

等解决方案，但适合宽输入电压范围的高效率 LLC 谐振变换器仍然有待进一步

研究。 

为了兼顾高效率和宽电压调节范围，本文研究并设计了一种多模态宽电压范

围的 LLC 变换器。本文首先比对研究了 LLC 变换器的电路分析和设计方法。在

分析传统 FB-LLC 电路原理的基础上，分别基于基波等效法、拓展型基波等效法

与时域分析法分别对变换器增益模型深入研究。由于时域分析法精确度最高，能

够得到电路中电流电压波形的详细信息，而且可以与 MATLAB 软件协同，本文

最终选择了使用时域分析法来开展电路的参数设计。 

在此基础上，本文提出了一种拥有多模态且能够在宽输入电压范围内工作的

LLC 谐振拓扑结构。两个谐振腔在输入高压时串联，在输入电压低时并联，实现

宽电压范围运行，并详细分析了谐振腔工作于串联模态和并联模态时的原理。为

了实现全输入电压范围的高效率运行，本文建立了变换器损耗评估模型，并基于

此开展了参数的优化设计，实现了全范围内的软开关以及高转换效率。 

最后，本文设计并搭建了一台 3kW 的实验样机，并进行了仿真和实验验证。

实验结果表明，样机能够在全输入电压范围内工作，并且兼具有高效率和软开关

的特性，从而验证了参数优化设计方法和模式切换策略的可行性。 

关键词：LLC 谐振变换器；多模态；宽电压范围；软开关 
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Abstract 

In recent years, the energy shortage and environmental degradation have attracted 

significant attention. The development of renewable energy and efficient use of energy 

has been widely researched and adopted all over the world, such as wind power, solar 

power, and high-efficiency data center power supply. The DC/DC converter is one of 

the most widely used converters in these applications, and their performance 

requirements are continuously increasing. The LLC resonant converter is one of the 

most attractive DC/DC converters due to its high efficiency, high power density, and 

simple circuit structure. However, the input and output voltage variation range are 

limited.  Although there are solutions to extending its voltage range such as variable 

topology control strategy and two-stage method, the high-efficiency LLC resonant 

converters suitable for wide input voltage range still need further research. 

To address this challenge, this thesis studied a multimode wide voltage range LLC 

resonant converter trying to achieve high conversion efficiency and wide voltage 

regulation range. First, the thesis compares the different circuit analysis and parameters 

design methods for LLC resonant converters. The voltage gain model of the LLC 

converter based on the first harmonic approximation (FHA) method, the extended first 

harmonic approximation (eFHA) method, and the time domain analysis (TDA) method 

are reviewed and compared, respectively. After comparative analysis, the time domain 

analysis method is adopted in this thesis for parameter design. The time domain analysis 

method features with high accuracy, the ability to obtain current and voltage 

information in the circuit, and the capability to cooperate with the MATLAB software. 

Then a multi-mode LLC resonant converter topology with a wide input voltage 

range is proposed and studied. The two resonant tanks are connected in series when the 

input voltage is high, and in parallel when the input voltage is low, thus the wide input 

voltage range is achieved. The operation principle at two different modes is analyzed 

in detail. To achieve high conversion efficiency in the whole voltage range, a loss 

evaluation model is derived, and the parameters optimization design based on the model 
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is carried out to achieve optimal performance. The soft switching and high conversion 

efficiency can be obtained in the whole operation range. 

Finally, a 3kW prototype is designed and built, and both the simulation results and 

experimental results verify the analysis in this thesis. The experimental results show 

that the prototype can achieve both high efficiency and soft-switching in the input and 

output range, which verifies the feasibility of the parameter optimization design method 

and mode-switching strategy. 

Keywords: LLC Resonant Converter; Multi-Mode; Wide Voltage Range; Soft 

Switching 

 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文                                                                    目录 

V 

目 录 

致 谢 ....................................................................................................................... I 

摘 要..................................................................................................................... II 

ABSTRACT ......................................................................................................... III 

目 录..................................................................................................................... V 

图 目 录........................................................................................................... VIII 

表 目 录............................................................................................................... X 

 绪论................................................................................................................ 1 

 研究背景及意义.................................................................................... 1 

 宽电压范围 LLC 谐振变换器的国内外研究现状 .............................. 2 

 改进 LLC 控制策略的研究现状 .................................................. 2 

 优化 LLC 电路拓扑的研究现状 .................................................. 4 

 本文主要研究内容................................................................................ 7 

 设计指标........................................................................................ 7 

 章节安排........................................................................................ 7 

 FB-LLC 谐振变换器工作原理 ..................................................................... 9 

 FB-LLC 谐振变换器 ............................................................................. 9 

 基于基波等效法的 LLC 原理分析 .................................................... 12 

 基于拓展型基波等效法的 LLC 原理分析 ........................................ 15 

 修正谐振因子 A .......................................................................... 16 

 修正负载因子 B .......................................................................... 17 

 基于时域分析法的 LLC 原理分析 .................................................... 17 

 典型分析方法对比.............................................................................. 22 

 本章小结.............................................................................................. 24 

 多模态宽电压范围 LLC 谐振变换器原理与设计 .................................... 25 

 宽电压范围 LLC 整体结构 ................................................................ 25 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文                                                                    目录 

VI 

 工作原理.............................................................................................. 26 

 串联模态...................................................................................... 26 

 并联模态...................................................................................... 29 

 模态对比分析.............................................................................. 32 

 损耗评估模型...................................................................................... 35 

 MOSFET 导通损耗评估 ................................................................. 35 

 MOSFET 关断损耗评估 ................................................................. 36 

 电感损耗评估.............................................................................. 37 

 副边整流单元损耗评估.............................................................. 38 

 基于损耗评估模型的参数设计.......................................................... 38 

 参数设计流程图.......................................................................... 39 

 确定匝数比和谐振频率.............................................................. 39 

 优化设计电感比和特征阻抗...................................................... 40 

 ZVS-ON 约束条件 .......................................................................... 43 

 本章小结.............................................................................................. 45 

 实验样机设计.............................................................................................. 47 

 样机主功率电路设计.......................................................................... 47 

 功率器件选型.............................................................................. 47 

 变压器设计与磁集成.................................................................. 47 

 样机控制电路设计.............................................................................. 50 

 DSP 控制器 ..................................................................................... 50 

 驱动电路设计.............................................................................. 50 

 采样电路设计.............................................................................. 51 

 辅助电源电路设计...................................................................... 53 

 基于 PLECS 的仿真验证.................................................................... 53 

 实验结果与分析.................................................................................. 55 

 关键工作点波形.......................................................................... 55 

 模态切换方法验证...................................................................... 57 

 性能与指标.................................................................................. 59 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文                                                                    目录 

VII 

 本章小结.............................................................................................. 60 

 总结与展望.................................................................................................. 61 

 总结...................................................................................................... 61 

 后续研究工作展望.............................................................................. 62 

参考文献.............................................................................................................. 63 

作者简历及在学期间所取得的科研成果.......................................................... 69 

 

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                                                                  图目录 

VIII 

图 目 录 

图 1-1 2022 年全国各类电源发电装机 ............................................................... 1 

图 1-2 全桥 LLC 和半桥 LLC 切换控制 ............................................................. 3 

图 1-3 变频和定频控制[28] ................................................................................... 3 

图 1-4 全桥移相模态到半桥变频模态切换过渡过程[29] ................................... 4 

图 1-5 Boost + LLC 两级级联拓扑结构 .............................................................. 5 

图 1-6 前级变压器串并联 LLC+后级交错并联 Buck 拓扑[36] .......................... 5 

图 1-7 双变压器 LLC 拓扑[37] .............................................................................. 6 

图 1-8 两桥臂分裂谐振腔型 LLC 拓扑[38] .......................................................... 7 

图 2-1 FB-LLC 谐振变换器电路拓扑 .................................................................. 9 

图 2-2 FB-LLC 谐振变换器工作于 fs=fr 时的电路波形 .................................... 10 

图 2-3 FB-LLC 谐振变换器工作于 fs<fr 时的电路波形 .................................... 11 

图 2-4 FB-LLC 谐振变换器工作于 fs>fr 时的电路波形 .................................... 11 

图 2-5 FB-LLC 谐振变换器基波分析法等效模型 ............................................ 12 

图 2-6 不同品质因数 Q 下的 LLC 频率-增益曲线（K=5） ........................... 14 

图 2-7 不同电感比 K 下的 LLC 频率-增益曲线（Q=0.4） ............................ 14 

图 2-8 优化负载因子 B 后的电路等效模型 ..................................................... 17 

图 2-9 三种基本工作阶段的电路等效模型 ..................................................... 18 

图 2-10 标幺化的 PO 工作模式电压电流波形 ................................................ 20 

图 2-11 标幺化的 PON 工作模式电压电流波形 ............................................. 20 

图 2-12 标幺化的 NP 工作模式电压电流波形 ................................................ 21 

图 2-13 基于 LLC 谐振变换器典型分析方法的频率-增益曲线对比 ............. 23 

图 3-1 多模态宽电压范围 LLC 谐振变换器电路拓扑 .................................... 25 

图 3-2 谐振腔串联模态 LLC 电路图 ................................................................ 26 

图 3-3 谐振腔串联模态 LLC 在 fs<fr 区域典型工作波形 ................................ 27 

图 3-4 谐振腔串联模态 LLC 电路正半周期工作状态等效模型 .................... 28 

图 3-5 谐振腔并联模态 LLC 电路图 ................................................................ 29 

图 3-6 谐振腔并联模态 LLC 在 fs<fr 区域典型工作波形 ................................ 30 

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                                                                  图目录 

IX 

图 3-7 谐振腔并联模态 LLC 电路正半周期工作状态等效模型 .................... 32 

图 3-8 谐振腔串联模态 LLC 电路等效模型 .................................................... 32 

图 3-9 谐振腔并联模态 LLC 电路等效模型 .................................................... 33 

图 3-10 MOSFET 关断损耗评估模型 ............................................................... 36 

图 3-11 基于损耗评估模型的参数设计流程 ................................................... 39 

图 3-12 基于时域分析法得到的有效参数范围 ............................................... 42 

图 3-13 有效参数范围损耗评估热图 ............................................................... 42 

图 3-14 IPZ60R017C7 寄生电容随 Vds 变化曲线[62] ......................................... 43 

图 3-15 满足 ZVS-ON 约束条件的有效参数范围........................................... 44 

图 3-16 最终有效参数范围损耗评估热图 ....................................................... 45 

图 4-1 DSP 控制器开发板 .................................................................................. 50 

图 4-2 MOS 管两级驱动电路原理图................................................................. 51 

图 4-3 输出电压采样电路原理图 ..................................................................... 52 

图 4-4 输出电压采样电路原理图 ..................................................................... 52 

图 4-5 辅助电源电路原理图 ............................................................................. 53 

图 4-6 宽电压范围 LLC 变换器 PLECS 仿真模型图 ...................................... 54 

图 4-7 稳态仿真波形 ......................................................................................... 54 

图 4-8 模态切换仿真波形（Vin=200V，串联切换至并联） ......................... 55 

图 4-9 样机典型工作条件下测试波形（Vin=100V，Vo=400V，Po=3kW & 

Po=1.5kW） ......................................................................................................... 56 

图 4-10 样机典型工作条件下测试波形（Vin=400V，Vo=400V，Po=3kW & 

Po=1.5kW） ......................................................................................................... 56 

图 4-11 样机全输入电压范围内软开关条件测试波形（Po=3kW）.............. 57 

图 4-12 串联模态切换至并联模态样机驱动暂态波形（Vin=200V）............ 57 

图 4-13 并联模态切换至串联模态样机驱动暂态波形（Vin=200V）............ 57 

图 4-14 样机工作于谐振腔并联模态的测试波形（Vin=200V）.................... 58 

图 4-15 样机工作于谐振腔串联模态的测试波形（Vin=200V）.................... 59 

图 4-16 样机工作于满载条件下纹波测试波形（Po=3kW） ......................... 59 

图 4-17 全输入电压范围样机效率测试曲线（Po=3kW & Po=1.5kW） ........ 60 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文                                                                  表目录 

X 

表 目 录 

表 1-1 样机主要设计指标 ................................................................................... 7 

表 3-1 IPZ60R017C7 部分参数[62] ..................................................................... 35 

 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文  第 1 章 绪论 

1 
 

 绪论 

  研究背景及意义 

随着全球能源供应的日趋紧张以及环境保护需求日益突出，清洁能源的开

发和高效利用已经成为世界各国关注的一个热点。我国是世界第一发电大国，

但以煤炭为主的能源结构所导致的环境污染和气候变化，已经严重影响到经济

社会的可持续发展，调整能源产业结构成为我国新时期发展的重大国家战略。

习近平总书记提出了“四个革命、一个合作”的能源发展战略，实现能源转

型，其核心是清洁替代与电能替代，即从能源生产端大力发展清洁能源发电，

从能源消费端推动电能替代。习近平总书记在 2020年第七十五届联合国大会上

提出了“碳达峰”和“碳中和”的“双碳战略”，并在中央财经委员会第九次会

议上提出了“构建以新能源为主体的新型电力系统”的重要任务[1]。因此，随

着我国能源革命战略的持续推进，电能的生产、输送及使用正在发生革命性的

变化，并将带来重大的技术变革[2]-[5]。 

截止 2022年底，我国非化石能源发电装机容量达到了 12.7亿千瓦，已经

超过了煤电装机。其中，可再生能源装机容量突破了 11亿千瓦，实现了跨越式

发展，开发利用规模稳居全球首位。截止 2022年底，全国各类电源发电累计装

机结构如图 1-1 所示。其中，风电、太阳能发电装机占比之和达到了 30%，同

时，全口径并网风电、太阳能发电量同比分别增长了 16.3%和 30.8%，新能源的

开发利用在能源和电力清洁低碳转型中无疑发挥着越来越不可或缺的作用。 

 

图 1-1 2022 年全国各类电源发电装机 

但是，对于风电、光伏等新能源而言，其波动性、间歇性的特点也对相应的
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电力电子变换器提出了更高的要求。比如在光伏发电系统中，由于光照和温度的

变化，光伏电池板侧输出的直流电压变化范围较大，为了在适配其输出的同时，

给后级逆变电路提供较为稳定的母线电压，系统中的直流模块 DC/DC 变换器必

须具有宽输入电压范围的工作调节能力[6][7]。在风力发电系统中，由于风速变化，

整流侧输出的直流电压变化范围同样较大，直流模块 DC/DC 变换器也需具有宽

电压调节能力[8][9]。此外，数据中心供电电源[10][11]、航天器电源[12]、新能源车充

电[13][14]等多个应用场合都需要类似的宽电压范围 DC/DC 变换器。因此，研究兼

具宽电压运行能力和高效率的 DC/DC 变换器有重要意义。 

  宽电压范围 LLC 谐振变换器的国内外研究现状 

在中大功率隔离型 DC/DC 变换器应用中，常用的拓扑选择有移相全桥变换

器（Phase Shifted Full Bridge，PSFB）和全桥 LLC（Full Bridge LLC，FB-LLC）

谐振变换器等[15]。虽然移相全桥拓扑能够实现较宽的输出电压调节范围，但其滞

后桥臂在轻载工作条件下难以实现软开关[16]，同时副边整流二级管的反向恢复问

题也难以解决[17]，众多学者对此开展了一系列研究，但相应的技术手段也增加电

路复杂性或者降低了系统的转换效率[18]-[21]。相较于移相全桥拓扑而言，LLC 谐

振拓扑在所有工作条件下都能够实现原边开关管的零电压开通（Zero Voltage 

Switching On，ZVS-ON）和副边整流单元二级管的零电流关断（Zero-Current 

Switching Off，ZCS-OFF），且没有反向恢复损耗。因此，LLC 谐振变换器能够达

到更高的功率密度和更高的运行效率，已经得到了广泛应用，故将选择其作为本

文的研究对象[22]-[26]。 

为了拓宽 LLC 谐振变换器的电压增益范围，国内外学者开展了一系列相关

研究，主要包括控制策略的改进[27]-[35]和电路拓扑的优化[36]-[46]，以下为本文对近

年来有关宽电压范围 LLC 的总结介绍。 

  改进 LLC 控制策略的研究现状 

文献[27]提出了一种能实现 LLC 电路全桥工作模式与半桥工作模式切换的

控制策略，如图 1-2 所示。在不改变电路基本拓扑结构的前提下，通过对原边

MOSFET 开关的控制，实现全桥和半桥的切换，从而拓宽变换器整体增益范围为
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原来的 2 倍。 

当电路工作于全桥模式时，与传统的FB-LLC一致，同样采用变频调节控制，

MOSFET S1 和 S4 驱动信号相同且与 S2、S3 互补，电路驱动信号的占空比为 50%。

通过控制 S1 和 S2 驱动保持，同时控制 S3 始终关断、S4 始终导通来实现从全桥到

半桥的切换。在采用该种策略后，电路参数无需改变就可以实现输入电压范围拓

宽，而且整体效率有所提升。该策略电路结构简单，但是在拓扑切换时的暂态过

程需要重点关注。 

S1

S2

S3

S4

Vin

S1

S2

S3

S4

Vin

 

图 1-2 全桥 LLC 和半桥 LLC 切换控制 

文献[28]提出了一种变频和定频移相控制相结合的混合控制策略，两种模态

工作下的 FB-LLC 变换器波形如图 1-3 所示。输入电压较低时，电路变频控制且

满占空比工作，通过改变驱动信号的开关频率来实现调节输出电压；输入电压较

高时，电路定频控制，通过移相控制调节输出电压大小。该混合控制策略能够让

变换器集成两种控制方法的优势，在较宽的输入电压范围内均高效率工作。 

 

图 1-3 变频和定频控制[28] 

文献[29]为了改善暂态过程的性能，在上述文献的基础上提出了一种FB-LLC

变模态控制策略，电路包含全桥变频、全桥移相与半桥变频三种模态，变换器的
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电路拓扑结构同样与 FB-LLC 一致。 

在全桥变频和半桥变频的基础上增加了全桥移相的子模态，当电路工作于全

桥移相模式时，MOSFET S1-S4 驱动信号占空比均为 50%，采用移相控制。通过

让全桥移相作为中间过渡状态的切换方法，能够尽量实现全范围内软开关和输出

电压不跌落。该策略可以依据风力发电机在不同风速时对应的输出电压不同来匹

配后级电路即 LLC 谐振变换器的运行增益曲线，从而设计优化的变模态解决方

案。同时，该策略还针对三个不同模态间切换暂态进行优化设计，保证了变换器

整体输出电压的纹波较小，不会在暂态过程中出现电压的跌落，使变换器能够在

全范围内尽可能高效、可靠地工作。 

 

图 1-4 全桥移相模态到半桥变频模态切换过渡过程[29] 

  优化 LLC 电路拓扑的研究现状 

在不改变 FB-LLC 拓扑结构的基础上仅仅进行控制策略的改进，虽然能够有

效拓宽变换器增益范围，但是原边开关管采用定频移相控制时，容易丢失软开关

条件，并且如何通过控制系统实现准确快速的子模态切换也是研究的难点，所以

优化电路拓扑结构也成为拓宽变换器增益范围的有效解决方案。 

为了拓宽增益范围，两级结构的级联拓扑被广泛应用，如图所示为常见的

Boost + LLC 两级拓扑结构，如图 1-5 所示。 

通过电压外环和电流内环的反馈控制，前级 Boost 电路可以在升压的同时实

现较宽输出电压的调节，后级 LLC 电路由于不需要考虑宽输入电压的限制，所
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以可以一直开环工作在谐振点。经过电路参数的优化设计可以让 LLC 电路较高

的效率来中和 Boost 电路较低的效率，进而实现变换器整体的高效率宽电压范围

工作。但是该两级结构不适用于输入电压较高的场景，而且由于前级 Boost 电路

输出纹波较大，所以需要较大的母线电容。 

S1

S2

Lr

D1

D2

D3

D4

Co

Tr

Lm

Cr

Vin

n:1 RL

Vo

Cf

Lf

S0

D0

 

图 1-5 Boost + LLC 两级级联拓扑结构 

文献[36]在传统 LLC + Buck 两级拓扑的基础上加以改进，提出了一种前级

变压器串并联 LLC+后级交错并联 Buck 的拓扑。如图 1-6 所示，前级 LLC 电路

采用定频开环控制策略，电路一直工作在谐振点，通过两个变压器磁芯串联的方

式来均摊功率，从而减小磁芯体积并且能够减少绕组匝数，最终实现变换器功率

密度和效率的提高。 

后级 Buck 电路采用闭环控制策略，实现整体电路的调压功能。在该拓扑中

两路 Buck 电路并联输出，同时通过对电路采用交错并联的控制方案，能够有效

减小输出电压上的纹波。由于后级 Buck 电路输入电压较低，在硬开关状态下效

率仍较高，所以该两级拓扑在宽输入电压范围内都能够尽可能高效率工作，电路

的动态响应和稳定性也在 Boost + LLC 两级拓扑的基础上得到了提升。 

 

图 1-6 前级变压器串并联 LLC+后级交错并联 Buck 拓扑[36] 
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文献[37]提出了一种双变压器的 LLC 变换器拓扑，在传统 FB-LLC 的谐振回

路上串联了变压器 T2和双向开关 S5 与 S6，如图 1-7 所示。 

当双向开关关断时，变换器工作原理与 FB-LLC 一致；当双向开关导通时，

励磁电感由 Lm1变为 Lm1+Lm2，变压器的匝数比由原来的 1/n1变为 Lm1+Lm2/n1*Lm1，

从而改变了变换器整体增益范围。但是由于双向开关 S5 与 S6 只能突开突关的特

性，导致两种模态之间的增益切换为跳变变化，影响电路的整体稳定性。 

 

图 1-7 双变压器 LLC 拓扑[37] 

文献[38]提出了一种谐振腔分裂的 LLC 谐振变换器拓扑，该方案能够有效适

应较宽的输入电压，其中两桥臂分裂谐振腔型的电路拓扑如图 1-8 所示。 

电路分为 MG 和 LG 两种工作模态：当电路工作于 LG 工作模态时，保持

MOSFET S3 始终关断，MOSFET S4 始终导通，MOSFET S1 和 MOSFET S2 对称互

补导通，此时的电路与半桥 LLC 等效；当电路工作于 MG 工作模态时，同一桥

臂的两个 MOSFET 对称互补导通，而且 MOSFET S1 和 MOSFET S4、MOSFET S2

和 MOSFET S3 的驱动信号保持一致，此时变换器的增益可以达到 LG 模态的 1.5

倍。由于谐振腔参数的一致性，保证不同模态频率-增益曲线能够通过调节占空

比的控制策略连接在一起，从而实现模态之间较为平滑的切换。 

但是由于不管是 MG 模态下全桥 LLC 和半桥 LLC 并联，还是 LG 模态下两

个半桥 LLC 并联，都会存在原边半桥 LLC 的电路结构导致原边电流较大，所以
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在大功率应用场景下会导致变换器效率有所下降。 

 
图 1-8 两桥臂分裂谐振腔型 LLC 拓扑[38] 

  本文主要研究内容 

  设计指标 

由于目前 DC/DC 变换器广泛应用于风力发电、光伏发电、数据中心供电、

航天器电源等行业领域，成为了电能的发、输、变、配、用各个环节的关键组件，

因此对其性能指标的要求也在不断提高。如何应对日益严苛的需求，同时权衡

DC/DC 变换器的效率和电压调节范围仍需深入研究。本文的主要研究内容为基

于 FB-LLC 谐振变换器拓扑，研究兼顾宽输入电压调节范围和全范围内高效率、

高功率密度的 DC/DC 变换器。本文的目标是设计一台额定功率为 3kW 的宽输入

电压范围 LLC 谐振变换器，主要设计指标如表 1-1 所示。 

表 1-1 样机主要设计指标 

设计指标 参数 

开关频率范围 70kHz~150kHz 
输入电压范围 100V~400V 

额定输出电压 400V 

额定功率 3000W 

输出电压纹波 <1V 

  章节安排 

基于上述研究背景，论文各章节的主要内容描述如下： 

第 1 章，阐述兼具宽电压运行范围与高变换效率的 DC/DC 变换器在新能源

产业中的应用需求；介绍中大功率应用场景中最具优势的 FB-LLC 谐振变换器拓
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扑；分别总结拓宽 LLC 变换器电压调节范围策略的研究现状，包括改进控制策

略与优化电路拓扑，并分析现有方案的优缺点；给出本文的设计指标的同时引出

本文的研究内容。 

第 2 章，介绍传统 FB-LLC 谐振变换器的电路拓扑结构；依次分析 LLC 谐振

变换器典型分析方法即基波等效法、拓展型基波等效法与时域分析法的原理；通

过仿真验证三者的精度，对比总结三者的优缺点；最终选择使用时域分析法指导

参数设计。 

第 3 章，给出本文提出的多模态宽电压范围变换器拓扑；分析谐振腔工作于

串联与并联模态的工作原理；设计高输入电压串联、低输入电压并联的模态切换

策略；基于元器件预选型得到的参数建立变换器损耗评估模型；提出基于损耗评

估模型的参数设计流程；搭建用于参数设计的计算机辅助平台，实现对全工作范

围内所有工作点软开关约束条件的校验，得到最终优化设计的谐振腔参数组。 

第 4 章，基于前两章的分析以及样机需求指标，设计并搭建一台 3kW 的样

机；详细介绍实验系统的设计；进行仿真和实验的验证。 

第 5 章，总结本文的主要研究内容，并对有待完善的部分进行展望。 
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 FB-LLC 谐振变换器工作原理 

  FB-LLC 谐振变换器 

传统的 FB-LLC 谐振变换器的电路拓扑如图 2-1 所示。电路主要包括开关网

络、谐振腔、整流单元、滤波器和负载。开关管 S1-S4 构成原边的全桥开关网络，

将输入电压变为频率为开关频率并以±Vin 交替的方波。二极管 D1-D4 为开关管

的寄生二极管。原边的谐振腔由谐振电感 Lr、励磁电感 Lm、谐振电容 Cr 组成，

方波电压经过谐振腔后再由变压器 Tr 将能量传至负载。变压器还起到电气隔离

的作用，其匝数比为 n:1。副边整流单元为二极管 D5-D8 构成的全桥整流。最后

通过输出滤波电容 Co 进行滤波，得到所需的较为平滑的直流输出电压。RL 为负

载电阻。电路中 S1 与 S4、S2 与 S3 的驱动信号分别相同，同一桥臂两个开关管的

驱动信号对称互补导通，驱动信号占空比始终固定在 50%，通过调节驱动信号的

开关频率来改变谐振腔中谐振电感 Lr 与谐振电容 Cr 的串联阻抗，进而调节电路

增益。 

Lr
D5

D6

D7

D8

Co

Tr

Lm

Cr
Vin

n:1

RL

Vo

S1

S2

S3

S4

D1

D2

D3

D4

开关网络 谐振腔 整流单元 滤波器及负载
 

图 2-1 FB-LLC 谐振变换器电路拓扑 

由于 LLC 电路的谐振腔包含 Lr、Cr 与 Lm三个谐振元器件，所以存在两种谐

振状态，当负载短路时，Lm 也被完全短路，Lr 与 Cr 谐振，此时的谐振频率记作

fr；而当励磁电感接入谐振腔时，Lr、Cr 与 Lm共同参与谐振，此时的串联谐振频

率记作 fr2。 

 1
2r

r r

f
L Cπ

=  (2.1) 
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 2
1

2 ( )r
r m r

f
L L Cπ

=
+

 (2.2) 

根据变换器开关频率 fs和谐振频率 fr 的大小关系，可以将电路分为三个主要

的工作状态，分别是 fs=fr 的谐振状态、fs<fr 的欠谐振状态和 fs>fr 的过谐振状态。 

1、fs=fr：主要波形如图 2-2 所示。Lm上的电压始终处于正向钳位状态，副边

整流单元二极管上的电流临界连续，具有 ZCS-OFF 特性，没有反向恢复

损耗。 

2、fs<fr：主要波形如图 2-3 所示。Lm上的电压被正向钳位直到励磁电感上电

流与谐振电感上电流相等，之后变压器原副边断开，Lm与 Lr 串联后，再

与 Cr 产生谐振。该状态下副边整流二极管同样具有 ZCS-OFF 特性，没

有有反向恢复损耗。 

3、fs>fr：主要波形如图 2-4 所示。Lm上的电压被钳位，不参与谐振。该状态

下原边开关管具有 ZVS-ON 特性，但是副边整流二极管不具有 ZCS-OFF

特性。 

iLm

t

t

t

t

t

S1,S4 S2,S3

t0 t1 t2 t3

Vin

-Vin

vab

iD1 iD2

vgs

iLr

vCr

 

图 2-2 FB-LLC 谐振变换器工作于 fs=fr 时的电路波形 
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图 2-3 FB-LLC 谐振变换器工作于 fs<fr 时的电路波形 

iLm

t

t

t

t

t

S1,S4 S2,S3

t0 t1 t2 t3

Vin

-Vin

vab

iD1 iD2

vgs

iLr
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图 2-4 FB-LLC 谐振变换器工作于 fs>fr 时的电路波形 
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  基于基波等效法的 LLC 原理分析 

在设计FB-LLC谐振变换器时，如果给定了初始参数，如额定输入输出电压、

电流、额定功率、工作频率等，通常需要先得到变换器的增益特性，然后再进行

进一步的设计。因此，精确的增益模型可以使参数设计的结果更加精确，从而有

利于优化 FB-LLC 谐振变换器的性能，如整体效率、功率密度等。在大多数情况

下，建模分析谐振变换器的特性时主要采用基波等效法（First Harmonic 

Approximation，FHA），将非线性电路简化为线性电路，也就是将谐振变换器等

效为一个简单的稳态交流模型，便于进一步的计算分析与参数优化设计[47]-[53]。 

在对 FB-LLC 谐振变换器进行基波等效之前需要作如下假设： 

1、开关管与二极管为理想元器件，忽略寄生参数对谐振过程的影响； 

2、谐振腔中的谐振电感 Lr、谐振电容 Cr 与励磁电感 Lm以及变压器 Tr均为

理想元器件； 

3、忽略电路中高次谐波的影响，认为输入到输出的能量只由开关频率的基

波分量传输； 

在上述假设的基础上，将 FB-LLC 谐振变换器的开关网络、谐振腔与整流单

元分别进行简化，可以得到如图 2-5 所示的基波等效模型。通过控制原边开关管

导通和关断，可以得到谐振腔的输入电压 vAB。vAB 是频率等于开关频率 fs、占空

比为 50%、幅值为±Vin 的方波。vsec 是折算到变压器原边的副边电压，频率同样

等于开关频率 fs，幅值为 Vo/n 的方波。由于副边电压与电流同相位，因此整流单

元可等效后折算到原边为一个纯阻性负载 Req。 

Lr

Lm

Cr

vAB Req vsec

A

B  
图 2-5 FB-LLC 谐振变换器基波分析法等效模型 

分别将谐振腔的输入电压 vAB 与输出电压 vsec 进行傅里叶级数展开，可得式

(2.3)和式(2.4)： 

 1,3,5,...

4 sin( 2 )( ) in s
AB

i

V i f tv t
i
π

π =

⋅
= ∑

 (2.3) 
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1,3,5,...

4 sin( 2 )( ) o s
sec

i

nV i f tv t
i
π ϕ

π =

⋅ −
= ∑  (2.4) 

其中，n 为变压器匝数比（原边：副边），fs 为开关频率，Vo 为输出电压，φ

为输出电压对输入电压的相位差。 

那么谐振腔输入电压与输出电压的基波分量分别为： 

 1
4( ) sin(2 )in

AB_ s
Vv t f tπ
π

=  (2.5) 

 1
4( ) sin(2 )o

sec_ s
nVv t f tπ ϕ
π

= −  (2.6) 

由于副边整流单元为全桥整流，谐振腔输出电流与电压同相位，因此可得副

边电流的基波分量为： 

 1
1( ) sin(2 )

2sec_ o si t I f t
n
π π ϕ= ⋅ ⋅ −  (2.7) 

谐振腔输出电流经副边滤波器后可得负载电流 Io，将电流的基波分量进行积

分后，可得谐振腔输出电压、电流为： 

 1
2 2=sec_ oV nV
π

⋅  (2.8) 

 1
1

2 2sec_ oI I
n

π
= ⋅ ⋅  (2.9) 

进而可得基波等效模型中的等效负载电阻为： 

 
2 2

1
2 2

1

8 8sec_ o
eq L

sec_ o

V Vn nR R
I Iπ π

= = ⋅ = ⋅  (2.10) 

输入到输出的电压传输比即为增益，根据基波等效模型，可以得到 FB-LLC

谐振变换器谐振腔部分的增益表达式为： 

 
2 2 2

2

1
1 1 1[1 (1 )] ( )

o

in
n

n n

nVM
V

f Q
K f f

= =
+ − + −

 (2.11) 

其中，𝑓𝑓𝑛𝑛 = 𝑓𝑓𝑠𝑠
𝑓𝑓𝑟𝑟
为归一化开关频率，𝐾𝐾 = 𝐿𝐿𝑚𝑚

𝐿𝐿𝑟𝑟
为励磁电感与谐振电感的电感比，

𝑄𝑄 = �𝐿𝐿𝑟𝑟/𝐶𝐶𝑟𝑟
𝑅𝑅𝑒𝑒𝑒𝑒

= 𝜋𝜋2

8𝑛𝑛2
⋅ �𝐿𝐿𝑟𝑟/𝐶𝐶𝑟𝑟

𝑅𝑅𝐿𝐿
为品质因数，𝑍𝑍𝑟𝑟 = �𝐿𝐿𝑟𝑟/𝐶𝐶𝑟𝑟为谐振腔特征阻抗。 

由式(2.11)可得，FB-LLC 谐振变换器中谐振腔的增益 M 仅与 fn、K 和 Q 这

三个因子有关。当输出功率与输出电压一定时，输出负载 RL 也随之固定。此时

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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的谐振腔增益与开关频率、电感比和谐振腔特征阻抗有关。根据优化设计得到谐

振腔参数后，K 与 Zr将随之确定，此时就可以得到 LLC 谐振腔的频率-增益曲线。 

为了研究 fn，K 和 Q 对变换器增益的影响，分别固定电感比和品质因数。根

据式(2.11)，当电感比 K=5 时，可得不同品质因数 Q 下的频率-增益曲线如图 2-6

所示；当品质因数 Q=0.4 时，可得不同电感比 K 下的频率-增益曲线如图 2-7 所

示。 

0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 1.4

0.5

1.0

1.5

2.0

2.5

fn(fs/fr)

Q=0.2，0.4，0.8，1.6，3.2，6.4

 

图 2-6 不同品质因数 Q 下的 LLC 频率-增益曲线（K=5） 

0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 1.4

1

2

3

4

fn(fs/fr)

K=1，2，4，8，16，32

 

图 2-7 不同电感比 K 下的 LLC 频率-增益曲线（Q=0.4） 

由图可知，当 fs 等于 fr时，变换器增益与电感比和品质因数均无关，其值始
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终为 1，此时谐振腔中的谐振阻抗为 0，开关网络的输入电压直接传递给变压器

原边，经过变换输送给输出负载； 

当 fs大于 fr时，不论电感比和品质因数如何变化，变换器的增益始终小于 1，

变换器仅能工作在降压模式； 

当 fs 小于 fr 时，变换器通过控制原边开关管驱动信号的开关频率调节谐振腔

增益，实现升压工作模式。 

当电感比 K 固定时，品质因数 Q 越小，即输出负载越轻，LLC 谐振变换器

所能够达到的峰值增益点越高。此时变换器峰值增益点所对应的归一化开关频率

fn 也向串联谐振频率 fr2靠近。 

当品质因数 Q 固定时，电感比 K 越小，LLC 谐振变换器所能够达到的峰值

增益点越高。此时变换器峰值增益点对应的归一化开关频率 fn 也向串联谐振频率

fr2 靠近。同时，电感比 K 越大，变换器增益对频率的变化也更加敏感。 

  基于拓展型基波等效法的 LLC 原理分析 

基波等效法本质上是一种近似处理。FHA 模型假设 LLC 的工作频率 fs 与谐

振频率 fr 相等，但实际电路中会存在误差。fs 远离 fr 时电路中谐波分量将增加，

高次谐波的影响无法被忽略，不能认为电路中的能量只由开关频率的基波分量传

输，这导致 FHA 模型与实际电路相比产生误差，而重载时其精确度将会进一步

降低。尤其在 fs<fr 时，谐振电感电流波形失去纯正弦波的状态，副边电流波形也

呈现断续的状态，导致误差非常大。 

为了获取更加准确的参数设计范围，使变换器在满足增益范围需求的同时保

持较高的运行效率，则需要使用更加准确的模型来分析 LLC 谐振变换器。近年

来相关学者对拓展型 FHA 分析法（extended FHA，eFHA）开展了一系列研究，

使得 LLC 的工作状态更加贴近实际电路[54]-[56]。 

其中，文献[56]将基于基波等效法得到的 FB-LLC 谐振腔部分的增益表达式

进行了进一步的划分： 

 
2 2

2 2 2
2

1 1
1 1 1[1 (1 )] ( )

o

in
n

n n

nVM
V A Bf Q

K f f

= = =
++ − + −

 (2.12) 

其中，定义谐振因子𝐴𝐴 = 1 + 1
𝐾𝐾

(1 − 1
𝑓𝑓𝑛𝑛2

)，来描述 Lr、Cr 与 Lm 之间的谐振关
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系，定义负载因子𝐵𝐵 = (𝑓𝑓𝑛𝑛 −
1
𝑓𝑓𝑛𝑛

)𝑄𝑄，来描述负载 RL、Lr 与 Cr之间的关系。 

由于实际电路中的开关频率并不是始终等于谐振频率，所以需要修正谐振因

子 A，又由于等效负载电阻 Req 也是在上述假设下推导得到的，当输出电流断续

时，Req 的幅值与相位也会存在误差，所以也需要修正负载因子 B。 

  修正谐振因子 A 

峰值增益是设计 LLC 电路参数需要主要考虑的点，而峰值增益点通常在开

关频率小于谐振频率的区域，因此该区域也是模型修正需要主要关注的区域。由

理论工作波形图可知，该区域内会存在 LC 谐振（t1-t2）与 LLC 谐振（t2-t3）两种

不同的谐振腔谐振模态。在 LC 谐振模态联立 Cr 和 Lr 的方程，可得 Cr 上电压的

时域表达式为： 

( ) ( ) ( )( ) ( ) ( ) ( )1 1 1 1cos sin
rCr in o C o in r r Lr rv t V nV v t nV V t t Z i t t tω ω= − + + − − + −  (2.13) 

其中，𝜔𝜔𝑟𝑟 = 1
�𝐿𝐿𝑟𝑟𝐶𝐶𝑟𝑟

，𝑍𝑍𝑟𝑟 = �𝐿𝐿𝑟𝑟
𝐶𝐶𝑟𝑟
为谐振腔特征阻抗。进而可得 LC 谐振模态结束

后即 t2 时刻的谐振电容电压为： 

 ( ) ( ) ( )2 1 2Cr Cr in ot t V nVν ν= − + −  (2.14) 

然后 FB-LLC 工作在 LLC 谐振模态，该模态下流过 Lr 和 Lm 的电流始终相

等，所以此阶段 Cr 上的电压变化量可以通过 LLC 模态平均谐振电流求得。同时

可以近似估计该模态下的电流上升是线性的，而且上升阶段的电流斜率与 LC 模

态电流斜率一致，都是 nVo/Lm，可得 t3 时刻 Cr 上电压值为： 

( ) ( ) ( )3 2 1 2
1 1 1 1Δ

2 4 4 2
o o

Cr Cr Cr
r r m s m s r

nV nVt t V t
C f L f L f f

ν ν ν
   

= + = + ⋅ + ⋅ −   
   

 (2.15) 

根据 vCr 存在周期对称性，推导得到 t1、t3 时刻的 vCr 关系为： 

 ( ) ( )3 1Cr Crt tν ν= −  (2.16) 

联立式(2.14)、式(2.15)和式(2.16)，进而可以推导出优化后的谐振因子为： 

 
22

1 2

41 1
32

r
o

s

fA
K f
π  

= + − 
 

 (2.17) 

但是当电感比 K 较小时，谐振电流在 LLC 模态（t2-t3 阶段）呈现非线性的变

化趋势，进一步对谐振电容电压修正后可得 K 较小时的优化谐振因子 A 为： 
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( )

( )

2 22 2

2 22 2

4 41 1
32 321 1

4
1

32 32

s r r r

s
o

s r r

T T f f
K K fKA

T T f
K

π π

π

−  
+ ⋅ + − 

+ −  =
−

−
+

 (2.18) 

  修正负载因子 B 

为了优化等效负载工作在非谐振频率时幅值和相位的变化，需要修正负载因

子。fs<fr 时可以求得变压器副边电压和整流单元输出电流的基波分量，根据修正

后的等效负载是阻容性的特点，相当于在谐振电容 Cr 的基础上增加了一个电容

Ceqr，可得负载因子优化后的电路等效模型如图 2-8 所示： 

Lr Cr

ReqrVin Vo

Ceqr

Ceq

 

图 2-8 优化负载因子 B 后的电路等效模型 

进而可得优化后的负载因子 B 为： 

2
2

2
2

2
2

sin8 2 tan .
sin 2 sin8 2 tan

sin 2

8 sin
si

1

n

r s L r

s L

rs r
o

r s
L

L n R C

n R

Cf fB
f f n R

θθ δω θπ θ θ θ δω
π θ θ

θ θ
π θ θ

 
 
       −  
  

  −   
 

= − = 


−

+



(2.19) 

其中， s

r

f
f

θ π= ， 1 s

r

f
f

δ π
 

= − 
 

。由于 K 较大和 K 较小时可以得到两个修正

的谐振因子，所以最终可得两个修正后的 FB-LLC 增益表达式分别为 eFHA1 与

eFHA2。 

  基于时域分析法的 LLC 原理分析 

与分析传统的 PWM 变换器所用方法一致，时域分析法（Time Domain 
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Analysis，TDA）同样可以用于分析谐振变换器中的周期性的电压、电流，并根

据波形信息进行工作模式的分类。TDA 模型相较于 FHA 模型更贴近实际电路，

分析结果精度更高[57]-[61]。 

在 LLC 谐振变换器运行的过程中，由于原边开关网络的受控开关状态和副

边整流单元的不控开关状态同时存在，因此其在一个开关周期可能存在时域波形

的不同开关模态共有 6 种[57]。 

本文研究的宽电压范围 LLC 谐振变换器仅采用调频的控制策略，占空比为

50%，由于正负半开关周期中波形反向对称的，取谐振腔输入电压 Vin 为正的半

个开关周期，根据副边输出电压折算到原边从而对励磁电感 Lm 可能起到的正向

钳位、负向钳位或开路作用，可以将 LLC 谐振变换器的 6 种基本开关模态简化

为如下 3 种基本工作阶段： 

1、P（Positive）阶段，励磁电感为正向钳位状态，vLm=nVo； 

2、N（Negative）阶段，励磁电感为负向钳位状态，vLm=-nVo； 

3、O（Open）阶段，变压器原边与副边断开。 

以上 3 种基本工作阶段的电路等效模型如图 2-9 所示。 

Lr

Lm

Cr
Vin vLm

vCr iLr

nVo

iLm

Lr

Lm

Cr
Vin vLm

vCr iLr

-nVo

iLm

Lr

Lm

Cr
Vin vLm

vCr iLr

iLm

 

(a) P 阶段等效模型 (b) N 阶段等效模型 (c) O 阶段等效模型 

图 2-9 三种基本工作阶段的电路等效模型 

为了方便进一步分析，统一将电压、电流、功率、频率等参数进行标幺化处

理，标幺化后的参数为真实值除以基准值，以下标 n 作为标记。各参数的基准值

分别为： 

基准电压： base oV nV=
； 

基准电流：
/base o rI nV Z=

； 

基准功率：
2( ) /base o rP nV Z= ； 
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基准频率：
1/ (2 )base r rf L Cπ=

。 

当 LLC 变换器工作于 P 阶段时，由 P 阶段电路等效模型可得，Lm被钳位到

nVo，iLm线性上升，Lr和 Cr 产生谐振，因此 iLr 和 vCr 都呈正弦形状。可得 P 阶段

的状态变量表达式为[59]： 

 
0

0

( ) sin( )
( ) /
( ) cos( ) 1 1/

rPn rPn P

mPn mPn

CPn rPn P

i I
i I K
v I M

θ θ θ
θ θ
θ θ θ

= +
 = +
 = − + − +

 (2.20) 

其中， =2 rf tθ π 为此阶段相位， /o inM nV V= 为增益。irPn 为 P 阶段的谐振电

感电流，imPn 为 P 阶段的励磁电感电流，vCPn为 P 阶段的谐振电容电压。IrPn 为谐

振电感电流幅值，θP0为 irPn 状态初始时刻的相位角，ImPn 是 P 阶段状态初始时刻

的励磁电感电流。由于此时整流副边二极管 D1、D4 续流，因此 P 阶段需要满足

irPn>imPn。 

当 LLC 变换器工作于 N 阶段时，由 N 阶段电路等效模型可得，Lm被钳位到

-nVo，iLm线性下降，Lr和 Cr 产生谐振。与 P 阶段类似，可得 N 阶段的状态变量

表达式为[59]： 

 
0

0

( ) sin( )
( ) /
( ) cos( ) 1 1/

rNn rNn N

mNn mNn

CNn rNn N

i I
i I K
v I M

θ θ θ
θ θ
θ θ θ

= +
 = −
 = − + + +

 (2.21) 

由于此时副边二极管 D2、D3 续流，因此 N 阶段需要满足 irNn<imNn。 

当 LLC 变换器工作于 O 阶段时，由 P 阶段电路等效模型可得，变压器原副

边断开，Lm与 Lr 串联后，再与 Cr 产生谐振。由于 Lm与 Lr 串联，故此阶段内 iLm

与 iLr 相等且为正弦。可得 O 阶段的状态变量表达式为[59]： 

 
0

0

0

( ) ( ) sin( / 1 )

( ) 1 cos( / 1 ) 1/

( ) cos( / 1 )
1

rOn mOn rOn O

COn rOn O

mOn rOn O

i i I K

v K I K M
Kv I K

K

θ θ θ θ

θ θ θ

θ θ θ


 = = + +
 = − + + + +

 = + +
 +

 (2.22) 

由于此时副边二极管 D1、D2、D3、D4 全部截止，LLC 没有输出电流，因此

O 阶段需要满足|vmOn|<nVo。 

根据开关频率和等效负载的差异，在实际电路中 P、N、O 三种工作阶段会
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在半个开关周期内按照不同的顺序进行组合，工作模式的命名根据工作阶段顺序

进行组合。如 PO 模式表示，在 LLC 工作的半个开关周期内，先经历 P 阶段再以

O 阶段结束。LLC 谐振变换器主要有如下 7 种常见的工作模式：P、PO、PON、

PN、NP、NOP 和 OPO。 

LLC 谐振变换器运行于部分常见工作模式的标幺化电压电流波形如图 2-10、

图 2-11、图 2-12 所示。 
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图 2-10 标幺化的 PO 工作模式电压电流波形 

0 2 4 6 8 10 12

-2.5

-2

-1.5

-1

-0.5

0

0.5

1

1.5

2

2.5

iLm

vm

iLr vCr

 

图 2-11 标幺化的 PON 工作模式电压电流波形 

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 FB-LLC 谐振变换器工作原理 

21 
 

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5

-1.5

-1

-0.5

0

0.5

1

1.5

iLm

vm
iLr

 

图 2-12 标幺化的 NP 工作模式电压电流波形 

LLC 谐振变换器运行于 PO 工作模式时，LLC 变换器可以实现较宽的增益调

节范围，并且原边开关管具有 ZVS-ON 特性，副边整流二极管也具有 ZCS-OFF

特性，整体损耗较低。因此本文希望能够通过优化设计，使 LLC 变换器在宽电

压调节范围内都尽量工作在 PO 模式，保持较高的运行效率，所以下面仅对 PO

工作模式展开分析。 

PO 工作模式时，在正半开关周期内，变换器会先工作在 P 阶段，然后再工

作在 O 阶段。在 P 阶段开始时刻，iLr 和 iLm完全相等且为负值，为原边开关管的

ZVS-ON 提供了条件。在 P 阶段内，副边二极管导通，原边励磁电感被折算到原

边值为 nVo 的电压正向钳位，励磁电感电流 iLm 线性上升。原边谐振腔中只有谐

振电感 Lr 和 Cr 产生谐振，iLr 和 vCr 波形为正弦。在 P 阶段结束时刻即 O 阶段开

始时刻，iLr不再大于 iLm，副边电流下降到 0，副边整流单元二极管实现ZCS-OFF，

不存在反向恢复问题。在 O 阶段内，变压器原边与副边断开，iLr 始终等于 iLm，

vm以正弦下降，但始终高于-nVo。 

对于任意工作模式，都可以根据其包含的具体工作阶段来列写该模式下的标

幺化时域状态表达式。 

同时，LLC 谐振变换器任意工作模式都会受到一些边界条件的约束： 

1、连续性条件。所有电感电流、电容电压均连续。因此在相邻两工作阶段

衔接处的左右，电感电流和电容电压是对应相等的。具体数学表达为： 
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( ) (0)
( ) (0)
( ) (0)

rXn X rYn

mXn X mYn

CXn X CYn

i i
i i
v v

θ
θ
θ

=
=
=

 (2.23) 

其中，X、Y 表示任意两个相邻的工作阶段。 

2、对称性条件。由于电路驱动信号的占空比始终为 50%，因此在半个开关

周期内，起始处的电压电流与结束时的电压电流是对应相反的。具体数学表达为： 

 
(0) ( )
(0) ( )
(0) ( )

rXn rYn Y

mXn mYn Y

CXn CYn Y

i i
i i
v v

θ
θ
θ

= −
= −
= −

 (2.24) 

其中，X 表示任意工作模式中半个开关周期内的起始处工作阶段，Y 表示结

束时工作阶段。 

3、能量条件。由于变换器在 O 阶段原副边断开，不传递能量，所以只有 P、

N 阶段传递能量。具体数学表达为： 

 
0 0

[ ( ) ( ) ]P Nn
on rPn mPn mNn rNn

fp i i d i i d
θ θ

θ θ
π

= − + −∫ ∫  (2.25) 

其中，Pon 表示标幺化后的功率，与基波等效原理分析中的品质因数 Q 相对

应。二者之间的关系为： 

 2 2

8
( ) /

o
on

o r

PP Q
nV Z π

= = ⋅  (2.26) 

4、阶段约束条件。在 P、N、O 这 3 个工作阶段过程中，需满足各自的约束。

如 P 工作阶段结束时，流过谐振电感和励磁电感的电流相等。具体数学表达为： 

 ( ) ( )rPn P mPn Pi iθ θ=  (2.27) 

基于上述边界条件，就可以列写任意工作模式的边界条件方程组，在电路参

数即电感比 K 和电路工作条件即开关频率 fn 与标幺化功率 Pon 确定后，进而可以

求解相应状态表达式中的未知量，得到该工作模式中所有时刻的电压电流值，实

现对 LLC 谐振变换器更为精确的求解。 

  典型分析方法对比 

LLC 谐振变换器的频率-增益曲线是参数设计的重要依据，通过对比同一参

数下基于不同原理分析方法得到的频率-增益曲线，可得其分析精度，从而选择
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更为精确的分析方法指导本文的参数设计。图 2-13 所示为基于本章所述的三种

不同的原理分析方法对不同参数下的 LLC 谐振变换器频率-增益曲线进行对比。 

M

fn(fs/fr)  

(a) K=4，Q=0.8 

M

 

(b) K=4，Q=0.2 

图 2-13 基于 LLC 谐振变换器典型分析方法的频率-增益曲线对比 

由图可知，在不同的电路参数下，时域分析法 TDA 得到的频率-增益曲线与

仿真结果在整个频率区间内都几乎重合，尤其是在峰值增益点附近的精度明显优

于其他分析方法，在全范围内的精度都最高。在 Q 值较大时，eFHA1 与 eFHA2

相较于基波等效法，虽然在开关频率远离谐振频率的区间得到的增益误差很大，

但是在开关频率接近谐振频率的区间误差有了一定的降低，eFHA1 的效果更为

明显，但是相较于仿真结果，其误差仍然较大。在 Q 值较小时，eFHA1 在接近

谐振频率的区间精度较高，eFHA2 误差始终较大。 
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综上所述，本文最终选择基于时域分析法来求解电路状态，进而实现变换器

参数优化设计。 

  本章小结 

本章首先给出了传统 FB-LLC 谐振变换器的电路拓扑结构，并对其三个主要

的工作状态进行了分析。并依次介绍了针对 LLC 典型分析方法的原理，包括基

波等效法、拓展型基波等效法与时域分析法。其中 FHA 分析法最为简单实用，

但是由于为简化电路模型做了较多的假设，所以其误差最大；eFHA 分析法在

FHA上分别针对谐振因子和负载因子进行了修正，增益模型得到了一定的改善；

TDA 分析法虽然要借助 MATLAB 软件进行大量计算，其复杂程度最高，但是由

于可以借助时域状态方程组进行精确计算，精度最高，又可以对大量参数组进行

批量运算，同时与仿真得到的结果几乎完全吻合。综上所述，本文最终选择使用

时域分析法来指导后续的参数设计。 
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 多模态宽电压范围 LLC 谐振变换器原理与设计 

  宽电压范围 LLC 整体结构 

本文所研究的一种多模态宽电压范围 LLC 谐振变换器电路拓扑如图 3-1 所

示。与 FB-LLC 类似，系统同样包括开关网络、谐振腔、整流单元、滤波器和负

载这几部分。 

系统原边开关网络部分由 3 组桥臂、6 个 MOSFET S1-S6 构成。MOSFET 驱

动信号的占空比固定为 50%，可以通过改变频率来调节谐振腔增益。谐振电容

Cr1、谐振电感 Lr1、励磁电感 Lm1 构成了第一谐振腔，其连接了第一桥臂中点 A

和第二桥臂中点 B，并通过匝数比为 n1 的变压器 Tr1 将能量传输至副边；谐振电

容 Cr2、谐振电感 Lr2、励磁电感 Lm2 构成了第二谐振腔，其连接了第二桥臂中点

B 和第三桥臂中点 C，并通过匝数比为 n2 的变压器 Tr2 将能量传输至副边。二极

管 D1-D4 与 D5-D8 分别构成变压器副边的第一与第二全桥整流单元。两组全桥整

流单元通过并联的方式与滤波电容及负载进行连接。 

其中，原边两个谐振腔的参数及两个变压器匝数比参数完全一致，即： 
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图 3-1 多模态宽电压范围 LLC 谐振变换器电路拓扑 
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  工作原理 

为了改善传统 FB-LLC 宽电压范围工作能力和高效率难以兼顾的缺陷，适应

不同输入电压下不同的增益需求，本文提出了一种六开关多模态的 LLC 谐振变

换器拓扑及其模态切换策略，该变换器通过调节频率的方式来控制。同时，通过

控制原边 6 个 MOSFET S1-S6 的导通和关断，可以实现两个谐振腔串联模态与谐

振腔并联模态之间的切换，从而改变系统的整体谐振腔参数，形成不同的工作模

态，下面将对系统的两种工作模态分别进行介绍。 

  串联模态 

系统工作于串联模态下的电路结构如图 3-2 所示。此时原边 MOSFET S2 和

MOSFET S5 始终处于关断状态，MOSFET S1、MOSFET S4 驱动信号相同且与

MOSFET S6、MOSFET S3 互补导通，电路的占空比固定在 50%。通过对开关网络

的控制，第一与第二谐振腔实现串联工作，两个高频变压器均参与能量传递过程，

两组副边整流单元保持并联状态。 
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图 3-2 谐振腔串联模态 LLC 电路图 

其中，系统整体的等效谐振腔参数与子谐振腔参数之间的关系为 
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图 3-3 谐振腔串联模态 LLC 在 fs<fr区域典型工作波形 

图 3-3 所示为当工作于谐振腔串联模态时，变换器在 fs<fr 区域的典型工作波

形。由于两个谐振腔串联工作，因此第一谐振腔谐振电感电流 iLr1 与第二谐振腔

谐振电感电流 iLr2 始终相等并且等于总电流 iLr，各自对应的励磁电流 iLm1 与 iLm2

也始终相等。由于驱动信号占空比固定为 50%，在一个开关周期内谐振腔中的电

压电流波形总是反向对称，只需要分析正半开关周期内的系统工作状态。 
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（a）[t0，t1]  
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（b）[t1，t2]  
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（c）[t2，t3]  

图 3-4 谐振腔串联模态 LLC 电路正半周期工作状态等效模型 

1、工作阶段 1[t0，t1]，在 t0 时刻之前，开关管 S3 和 S6 导通，iLr 与 iLm 均为

负值，变压器副边电流 io1 与 io2 均为零，负载由输出电容供电。在 t0时刻，S3 和

S6 关断，所有开关管都处于截止状态。谐振电感电流 iLr 给 S3 和 S6 的寄生电容充

电，同时该电流给开关管 S1 和 S4 的寄生电容放电。当第一桥臂中点电压 va 上升

到 Vin，第三桥臂中点电压 vc 下降到 0 时，iLr 流过 S1 和 S4 的体二极管，为其 ZVS-

ON 创造条件。 

2、工作阶段 2[t1，t2]，在 t1 时刻，开关管 S1和 S4 实现 ZVS-ON，副边整流

二极管 D1 和 D4、D5 和 D8 开通。桥臂中点 A、B 之间的电压与 B、C 之间的电

压，即 vab 和 vbc 均为 0.5Vin，两个谐振腔中的 iLr 和 iLm 均开始上升。此时两个变

压器副边输出电压均为 Vo，Lm1 和 Lm2 均被正向钳位，iLm线性上升。两个谐振腔
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中 Lr1 和 Cr1 产生谐振，Lr2 和 Cr2 产生谐振。输入源通过两路变压器向副边传递

能量。在 t2 时刻，iLr、iLr1、iLr2 与各自对应的 iLm、iLm1、iLm2 相等。 

3、工作阶段 3[t2，t3]，在 t2 时刻，由于 iLr、iLr1、iLr2 与各自对应的 iLm、iLm1、

iLm2 相等，因此副边电流自然相对应降为 0，D1 和 D4、D5 和 D8 实现 ZCS-OFF，

副边单元二极管无反向恢复损耗。变压器原、副边断开，Lm1 和 Lm2 都不再处于

被电压钳位的状态，与对应的 Cr1、Lr1 和 Cr2、Lr2 产生谐振。在 t3时刻，关断 S1

和 S4，开始与工作阶段 1 对称的负半开关周期工作，其具体分析与上述分析一

致，因此这里不再展开分析。 

在串联模态中，可以通过将 S4 常通，实现全桥和半桥结构的切换，将施加在

谐振腔两端的电压再减小一倍，进一步拓展电路对输入电压的适应范围。 

  并联模态 

系统工作于并联模态下的电路结构如图 3-5 所示。此时原边 MOSFET S1、

MOSFET S5 和 MOSFET S3 驱动信号相同且与 MOSFET S6、MOSFET S2 和

MOSFET S4 互补导通，电路的占空比固定在 50%。通过对开关网络的控制，第一

与第二谐振腔实现并联工作。与串联工作模态类似，两个高频变压器均参与能量

传递过程，两组副边整流单元同样保持并联状态。 
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图 3-5 谐振腔并联模态 LLC 电路图 

其中，系统整体的等效谐振腔参数与子谐振腔参数之间的关系为 
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图 3-6 谐振腔并联模态 LLC 在 fs<fr区域典型工作波形 

图 3-6 所示为当工作于谐振腔并联模态时，变换器在 fs<fr 区域的典型工作波

形。由于两个谐振腔参数一致且并联工作，因此第一谐振腔谐振电感电流 iLr1 与

第二谐振腔谐振电感电流 iLr2 始终对称，并且 iLr1 为总电流 iLr 的一半，各自对应

的励磁电流 iLm1 与 iLm2也始终对称。与串联模态相同，因为驱动信号占空比固定

为 50%，所以只需要分析正半开关周期内的系统工作状态。 

1、工作阶段 1[t0，t1]，在 t0 时刻之前，开关管 S2、S4 和 S6 导通，第一谐振

腔中的 iLr1 与 iLm1 均为负值，变压器副边电流 io1 与 io2 均为 0，负载由输出电容供

电。t0 时刻，关断开关管 S2、S4 和 S6，六个开关管均为截止状态。iLr 给 S2、S4 和

S6 的寄生电容充电，同时给 S1、S3 和 S5 的寄生电容放电。当第一桥臂中点电压

与第三桥臂中点电压 va和 vc 均上升到 Vin，第二桥臂中点电压 vb 下降到 0 时，iLr

流过 S1、S3 和 S5 的体二极管，为其 ZVS-ON 创造条件。 

2、工作阶段 2[t1，t2]，在 t1 时刻，开关管 S1、S3 和 S5 均实现 ZVS-ON，副
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边整流单元中二极管 D1 和 D4、D6 和 D7 开始导通。此时加在桥臂中点 A、B 之

间的电压 vab 为 Vin，第一谐振腔中 iLr1 和 iLm1 开始上升。加在桥臂中点 B、C 之

间的电压 vbc 为-Vin，第二谐振腔中 iLr2 和 iLm2 开始下降。此时两个变压器 Tr1 与

Tr2 的副边输出电压均为 Vo，Lm1 和 Lm2 均被正向钳位。iLm1 线性上升，iLm2 线性下

降。原边谐振腔中 Lr1 和 Cr1 产生谐振，Lr2 和 Cr2 产生谐振。输入源通过两路变

压器向副边传递能量。t2 时刻，iLr、iLr1、iLr2 与各自对应的 iLm、iLm1、iLm2 相等。 

3、工作阶段 3[t2，t3]，在 t2 时刻，由于 iLr、iLr1、iLr2 与各自对应的 iLm、iLm1、

iLm2 相等，因此副边电流自然相对应降为 0，二极管 D1 和 D4、D6 和 D7 均实现

ZCS-OFF，副边二极管同样不存在反向恢复问题。在该工作阶段内，变压器原边

与副边断开，Lm1 和 Lm2都不再处于被电压钳位的状态，与对应的 Cr1、Lr1 和 Cr2、

Lr2 产生谐振。t3 时刻，开关管 S1、S3 和 S5 关断，开始与工作阶段 1 对称的负半

开关周期工作，其具体分析与上述分析一致，因此这里不再展开分析。 
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（b）[t1，t2]  
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（c）[t2，t3]  

图 3-7 谐振腔并联模态 LLC 电路正半周期工作状态等效模型 

  模态对比分析 
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图 3-8 谐振腔串联模态 LLC 电路等效模型 

系统工作于串联模态下的电路等效模型如图 3-8 所示。由于两个串联工作的

谐振腔参数完全一致，根据电路的对称性原理，因此，两桥臂中点电压 Vab 与 Vbc

完全相等，两组副边整流单元的输出电流完全相等，两个变压器输出功率完全相

等，可得： 

 1 2

1 2

1
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每个谐振腔副边的输出电流为负载电流的一半，即 Io/2。同时将最终的实际

输出负载平均拆分成两份，再折算到两个谐振腔的原边，可以得到谐振腔串联模

态下两路等效负载电阻的表达式如下： 

 
2 2

1 1
1 2 2 2

8 82
/ 2
o

e H e H L
o

Vn nR R R
Iπ π

= = ⋅ = ⋅ ⋅  (3.5) 

由式(3.5)可以看出，在谐振腔串联模态 LLC 电路等效模型中等效负载电阻

Re1H和 Re2H的参数完全一致。 
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图 3-9 谐振腔并联模态 LLC 电路等效模型 

系统工作于并联模态下的电路等效模型如图 3-9 所示。由于两个并联工作的

谐振腔参数完全一致，根据电路的对称性原理，因此，桥臂中点电压 Vab 与 Vcb 完

全相等，两组副边整流单元的输出电流完全相等，两个变压器输出功率完全相等，

可得： 

 1 2

1 2

1
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ab cb in

T T o

o o o
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i i i
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= =

 (3.6) 

每个谐振腔副边的输出电流为负载电流的一半，即 Io/2。同时将最终的实际

输出负载平均拆分成两份，再折算到两个谐振腔的原边，可以得到谐振腔并联模

态下两路等效负载电阻的表达式如下： 
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Iπ π

= = ⋅ = ⋅ ⋅  (3.7) 

由式(3.5)与式(3.7)可以看出，在谐振腔并联模态 LLC 电路等效模型中等效

负载电阻 Re1H 和 Re2H 并联时的参数相等，而且与谐振腔串联模态的等效负载电

阻参数完全一致。 

综上所述，虽然对系统整体而言，谐振腔串联模态与谐振腔并联模态相比，

等效电路模型中整体的原边谐振腔参数均发生了改变，相应的等效电路模型系统

整体的电感比 K 和特征阻抗 Zr 均发生了改变。 

但是由于两个谐振腔参数一致，同时两组副边整流单元始终保持并联的状态，

两个变压器传输的功率始终为 0.5Po。根据对称性原理，在电路实际负载状态不

变时，不管谐振腔是工作于并联模态还是串联模态，两路谐振腔的等效负载也是

始终不变的。那么对于单个子谐振腔而言，如果其输入电压保持不变，不管是串

联工作模态还是并联工作模态，单个谐振腔的工作状态也始终保持不变。 

因此，对系统整体而言，如果系统输入电压由 Vin 变化为 2 倍 Vin 的同时，系

统由并联模态切换为串联模态，那么单个谐振腔中的所有电压、电流波形均保持

不变，系统输出状态也不会受影响。因此，在输入电压较高时，可以采用谐振腔

串联的模态，而在输入电压较低时，采用谐振腔并联的模态。 

同时，由于样机设计指标中输入电压为 100V-400V，如果把整体电路依据输

入电压划分成两个工作区域：当系统输入电压为 100V~200V 时，令谐振腔为并

联模态；当系统输入电压为 200V~400V 时，令谐振腔为串联模态。那么这两个

区域中相应工作点的谐振腔状态应当是对应相等的。 

在后续原理分析和参数设计中，可以只考虑对单个谐振腔状态计算分析的基

础上进行优化设计。不管谐振腔工作于串联模态还是并联模态，都可以将整体电

路拆分等效成为两个完全一致的谐振腔，所以只需要分析单个谐振腔的特性。 

通过上述谐振腔串联与并联模态切换的控制策略，对 LLC 参数优化设计时

所需要实现的电压调节范围相较于传统的 FB-LLC 有了明显的改善，这也十分有

利于谐振腔参数的进一步优化设计，从而提高变换器整体的效率。 
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  损耗评估模型 

为了实现宽范围电压调节能力和较高效率的兼顾，传统 LLC 谐振变换器的

设计思路是在满足电路增益的前提下，尽可能增大励磁电感值，从而减小原边的

电流有效值，进而降低原边开关管的导通损耗，实现效率的提高。但是由于其考

虑的主要是谐振工作点附近效率优化，并缺少对变换器整体损耗的估计。而本文

的研究目标是设计一台全输入电压范围都能够以较高工作效率运行的 LLC 谐振

变换器样机，需要基于全范围损耗评估来进行参数的优化设计，所以本节将首先

建立多模态宽范围 LLC 谐振变换器的损耗评估模型。 

  MOSFET 导通损耗评估 

由于评估原边开关管的损耗，需要使用开关管的导通电阻、寄生电容等器件

参数，所以需要对原边开关管进行初步选型。考虑样机成本，本文选用英飞凌公

司的 CoolMOS 作为原边开关管，考虑到输入电压峰值为 400V，同时为了留有一

定裕量，需要使用耐压等级为 600V 的开关管。综上所述，本节中选择常用的

IPZ60R017C7 作为开关管进行损耗评估。损耗评估中需要用到的部分参数如下表

所示。 

表 3-1 IPZ60R017C7 部分参数[62] 

参数 典型值 单位 备注 
Rds-On 漏源导通电阻 17 mOhms  
Co(tr) 等效输出电容 3840 pF tr表示时间相关，注 

Qgd 栅漏电荷 85 nC  
Qgs 栅源电荷 50 nC  

V(GS)th 栅极阈值电压 3.5 V  
Vpl 栅极平台电压 5 V  

tf 关断时间 3 ns  

注解说明：Co(tr)是指在恒定电流的作用下，Vds 从 0V 到 400V 充电时

IPZ60R017C7 的等效输出电容。 

在常温下，开关管的导通电阻为 17mΩ，但是在实际电路工作中，考虑 MOS

的热阻和温升，以及由于温度升高后产生的损耗增加，推测结温将从 25℃升高

到 75℃，此时 MOS 管的导通电阻将升高到原来的 1.5 倍，所以定义 MOS 管的

温升系数 kTMOS 为 1.5。 

由于基于时域分析法可以得到电路中的电流电压波形信息，所以对单个谐振
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腔进行时域分析，就可以得到流过 MOS 管的电流波形信息，进而得到 MOS 管

电流有效值，因此串联模态和并联模态的 MOSFET 导通损耗分别为： 

 
2

2 2

4
(4 2(2 )M

RMS

RMS R

MOS
o
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n

OS

kT
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i
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 ⋅ ⋅ ⋅

= 
⋅ ⋅ + ⋅ ⋅

串联

并联
 (3.8) 

其中，谐振腔工作于串联模态时，只有 4 个 MOS 管工作，只需要计算 4 个

MOS 管的损耗；而谐振腔工作于并联模态时，不仅全部的 6 个 MOS 管都工作，

并且第二桥臂上 2 个 MOS 管的电流是其他 MOS 管电流的两倍，所以二者表达

式有所差异。 

  MOSFET 关断损耗评估 

 

(a) IPZ60R017C7 开关暂态波形 (b) MOS 管关断过程线性模型[63] 

图 3-10 所示为 IPZ60R017C7 的开关暂态波形和用于损耗计算的 MOS 管关

断暂态过程理论线性模型。 

 

(a) IPZ60R017C7 开关暂态波形 (b) MOS 管关断过程线性模型[63] 

图 3-10 MOSFET 关断损耗评估模型 

根据关断暂态线性模型，假设 MOS 管关断过程中，当漏源电压 Vds 上升到

最高后，漏极电流 ID 才开始线性下降。直到栅极驱动电压 VG 到达阈值电压 Vth

后，MOS 管才彻底完成关断过程，此过程中的单次关断损耗为： 

 )
2

(ds D
off vr cf

V IE t t= +  (3.9) 

其中𝑡𝑡𝑣𝑣𝑣𝑣为米勒平台的持续时间，在该阶段，驱动电流给栅漏电容放电，有： 

 gd
vr
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Q
t

I
=  (3.10) 
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假设在经过米勒平台后，GS 电压线性下降，此时有： 

 2gs
cf

gs

Q
t

I
=  (3.11) 

其中𝑄𝑄𝑔𝑔𝑔𝑔2 = 𝑄𝑄𝑔𝑔𝑔𝑔
𝑉𝑉𝑝𝑝𝑝𝑝−𝑉𝑉𝑡𝑡ℎ
𝑉𝑉𝑝𝑝𝑝𝑝

，通过查阅数据手册并对照 IPZ60R017C7 开关暂态波

形可得，IPZ60R017C7 的关断时间𝑡𝑡𝑓𝑓即为米勒平台的持续时间𝑡𝑡𝑣𝑣𝑣𝑣，因此根据表中

的数据便可求得𝑡𝑡𝑐𝑐𝑐𝑐。因此串联模态和并联模态的 MOSFET 关断损耗分别为： 
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 (3.12) 

其中，与计算 MOS 管导通损耗时一致，当谐振腔工作于并联模态时，需要

考虑中间桥臂上 2 个 MOS 管的电流是其他 MOS 管电流的两倍。𝐼𝐼𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜表示 MOS

管关断时刻的电流，可以通过时域分析法得知具体数值，同时，由于变换器输入

电压和开关频率的改变，MOS 管总体的关断损耗也随之变化。 

  电感损耗评估 

通常情况下，变换器中磁性元件的损耗主要包括铜损和磁损两部分，其中磁

损计算公式为： 

 core v coreP P V= ⋅  (3.13) 

其中，𝑃𝑃𝑣𝑣表示磁芯的磁损密度，一般与磁芯的材料、磁芯的磁通的变化频率

以及磁通的变化量相关，𝑉𝑉𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐表示磁芯的体积。 

铜损计算公式为： 

 
2 2

2

2

Cu
Cu RMS RMS

LP I R I
dn

ρ

π
= ⋅ = ⋅

 
 
 

 (3.14) 

其中，𝜌𝜌𝐶𝐶𝐶𝐶表示铜的电阻率，L 表示绕组的长度，n 表示绕组导线的股数，d

表示绕组导线的线径。 

由式(3.13)和式(3.14)可知，如果想精确计算磁性元件的损耗就必须要得到磁
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芯的参数和绕组的参数，必须先要对变压器等磁性元件进行设计。而本节只是对

变换器整体损耗进行预估，并不涉及磁芯元件的优化设计，而且磁性元件的损耗

在总损耗中占比较少，所以将采用更为简化的磁性元件损耗评估公式。由于电感

储存能量公式为： 

 21
2LE L i= ⋅ ⋅  (3.15) 

由于电感消耗的能量与电感电流的有效值及峰值均有关，有效值主要影响了

电感的铜损，峰值影响了磁芯的磁通变化量进而影响磁损。因此可以估计电感在

一个开关周期内损耗的能量为： 

 
1
2L L RMS PeakE k L i i= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅  (3.16) 

其中，𝑘𝑘𝐿𝐿表示电感在一个开关周期内损耗的能量占储存能量的百分比，根据

实验室中的经验取𝑘𝑘𝐿𝐿 = 0.03。又由于共有两路谐振腔，因此谐振电感 Lr 上的损

耗和励磁电感 Lm上的损耗分别为： 

 _ _
12
2Lr L r Lr RMS Lr Peak n rP k L i i f fα= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅  (3.17) 

 _ _
12
2Lm L m Lm RMS Lm Peak n rP k L i i f fα= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅  (3.18) 

其中，𝛼𝛼表示根据斯坦梅兹公式得到的与磁芯材料有关的常数，本文中根据

经验取 1.6。同时，不管是谐振腔处于串联模态还是并联模态，两个谐振腔均参

与工作，所以式中需加入系数 2。谐振电感和励磁电感的电流有效值和峰值也都

可以通过时域分析法得到的电流波形信息精确获取。 

  副边整流单元损耗评估 

副边整流单元损耗即为二极管全桥整流的损耗，整流单元整体损耗为： 

 24D mean FP I V= ⋅ ⋅  (3.19) 

其中，𝐼𝐼𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚表示单组副边整流单元的电流的平均值，𝑉𝑉𝐹𝐹表示二极管的平均

导通电压，取为 1.3V。由于每组整流单元半个开关周期内只有 2 个二极管导通，

变换器共有两组整流单元，因此整流单元整体损耗的系数为 4。 

  基于损耗评估模型的参数设计 

在完成对多模态宽范围 LLC 谐振变换器整体损耗分析建模后，就可以基于
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损耗评估模型进行参数设计。多模态宽范围 LLC 谐振变换器由于包含两个谐振

腔，所以其参数设计和传统的 FB-LLC 谐振变换器参数设计也有所不同。 

  参数设计流程图 

本节所述的参数设计流程可用如图 3-11 所示的流程图清晰表示。 

 
图 3-11 基于损耗评估模型的参数设计流程 

  确定匝数比和谐振频率 

通过本章第二节对谐振腔串联与并联模态的分析，可以得知，当变换器工作

于谐振腔串联模态时，每个谐振腔的输入电压为系统输入电压的一半，而变换器
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工作于谐振腔并联模态时，两个谐振腔的输入电压与系统输入电压相等。因此，

可以把整体电路依据输入电压划分成两个工作区域：当系统输入电压为

100V~200V 时，令谐振腔为并联模态；当系统输入电压为 200V~400V 时，令谐

振腔为串联模态，通过控制原边开关管的导通和关断，实现模态的切换。 

由于考虑到均流问题，在拓扑设计中将两个谐振腔的参数固定为完全一致。

因此，针对多模态宽范围 LLC 谐振变换器的参数设计只需要确定单个谐振腔的

谐振参数 Lr、Lm 与 Cr 以及单个变压器的匝数比 n。参数设计的原则是通过模态

切换，保证变换器在给定开关频率上下限范围内能够满足设计指标中对增益的要

求，同时尽可能地保证变换器在全电压范围内都能以较高的效率运行。 

在本文大功率的应用场景下，副边整流单元的反向恢复损耗在总损耗中占比

较高。为了充分利用 FB-LLC 谐振变换器整流单元能够实现自然换向，电流不会

中断的优点，完全消除反向恢复损耗。同时，也为了保证控制系统的稳定，实现

原边开关管 ZVS-ON。本文希望变换器全电压范围内都能够工作在 fs<fr 的欠谐振

区域。因此，选择开关频率的范围上限为谐振频率，即 fr=150kHz。同时选择匝

数比 n=0.5，使得变换器不论工作在谐振腔串联还是并联模态时，谐振腔的增益

范围均为 1~2。 

谐振腔参数的数学表达为： 

 

2
1

2

2

r
r

r

r
r r

r
m

r

ZL
f

C
f Z

ZL K
f

π

π

π

=

=

= ⋅

 (3.20) 

由式(3.20)可知，在谐振频率 fr 确定的基础上，只需要选择合理的参数组

(𝐾𝐾,𝑍𝑍𝑟𝑟)即可确定全部电路参数。 

  优化设计电感比和特征阻抗 

根据第二章的分析可知，基于传统时域分析法的参数设计思路是，将确定好

的电路参数即电感比 K 和电路工作条件即开关频率 fn与标幺化功率 Pon代入任意

工作模式的边界条件方程组，精确地进行增益 M 的求解，从而获取电路的频率-

增益曲线。由于输出负载越重，LLC 谐振变换器所能够达到的峰值增益点越低，

所以可以根据不同参数组(𝐾𝐾,𝑍𝑍𝑟𝑟)所对应的满载条件下频率-增益曲线来进行设计。
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如果满载条件下能够满足峰值增益要求，则认为相应参数组(𝐾𝐾,𝑍𝑍𝑟𝑟)是满足变换器

电压范围的工作点。在此基础上，选择使得励磁电感值最大的参数组(𝐾𝐾,𝑍𝑍𝑟𝑟)，从

而降低导通损耗，优化变换器整体效率。 

但是由于本文的设计原则是希望变换器在满载条件下，全输入电压范围内都

能够以较高工作效率运行，需要考虑变换器整体损耗评估，所以本文采用了新的

思路来使用时域分析法进行参数设计。 

在电路参数匝数比 n、谐振频率 fr 与工作条件额定功率 P、额定输出电压 Vo

固定的前提下，一旦输入电压 Vin 与谐振腔参数组(𝐾𝐾,𝑍𝑍𝑟𝑟)给定，则对应时域分析

法原理中的电感比 K、增益 M 与标幺化功率 Pon 均为已知量。 

由于在 LLC 谐振变换器的增益、功率条件确定的情况下，其工作模式是唯

一的。因此，就可以基于上述条件求解对应工作模式的边界条件方程组，如果该

求解过程得到的结果是不收敛的，那么证明在该电路参数和工作条件下，LLC 谐

振变换器是无法正常运行的。反之，如果能够求解得到收敛的结果，那么证明在

该电路参数和工作条件下，LLC 谐振变换器能够正常运行，且求解的结果中包含

变换器此条件下的开关频率 fn 与周期内所有时刻的电压、电流波形信息。 

由于需要对全输入电压范围内变换器效率优化，所以可以针对不同的谐振腔

参数组(𝐾𝐾,𝑍𝑍𝑟𝑟)，扫描 100V~400V 范围内不同输入电压工作点，对得到的损耗结

果取平均，就可以进一步得到不同的谐振腔参数组(𝐾𝐾,𝑍𝑍𝑟𝑟)所对应的变换器整体平

均损耗。 

在对一系列谐振腔参数组(𝐾𝐾,𝑍𝑍𝑟𝑟)扫描的过程中，还需要考虑求解得到的结果

是否有效，判断的依据包括变换器是否满足最低开关频率的限制要求，即𝑓𝑓𝑠𝑠_𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 >

70𝑘𝑘𝑘𝑘𝑘𝑘。同时，本文的程序设计中还加入了对某个参数组对应的变换器效率的最

低要求，即变换器的总损耗不能超过额定功率的 5%，如果在某个参数组(𝐾𝐾,𝑍𝑍𝑟𝑟)

对应的任意一个输入电压下，变换器整体损耗超过了 5%，则认为该参数组(𝐾𝐾,𝑍𝑍𝑟𝑟)

无效。 

根据上述设计思路，可以初步得到有效参数范围如图 3-12 所示。其中红色

表示该参数组不满足指标要求，蓝色则表示该参数组满足指标要求。 
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图 3-12 基于时域分析法得到的有效参数范围 

在有效参数范围的基础上，可以基于每个谐振腔参数组(𝐾𝐾,𝑍𝑍𝑟𝑟)所对应的变换

器整体损耗评估得到有效参数范围损耗评估热图如图 3-13 所示。 
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图 3-13 有效参数范围损耗评估热图 

由图可知，在满足设计指标的有效参数范围内，越靠近右上角的边界区域所

对应的变换器整体损耗是越低的，而在边界区域内，整体损耗差异不大。所以在

考虑参数优化设计时，应该在右上角边界区域内权衡考虑，确定最终的谐振腔参
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数组(𝐾𝐾,𝑍𝑍𝑟𝑟)。 

  ZVS-ON 约束条件 

由上文的分析可知，在理想的情况下，基于时域分析法求解初步得到参数设

计范围，即为有效参数范围的右上角的边界区域附近。虽然本文已经通过参数设

计使变换器工作在欠谐振区域，满足了软开关的初步要求。但是在实际的电路中，

原边开关管的寄生电容 Ceq 会直接影响到能否实现 ZVS-ON。在初步设计参数后，

需要进一步校验是否满足软开关条件。 

首先，软开关的实现需要足够长度的死区时间，在死区时间内，通过谐振电

感电流 iLr 对寄生电容进行充放电。其次，谐振电感 Lr 与励磁电感 Lm中存储的能

量也应当大于储存在开关管寄生电容中的能量，只有这样才能够将寄生电容中储

存的能量释放完毕，实现 ZVS-ON。假设死区时间内谐振电感电流为开关周期结

束时刻电流且保持恒定，则软开关约束条件为： 

 4d d eq inI t C V⋅ > ⋅ ⋅  (3.21) 

 ( ) 2 21 1 4
2 2r m d eq inL L I C V⋅ + ⋅ > ⋅ ⋅ ⋅  (3.22) 

MOS管 IPZ60R017C7的寄生电容Ceq与漏源电压Vds的关系曲线图如图 3-14

所示。 

 
图 3-14 IPZ60R017C7 寄生电容随 Vds 变化曲线[62] 

根据表中数据可知，由于死区时间内电流恒定，变换器输入电压为 400V 即

𝑉𝑉𝑑𝑑𝑑𝑑 = 400V时，MOS 管开通过程中的寄生电容𝐶𝐶𝑒𝑒𝑒𝑒 = 3840pF。而由图可知，寄生
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电容 Ceq 并非线性电容，而是会随着着 vds 的增加迅速降低。对曲线中𝑉𝑉𝑑𝑑𝑑𝑑 =

100V~400V区域依据式(3.23)进行拟合，可以实现对这部分寄生电容容值的近似

计算： 

 0
[ ( ) ( )]dsv

oss ds rss ds ds
eq

ds

C v C v dv
C

v

−
= ∫  (3.23) 

由式(3.23)可得，𝑉𝑉𝑑𝑑𝑑𝑑 = 100~400V区域对应的寄生电容容值𝐶𝐶𝑒𝑒𝑒𝑒2约为 200pF，

因此，当变换器输入电压为 100V 时寄生电容𝐶𝐶𝑒𝑒𝑒𝑒1 = 14760pF，由于 Ceq2 远小于

Ceq1，所以可以近似认为在全输入电压范围内 MOS 管寄生电容容值满足： 

 1
100V

eq eq
in

C C
V

= ⋅  (3.24) 

由于时域分析法可以较为精确地获取死区时间的电流 Id，因此，在根据经验

预设死区𝑡𝑡𝑑𝑑 = 500ns的基础上，可以在进一步基于时域分析法校验初步得到的有

效参数范围内每一个(𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖,𝑉𝑉𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜,𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜)工作点是否满足软开关条件。在初步得到的

有效参数范围基础上再满足 ZVS-ON 约束条件的参数范围如图 3-15 所示。 
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图 3-15 满足 ZVS-ON 约束条件的有效参数范围 
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图 3-16 最终有效参数范围损耗评估热图 

在最终得到的有效参数范围的基础上，同样可以基于变换器整体损耗评估模

型得到参数范围热图如图 3-16 所示。可以看到，在加入软开关约束条件后，变

换器的有效参数范围有了明显的减少，而减少的区域就是位于初步得到的有效参

数范围右上角边界区域。这是因为随着电感比和特征阻抗的增加，励磁电感值也

会随之增加，而过大的励磁电感导致电流明显降低，从而限制了全输入电压范围

软开关的实现。 

传统 LLC 变换器设计过程中对 ZVS-ON 条件未全面考虑，需要仿真验证某

参数组下软开关能否实现，或者在设计过程中仅考虑谐振点处的软开关能否实现。

本章基于时域分析法得到了电路中精确的电流信息，从而实现了对全工作范围内

所有工作点软开关约束条件的校验，得到了优化的设计参数。 

本文最终选取的参数点为：K=6.5，Zr=4。再结合式(3.20)可得谐振腔参数为：

谐振电感 Lr=4.24μH，励磁电感 Lm=27.6μH，谐振电容 Cr=265nF，谐振频率

fr=150kHz。 

  本章小结 

本章首先给出了多模态宽电压范围 LLC 谐振变换器整体电路结构；对谐振

腔工作于串联模态和并联模态时的电路原理分别进行了详细介绍，得到了两种模
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态下变换器的等效模型；设计了输入电压较高时采用串联模态，而输入电压较低

时，切换到并联模态的控制策略；确定了可以基于对单个谐振腔状态计算分析进

行参数设计；为了基于全输入电压范围的损耗来进行参数设计，建立了变换器的

整体损耗评估模型，采用数学工具进行了定量分析；基于损耗评估模型得到了参

数设计流程，依据电路特性确定了匝数比和谐振频率；基于时域分析法得到的电

路中电压电流波形信息实现了对谐振腔参数组的扫描，得到了初步有效参数范围

和损耗分析热图；加入了软开关约束条件，实现了对全工作范围内所有工作点软

开关约束条件的校验，得到了最终优化后的谐振腔参数组。 
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 实验样机设计 

为了验证前文中提出的设计方法，本章将基于 TDA 模型得到的优化参数与

设计指标要求，设计并搭建实验样机。本章给出了样机电路的具体设计流程并对

其性能指标进行测量，进行仿真和实验验证。 

  样机主功率电路设计 

  功率器件选型 

1、原边开关管选型 

在第三章损耗评估中选用了英飞凌公司的 IPZ60R017C7 作为原边开关管，综

合考虑耐压等级、导通电阻、连续漏极电流等器件参数，都符合设计要求，因此

最终选择 IPZ60R017C7 型号的 CoolMOS 管。 

2、副边整流单元二极管选型 

副边额定输出电压为 400V，考虑到耐压等级需要留有一定的裕量。最终实际

选择使用 onsemi 公司的 RHRG3060 二极管，其额定耐压等级为 600V，额定正向

电流为 30A。 

3、谐振电容选型 

为了进一步减小变换器的体积，提高功率密度，同时也为了减小电容容值随

温度、电压的漂移，保持其稳定性。最终实际选择使用高压陶瓷电容，具体型号

为 TDK 公司的 CAA572C0G3A663J640LH。其额定耐压等级为 1000V，单个电容

容值为 66nF。由于两个谐振腔参数一致，谐振电容 Cr=265nF，因此最终选择 4 个

电容并联接入电路，可以进一步降低等效串联电阻（ESR）。 

  变压器设计与磁集成 

1、确定磁芯材料 

为了降低磁芯损耗，提高变换器整体运行效率，同时考虑到变换器工作频率

范围为 70kHz~150kHz，变压器属于高频变压器，所以最终选择磁损密度相对较

低的 DMR95 作为磁芯材料，该材料的最高工作频率也完全符合设计需要。 
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2、确定磁芯尺寸 

变压器磁芯尺寸的选择一般可以在确定传输功率的基础上，采用 AP 法来查

表确定最终型号。 

LLC 谐振变换器视在功率为： 

 o
t o

PP P
η

= +  (4.1) 

其中，η为电路效率，先假设 η=96%。Po 为输出功率，由于变换器整体额定

功率为 3kW，对单个变压器取 Po=1.5kW；。 

AP 法计算公式为： 

 
8

0

10t

f w

PAP
K K fB J

×
=  (4.2) 

其中，Pt 为视在功率；K0为窗口利用系数，取 K0=0.3；Kf 为波形系数，取 Kf=4；

f 为开关频率下限，即 f=70kHz；Bw 为最大磁感应强度，取 Bw=0.15T；J 为电流密

度，取 J=4×106A/m2。代入以上数据，可得𝐴𝐴𝐴𝐴 = 6.1𝑐𝑐𝑚𝑚4。 

计算磁芯 AP 值的公式为： 

 e wAP A A=  (4.3) 

其中，Ae 为有效截面积，Aw 为窗口面积。考虑到绕线是否方便，本文最终选

择的磁芯型号为 PQ40/40。根据该磁芯的数据手册可得具体参数为：Ae=210mm2，

Aw=323mm2，Ve=19698mm3。 

3、确定原副边匝数 

由于选定的磁芯材料的磁导率远大于空气的磁导率，故原边的电感主要由气

隙磁阻𝑅𝑅𝛿𝛿决定： 

 
2
p

m r

N
L L

Rδ

+ =  (4.4) 

计算最大磁感应强度 Bw 的公式为： 

 _ _m m pk m m pk
w

p e m e

L I L I
B

N A L R Aδ

= =  (4.5) 
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较小的 Bw 能够降低变压器磁损。由式(4.5)可得，Bw 与气隙磁阻𝑅𝑅𝛿𝛿负相关，

但是散磁损耗限制了磁芯的气隙长度不能过长，按照经验一般最大可以取到

�𝐴𝐴𝑒𝑒/12。因此，计算可得最大气隙磁阻约为： 

 _ max 6
_ max

0 0

14.6 10
10

e

e e

L A
R

A A H
δ

δ µ µ
= = = ×  (4.6) 

其中，𝐿𝐿𝛿𝛿_𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚为磁芯气隙长度的最大值，𝜇𝜇0为空气磁导率。 

可得，原边匝数最大为： 

 _ max _ max( ) 12.1p m rN L L Rδ= + =  (4.7) 

故变压器原边匝数向下取整为 Np=12。代入(4.5)可得 Bw=0.17T，满足设计要

求。 

根据匝比 n=0.5，可得副边匝数为 Ns=24。 

4、确定原副边绕线线径 

变换器在高频工作时，绕组中的电流会存在集肤效应，所以绕组导线的线径

必须要小于 2 倍的穿透深度。在导线温度为 100℃时，穿透深度计算公式为： 

 
max

76 0.196mm
f

δ = =  (4.8) 

考虑到导线中的电流密度，通过仿真可得流过原边和副边电流的最大有效值

分别为 Ip_rms_max=17.3A，Is_rms_max=6.2A。再结合实际可选用的线材型号，最终选

择原边线径 dp=0.072mm，原边股数 Sp=720，副边线径 ds=0.2mm，副边股数 Ss=50。 

5、确定漏感 

本文中为了实现磁集成，进一步提高变换器的功率密度，采取使用变压器的

漏感作为谐振电感的策略。因此在实际制作变压器时，可以通过改变原绕线与副

边绕线之间耦合的紧密程度，以及二者间隔的距离来控制漏感的大小。原边与副

边耦合得越紧密，二者之间空间上分布的距离越小，变压器的漏感越小，反之其

漏感将会增大。最终可以使制作得到的变压器漏感达到所需要的大小，即

Lr=4.24μH。在实际制作过程中，由于气隙长度和原副边绕线耦合紧密程度对变压

器励磁电感和漏感的影响，需要反复测量与调节以减小误差。 
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  样机控制电路设计 

  DSP 控制器 

图 4-1 所示为本文所采用的数字信号处理（Digital Signal Processing，DSP）

控制器开发板。本文选择使用 TI 公司的 LAUNCHXL-F28377S 开发套件，其基于

高性能器件 TMS320F28377S 芯片。TMS320F28377S 芯片是 32 位 MCU 芯片，采

用了 1.2V 的内核电压和 3.3V 的 I/O 电压，其主频高达 200MHz，信号处理性能

较为强大。并且，Flash 闪存的容量达到了 1024KB，有足够的空间支持本次模态

切换控制策略程序的烧写。同时，该芯片有多达 169 个 GPIO 口，可以支持多路

驱动信号 EPWM 波的生成。除此之外，该芯片还具有 16 位的 ADC 模数转换器

可以支持对电路中电压、电流信息的采样以及反馈控制。 

开发板通过 USB 线与电脑实现通信功能，并可以基于 TI 公司的配套软件

Code Composer Studio 进行个性化实验样机软件系统的设计、调试以及代码的编

译、烧写。 

 
图 4-1 DSP 控制器开发板 

  驱动电路设计 

图 4-2 所示为 MOS 管驱动电路原理图。在实现 MOS 管驱动电路较强驱动能

力的基础上，为了增强其整体隔离能力与抗干扰能力，本文采用了两级驱动电路

的结构。如图所示，驱动电路的前级是 DSP 控制芯片，由 DSP 输出的信号将先
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通过第一级隔离驱动芯片 Si8235AB-D-IS1；然后隔离驱动芯片输出信号通过非隔

离驱动芯片 IXDD609，最终传递驱动信号给 MOS 管的栅极。 

其中，Si8235AB-D-IS1 是 Skyworks 公司的隔离式栅极驱动器，其输入-输出

隔离等级最高可达 2.5kVrms，电流峰值输出为 4A，同时，由于它是双路驱动芯

片，每个桥臂只需要一个驱动芯片，提高了系统硬件的集成度；IXDD609 是 IXYS

公司的非隔离式栅极驱动器，其电流峰值输出为 9A，输出阻抗和延迟时间都很

低，但是没有隔离功能。 

驱动电路采用两级驱动结构，将隔离驱动芯片放置在靠近 DSP 控制芯片区

域，而非隔离驱动芯片放置在靠近 MOS 管栅极的区域。在实现隔离能力与驱动

能力的前提下，能够有效防止 MOS 管误开通，从而显著增强了整个驱动回路的

抗干扰能力。 

DSP输出信号

隔离驱动芯片 非隔离驱动芯片
 

图 4-2 MOS 管两级驱动电路原理图 

  采样电路设计 

图 4-3 所示为输出电压采样电路原理图。其输入电压取自系统的副边输出端

口电压，电压信号首先通过分压电阻再到达隔离运放 AMC1311BDWVR，然后隔

离运放芯片输出的信号经过差分放大电路，将输出电压信号最终转换为适合 DSP

控制芯片 ADC 口输入电压范围的电压，再转换为数字量用于控制。 

其中，AMC1311BDWVR 是 TI 公司的用于电压检测的高精度增强型隔离放

大器，其固定增益为 1，输入-输出隔离等级最高可达 5kVrms，通过极低的增益误
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差和温漂实现电压检测。 

 
图 4-3 输出电压采样电路原理图 

图 4-4 所示为输出电流采样电路原理图。输出电流信号直接接入电流传感器

ACS733KLATR-65AB-T，然后电流传感器输出的信号经过差分放大电路，进行调

理，从而将输出电流信号最终转换为适合 DSP 控制芯片 ADC 口输入电压范围的

信号，再转换为数字量用于控制。 

其中，ACS733KLATR-65AB-T 是 Allegro MicroSystems 公司的霍尔效应传感

器，其拥有高达 1MHz 的带宽，隔离能力较强，无需再增加额外的隔离措施。 

 
图 4-4 输出电压采样电路原理图 

实验样机的采样电路模块还包括了输入电压采样电路，但其与输出电压采样

电路的工作原理相类似，故不再展开分析。 
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  辅助电源电路设计 

图 4-5 所示为辅助电源电路原理图。采用金升阳公司 K7805-2000L 型号的

DC/DC 模块电源，输入电压为 12V，稳压单路输出为 5V，拥有效率较高，功耗

与发热较小的优势。输出的 5V 电压经过 TI 公司的 LM1117IMPX-3.3/NOPB 线性

稳压器得到精度较高的 3.3V 输出电压。同时电路中还采用了金升阳公司

F1205XT-2WR2 型号的 DC/DC 模块电源，输入电压同样为 12V，两个模块输出

电压分别为 5V 和-5V。但是与 K7805-2000L 不同的是，该电源模块拥有 3kVdc 等

级的隔离能力，应用于需要隔离供电的电路。上述提到的各种电压等级的稳定直

流电压可以分别给驱动电路芯片、采样电路芯片等提供稳定的电压。 

 
图 4-5 辅助电源电路原理图 

  基于 PLECS 的仿真验证 

图 4-6 所示为宽电压范围 LLC 变换器 PLECS 仿真模型图。为了验证本文第

三章中所提出的电路拓扑和设计方法，根据得到的电路参数基于 PLECS 仿真软

件搭建了该仿真模型。其中，MOS 管的等效电容依据 IPZ60R017C7 不同输入电

压下的寄生电容分别进行设置。 
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图 4-6 宽电压范围 LLC 变换器 PLECS 仿真模型图 

图 4-7 所示为满载的前提下，系统输入电压分别为 100V 和 400V 时的稳态仿

真波形。由图可知，当谐振腔工作于并联模态时，两个谐振腔的电流电压波形对

称相等；当谐振腔工作于串联模态时，两个谐振腔的电流电压波形完全一致。与

第三章中的原理相对应。同时，通过波形可知所有开关管均可实现 ZVS-ON，验

证了参数设计模型的准确性和有效性。 

t / (2μs/div) t / (2μs/div)  
(a) Vin=100V，并联模态 (b) Vin=400V，串联模态 

图 4-7 稳态仿真波形 
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图 4-8 所示为输入电压为 200V 时，变换器由谐振腔串联模态切换到谐振腔

并联模态的仿真波形，通过采用先暂停后切换的模态切换策略，在保证电压跌落

较小的前提下实现平滑的模态过渡。 

t / (10μs/div)  
图 4-8 模态切换仿真波形（Vin=200V，串联切换至并联） 

  实验结果与分析 

  关键工作点波形 

图 4-9 所示分别为半载和满载且输入电压最小时，即工作条件为 Vin=100V，

Vo=400V，Po=1.5kW 以及 Po=3kW 的样机测试波形图。由图可知，在输入电压为

100V 时，样机工作于谐振腔并联模态，两个谐振腔中的电流 iLr1 与 iLr2 始终对称。

由于两个谐振腔参数完全一致，经过良好的设计，能够实现二者之间较好的均流

效果。此时变换器两个谐振腔的增益均为 2，开关频率接近 70kHz，变换器在 PO

工作模式下即欠谐振状态运行，较低的输入电压导致谐振腔中电流较大。对比满

载和半载时的样机测试波形可知，满载时样机的谐振电流峰值和有效值均相对较

大，电路传输的能量相对较高。半载时样机在开关周期结束时刻，MOS 管的关断

电流较大，同时由于受到电路中寄生电感的影响，导致关断时刻的驱动信号 Vgs 会

存在一定的震荡，而在满载时，MOS 管的关断电流较小，该震荡有明显减小，不
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过关断时刻的驱动信号的震荡对电路的 ZVS-ON 实现没有影响。 

iLr1(10A/div)

iLr2(10A/div)
Vgs  (10V/div)

Vds  (50V/div)
iLr1(10A/div)

iLr2(10A/div)
Vgs  (10V/div)

Vds  (50V/div)

t / (2μs/div) t / (2μs/div)  
(a) 满载 (b) 半载 

图 4-9 样机典型工作条件下测试波形（Vin=100V，Vo=400V，Po=3kW & Po=1.5kW） 

图 4-10 所示分别为半载和满载且输入电压最大时，即工作条件为 Vin=400V，

Vo=400V，Po=1.5kW 以及 Po=3kW 的样机测试波形图。由图可知，在输入电压为

400V 时，样机工作于谐振腔串联模态，两个谐振腔中的电流 iLr1 与 iLr2 完全一致，

两路谐振电流之间的均流效果同样较好。此时变换器两个谐振腔的增益均为 1，

开关频率接近 150kHz，变换器在 P 工作模式下即谐振点附近运行。由于输入电压

较高，导通时电流有效值较小，同时样机工作在谐振点附近，因此该工作条件下

整体效率较高。满载和半载时，样机 MOS 管的关断电流相差不大，且均小于谐

振电流的峰值，因此受到电路中寄生电感的影响相对较小，关断时刻驱动信号的

震荡也相对较小。 

Vgs  (10V/div)

iLr1/iLr2 
(10A/div)

Vds (100V/div)

Vgs  (10V/div)

iLr1/iLr2 
(10A/div)

Vds (100V/div)

t / (2μs/div) t / (2μs/div)  
   (a) 满载 (b) 半载 

图 4-10 样机典型工作条件下测试波形（Vin=400V，Vo=400V，Po=3kW & Po=1.5kW） 

图 4-11 所示为满载工作条件下全输入电压范围内 MOS 管 S1 的驱动信号 Vgs

和对应的漏源电压信号 Vds 的放大波形图。其中，红色的信号为 MOS 管漏源电压

信号 Vds，蓝色的信号为 MOS 管驱动信号 Vgs。从波形中可以看到，当 MOS 管导
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通之前（Vgs 信号的上升沿），MOS 管的漏源电压 Vds 总是经过谐振电感电流对寄

生电容的充放电作用先下降到了零，所以该 MOS 管开通时刻的电压为零。这也

就意味着在全输入电压范围下变换器均能实现 ZVS-ON，验证了参数设计中对软

开关约束条件的有效性。 

Vds (50V/div)

Vgs  (10V/div)

Vds (100V/div) Vds (100V/div)

Vgs  (10V/div)

Vds (100V/div)

Vgs  (10V/div)Vgs  (10V/div)

 
(a) Vin=100V (b) Vin=200V (c) Vin=300V (d) Vin=400V 

图 4-11 样机全输入电压范围内软开关条件测试波形（Po=3kW） 

  模态切换方法验证 

图 4-12 和图 4-13 所示分别为模态切换点即输入电压为 200V 时，变换器谐

振腔由串联模态切换到并联模态和变换器谐振腔由并联模态切换到串联模态的

驱动测试暂态波形图。 

t / (20μs/div)

Vgs1

Vgs2

Vgs1 Vgs3

t / (20μs/div)  
(a) 第一与第二桥臂驱动信号 (b) 第一与第三桥臂驱动信号 

图 4-12 串联模态切换至并联模态样机驱动暂态波形（Vin=200V） 

Vgs1

Vgs3 Vgs3

Vgs2

t / (20μs/div) t / (20μs/div)  
(a) 第一与第三桥臂驱动信号 (b) 第二与第三桥臂驱动信号 

图 4-13 并联模态切换至串联模态样机驱动暂态波形（Vin=200V） 

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 4 章 实验样机设计 

58 

由图 4-12 和图 4-13 可知，谐振腔工作于并联模态时，原边第一桥臂和第三

桥臂上管即 MOS 管 S1、S3 的驱动信号完全相同且与第二桥臂上管 S2 的驱动信号

互补导通；而谐振腔工作于串联模态时，S1、S3 的驱动信号反相，且 S2 始终关断，

验证了通过 DSP 控制生成所需 PWM 信号策略的有效性。 

同时，不管是在由并联模态切换到串联模态还是由串联模态切换到并联模态

的暂态过程中，切换前后所有 MOS 管的驱动信号均正常工作。而且在切换的暂

态过程中，所有开关管能够始终保持关断状态，不会有误开通的现象存在。同时，

虽然在切换前的关断时刻和切换后的开通时刻，由于 DSP 程序存在一定的延时，

三路驱动信号关断与导通瞬态略有差异，但是经过一个周期的调整，都能够重新

实现驱动信号的同步，而且在切换过程中完全不存在同一桥臂的上管和下管同时

导通的现象，导致电路的失控。综上所述，验证了采用先暂停数个开关周期再完

成模态之间切换策略的可行性。 

图 4-14 和图 4-15 所示为满载条件下模态切换点即输入电压为 200V 时，变

换器模态切换前后电路稳态测试波形图。由图可知，在模态切换前后，输入电压

为 200V 时，不管是处于并联模态还是串联模态，变换器均能够正常运行，谐振

腔电流波形良好，电路均能够实现 ZVS-ON，验证了基于时域分析法参数设计的

准确性。 

iLr1(5A/div)

iLr2(5A/div)

Vds (100V/div)

Vgs  (10V/div)

t / (1μs/div)  
图 4-14 样机工作于谐振腔并联模态的测试波形（Vin=200V） 
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Vds (100V/div)
Vgs  (10V/div)

iLr1/iLr2 
(10A/div)

Vds (100V/div)

t / (2μs/div)
 

图 4-15 样机工作于谐振腔串联模态的测试波形（Vin=200V） 

  性能与指标 

图 4-16 所示为满载条件下，输出电压与输出电流的样机纹波测试波形图。由

图可知，在满载条件下，通过示波器 AC 耦合的方式测量样机的输出电压，虽然

由于电压较高，观测到的输出电压纹波会受开关频率的噪声影响出现一定的尖刺，

但是真实的样机输出电压纹波约为 500mV，满足设计指标要求。同时，在满载条

件下，通过示波器 AC 耦合的方式测量样机的输出电流，虽然同样会受到噪声的

干扰，波形中出现一定的尖刺，但是真实的样机输出电流纹波约为 50mA，对电

路工作与信号传递的干扰较小，能够保证变换器正常运行。 

Vo  (500mV/div) Io  (100mA/div)

t / (2μs/div) t / (2μs/div)  
(a) 电压纹波 (b) 电流纹波 

图 4-16 样机工作于满载条件下纹波测试波形（Po=3kW） 

图 4-17 所示为全输入电压范围内测试得到的样机效率曲线。由图可知，满载

时的下样机的整体效率均高于半载时的整体效率。在满载条件下，样机在全输入
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电压范围的效率均达到了 95%以上，而在大部分的工作区域内，样机整体效率能

够达到 96.5%以上。当工作条件为 Vin=400V，Vo=400V，Po=3kW 时，样机效率达

到峰值，约为 97.38%。 
样

机
效

率
η

输入电压Vin  
图 4-17 全输入电压范围样机效率测试曲线（Po=3kW & Po=1.5kW） 

  本章小结 

本章首先介绍了一台 3kW 多模态宽电压范围的 LLC 变换器样机主功率电路

的硬件设计和元器件选型，通过采用变压器的漏感作为谐振电感的方式，实现了

变压器的磁集成以及漏感能量回收利用，进一步提高了变换器整体的功率密度；

分别介绍了样机驱动电路、采样电路、辅助电源电路的具体设计和芯片选型；基

于 PLECS 仿真软件对提出的电路拓扑进行了仿真验证，验证了参数设计方法的

准确性和模态切换策略的有效性；给出了样机在典型工作条件下的样机测试波形，

证明了样机在全输入电压范围内均能够正常工作，并且也均能够实现 ZVS-ON；

给出了样机在模态切换过程中和切换前后的测试波形，进一步验证了参数设计方

法的准确性和模态切换策略的有效性；给出了样机在变输入电压、变负载条件下

的效率曲线，验证了其全输入范围内均高效率工作的特性。 
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 总结与展望 

  总结 

由于 LLC 谐振变换器具有高效率和高功率密度的优点，被广泛应用于风力

发电、太阳能发电、数据中心供电、航天器电源等场景，但通常存在电压适用范

围窄的缺点。虽然已经存在变拓扑或模式的控制策略、两级拓扑级联等解决方案，

但随着不同应用对变换器性能更高的需要，高效率和宽电压范围仍然是一对难以

调和的矛盾。基于上述问题，本文开展了如下工作： 

1、首先，本文比对研究了基波等效法、拓展型基波等效法与时域分析法这

三种针对 LLC 谐振变换器的原理分析方法，深入研究了基于此得到的变换器频

率-增益模型，并通过仿真来验证了模型的准确性。由于时域分析法得到的变换

器增益误差最小，并且能够得到电路中电流电压波形的详细信息，还能够借助

MATLAB 软件批量运算，因此本文最终选择了基于时域分析法进行参数设计。 

2、在此基础上，本文提出了一种多模态宽电压范围的 LLC 电路拓扑及模态

切换方案，分析了谐振腔工作于串联模态和并联模态时的电路原理。设计了输入

电压较高时采用串联，输入电压较低时采用并联的控制策略。建立了变换器整体

损耗评估模型，并基于损耗评估模型优化设计了谐振腔参数，实现了对全输入电

压范围内所有工作点软开关约束条件的校验。 

3、最后，本文设计并搭建了一台 3kW 的多模态宽电压范围 LLC 谐振变换

器样机，并分别进行了仿真和实验验证。结果表明，样机能够在全输入电压范围

内工作，并且兼具有高效率和软开关的特性。在满载工作条件下，峰值效率达到

了 97.38%，验证了参数优化设计方法和模式切换策略的可行性。 
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  后续研究工作展望 

适合宽电压范围的 LLC 谐振变换一直是工业界和学术界的研究热点，在本

文研究的基础上，研究工作仍存在深入和细化的空间： 

1、由于实际电路中，两个谐振腔参数是基于手绕变压器得到的，会存在一

定误差。因此，在谐振腔工作于并联模态时，参数略微的不一致就会导致不均流

问题产生。考虑到参数的偏差，通过控制策略来实现并联均流的相关方案有待进

一步研究 

2、为了简化设计并且便于控制，本文采用了先暂停后切换的方案实现两个

模态之间的切换，虽然由于过渡过程较短，输出电压跌落不明显，但如何实现更

为平滑的切换策略仍有待进一步研究，如通过基于轨迹控制算法实现单周期的快

速切换。 

3、本文第三章理论分析中的损耗评估模型对参数设计时损耗进行预估，为

简化计算，采用了较为简化的损耗模型，考虑到磁元件损耗的复杂性，本文对感

性元件的损耗仅仅是通过对不同磁芯的测量得到的经验系数来预估，准确性较差。

在后续研究中，综合磁元件损耗研究的最新成果，研究并建立更为精确的损耗评

估模型，为变换器的优化设计提供准确依据。
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